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INTRODUCCION

Con e! nacimiento de la tecnologia de fabricacion de circuitos integrades (IC), aparecié un tipo de
amplificador con unas caracleristicas muy particulares que en principio estaban destinadas a la
realizacién de operaciones de cilculo analdgico, de las que tomo su nombre: Amplificador
Operacional {op-amp). El Ampiificador Operacjonal monolitico (op-amp) s uno de los blogues o
médulos mas importantes en |os circuitos analégices. Las razones de su creciente empleo son su
pequeito tamario, la facilidad de uso, confiabilidad y bajo costo. En la actualidad, sus apticaciones
se extienden a la reatizacién de un gran nomero de funciones tales como amplificadores de
sefiales, osciladores, filtros activos, etc.

E! amplificador operacional puede construirse con dispositivos BJT, FET o conteniendo a
ambos dispositivos (BIFET). Como este trabajo esta enfocado exclusivamente a los op-amp
MOSFET, en éste Unicamente se considerara el amplificador operacional construido con una clase
particular de FET, El Transistor de Efecto de Campo de Metal-Oxido-Semiconductor (MOSFET o
MOS).

Comparado con el BJT el transistor MOSFET puede hacerse en tamafios demasiado pequefios
{utilizando menos area del silicio en el circuito integrado), y su proceso de fabricacion es
relativamente simple. Por estas razones, muchos circuites VLS se realizan udtilizando esta
tecnologia. Ejemplos de éstos son los micraprocesadores y memorias. Esta tecnologia también
esta siendo aplicada extensamente en el disefio de circuitos integrados analdgicos como es el

caso del op-amp.



En a actualidad hay dos diferentes tipos de tecnologias de IC MOSFET: NMOS y CMOS. Los
IC NMOS se basan en el transistor MOSFET CANAL N. La mayoria de estos transistores son del
lipe ensanchamiento; los dispositivos de tipo deplecién (nicamente se utilizan como dispositivos
de carga. En contraste la tecnologia CMOS se basa en la utilizacién de ambos dispositivos canal
N y canal P, fos cuales son del tipo ensanchamiento. La disponibilidad de polarizacién de ambos
dispositivos hace mas facil de disefiar a tos circuitos CMOS con yna gran calidad. De hecho, én la
actualidad el CMOS es por mucho |a tecnologia mds importante en los IC digitales, y esta teniendo
ung importante utilizacién en los IC analdgicos. Aunque la tecnologia NMOS no es muy
conveniente péra el diseftador de circuitos por su mayor complejidad, normalmente ofrece la
mayor densidad funcional {(mayor nimero de dispositivos, y por consiguiente, funciones por chip),
y requiere menos pasos de proceso que e! CMOS., Por lo que los NMOS ofrecen niveles muy aitos
de integracién.

El objetivo para los op-amp MOS es un poco diferente al de los op-amp bipolar de propésito
general. L.a principal diferencia es que |& carga que tienen que excitar los op-amp MOS esta bien
definida, y normalmente es capacitiva con valares de algunas decenas picafarads. Una de sus
mds importantes aplicaciones es el disefio de filtros de capacitor conmutado. En contraste, los op-
amps que son de proposito general normalmente deben disefiarse para lograr cierto valor de
operacion independientemente de si tiene camgas capacitivas y/o cargas resistivas.

Por lo citado anteriormente, el presente trabajo tiene como objetivo el disefio de amplificadores
operacionales utilizando exclusivamente tecnologia MOSFET.

El presente trabajo en el capitulo uno da una descripeion de los dispositives MOSFET. Describe
el transistor MOSFET, asi como sus diferentes tipos. También muestra sus circuitos equivalenies
en seiial pequeita.

En el capitulo dos se analizan las estructuras analdgicas MOSFET. Se analizan las
configuraciones (para polarizacién, etapas de ganancia, etc.) mas cominmente empleadas para el
disefio de op-amp MOS. Se ven las caracteristicas del source seguidor, y del amplificador
diferencial. También se analiza la respuesta en frecuencia para las etapas amplificadores NMOS y

CMOS, y también como hacer para que el amplificador CMOS sea estable, también se analiza el



ruido en los amplificadores CMOS. Ademas se describe el. op-amp NMOS de modo
ensanchamiento con dispositivos de modo deplecién como carga. Y también los efectos que
origina &l ruido en el op-amp NMOS. .

En el capitulo tres se dan las consideraciones basicas para el disefic de op-amp MOSFET.
Diseftandose un op-amp CMOS por medio de estas consideraciones.

El capitulo cuatro se inicia con el estudio del simulador e'lectrénico PSPICE aplicado a c.:ircuitos
amplificadores MOSFET. Primeramente se ve como PSPICE describe al elemento y at modelo del
FET (MOSFET). Posteriormente se resuelven por medio de los métodos tradicionales de analisis
de circuitos algunos ejemplos de circuitos amplificadores operacionales MOSFET para a
continuacién verificarse utiizando el simulador PSPICE. Y Asi mostrar lo importante que es el
simulador PSPICE.

Finalmente, en el apéndice A se incluyen algunos de los principales datos que proporcionan los

fabricantes de transistores MOS, y en el apéndice B de los op-amp MOS.
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EL TRANSISTOR MOSFET

INTRODUCCION

El Transistor de Efecto de Campo (FET) es un dispositivo semiconductor cuya operacidn
depende de un sdlo tipo de portadores, por {0 cual s un diépositivo unipolar. El mecanismo de
control esta basado en un campo eléctrico establecido por el vollaje aplicade a la .lerminal de
control. El voitaje entre dos terminales del FET controla el flujo de la corrente en fa tercera
terminal.

Existen dos tipos basicos de FET: 1.- Transistor de Efecto de Campo de Union (JFET), Dentro
del JFET hay dos categorias: una es cuando se utiliza una UNION PN, con lo cual se forma un
JFET PN. Y la otra es cuando se utiliza una UNION SCHOTTKY (metal-semiconduclor), con lo
cual se forma un MESFET. 2.- Transistor de Efecto de Campo de metal-dxido-semiconductor
{(MOSFET, ¢ simplemente MOS). Existen a su vez dos tipos de MOSFET: uno es el de tipo
deplecion, y el otro es el de tipo ensanchamiento.

Todos los tipos de FETs mencionados anteriormente pueden ser de CANAL N o P.
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JFET PN CANAL N
CANAL P
JFET
CANAL N
ENSANCHAMIENT
ENTO {CANAL P
MESFET
CANAL N
FET EPLECION
© ° {CANAL P
ENSANCHAMIENTO | CANALN
CANAL P
MOSFET
CANAL N
PLECION
bE {CANAL P

Aunque el concepto basico del FET ha sido conocido desde los afios treintas, el dispositivo fue
una realidad en los angs sesentas. Desde finales de Ips selentas, una clase particular del FET, el
transistor de metal 6xido semiconductor de efecto de campo (MOSFET), ha sido muy popular.
Aunque el FET esta disponible en forma discreta su mas imporlante utilizacién, es en el disefio de

circuitos integrados. El FET puede utilizarse como amplificador 0 como conmutador.

1.1 SEMICONDUCTORES

Entre los metales {Aluminio, Cobre, Plata. etc.} que eléclricamente son buenos conductores, los
atomos estdn ordenados en forma de un cristal regular. Los electrones de la capa extema

(valencia) de los dtomos san libres para moverse dentro del material. Como el nimero de atomos,
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y por lo consiguiente el ndmero de electrones libres, es muy grande (del orden de 1023 cm™3), que
incluso un campo eiéctrico pequefio ocasiona una cormiente de electrones. De aqui la alla
conductividad observada para estos rﬁetaies.

l La descripcion es completamente diferente para un aislador, tal como el bidxido de Siticio
(8i0Oy). Donde, los electrones de valencia forman el enlace entre los dtomos adyacentes, y por lo
consiguiente eflos mismos estdn unidos a estos atomos. Por lo que no hay electrones libres
disponibles para la conduccion, y la conductividad es muy baja.

Los semiconductores (tales como el Siticio ¢ Germanio) estdn entre los conductores y
- aisladores en sus caracteristicas eléctricas. A muy bajas temperaturas, los electrones de valencia
estdn unidos 2 sus atomos los cuales forman un reticulo regular. Sin embargo, cuando se
incrementa la temperatura, debido a las vibraciones térmicas de los dtomos algunos enfaces se
romperan, y escapara un electrén de cada uno de estos enlaces. Estos electrones son capaces de
conducir electricidad. Por lo que, cada electrén fugado deja una deficiencia de carga (llamada
Hueco) en el enlace. Un electrén e valencia en un enlace cerca de un hueco puede moverse
facilmente, llenando el hueco y dejando un nuevo hueco en su propio enlace. El efecio es el
mismo como si el hueco se hubiera movido de un enlace al siguiente. Por {0 que el "movimiento"
de los huecos es en la direccién opuesta al movimiento de los electrones, comportandose como
una particula cargada positivamente.

Por 10 que es posible la conduccién eléctrica en un semiconductor a temperatura ambiente. La
densidad de electrones y huecos generados térmicamente es, sin embargo, mucho menor que la
de electrones fibres en un metal. NGmeros tipicos sen 1079 portadores de carga/cm? para el silicio
y 1013cm=3 para el germanio.

Et numero de portadores de carga libre en un semiconductor puede incrementarse agregando
elementos extrafios (Dopantes) al silicio puro. Ei silicio (y germanio) tiene cuatro electrones de
valencia. St al semiconductor se le agrega un atomo de un elemento con cinco electrones de
valencia (tales como el Arsénico, Fésforo, o Antimonio), entonces puede tomar ¢! lugar de un
atomo de silicio en el reticulo del cristal. De esta manera, cuatro de sus electrones de valencia

participaran en los cuatro entaces uniendo el dtome a los dtomos del semiconductor en el reticulo.
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No obstante que, el quinto electrén de valencia del atomo extrafio, no ocupa un fugar en el entace,
y par lo tanto sera libre de moverse en sentido opuesto al de su atomo padre. Por consiguiente, tal
elemento dopante {llamado donador, ya que contribuye con electrones libres al semiconductor)
aumenta la conductividad det matecial.

También agregando atomos de un elemento con tres elecirones de valencia contribuird a la
conduccion. Ahora habra un eniace con escasez de un electron de valencia para cada &tomo
dopante. Por lo tanto, se crea un hueco por cada atomo. A estos dopantes (Boro, Aluminio, Galio)
se les llama aceptores, ya que los huecos se propagaran por aceptacién de enlaces de electrones
de valencia de los dtomos semicanductores adyacentes.

En los semiconductores dopados habra portadores debido a los efectos lémicos asi como
también por los dtomos donadores {acepiores). Los materiales que contienen donadores tendrén
electrones y huecos libres; pero habrd mas electrones que huecos. Por lo consiguiente, tales
semiconductores seran llamados TIPO N, donde N representa negativo. Los materiales que
contienen aceptores tendrén mayoria de huecos; se les llama semiconductores TIPO P, donde ia
P representa positivo.

La estructura de un semiconductor también puede fabricarse conteniendo dos regiones de
diferentes tipos (fig. 1.1). A la unidn de las superficies de las dos regicnes se le llama UNION P-N.
Cuando se fabrica esta unidn, el movimiento aleatorio térmico de la mayoria de 1os portadores
{electrones en la region TIPO N, y huecos en la regign TIPO P) ocasionard que los electrones
salgjan de la regién TIPO N a la regidn TIPQO P. Y viceversa, los huecos se moverdn de la regidn
TIiPC P a la region tipo N. Asi, este movimiento aleatorio (llamado Difusion) causard que el
semiconductor TIPO P sea cargado negativamente, mientras que la region TIPO N sea cargada
positivamente. El efecto serd mas intenso cerca de la unién: en la regién TIPO P, los stomos
aceptores cargados negativamente no seran lo suficientes para neutralizar a los huecos; v (en la
region TIPO N) los iones donadores cargados positivamente no seran los suficientes para rodear a
los electrones libres. Por tanto, en esta area se formara una capa dipolo por el arreglo de los iones
(fig. 1.2). El campo eléctrico £ formado por el dipolo opone por lo tanto portadores mayoritarios

por difusién. Sin embargo, esto ayuda, a los portadores minoritarios (electrones en ia region TIPO
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P. ¥ huecos en fa region TIPO N) generados térmicamente para ir de una regidn a otra. De esta
manera, después de un transitorio corlo, se logrard un equilibrio. Los diferentes portadores de
carga fluirdn: portadores mayoritarios los cuales se moveran por difusion de regién a regién a
besar del €, y los portadores minoritarios que fluirdn ayudados por el £. En equilibrio estas

corrientes se cancetan mutuamente.

TiPa | TIPO

. —

P N ’\
// ALAMBRE

UNIOH
P-N

FIGURA 1.1. Diodo de unidn P-N,

FIGURA 1.2 Capa de jones de una unién P-N.

El equilibrio serd perturbado si se conecta una fuente de voltaje a los alambres dei
semiconductor (fig. 1.3). Asumiendo primero que la polaridad de la fuente es tal que hace que la
regién P sea mas positiva con respecto a ta regién N, es decir, que Vv > 0 en fa fig. 1.3. Por lo

tanto V reducira a £, y de esta manera |a comiente de los portadores mayoritarios pasara a ser
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mayor que ta de los poradores minoritarios. Ya que hay una gran cantidad de portadores
mayoritarios mantenidos por el campe €, aunque una pequedia reduccion del £ causada por decir,
por una bateria de V Volts, puede causar una gran coriente de portadores mayoritarios en el

circuito. Por tanto, con la polaridad indicada de Vv se le lamara voltaje en directa e i comiente en

directa.

REGION DE
DEPLECION

FIGURA 1.3 Circuito para probar al diodo P-N.

Viendo ahora !a polarizacién en inversa de la fuente de voltaje, es decir cuando v < 0 en la fig.
1.3. Ahora V ayudars a £ a obstruir el flujc de los portadores mayoritarios de regién a regién. Si v
es demasiado grande, la corriente mayaritaria es esenciaimente eliminada, y sélo continuara ef
flujo de los pontadores minoritarios (moviéndose 1os electrones de la regién P a la region N, y los
huecos moviéndose en ia direccion opuesta). Como el nimero de portadores minoritarios es
pequefio y ce‘rcanamente independiente de V', ocasiona una corriente peguedia y casi constante.
Este es el caso del voltaje y corriente en inversa. Con las direcciones referidas utilizadas en la fig.
1.3, ahora i < 0. La fig. 1.4 ilu;stra el comportamiento total de i como funcién de v. Un andlisis

tedrico detallado revela que ta ecuacion descrita a continuacién es una buena aproximacion,
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qv. KT _ 1)

i=ls(e (1.1

Donde, I; es la corriente de saturacion, determinada por la geometria y propiedades del material
del dispositivo; g (= 1.6X10°19 C) es la carga del electrén, y k (= 1.38X10-23 J/K) es ia constante
de Boltzmann. T es 15 temperatura del semiconductor, en grados Kelvin, A lemperatura
ambiente (T = 300 K}, kT/q = 26 mV. Normalmente I, es muy pequefia, del orden de 10%A0
menor. Por lo que | aumenta exponencialmente con V cuando V > 0, mientras que i = - Ig y s

muy pequefta si v < 0 (fig. 1.4).

A I1(mA)

100+

i i uqu)
s 0.5 1

FIGURA 1.4 Caracteristicas voltaje-corriente de un diodc de unién P-N,

Es de principal importancia el comportamiento de la regidn entre el limite de las regiones P-N.
Como se menciono anteriormente, la mayoria de los portadores estan muy esparcidos en esta
area; algunos han emigrado dentro de otra regién y los otros han regresado al interior de la region
nativa por el €. Por consiguiente, el borde del area sélo contiene los iones fijados, cargados
negativamente en la region TIPO P y positivamente en el material TIPO N (fig. 1.3). Por lo tanto a
esta area se e llama region de Deplecion (Empobrecimiento). Su ancho aumenta con incrementos
de €; y por consiguiente, serd mas grande (mas pequefio) para un voltaje en inversa (directa) de

V.
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Cebido al campo €, un voltaje ¢i (frecuentemente llamado "Voitaje de Construccion™ aparece a
través de la region de deplecion para v = 0. £l potencial total a través de la union, para vV # 0, es
porlo tanto @; - V. Tipicamente, ¢, = 0.5~ 1 V.

Para V <0, se puede considerar a la unién P-N como un capacitor, ya que solo una pequeia
corriente de polarizacién |g fluye péra un voltaje V' dc, ya que las cargas positivas (+Q) y la .
negativa (-Q) son almacenadas en la region de depiecio’n {fig. 1.3). Como la carga almacenada no
es una funcién fineal de v, la capacilancia no es lineal. Se definira a la capacitancia C por la

relacién de incremente C = dQ/dv. Para el dispositivo ilustrada en la fig. 1.3, se mantiene que

12

21 1
C= &_[( Nt N,)J A {1.2)

o+

Donde, £g (é 1.04 pFfcm) es ia permitividad del silicio: €5 = Egkg, donde €y es la permitividad
del espacio libre (€5 ~8.86X10"'4 Ffcm) y Kg (= 11.7) es |a constante dieléctrica? del silicio. A
es el drea de 1a unién en cm? y Ng (Ng) es el numero de atomos aceptores (donadores) por cm3.
Se nota que C decrece con |V|. Esto puede mostrar (seccién 1.3) que la cantidad bajo ef signo de
la raiz cuadrada es (Eslxd)2, donde X4 (en cm) es el ancho de la region de deplecién: Por

consiguiente, se mantiene a C = EgA/Xy,

1.2 EL TRANSISTOR MOSFET

Considerando a continuacién la estructura mostrada en ia fig. 1.5. Esta es un "sandwich” de varias
capas: desde |a base hasta la superficie, contiene capas de metal, bidxido de silicio (Si04, un

excelente aislador), silicio TIPO P, y una segunda capa de metal conectada a tierra. Esta es la

1 También llamada Permitividad relativa,
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estructura conocida como Metal-Oxido-Semiconductor (MOS). Si V es negativo; entonces se
creara un campo eléctrico a través de ia capa del bioxido, el cual atraera cargas positivas {huecos)
a la region R (fig. 1.5). De esta manera, las cargas negativas serdn almacenadas en la parte
superior de! electrodo de metal de |a base y las cargas positivas en R. Por 10 que el dispositivo se

comportard como un capacitor C de magnitud

A
C= gox? (1.3)

En 1.3, €5y es la permitividad del SiOy. Epy = EqKpy = 0.35 pF/em, donde kay es la
constante dieléctrica det SiOp (keoyx = 3.9). A es el area del electrodo de la superficie, y f el
espesor? de la capa del Si0,. La capa del silicio TIPO P entre R y la capa de metal de la base se
compoertan como un resistor; por consiguiente, en general, la estructura simula a un capacitor con

perdidas.

FIGURA 1.5, Estructura de Metal-6xido-semiconductor (MOS).

A continuacion, haciendo que V sea un pequeio voltaje positive en la fig. 1.5. El campo

eléctrico repelerd ahora a los huecos. Ocasionando, que los iones cargados negativamente se

2 frecuentemente, el espesor ¢ del 6xido es medido en Angstroms, 1 Angstroms = 108
cm, Normalmente valores de / son entre 300 y 2000 Angstroms.
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vayan a R, y con lo cuai un espacio cargado totalmente negativo aparecers en R, el cual ahora es
una capa de deplecion. Por lo que, la carga nuevamente es almacenada en R y se crea un_
capacitor. Para valores muy pequefios de vV (V << 1 V), continuara siendo valida la magnitud de la
capacitanciz; dada por 1.3. Sin embargo, cuando se incremente el valor de V, la carga en R pasara
ha ser mucho mayor ya que aumenta la regién de deplecion. Como e! promedio de iones ahora
estd mas lejano de la superficie, el valor efectivo del valor de [ en 1.3 se incrementard y C
decrecera.

Si v se incrementa mas de lo normal, ocurre un nuevo efecto. Como fa generacion térmica de
huecos y éleclrones ocure continuamente en el semiconductor, si el campo creado por un V
positivo es lo suficientemente intenso, éste puede atraer elecirones a R; y por consigufente éstos
se moverdn a la superficie. Cuando esto ocurre, el capacitor almacenara cargas positivas en la

parte baja del material tipo P, mientras que tas negativas (electrones) se almacenaran en la parte

alta del material tipo P. De esta manera, en 1.3, { sera nuevamente e espesor del SiO,, y por

consiguiente C tendra el mismo valor como lo tuvo para un voltaje v negativo. El comportamiento
general de C como una funcién de V se ilustra esquematicamente en la fig. 1.6, la cual ademas
muestra los nombres de las tres regiones de operacion. Los nombre de las dos primeras son
evidentes; la tercera es la llamada region de inversion, ya que (debido al gran voltaje V) los
electrones mdviles son atraidos dentro de R por lo que se comporta como un material TIPO N
{mas bien que un P). Se debe notar, que los electrones son generados térmicamente par una.
razon baja, el voltaje v debe estar presente por algtin tiempo anles de que esté formada "la capa
de inversion”, por lo que, no aparecerd si V es una sefial de alta frecuencia (por decir, f > 1 kHz)
mas bien que un voitaje constante.

Considerando a continuacién la estructura formada en la fig. 1.7. Se presenta una nueva
.caracteristica en el material TIPO P, las dos regiones n* (TIPO N intensamente dopada). La
primera de |a izquierda sera llamada source; coneclandole un voltaje Vg. A la regién de la derecha
n* se le llamara drain; se denota su voltaje por V(. Al electrodo de 12 superficie se le Hamara gate;
su voltaje es Vg. Al cuerpo del semiconductor nomalmente se le llama sustrato o bulk {masa). El

dispositivo completo es el transistor MOS. Su operacion se analizard brevemente a continuacion.
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G

SUSTRATO

™~

FIGURA 1.7. El Transistor MOSFET.

Atemizando el source, es decir, Vg = 0. Ademds, con un pegquefio voltaje Vg positivo. Se
considerara el comportamiento de la corriente de drain i cuando Vg se eleva de cero a su valor
positivo mas alto. Como el gate esta aislado del resto del dispositivo por la capa del oxido, éste no
conducird ninguna corriente, La regién del drain n* y el sustrato TIPO P forman una unién P-N.
Como se alemizd el sustrato, mientras que Vi > 0, esta unién estd polarizada inversamente. Por

consiguiente, para Vg =0,ip=0.
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Cuando se incrementa Vg, primero se empobrecerd la regidn R bajo el gate, por tanto se
invertird, como se vio anteriormente en conexion con las figs. 1.5 y 1.6. Cuando R es
empobrecida, iy continua siendo cero, ya que el area alrededor del drain todavia continua
polarizada en inversa. Sin embargo, la sitvacién cambia cuando Vg es tan grande que ocurre la
inversién, es decir, cuando R esta llena de electrones. Ahora, contiene una capa con electrones
méviles, llamada capa de inversion o canal, conectando el drain al source. Como ef drain es
positivo con respecto al source, los electrones fluyen del source a! drain, y sera observada una
corriente positiva ip > 0. Al pequefio voltaje V5 necesario para producir un canal se le llama
Voltaje de Umbral y se denota por V1. Nommalmente, V4 estd dado como el valor Vg necesario
para que ip = 1 JA; puede estar en un rango de una fraccién de volt a varios volts.

-Se debe notar que para la estructura de Ia fig. 1.7 muchos de los electrones en el canal se
derivan del campo elécirico ocasionado por el Vg externo de la fuente, algunos electranes
también son llevados del drain; sin embargo, como Vg > 0, [a unién drain-sustrato esta polarizada
mas inversamente, y por lo tanto es dificil para los electrones escapar del drain.

Comg existe una diferencia de potencial Vo entre los dos extremos del canat, 10s electrones en
el canal seran llevados al drain. Por lo que, agregado al movimiento aleatorio de los electrones,
ocumird un movimiento reguiar {llamado Deriva) que causa el flujo de la comiente. Para un Vo

pequefio, et canal se comporiard como un resistor, y por lo consiguiente ip = Vp/R, donde la

resistencia R estd dada por

L

= {1.4)
W“n10n|

,

bonde, L es el largo y W es el ancho del canal, mientras que i, es la movilidad de los electrones
en el canal3, definida por la refacion (Velocidad de deriva del electrdn) = (movilidad) X (campo

eléctrico). Finalmente, Q,, es la densidad de carga (en C/cm?) de fos electrones en el canal. Como

3 La movilidad en el buik de! semiconductor es mayor, ya que my, dacrece con la
concentracién de impurezas ionizadas. Valorea tipicos son p; ~ 1000 cm?/Vxs
para Np = 108 cm™d, mientras que |1, =100 cm2Vxs para Np = 10'% cm-3,
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Vg puede considerarse como la suma de dos términes, V1 (necesario para mantener la regidn de

deplecidn bajo el canal) y V(5 - V1 (necesario para maniener el canal), se liene que
Qn= _Cox(VG - VT) ' {1.5)

donde C, = €/ { esia capacitancia (por unidad de area) de la capa del dxido separando al

gate del canal. Portanto, para un pequefo Vp (Vg << Vg - V), s€ mantiene |a relacién

) w
b:HnCoxT(vG—vT)vD- (1.6}

Por lo que, el transistor actiia como un resistor, con una resistencia R = {[1,Co, (W/L)(Vg - VT)]'1
controiada por V.

Si se incrementa Vp, ya no serd valida 1.8, es decir, ya no es insignificante comparada con V.
Como ef potencial del canal en el source (aterrizado) es cero, mientras que el del drain es Vp, se
puede asumir que su potencial promedio es Vp/2. Por consiguiente, el voltaje promedio entre

el gate y el canal es (Vg - Vp/2). Sustituyendo a Vi por (Vg - V/2) en 1.6 se tiene

. w
b:“nCoxT(VG_VT_\’D/z)VD- {1.7)
La ecuacién 1.7 sigue siendo una buena aproximacién para Vg < Vg - V1. A este rango se le
lHama regién de operacion lineai4 para el transistor MOS.
Cuando Vp 2 V¢ - V7, ocurre un nuevo fenémeno. Considerando |a situacion ifustrada en Ia fig.
1.8, donde sdlo se muestra la estructura cercana a la superficie del semiconductor, Como indica la

figura, debido a las variaciones del potencial a lo largo del canal, la densidad de carga Q, decrece

cerca del drain. Si Vp = Vg - V1, en el drain el voltaje de gate a canal no es lo suficientemente

grande para mantener el canal. Por lo que, la region de deplecidn circundante al seurce, al canal,

4 O regién triodo.
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4

y al drain se extienden a todo lo targo .de la superficie. Este fendmeno es conocido como
Estrangulamiento {pinch-off), y ta region donde ocurre es el punlo de estrangulamiento (fig. 1.8). Si
nuevamente se incrementa Vp, el punto de estrangulamiento se movera hacia el source, ya que
se increméntaré el area donde V¢ - vp < V. Por fanto, el canal se extendera ahora sdlo del
source al punto de estrangulamiento, lo Gitimo serd en un punto bajo el gate. La region entre el
punto de estrangulamiento y el drain es empobrecida. Los electrones del canal son inyectados en
esta region de depiecion al punlo de estrangulamiento, y son arrastrados al drain por el campo
creado por Ia diferencia de potenciai entre el drain y el punto de estrangulamiento. E voltaje Vpg
2__ Vp - Vg de esta manera es dividido entre las dos regiones “conectadas en serie™; el canal entre
el source y el punto de estrangulamiento, y la region de deplecidn entre el punto de
estrangulamiento y el drain. La dltima tiene una aita resistencia, y por consiguiente la mayor parte
de Vpg de hecho aparece a través de ella. Cualquier incremento de Vp. para una aproximacion,
ocasiona un incremento de voltaje similar al de Ia region de deplecion y dificilmente cambiara in-

De esta manera, para vp > Vg - V1, de 1.7,

. . . .Cox W 2
D(\fb):bsatéb(\’osat): “nz OX—L"(VG_VT) . (1.8)

A este fendmeno se le llama saturacidn, Voo, = Vg - V7 es el voltaje de saturacién del drain e
ipgat: COMO fue dada por 1.8, es la comiente de saturacién de drain,

La comriente de drain, en realidad, aumenta algo cuando se incrementa Vp. Esto puede
atribuirse al movimiento del punto de estrangulamiento hacia ¢l source con incrementos de Vo, ¥
por consiguiente al reducido canal: como indica 1.8, i se incrementara cuando se reduce L. Como

" una aproximacién, este efecto (lamado Modulacién por el Large del Canal) puede inciuirse en fa
férmuia para in(Vp) en la forma del factor (1 + AVp). Donde, A es una constante del dispositivo la
cual depende de L, en la concentracion de! dopado del sustrato, y en a potarizacion del sustrato
(se analizaré en Ia siguiente seccion). Para L =10 fm, tipicamente A =~0.03 v-*; generalmente,

Ao L,
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T OIIN
\‘ LS
l W |
REGION DE NTQ
| DEPLECION ESTRANGULANTENTO |
(I _

FIGURA 1.8 Estrangulamiento {Oclusién) en el transistor MOSFET.

Nomalmente se introduce la abreviacion klg anox/z Yk gk' Wﬁ_. Por lo que la corriente

de saturacién dada por 1.8 cambia a
i 2
ip = k{vg—vr) 1+ Avp). VG2 VT (1.9)

cuando se incorpora la modulacién por el largo del canal. La fig. 1.8 muestra la variacién de ip con
Vg para un valor constante de Vpy; la fig. 1.10 ilustra su dependencia de Vv para vaiores de
Vg, donde™Vgy < Vgy < Vgz- - - -

Todas la derivaciones de esta seccién fueron analizadas para la estructura de la fig. 1.7, cuyo
source, drain, y canal fueron tedos del TIPO N. A este dispositivo se |a llama MOS CANAL N o
transistor NMOS. Un arreglo similar puede construirse creando difusiones del drain y del source p*
en un sustrato TIPO N, Ahora es necesario un Vg negativo para crear un canal TIPO P bajo el
gate, y se utiliza un vV negativo para atraer huecos del canal al drain. Ademas, ip sera negativa si

se utiliza la direccién de referencia de la fig. 1.7. Resultando un dispositivo llamado MOS CANAL

P o transistor PMOS. Las formulas 1.3-1.9 continban siendo validas si se le realizan pequefios
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cambios. La movilidad Lt de los electrones tiene que ser remplazada por Mg movilidad de los
huecos en e! canal. Como se esperaria del mecanismo méas elaborado de la conduccion de
huecos, L, < L, valores tipicos de la ‘movilidad en Ia region del canal, para una concentracién
de impurez;':ls de 10'6 cm3 son W, = 1000 cm?V-s y U, = 400 cmZ/V-s. La densidad de carga
del electron Q, en el canal es remplazada por Qp, densidad de cané]a de huecos, ademas, debe
incluirse un signo negativo en las ec’s 1.6-1.9 para estimar los cambios en los portadores de carga.
Finalmente, debe remplazarse a Vp por {Vp| en 1.9, ya que ahora vp < 0. En conclusion, 1.7

cambiara a .
b =-2k{vg-v1 - vo/2) vp- {1.10)

Donde, kA W /2L y V7 < 0. La ecuacidn 1.10 describe las caracteristicas de la comiente de
=up ox T

drain en la region lineal. El comportamiento de ip en [a regidn de saturacién se puede obtener

modificando 1.9:
b~ ‘k(vG—VT)2(1 + l|vD|)- (1.11)

Los simbolos de los circuitos utilizados para los transistores NMOS y PMOS son mostrados en la
fig. 1.1ta y b respectivamente. Si no es importante el tipo, puede utilizarse el simbolo simplificado
de la fig. 1.11c para ambos dispositivos NMOS y PMQOS,

Como la operacion de los dispositivos descritos dependen del campo eléctrico inducido por el
voltaje de gate, se les llama dispositivos de efecto de campo {FETs), 0o MOSFETs.®

Como los transistores PMOS son mas faciles de construir que los NMOS, fueron los gue
predominaron inicialmente. Sin embargo, dltimamente cuando fueron desarrolladas ias técnicas de

produccion para los dispositivos NMOS, éstos los desplazaron, La razén principal de esto fue la

5 Ya que aqui los portadores de carga son cualquiera ya sea slectrones o huecos (no
ambos), los FETs también son llamados dispositivos unipolares, en contraste con el
tr tstor bipolar donde exist has corrientes de slectrones y huscos.

P
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alta movilidad de los electrones, lo cual hace que los transistores NMOS sean mas rapidos que los
PMOS.

FIGURA. 1.9 Caracteristica voltaje de gate vs corriente de drain dei transistor MOSFET.

Ip yYo= U - Vg

REGION REGION DE
LINEAL 6'_},_”) SATURRCION

Ugh

FIGURA_ 1.10 Caracteristica voltaje drain-source vs corriente de drain en el MOSFET,
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DRAIN DRAIN
GATE H%,_@ BULK GATE o—~|F — — ~OBULK
SOURCE {a) NDS SOURCE
DRAIN DRAIN
GRTEo—] BULK ch£0—| — — —OBULK
(b} PHOS
SOURCE SOURCE
DRAIN
GATE o—-{%—@ BULK
‘ C) Hos
SOURCE ©

FIGURA 1.11. Simbolos del transistor MOSFET,

1.3 TIPOs DE TRANSISTORES MOSFET; EL EFECTO SUSTRATO

Los transistores MOS descritos en la seccidn 1.2, NMOS y PMOS ambos tipos, tienen varias
caracteristicas comunes. En {a estructura, el gale esta aislado eléctricamente del resto del
dispositivo por la capa del SiO5. Por consiguiente, se le lama FET de GATE AISLADA, o IGFET.
Ademas, el voltaje Vs induce y aumenta Ia corriente de drain. De esta manera, los dispositivos
operan en el modo de ensanchamiento.
También es posible fabricar un transistor MOS que conduzca comiente de drain cuando Vg =0.
Por ejemplo, puede introducirse una capa TIPO N por dopamiento la cual conecte al source y al

drain de un dispositivo NMOS. Con tal canal dopado, no es necesaric el campo del gate para
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producir una capa de inversidn; {a region R {fig. 1.7) tiene "incorporado” ahora un canal TIPQ N.
Sin embargo, si 5e aplica un voitaje negativo al gate, entonces el campo creado repelerd a los
electrones, y creara una capa de deplecién adyacente al canal, reduciendo de esta manera la
conductividad y por consiguiente la comiente de drain. Sila magnitud del voltaje negative det gate
es lo suficientemente grande, el canal se empabrecera completamente y ocasionaré que ig =0
El valor de Vg al cual ocurre esto se llama nuevamente voltaje de umbrat y se denota por V. Sin
embargo, ahora, V1 < 0. A este dispositivo se llama FET de MODO DEPLECION,

Se debe notar que adn sin una capa dopada, si el sustrato estd dopado muy ligeramente el
transistor NMOS puede conducir para Vg = 0 debido a las cargas del 6xido. Eslo ademéas de
interesar para nolar que si Vg se hace positivo en un dispositivo de modo deplecion, atraerd
electrones adicionales dentro del canal y se incrementars ip. Por lo gue, el transistor NMOS con
V¢ < 0 purede utilizarse como un dispositivo de modo deplecidn o de ensanchamiento.

Ademas es posible crear un dispositivo PMOS de modo deplecién con V¢ > 0, por el
establecimiento de un canal dopado TIPO P.

Las relaciones 1.6-1.11 continGan siendo validas para dispositivos de modo deplecién, si se
elige apropiadamente el signo y el valor de Vi, como se describié anteriormente. Los dos
simbolos normalmente utilizados para denotar at MOSFET de modo deplecién son mostrados en

lafig. 1.12.

—HL

MOSFET DEPLECION

FIGURA 1.12 Simbolos para el transistor de modo Deplecion.
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SUSTRATO p \\

REGIOMES DE
DEPLECIOM

BNIOM PN

FIGURA 1.13 Transistor de Efecto de Campo de Unidn.

Puede utilizarse una estructura completamente diferente para producir un transistor de efecto
de campo, el JFET (fig. 1.13). Aqui, una capa (canal) TIPQ N ligeramente dopada conecta la
region del drain al source N* y en esta capa el gate tiene una regién implantada P*. Por tanto,
para Vg = Vg = 0, y Vp > 0, fluird una comiente de drain. Si se hace negalivo a Vg, 1a
implantacién P* actuande como el gate serd rodeada por una capa de deplecidn; a un |Vg| mayor,
mayocr seré |a profundidad de |a capa. Los electrones méviles en el canal no pueden entrar en esta.
capa de deplecién, ni a lo largo de la unién P-N entre el canal y ei sustrato. Por consiguiente, la
seccion efecliva a través del canal se reduce cuando se incrementa |Vg|. Al mismo valor de Vg =
Vp (Vp < 0), ip seré cero (en la practica es < 1 {1A). De esta manera, V juega el mismo papel que
V1 para el MOSFET de modo deplecion; ésle es el llamado Voltaje de Estrangulacién. Se puede
-visualizar como &l voltaje del gate que origina que las dos regiones de deplecién en el canat se
unan, no permite la conductividad entre la trayectoria del source al drain.

Al dispositivo descrito y mostrado en la fig. 1.13 se le llama Transistor de Unién de Efecto de
Campo (JFET), ya que el gate se separa del resto de! dispositivo por una union P-N polarizada

inversamente, mas bien que por una capa de SiO; como en el MOSFET (IGFET).
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Debido a que dificiimente se utiliza el JFET en circuitos integrados analégicos MOS, éste no
serd visto con detalle aqui. '

A continuacién, serd descrita una limitacién clave (lamada Efecto Sustrato) del MOSFET
utilizado como elemento de un circuito analégico. En lo visto en 1a seccidn 1.2, siempre se asumid
que el bulk y el source son aterrizados, es decir se mantiene a Vg = Vg = 0. Frecuentemente, las
consideraciones de circuitos hacen gue estos arregios sean imposibles y debe utilizarse a vg #
vg. Cbviamente, el voltaje Vg - Vg debe ser tal que la unidn source-bulk esté polarizada
inversamente; de otra manera, i@ gran corriente de 1a unic'n:l fluird dentro dei transistor. Esta
coriente puede dafar a! dispositivo, y en cualquier caso impedira su adecuada oberacién. De esta
manera, por decir, en un transistor NMOS, el sustrato debe estar polarizado negativamente con
respecto al source y al drain.

Si el potencial de source es diferente de cero, se deben remplazar a los voltajes Vi3 y v en
todas las ec’s por Vgg = Vg - Vg ¥ Vps = Vp - Vi, respectivamente. En general, la regidn de
deplecion alrededor del canal (fig. 1.8) se hard mds ancha si se incrementa el voltaje en inversa
entre el sustrato y el source {y por consiguiente el canal). Como el voltaje Vg = V7 es el voltaje de

gate necesario para mantener a la region de deplecion (sin crear un canal), VT se incrementaré en

magnitud. La dependencia de V en el voltaje ygu A vg - yg Se puede ver de la forma

V1| = Vol + Y(J%pl +|vssl - \/2|¢p| ) (1.12)

Donde, V1q es e! voitaje de umbral para Vgg = 0y Y es una constante del dispositivo dada por

J2esaN
‘Y :P._.isﬂgﬂ_ {1.13)

Cox

En 1.13, Eg es la permitividad del silicie: £g = Epkg, kg = 11.7. Ademas, Nim, es la densidad de

los iones de impurezas en el sustrato. Para NMOS, Nin, = Np, la densidad de los iones
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aceptores; para PMOS, Nip, = Np, densidad de los iones donadores. Por ejemplo, para Nimp
=105 ¢m™3 y 800 Angstroms del grueso del 6xido (Coy = 4.4X108 Fiem'?), ¥ =0.423 V172
Finalmente, dp es una constante de! material del bulk; su valor es de alrededor de 0.3 V.

Este fenomeno (llamado Efecto Sustrato) es una gran limitacién de los dispositivos MOS que
trabajan con Vg # Vg. Como muestra 1.12 y 1.13, para reducir el efecto sustrato se debe reducir
Nimp- Sin embargo, para valores muy pequefios de N (por decir, Ny < 1013 cm™3), un NMOS
“podria comportarse como un dispositivo de modo deplecion, como se explico anteriormente. De

esta manera, el efecto sustrato no puede eliminarse completamente.

Algunas constantes y férmulas de MOSFETS son resumidas en las tablas 1.1y 1.2,

1 um = 10 ¢m = 104 Angstroms.

1 mil = 25.4 um = 0.6254 mm.

Carga del Electrén (Magnitud): g = 1.6 X 10-19 C.

Permitividad del espacio libre: £, = 8.86 X 10-4 Frem.

Permitividad del silicio: £g; = EgKs; = 1.04 X 1012 Fiem; K; = 11.7.
Permitividad del biéxido de silicio: Egy = EgKoy = 3.5 X 10713 Frem; K, = 3.9,
Capacitancia del 6xido: Coy = Eqyltox = 3.5 X 10°W¥{E™ From2.
Concentracion infrinseca de portadores: n, = 1.5 X 1010/cm3 a T = 300 K.
Constante de Boltzmann : k = 1.38 X 10°23 J/K; kT/q (a T = 300 K) = 0.026 V.
Movilidad del Electron en e} Si (Niyg = 1017 cm3, T = 300 K): 670 cmé/v's.

Movilidad de Huecos en el Si (N, = 1017 em™3, T = 300 K): 220 cm?/V-s.

Coeficiente de! efecto sustrato: y = 'z—q!&“'—hiﬂ kt"_":1_67 X107 (‘;‘“) Ni(ggl'3) y2
Eo ox

Potencizl del Bulk: ¢p = «k_q-r-ln% =0.026 In[0.67 X1 0—10 :?—3)]

TABLA 1. 1 Constantes y Unidades para los transistores MOSFET.
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NMOS PMOS
Reqién Triodo:
. W \

Ivest > [V} o= F,og?omé |%u<8 o= :uooxﬂTmm S-%u Vos
|Vog] <|vas| - V]
Regién de Saturacion: W W

. Cc 2 w,.C

b = P22 (vos-vr) (14 Avos) b= vlwwl?omé%: +2.vps)

[vas > _5_._
|Vos| > |[ves] - V]

donde;

vl: LN

imp

A =L (vpg+Vr

Vr= A<L<mmuc * .«T\m_eu_ * VsB — a:ev:

donde:

ul.:_N

112
N

Ao L H-vpgtVr

=(Vr)yes-o J\T\m_‘eu_ - Vsg -~ &m_eu:

{ver tabla 1.1 para los valores de . y euv

TABLA 1.2 Relaciones corriente de drain en MOSFETs
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1.4 MOSFETs: CIRCUITO EQUIVALENTE Y OPERACION EN SENAL PEQUENA

Lo visto anteriormente del transistor MOS asume que todos los voltajes y corrientes fueron
c_:onstantes. o variaron muy poco de manera que todas las corrientes capacitivas pueden ignorarse.
De esta manera, las formulas son validas para peguefios asi como para grandes voltajes y
comientes.

En algunas aplicaciones lineales (tales como en amplificadores operacionales) importantes los
voltajes y'com'entes del transistor varian tan rapidamente que no pueden ignorarse los efectos
capacitivos. Al mismo tiempo, se utiliza el dispositivo con suficientes sefales pequefas, de
manera que una aproximacion lineal pueda ser aplicada a todas las relaciones no lineales.Como el
MOSFET normmalmente se polariza en la regién de saturacidn para aplicaciones lineales, el
andlisis serd ifustrado para este caso; sin embargo, puede ser igualmente bien aplicado a los
dispositivos en sus regiones lineales (no saturado) de operacién.

Asumiendo a un transistor NMOS, y combinando |as ec's 1.9 y 1.12, resulia la relacién

2
b =k(ves-vTo—v42¢p+vsa +14/26,) (1+2v08) (1.1

Donde, se utilizd & yggAvg-vs ¥ wpsdwp—vg Para remplazar a Vg y Vp, ya que
normalmente Vg # 0. Para pequefias variaciones de in, Vgg, ¥ Vgp, |a expresion no fineal (1.14)
puede remplazarse por una aproximacion de Taylor de primer orden. Especificamente, cerca de

un punto constante de polarizacién '8 = f( Vgs' VI:?S' Vga) se puede escribir como

o

I3 o) o)

o & do 3o J

+Ap = 8 +[ Avgs * Avps | —— | Avsp (1.15)
aVGS aVDs 3\«'33
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Donde, (6iDIBVG5)° y asi sucesivamente denotan las derivadas parciales evaluadas en el punto
de operacién. Aip es la desviacion (incremento) de ip de su valor de pelarizacion; Avgg, Avpg,
y Avgg son los incrementos de Vgg. Vps, ¥ Vgg. Todas las desviaciones deben ser pequefias
para mantener a 1.15. Si son de interés dnicamente los incrementes de las componentes (seial

pequeiia, ac) entonces 1.15 puede escribirse como

Ab = GmAves * 94Avbs + Gmp Avse: : {1.18)
donde
P e} 5i o ai o}
D D L]
gmé[ J : %Q[—J + Gm Q(W“J ‘ (1.17)
dves Ovps b dvsg

Donde, gq s la conductancia del drain {incrementada), mientras que Quy ¥ Qpp SOD las
transconductancias las cuales pueden representarse por una fuente de corriente controlada por
voltaje. Por tanto, puede construirse, un modelo del circuito equivalente, el cual se muestra en la
fig. 1.14.

Los valores de Q. Omp. ¥ 9, Pueden hallarse de 1.14:

Q
gmé(é%g_ = 2“( vas- V1o~ Yy2¢p+ Vs +¥ 2¢p](1 + lvgs)
GS .
=2k 1+ S )iS. (1.18)
o]
%bé[_&lJ = —k[ ves—Vro Y20+ va +¥ 2%)(1 + kvgs)ﬁ

p* VsB

- 2
. {1.19)

;2¢'p t VgB ’
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) 2
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[ Aip D
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1
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Ia

FIGURA 1.14 Circuito equivalente de sefial pequefa para el MOSFET.

i:'or Io que, para una buena aproximacion, g, ¥ 9mp Son proporcicnales a Jg mientras que g4 es
proporcional a 8 .

Las otras componentes importantes para el modelo de sefial pequefia del MOSFET son los
capacitores representando los incrementos de las variaciones de las cargas almacenadas con los
cambios de voltaje del electrodo. Estas juegan un papel importante en la operacién de alta
frecuencia del dispositivo. Las corhponenles intrinsecas de las terminales de las capacitancias de
los dispositivos MOSFET (asociada con la polarizacidn inversa de las uniones P-N, canal y

regiones de deplecidn) son fuerlemente dependientes de la region de operacién, mientras que las
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componentes extrinsecas (debido al trazado parasito, traslapamientc de regiones, etc.) son
relativamente constantes. Asumiendo nuevamente que el transistor opera en la region de
saluracion, se puede asumir que el canal inicia e-n el source y se extiende sobre dos o tres veces
la distancia al drain. En esta regién de operacién, las capacitancias mas importantes son las
siguientes:

ng: Capacitancia de gate a drain. Esta se debe al traslapamiento de! gate y la difusién del
drain. Esta es una capacitancia de un dxido delgado, y por tanto, para una buena aproximacion,
esto puede verse como un voltaje independiente.

Cgs:Capacitancia de gate a source. Esta capacitancia tiene dos componentes:

C es la capacilancia de trastapamientic de gate a source del delgado dxido, y C'gs, es la

9Sov’

capacitancia del gate al canal. La dGltima es aproximadamente ;COX (en la region de saturacion),

donde C,, es la capacilancia total de ta deigada capa del dxido entre el gate y ta superficie del
sustrato. Cgs es muy cercano al vollaje independiente en la region de saturacién.

Cgp: Capacitancia de source a.sustralo. Esta capacitancia también tiene dos componentes:
Csppn. la capacitancia de la unién P-N entre la difusion del source y el sustrato, y C;b, la cual
puede estimarse como dos tercios de la capacitancia de la region de deplecidn bajo et canal. La
capacitancia total Cgy, tiene una dependencia de voltaje que es muy similar a la de una unién P-N.

Cqp: Capacitancia de drain a sustrato. Esta es una capacitancia de union P-N y por consiguiente
es dependiente del voltaje.

Cgb;Capacilancia de gate a susirato. Esta capacitancia nomalmente es pequefa en la regién
de saturacidn, su valor es de alrededor de 0.1C,,,.

La fig. 1.15 ilustra la estructura fisica de un transistor NMOS, y fa ubicacion de las
capacitancias en las regiones de corte (fig. 15a), saturacion (fig. 15b), y |la de no saturacion o
triodo (fig. 15c). La tabla 1.3 lista las terminales de los capacitores det dispositivo NMOS y sus
valores estimados en las tres regiones de operacién.

Las notaciones utilizadas son mostradas en fas figs. 1.15a-1.15¢. La fig. 1.16 describe el modelo

completo de sefial pequefia-aita frecuencia (ac) det MOSFET. Analizando el comportamiento del
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MOSFET en seiflal pequefia, puede utilizarse el modelo de la fig. 1.14 s6lo si estan presenies las
sefiales de baja frecuencia; si también son de interés las corrientes capacitivas, entonces puede

ser utilizado el circuito de la fig. 1.16,

SOURCE

n’
°sbp’n/>u-—-f ~— B,
REGION DE L= L - 2Ly — db
DEPLECI SUSTRATO-P
(a)
SOURCE «<——>DRAIN
SOURCE !

—_—
l:SIJ Chs

cara DE
INVERSION

b

771 2 — G
m, ] '
_\\ e >
\ A

SUSTRATO-P

(b)

SOUREE <+ DRAIN

A >

4NN ——
| SR ———
CAPA DE

[NUERSION

SUSTRATO P

(c)

FIGURA 1.15 Capacitancias parisitas en el MOSFET en:  a} la regién de corte;
b) la regidn de saturacion; c)la regién triodo.
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CAPACITANCIA

REGION DE c
OPERACION Oam Onn Ooc Oms dh

CORTE WLoyCox WLoyCox WL Cx AsCon(Vsn) AdCon(Va)

1
WL\ C WL As Con(Veb)
SATURACION <<OoA-.o<+M_;_g ovleox 3 OoxOgAOQL M uzﬁ sb A4Con(Ven)
. Cox+ OusAOnUV +W<<_|.Ouzﬁ<m_uv
1 ) 1 AsCpn(Vsb) AdCpn{ Vap)
TRIODO Wlov+ 5 WL'Cox <<osﬁ_.o< +m_..w 0 SR P

A
+ M <<_r. Ov:A<mUv

1
+M<<_.. Con{Vap)

TABLA 1.3 Capacitancias del MOSFET en las principales regiones de operacién (L' denota a L-2Lav)
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FIGURA 1.16 Circuito equivalente para alta frecuencia det MOSFET.

De los modetfos de las figs. 1.14 y 1,18, acompaiado de lo visto, se puede hacer un nimero de
planteamientos generales para la construccion de un MOSFET:
1.- Para alta ganancia ac, g, debe ser grande. Este sera el caso, por ec. 1.18, si

Ka (un Coxw] /2L es grande. Por consiguiente, el oxido debe ser delgado para maximizar Cox

{que es |a capacitancia del éxido por unidad de drea); ademas, W/L debe ser tan grande como sea
posible. Estas medidas, sin embargo, tienden a incrementar e tamaiio y por tanto el costo del
circuito integrado. Ademas, por 1,18, la corriente de reposo {polarizacién) i°p debe ser tan grande
como lo permita la disipacion de potencia dc.

2.- Como indica el signo negativo en la ec. 1.19, et efecto sustrato reduce {a ganancia. Para
minimizar g, por lasec. 1.19 y 1.1.13, C,, debe ser grande, Nimp pequeno (el sustrato
ligeramente dopado), y un voltaje de polarzacion VOgg grande para ef source.

3.- Idealmente, el MOSFET en saturacion debe comportarse como una fuente de comiente
pura. Por tanto, como se ilustra en la fig. 1.14, g4 debe ser pequefio. Por la ec. 1.20, esto requiere
corientes pequefias de polarizacién i°y, un voltaje de polarizacién VPpg grande, y una A
pequefia. Como A es inroducida por fa modulacién del largo del canal, puede reducirse
incrementando L y también por incrementos de Nim,,.

Un resumen de las formuias derivadas en esta seccion se muestran en la tabla 1.4.
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NMOS PMOS

...B:uno...a:ﬁm:n,.m” I, Cox S; o _y v B Mts Cox <<m

Om = do/vas L Vs~ VT/ = L
Transconductancia del efecto
sustrato: Y 2 o

Omb = O/ Vs 2¢,+vep
Conductancia H‘o,_.n_\.n.? rﬂ ym

G4 = €10/ VDS 14 y.e.mm 1- P<mm

2 2
Capacitancia gate-source Cg: 3 WLCox 3 WL Cox
Capacitancia gate-drain Coq: Oaa traslanamiento _OE._ traslanamianto
Cspo CoBo Csho Coeo

Capacitancia source (o drain)-bulk
Cah(Ceh)

1+ 13 \Mﬁ,_ 1485 _\meu

1- (.MW\M%U. 1- <mm_\‘mev

‘TABLA 1.4 Parametros de sefial pequefa del MOSFET en saturacion (fig. 1.6) (en las férmulas se asume que _ AVps |<< 1).
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1.5 RUIDO EN MOSFETs

Hay tres distintas fuentes de ruido en los dispositivos del estado sélido; ruido por dispare, ruido

térmico, y ruido por parpadeo.

RUIDO POR DISPARO
Como la corrignte eléctrica es llevada por una propagacién aleatoria de portadores de carga
individuat {(electrones o huecos), superpuestos en la corriente | nominal (promedio), siempre hay
una variacién aleatoria ips. Esta se debe a Ia fluctuacién del nimero de portadores a través de una
superficie dada en el conductor en cualquier intervalo de tiempo. Donde el valor medio cuadritico

de i, esta dado por
i2s = 2qIAf, (1.21)

donde q (= 1.8X1079) es 1a magnitud de la carga del electrén y Af es el ancho de banda. Sin
embargo, esta férmula s6lo es valida, si la densidad de portadores de carga es muy baja, y el
campo eléctrico es intenso, ya que la interaccion entre los portaderes es insignificante. De otra
manera, o aleatorio de su densidad y velocidad se reduce debido a la correlacion presentada por
el rechazo de sus cargas. La comiente de ruido entonces es mucho menor que 1a predispuesta por
1.21. ‘

En el canal de conduccién de un MOSFET, la densidad de carga normaimente es alta y el
campo eléctrico es bajo. Por lo tanto, no se mantiene 1.21. La comiente de ruido debido al
movimiento aleatoric de los portadores es por lo consiguiente mejor descrito como un ruido
térmico, el cual se analizara a continuacion.

RUIDO TERMICO
En et resistor real R, los electrones estan en un movimiento térmico aleatoric. Ocasionande, una
fluctuacion de voltaje V1 a través del resistor aGn en ausencia de una cordente de un circuito

externo (fig. 1.17a). Por lo consiguiente, ei modelo de Thevenin de un resistor real (con ruido} se
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muestra en la fig. 1.17b. T es el valor absoluto mas alto de la temperatura del resistor, v 1 sera el

valor mayors. De hecho, el valor medio cuadratico de v, 1 esta dado por
vir = 4KTRAS. (1.22)

Donde, K es la constante de Boltzmann y Af es el ancho de banda en el cual se midié el ruido, en

Hz (El valor de 4KT a temperatura ambiente es de alrededor de 1.66X10720 vC)).

Unt .
R Unt R R li nT

(a) (b) - (c)

FIGURA 1.17 Ruido térmico en un resistor: a) resistor con ruido; b) modelo de Thevenin;

¢} circuito equivalente.

Si la ec. 1.22 fuera verdadera para cualquier ancho de banda, entonces la energia de! ruido
seria infinita. Sin embargo, de hecho, para muy altas frecuencia (21(.'113 Hz) se presenta otro

-
fendmenc fisico, el cual causa que Vﬁ se reduzca con incrementos de la frecuencia de manera

que la energia total de! ruido es finita.

El valor promedic (constante dc) del ruido térmico es ceroc. Ya que su densidad espectral
;E;/Af es independiente de la frecuencia (al menos para las frecuencias mas bajas), éste es un
"Ruido Blanco". La fig. 1.17b puede redibujarse en la forma de un equivalente de Norton, es decir
como un resistor R (sin ruido} en paralelo con una fuente de comiente de ruido ijp (fig. 1.17¢). El

valor de o antertor esta dado por
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E = 4kTGAf (1.23)

donde G=1/R.

Como el canal de un MOSFET en conduccidn contiene portadores libres, esta sujeto at ruido
térmico. Por lo tanto, se mantendran las ec's 1.22 y 1.23, con R dado que la resistencia del canal
aumenta. Por lo que el ruido puede modelarse por una fuente de corriente, como muestra la fig.
1.18a. Si el dispositive esta en saturacidn, como disminuye el canal (fig. 1.8), puede utilizarse la

aproximacién R ~ 3/2 g, en 1.23.

—] Z, —O—{_
/ | TRQHSISTDR/

TRANSISTOR SIN RUIDO o
SIN RUIDD

(a) (b)

FIGURA 1.18 Modelos equivalentes para el ruido térmico en un MOSFET.

En muchos circuitos, es conveniente suponer gue it @5 causada por una fuente de voltaje
conectada al gate de un MOSFET (fig. 1.18b). Esta fuente de voitaje de ruido "referida al gate”

esta dada entonces por

= 2 8KT
VﬁT:(EnT/ 9,-.-.) = 5;”- (1.24)
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Por lo consiguiente int ¥ Va7 dependen ambos de las dimensiones, condiciones de polarizacion y
temperatura del dispositivo. Como un ejemplo de sus ordenes de magnitud, para un transistor con
W =200 1Um, L =10 Um, y Cg, = 4.34X10°8 From? (correspondiente a un dxido de grosor de 800
Angstroms) el cual opera en saturacién con una comiente de drain ip = 200 LA, et voltaje de ruido

referido al gate a temperatura ambiente es 9nV/ JHz.

Si el dispositivo estd apagado. entonces R se hard muy grande, y e! c¢ircuito equivalente de

ruido sera una fuente de corriente con un valor dado por la ec. 1.23. Se ve que si irzrr es muy

pequefio; por consiguiente, para niveles comunes {bajos o moderados) de impedancia externa, se
puede considerar al MOSFET como un circuito abierto sin ruido si esta apagado.
RUIDO POR PARPADEQC (1/f)

En un transistor MOS, existen estados extras de energia del electrén en fos limites del Si y el
Si0s. Estos pueden bloquear y liberar electrones del canal, y por lo consiguiente introducir ruido.
Como el proceso es relativamente lento, mucha de la energia del ruido sera a bajas frecuencias.
Como anteriormente, un posible modelo de este fendmeno de ruido es una fuente de corriente en
paralelo con ia resistencia del canal. El valor dc de la corriente de ruido es nuevamente cero. Su
valor medio cuadratico se incrementa con la temperatura y la densidad dei estado de ta superficie;
ésta decrece con el drea del gate W/L y la capacitancia del é6xido C,,, del gate por unidad de srea.
Para dispositivos fabricados con un proceso "limpio”, el voltaje de ruido referido al gate es
cercanamente independiente de las condiciones de polarizacion y esta dado por la formula de

aproximacion

{1.25)

Donde, K depende de la temperatura y del proceso de fabricacién; un valor tipico es 3X10-24

v2:F. Para el transistor descrito en el ejemplo anterior, la férmula da un voltaje de ruido de
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83nV/vHz a f = 1 kHz. Como anteriormente, Ia fuente de ruido equivalente del canal esta

relacionado a vﬁr por la formula iﬁt = gfn vﬁf.

Al proceso del ruido descrito se le {lama ruido por parpadeo o {(en referencia al factor 1/f en Vﬁf
e ﬁf) ruidoe 1/f. Como ilustra el ejemplo dado, a bajas frecuencias (por decir, abajo de 1 kHz) et

mecanismo de ruido normalmente es dominante en un MOSFET.

En conclusién, el ruido en el canal de un MOSFET puede modelarse por un generador de
comiente de ruido equivalente, como en la fig. 1.18a. En ;I modeio de seital pequeiia, este
generador estara en paralelo con las fuentes de corriente gmVgg ¥ Omp Vs (fig. 1.16). Su valor

puede elegirse como el ruido RMS (valor medio cuadratico), en el que el de 1.23-1.25es

.2 2
Ih = VinT Tint

- \/[4kGT + K (Coe WLOJAT (1.26)

Cabe notar que los valores medios cuadraticos de las comientes se suman, ya quée (0s diferentes
mecanismos de ruido son estadisticamente independientes.
Alternativamente, el ruido puede ser representado por su fuente de voltaje referida al gate {fig.

1.18b), en serie con la terminal del gate. El valor de ta fuente es i /g, con i, dada por la ec. 1.26.
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EL. AMPLIFICADOR OPERACIONAL
MOSFET :

INTRODUCCION

En este capitulo, se utilizan las propiedades basicas de los amplificadores MOSFET de un solo
transistor para construir configuraciones basicas. Y con éstas conseguir diversos abjetives, 1ales
como el de una ganancia de voltaje, ganancia de comiente, etc.

Estas configuraciones se utilizaran para construir amplificadores operacionales. Los op-amp se
configuran de manera similar; éstos consisten de una etapa diferencial de entrada, seguida por un
convertidor diferencial con una sola salida, seguida a su vez de una etapa intermedia para mayor
amplificacion y corrimiento de nivel , y al final por una etapa de salida.

Aunque en un principic los op-amp se disefaron para realizar operaciones matematicas, su mayor
aplicacién esta en e! campo de los sistemas analgicos. Una de éstas es |a realizacion de filtros
activos. En los op-amp MOS una de sus mayores aplicaciones son 10s filtros de capacitor
conmutado -de hecho, en todos los filtros activos- €l componente activo comunmente empleado es

el op-amp.
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2.1 AMPLIFICADORES QPERACIONALES

Ideaimente, el op-amp es una fuente de voltaje controlada por voltaje (fig. 2.1) con ganancia de
voltaje infinita y admitancia de entrada cero, asi como impedancia de salida cero. Es neéesario
decir, que los op-amps practicos sélo pueden aproximarse al dispositivo ideal. Las principales
diferencias entre et op-amp ideal y el real son las siguientes:

1.- Ganancia Finita. Para op-amps practicos, la ganancia de vollaje es finita. Con valores
tipicos para bajas frecuencias y sefales pequefias de A = 102 ~ 105, correspondientemente con
ganancias de 40 ~ 100 dB.

2.- Rango Lineal Finito. La relacién lineal vy = A (V4 - _Vb) entre la entrada y salida de voltaje,
solo es valida para un rango limitado de Vo Normalmente, el valor maximo de V., en una
operacion lineal es un poco menor que el voltaje de atimentacion dc.

3.- Voltaje de Desviacidn. Para un op-amp ideal, si V, = V}, (lo cual se logra poniendo en corto
las terminales de entrada), entonces V,, = 0. En’el op-amp real, esto no es exactamente cierto, ya
que el voltaje que ocurre &l poner en coro las entradas es Vg, o * 0. Como normalmente Vg, o
es directamente proporcional a la ganancia, el efecto puede ser descrito mas convenientemente
en términos del voltaje de desviacion de entrada Vi, . definido como el voltaje diferencial de
entrada necesario para establecer a vV, = 0 en el op-amp real,

4 - Razén de Rechazo en Mode Coman (CMRR). La entrada de voitaje en modo comin esta
definida por
Vat W

Vine = {2.1)

_ lo cual contrasta con el voltaje de entrada en modo diferencial dado por

Vind= Va~— Vb- {2.2)
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Va +
Nt A ¥ \ ——————
SRR v Vg——— AV ) Y% A—>w
9
(a) (b)

FIGURA 2.1 a) Simbolo para el op-amp ideal. b) Circuito equivalente.

Por lo tanto, se puede definir a la ganancia diferencial Ap (es la misma ganancia A definida
anteriormente), y también a la ganancia en moedo comin Ac la cual puede ser medida como se

muestra en la fig. 2.2, donde Ac = V, / Vi, .

“in.n:( + )

FIGURA 2.2 Op-amp con entrada en modo comin.

El CMRR ahora estd definido como Ap/Ai 0 (en unidades logaritmicas) CMRR = 20
log1p{Ap/Ac) en dB. Los valores tipicos del CMRR para op-amps MOS se encuentran en el rango
de 60 - 80 dB. El CMRR mide que tanto el op-amp puede suprimir sefales en modo comidn en sus
entradas. Estas normalmente representan ruido indeseable, y por tanto se requiere un gran CMRR.

5.- Respuesta en Frecuencia. A causa de las capacitancias pardsitas, movilidad de la portadora
finita, etc., la ganancia (A) decrece a altas frecuencias. Es comdn que se describa a este efecto en

términos del ancho de banda a ganancia unitaria, que es la frecuencia f, a la cual |A(f,)| = 1. Para



40 CAPITULO DOS

op-amps MOS, f, esta generaimente en el rango de 1-10 MHz. Esto pue&e ser medido con el op-
amp conectado ed configuracién seguidor de voltaje.

6.- Velocida de Respuesta. Esta indica qué tan rdpido puede cambiar su voltaje de salida, La
velocidad de respuesta depende de muchos factores, la ganancia del amplificador , los capacitores
del op-amp, los capacitores de compensacién, y aun si el voltaje de salida es positi\'ro o negativo.
El peor caso, o la velocidad de respuesta mas lenta ocurre a ganancia unitaria. Plara op-amps
MOS tipicos se pueden obtener velocidades de respuesta de 1-20 V/US.

7.- Resistencia de Salida. Para e! op-amp MOS real, la impedancia de salida en malia abierta
es diferente de cero. Generalmente, esta resistencia es del orden de 0.1-5 K2 para op-amps con
buffer en la salida; puede ser mayor {~ 1MQ) para op-amps sin buffer en ta salida. Esto afecta a
la velocidad con la que el op-amp puede cargar a un capacitor conectado a su saiida, y por
consiguiente a la seflal con mayor frecuencia.

8.- Resistencia de Entrada. La resistencia de entrada de un ¢p-amp normaimente debe ser
bastante grande. En el op-amp MOS esta en el orden de M{). EI hecho de que esla resislencia
sea tan grande significa que la comiente que fluye entre las l;enninales de entrada es muy
peguena.

9.- Ruido. El transistor MOS genera ruido, et cual puede ser descrito en términos de una fuente
de corriente equivalente en paraleto con ¢l canal del dispositivo. Lo ruidoso del transistor en un op-
amp da origen a un voltaje V., de ruido en !a salida de! op-amp; éste puede ser nuevamente
modelado por una fuente de voltaje equivalente (V,=V,/A) a fa entrada det op-amp.
Desafortunadamente, 4a magnitud de este ruido es relativamente alta, especialmente en la banda ’
de baja frecuencia en donde es alto el ruido por parpadeo del disposilivo de entrada; es de
aproximadamente 10 veces el ruido ocurrido en un op-amp fabricado con tecnologia bipolar. En un
ancho de banda (por decir, en e! intervalo de 10 Hz a 1 MHz), la fuente de ruido equivalente de
entrada es regularmente del orden de 10-50 LV RMS.,

10.- Rango Dinémico. Debido al limitado rango lineat del op-amp, hay una amplitud maxima de
1a sedal Vin,max de entrada que el dispositivo puede manejar sin generar una cantidad excesiva

de distorsién no lineal. Si las fuentes de voltaje del op-amp son £V.., entonces una estimacion
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aproximada es Vi max V! A, donde A es |3 ganancia en malla abierta det op-amp. Debido a
jas sehales espurias también hay una seflal minima de entrada Vi, qn gue no se pierde con el
ruido y la distorsion. Generalmente, Vi, min s def mismo orden en magnitud que fa entrada
equivalente de ruido v, del op-amp. El rango dinamico del op-amp es definido entonces como

20 Iogtg (Vinmax ! Vinmin) Medido en dB. Cuando el op-amp estd en la condicion de malla
abierta, Vip max= Vcc /A en el orden de mV, mientras que yy, mi, = 1'02 es de airededor de 30

LLV. Por lo que, el rango dinamico de malla abierta solo es de aproximadamente 30-40 dB. Sin
embargo, el rango dinamico de un op-amp con configuracién de realimentacion negativa puede
ser mucho mayor. Como una simple ilustracion, considerando el amplificador realimentado
| mostrado en la fig. 2.3. La salida debido a la fuente de ruido v, teniendo solamente el valor RMS

es

/1 R
vo,,:‘/v_g/(;\wm}. (2.3)

La ganancia de voltaje del circuito realimentado (sin ruido) es

Vo 1 R1[ 1)]
Lo s =1+l (2.4)
Vin /[A Ra A

La sefial Vip min d€ entrada minima incrementa el voltaje de la sefal de salida aproximadamente

igual a V. por lo que

N ‘V"z1/A+(R1/R2)(1+1,/A)
in,min = n 1/A +R11"'(R1/R2)

(2.5)

¥, para Vo max =~ Vee,
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| 1 1 )
Vinmax = Vee [K + %(1 + Kﬂ - (2.6)

Por lo tanto, el ranga dindmico esta dado por

: Ve [1, R ]
20i0 iR
%o F(A R1+R2

n

Vee R4
= 20lo _—, 27
%10 /vg Ri+R2

donde ta aproximacion indicada normalmente es valida para A >> 1. Para valores tipicos (Vee ~

10V, vﬁ ~30uV, Ry/Rq ~ 10), ocasiona un rango dindmico de alrededor de 90 dB para todo el

circuito.

11.- Razon de Rechazo de Fuente de Energia (PSRR). Si la fuente de energia de voltaje sufre
un incremento en vV debido a! ruido, zumbido, etc., entonces un correspondiente voltaje Apv
aparecerd a la salida del op-amp. El PSRR esta definido como ADIAP, donde Ap = A es 1a
ganancia diferencial . Es comin expresar al PSRR en dB; ademas el PSRR = 20 log4g (ADIAP).
Generalmente para un solo op-amp el PSRR cae en et rango de 60 a 80 dB; para un filtro
completo, se consigue de 30-50 dB.

12.- Disipacién de Potencia dc. £l op-amp ideal no requiere disipar potencia dc en el circuito,
en los reales si. Valores tipicos para un ep-amp MOS caen en un rango de 0.25 3 10 mW de

. potencia dc en el drain.

Para lograr una operacion cercana a la ideal para el op-amp practico, normalmente se emplea
la estructura general de la figura 2.4. El amplificador diferencial {primer bloque) se disefia de
manera que proporcione una 2ita impedancia de entrada, un gran CMRR y PSRR, con un nivel

bajo de desviacion de voltaje y ruido y afta ganancia. Su salida es normalmente con una sola
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salida, asi que el resto del op-amp no necesita llevar etapas diferenciales simétricas. Como &l
transistor en la etapa de entrada (y sus posteriores etapas) trabaja en la regién de saturacidn, hay

una apreciable diferencia de voltaje dc entre las sefales de entrada y |a salida de la etapa de

entrada.
Ry
A
Ry Up
Uin n b s
Uy
— Jr +
FIGURA 2.3 Amplificador realimentado con la inclusion def ruido.
L)
h— AHPLIF ICADODR BESPLAZADOR DE MIVEL ETAPA =
ETaPa DE CAHANCIA DE
ENTRADA DIFERENCIAL DE UHA SALIDA
DEFERENC | AL SOLA SALIDA BUFFER
Yy
}

FIGURA 2.4 Diagrama a bloques de un op-amp.

‘El segundo bloque en el diagrama de la figura 2.4 puede presentar una o mas de Ias siguientes
funciones:
1.- Desplazamiento de nivel. Esto es necesario para compensar cambios de voilaje dc ocurridos

en la etapa de entrada, y asi asegurar la polanzacidon dc adecuada para las etapas siguientes.



44 CAPITULO DOS

2.- Suina de ganancia. En muchos casos, no es suficiente la ganancia proporcionada por la
etapa de entrada, por lo que se requiere una amplificacion adicionat.

3.- Conversion a una sola salida En algunos circuitos, la etapa de entrada tiene una salida
diferencial, y la conversion a sefiales de una sola salida se presenta en etapas subsecuentes.

El tercer blogue s la salida con buffer. Proporciona una baja impédancia de salida y una gran
corriente de salida necesaria para excitar a Ja carga del op-amp. Normalmente no contribuye a la
ganancia de voltaje.

Algunos circuitos MOSFET tipicos realizan las funciones descritas las cuales van ha ser
tratadas. El disefio varia frecuentemente acorde si ambos dispositivos PMOS y NMOS pueden
fabricarse en el mismo chip usando tecnologia CMOS o si es disponible un solo tipe (usualmente
NMOS). Por lo que, de mu-chos circuitos se trataran dos; uno para CMOS y otro para NMOS.

De aqui en adelante se asumird que todos los dispositivos estaran en la region de saturacién.
Por lo que para una buena aproximacidn iy es independiente de Vp. y estd dada por i = K

WL)(Vgs - VT)2. Donde, debido al efecto sustrato, Vy depende del voltaje source-body {cuerpo).

2.2 CIrcuUITOS DE POLARIZACION CON TECNOLOGIA MOSFET

Las etapas del ampliﬁcgdor que anteriormente fueron tratadas en términos generales, y que seran -
detalladas posteriormente, necesitan varios voitajes y corrientes dc de polarizacidn para su
operacién. Como el op-amp normalmente liene dos fuentes de voltaje dc (Vpp>0y Vgg £ 0)
todos los demas voltajes y corrientes de polarizacion pueden obtenerse de esos voitajes.

Puede utilizarse un divisor de vollaje para obtener los voltajes dc de polarizacion Vot Vo2u
Vogn. donde Vgg < Vg4 < Vo <..< Vp, < Vpp. Dificiimente se utiliza un divisor con
resistencias, ya que se requiere una gran area de silicic. En cambio se ufiliza un MOSFET en

configuracién tétem pole, fig. 2.5a donde se asume que los transistores son de canal N y se hace
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a Vgg = 0. Como aqui Vgg = Vpg para todos los dispositivos, se satisface la condicion de

saturacion

vDs > vas ~ VT {28)
Por consiguiente, de la ecuacion 1.8 el valor de la comiente de drain estd dado por

- 2
lpot = K (WIL),(Vo1-V14)

=K' (Wi L)Z(Voz—VorVTz)2 (2.9)

: 2
=K (W"L)n+1(VDD‘VOn‘VT,n+1) .

donde se asume que |; << g, para i=1,2 3,..,n Debido al efecto sustrato de la ecuacion
1.12, los voltajes de umbral V14, V75, ..., son diferentes para dispositivos diferentes:
VTi=VTr

Vr2=Vr +Y[J2’¢p| +Vor - J2=¢p|J

: {210}

o=y ol v ]

Donde, V; es generalmente especificado, como en las commientes [, i=1, 2,...., n({fig. 2.5).
Entonces se puede seleccionar! a lpoi >> I, y las ec's 2.9 y 2.10 se utilizan para encontrar la
relacion WYL para todos los dispositivos.

Una caracterisiica indeseable det circuito de fa fig. 2.5a es que todos los voltajes y corrientes

dependen de las fuentes de voltaje Vpp ¥ Vgs. Esto causa que la operacidn y la potencia dc

iNormaimaente, los V,; estin conectados unicamente a los gates de los transistores, y
las {; son muy pequeiias.
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consumida de todo el circuito también estén en funcion de las fuentes de voltaje. Para evitar esto,
se puede ulilizar el circuito mejorado de la fig. 2.5b (el cual sdlo proporciona un voltaje de
polarizacién Vao4). Donde, el disposilivo de modo deplecién Q, actda como una fuente de
comiente, forzando a Q4 (que liene una resistencia de entrada baja en la terminal de entrada
comun gate/drain) a Itevar una corriente de drain I, = ky'(W /L) V2., donde Vg es el voltaje

de umbral del dispositivo de deplecion. Por lo que Vg4 se estabiliza a

VT1+I_VTD|J[R2.(WIL)2]"[k"‘(wll')“]'

(W/L)neq
(WL, Ipe1
'y PO
Vo1

(WL, .
(/L)

b U= O =

(a) (c)

FIGURA 2.5 a) Divisor de voltaje NMOS.  b) Circuito de polarizacién con una fuente independiente
NMOS. c) Circuito de polarizacidn con una fuente independiente CMOS.

Un circuito CMOS con una alimentacién independiente perfecta (teéﬁcaménte) se muestra en {a
fig. 2.5c. Si los transistores Q3 y Qg se acoplan de manera que (Wil}; = (Wil),, llevardn

commientes iguales a Ip°| = (Vgg1 - Vagsz) / R Haciendo a (Wil), > (WIL),, la comiente de
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polarizacion puede caicularse entonces por |p°|=[1I(R2k‘)][(WI Ly v 2—(WIL)EW]Z. De
esta manera es independiente de V. Altemativamente se puede hacer que (WiL)y = (Wil), ¥
(WiL)y > (WiL)s Obteniéndose |ooy= [m - 1]2I[k'R2(WIL),]_ Por lo que
nuevamente es independiente de Vpp, coma lo es el voltaje de polarizacién Vipq.

El andlisis anterior no loma en cuenta los efectos de la modulacién por el iargo del canal. Este

s6lo es valido si Vr; ¥ A no son demasiados grandes.

FIGURA 2.6 Fuente de corriente MOSFET.

Como sera tratado posteriormente en la seccidn 2.3, las fuentes de comiente constante son
importantes componentes en amplificadores diferenciales MOS, Las fuentes de corriente MOS son )
completamente similares a las bipolares. La realizacion de un “espejo de comiente” NMOS se
muestra en |a fig. 2.6. En el circuito Q4 &s forzado a llevar la comiente |4, en 1a cual la resistencia
de entrada es baja ya que estdn en corto las terminales gate/drain, acordemente ajustando su
potencial del gate. Si Q, y Qo estdn en saturacion, entonces las comientes de drain iy & I3 son
determinadas en gran medida por el valor de Vgg. Como Viggq = Vggp $¢ Mmantiene la

condicion l4/l; = kq/ko. De 1.9, si los transistores tienen la misma A, K, y Vr, entonces
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n_ (WL), 1+ 4,
b (WL), 1+ 2wy

(2.11)
Por lo que la comiente |4 es reflejada en |,

Para el andfisis de sefial pequefa, puede utilizarse el circuito equivalente de la fig. 1.14
remplazando a Qg y Qo. Resultando el circuito mostrado en la fig. 2.7. Donde, r, es el
incremento de |a resistencia de !a fuente de corriente |, ¥ V;, es el voltaje de prueba conectado al
drain de Q5 para medir la impedancia de salida del circuito. Del circuito de sefial pequeiia y de la

ec. 1.20 la impedancia de salida es

1 1+A2
fout = 2 = rgp = — = _____2..0"0 X i212)
in Qa2 A2
"'01 =0 L iin
rnz 12 1 Im2Vp1 2. Faz u;
941 99 942 e

FIGURA 2.7 Circuito equivalente de sefial pequefia para el espejo de corriente MOSFET,

La impedancia de safida r, 4. puede aumentar, agregando un dispositivo mas y modificando
algunas conexiones, y de esta manera el circuito estd hecho mas bien para trabajar como una
fuente de comriente ideal. £ circuito resultante (fig. 2.8) es el circuito equivaiente MOS de la fuente
de comiente Wilson. En este circuito, si aumenta i, entonces V4, se hace mas grande. Esto
ocasiona una caida de voltaje en V4 originando que contramreste el incremento de |,. De esta

manera, existe una realimentacién negativa, la cual trata de mantener conslante a ;. El circuito
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equivalente de sefal pequefia se muestra en la fig. 2.9; el circuito simplificado se muestra en la
fig. 2.10. €l ditimo se obtuvo por la combinacion de 1,y rqq @nry = (" + 140"")"; remplazando
a la fuente de corriente auto controlada g5V, por un resistor 1/g,,,5; e ignorando a ry; que ahora

esta en paratelo con el resistor (generalmente mucho mas pequefio) 1/gy,z.

FIGURA 2.8 Fuente de corriente Wilson en versién MOSFET.

b

BN 4y

+
vy Sm™(y) "u% v

FIGURA 2.9 Circuito equivalente de |a fuente de corriente Wilson.
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uc .8
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Ui 9n1u1(§—‘%- v

FIGURA 2.10 Circuito equivatente simplificado de la fuente de corriente Wilson.

a1
Im2

NNt
e
| +

Escribiendo las ec's. de maila de la fig. 2.10:

MALLA 1: ~in/Gm2 ~ V3~ 118m1(in/Gn2) = 0 .
(2.13)
MALLA 2: “Wn+(in_grn3v3)rd3+in/g'n2= 0.
Resolviende para términos de i, se tiene que
iin = V.n/ {Fﬁa + [1 * Om3 rd3(1 + 9m1r1)/’9m2]}- {214)

Valores tipicos para gp, son de alrededor de 1 mA/V, mientras que rq @std en el orden de
cientos de K. Por lo que, g3ry3 >> 1y también 9mify >> 1 (para un r, grande). Por io que,

de 2.14

(2.15)

Fout = l:m = &’—“‘—ﬂ;‘imarda - (9.111"1)(%}%-
n 2 2
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Donde, ei valor del primer factor es de alrededor de 100 mientras que el del segundo es de
aproximadamente 1. Con lo cual, la impedancia de salida r,; es dos veces mayor que rg3, ©
alrededor de 10 MQQ.

El circuito puede hacerse simétrico, igualando la caida de voltaje drainfsource de Qq y Qa. ¥
agregando otro transistor Q4 (fig. 2.11). La resistencia de salida de la resuttante fuente de

corriente Wilson MOS mejorada, también esta dada por 2.15.

FIGURA 2.11 Fuente de corriente Wilson MOSFET mejorada.

Una ligera version del circuito de la fig. 2.11 (llamada fuente de corriente cascodo} se muestra
en la fig. 2.12a. Su circuito equivalente de sefial pequefia se muestra en la fig. 2.12b, y en su
forma simplificada en la fig. 2.12c. Este circuito también utiliza realimentacion de malla para

mantener constante 2 |, y mantener iguales a los potenciales de drain de Q4 y Q5. Donde

Vin ~
Tout = T"' =ra2 +7d3 + Gmaldardz =(gm3rd2)rd3- (2.18)
lp]

Por lo que, nuevamente hay un incremento de alrededor de 100 sobre la resistencia de salida

del MOSFET. Ademas, ahora la impedancia inlema r,, de 1a fuente de corriente 14 estd en paralelo
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con 1/gm1+1/gm4. Una baja impedancia de entrada, comparada con ry4. Por 10 que se reduce su
efecto de carga.

Una desventaja comin de los circuitos de las figuras 2.8 a 2.12 es que necesitan mas voltaje dc
de polarizacion que el de la fig. 2.6. Esto reduce el voltaje de excursion disponible de la(s)
etapa(s) de excitacion de la fuente.

Las formulas y estimaciones numéricas dadas para las fuentes de corriente son algo optimistas,
ya que en los circuites se ignora et efecto sustrato de los dispositivos. Ademds, el voitaje en la
terminal de salida de !a fuente de comiente tiene que mantenerse lo suficientemente grande para
mantener a todos los dispositivos en saturacion, de modo que, ry ¥ g, rq son grandes. Esto limita

el range de operacion de la fuente de corriente realizada.

e l
Uy rd“% Qm"nd.) :'3 @9"‘3"" %"da Hin
Yin

Z. . .

*
vy a2 9o 3 Uy 3 )9n2Vs 2ryo

>

(b)

FIGURA 2.12 a) Fuente de corrienta cascodo.  b) Circuito equivalente de sefial pequeila de la
fuente de corriente cascodo. c) Circuito equivalente simplificado de sefial pequeia de |a fuente de
caorriente cascodo.
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2.3 ETapas DE GANANCIA MOSFET

En la fig. 2.13 se muestra una etapa de ganancia NMOS con carga resistiva, Q, se polariza de
mado que trabaje en la region de saturacion. El circuilo equivalente de sefial pequefia se muestra

en la fig. 2.14. La ganancia de voltaje es

A= Vout _ _ RLra1

) {2.17)
Vin ! Ry +rgt

FIGURA 2.13 Ftapa de ganancia MOSFET con carga resistiva.

Ugut
N

FIGURA 2.14 Circuito equivalente de sefial pequeiia-baja frecuencia

de 1a etapa de ganancia con carga resistiva.
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En Ia rzalizacion de un circuito integrado, es indeseaﬁle la resistencia R|. por lo que
generalmerte se remplaza por un segundo MOSFET. Si se utiliza como carga a un dispositivo
NMOS de modo ensanchamiento, resulta entonces el circuito de la fig. 2.15. El drain y ei gate .
de Q5 se unen para asegurar que Vyg > Vgs - V1, por lo que el dispositivo estard en saturacién. El
circuito equivalente de seiial pequefia para e! dispositivo de carga Q, se muestra en la fig. 2.16.
Donde [a fuente de corriente controlada por voltaje 9,V4g €std a través del voltaje v, por lo

que, se comporta simplemente como un resistor de valor 1/g,.

FIGURA 2.15 Etapa de ganancia NMOS con un dispositivo de modo ensanchamiento como carga.

Similarmente, como Vg, = Vo4, @ la fuente g, Vgp le comrespende un resistor 1//gf (por ec.
119, gy < 0). £n conclusion, Qy se compoerta como un resistor de valor 1/{gma+i9mp2l+dy0)-
Remplazando & R| en M fig. 2.14 por este resistor y omitiendo a 94q ¥ g4 N comparacién con

9mz * [Omp2l resulta que

Ay

1

—%m (2.18)
Iz * |9mb2| '

Si el efecto sustrato es minimo, de manera que {92l << g2, entonces utilizando a la ec. 1.18

resulta
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Sm1__ 2\“‘1(1 + 2 v3s1)Bs

m2 2\]"‘2(1 +22V3s2) 82

(2.19)

Donde, también se ignoran ios términos de la modulacion dei canal Aivps + ¥ Se utilizan las

relaciones iD1 = ioz, bi kl1 = k'z.

= +
Ypat Yy ®9muds @v)lgmzl“ns %"az ‘L
+ -

7 I

FIGURA 2.18 Circuito equivalente de sefial pequefia para el dispositivo

de carga de modo ensanchamiento Qj.

Un lamentable mensaje llevado por ta ec. 2.19 es que sblo puede ohtenerse una ganancia
grande si la razon W/L de Q es varias veces ia de Q,. Por ejemplo, si se requiere una ganancia
de 10, entonces se requiere que (W/L}, = 100 {(W/L),. Esto sdlo es posible si se utiliza una gran
area de silicio. Agregando, que el efecto sustrato también reduce significativamente la ganancia.
Incluyendo el efecto sustrato (pero adn ignorando !a modulacion por el largo del canal), y

utilizando las ec's 1.12, 1.19, y 2,18, resulta

- /
9m1/Om2 (2.20)

ter /(2] )

1]

Ay
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Para | Op| = 0.3V, vgm =5V, yYy =1, el denominador es 1.21; por lo que, la ganancia se reduce

de 10 a 8.26.

En conclusion, con la etapa de ganancia que utiliza un dispositivo de modo ensanchamiento
como carga se consigue poca ganancia, se necesita una gran area de silicio, y es sensitiva al
efecto sustrato. Ademas, para mantener conduciendo al dispositive de carga, se debe satisfacer
que Vg4 < Vpyp - V7. Esto reduce la capacidad de manipular la sefial y por lo tanto el rango

dindmico de |a etapa.

Yout

FIGURA 217 Etapa de ganancia NMOS con un dispositivo de modo deplecién como carga.

Para mejorar fa operacion, puede utilizarse un dispositive de modo deplecion como carga (fig.
2.17). El modelo de sefial pequeiia se muestra en la fig. 2.18. En el circuito equivalente de carga,

Om2 NO aparece ya que Vg, = 0. Esto incrementa significativamente la ganancia. De !a fig. 2.18,

aplicando la ley de comrientes al nodo de salida resulta que

1 Vin + Qg1 Vour + |gmb2| Vout + Gg2 Vout = 0. (2.2)

Por lo tanto,

y=— Sm (2.22)
Ga1+ g2 + |grnb2|
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El denominador Ahora es mucho menor que en 2.18, y por lo tanto ta A,, es mucho mayor. Si el
sustrato del dispositivo de carga se separa de Q,, de manera que pueda ser conectado &l node de
salida, entonces el denominador cambia a gq4 + Qg 10 cual es muy pequefio, del orden de 106
€37 o menor, mientras que el de g, es de alrede;jor de 10-3 -1, Por lo tanto, son posibles

ganancias mayores de 100.

' 1
19 mp2l out@ %rdz e
—a .

+
Uin (i;gmuin %r'ﬁ

i - -

aYput

FIGURA 2.18 Circuito equivalente de sefial pequefia para el circuito de la fig. 2,17.

Para aplicaciones de alta frecuencia, la ganancia de todas las etapas discutidas hasta el
momento tienen un defecto en coman. Considerando el circuito de la fig. 2.19, el cual incluye la
resistencia Ry de la fuente y la carga capacilive C_ de la etapa de ganancia. Incluyendo las
capacitancias paréasitas (introducidas en ta fig. 1.16) en el circuito equivalente de sefial pequefia,
se obtiene el circuito mostrado en la fig. 2.20a. Combinando los elementos conectados en

paratelo, resulta el circuito de ta fig. 2.20b, donde

Gleq = 9u1+ G4z + G2+ [Gmsal:
{2.23)
Cieq= Cdb1+Cgs2+ Csb2+ CiL-

Las ecuaciones para los nodos A y B son
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FIGURA 2.19 Etapa de ganancia NMOS con un dispositivo de modo ensanchamiento como

carga y un capacitor de carga.

Rg

unut
941

Uy cg}?, “gsz%@) égm"nu (‘:bignbzwnut%
Uin oL ° @%1"1 Cab1 ‘L Csn2 ’L %
[Fas1 }; 1 T

{a)

Rg u1 l‘-ga1

* Ygut
‘:951 ?g_, 1 i%eq I CLeq

FIGURA 2.20 a) Circuito equivalents de la etapa de ganancia MOSFET. b) Circuito equivalente
simplificado de la etapa de ganancia MOSFET. ’
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(V1 - Vin) Gs + V1 SCg51 + (V1 - Vout) SCgcﬂ =0,

(2.24)
(Vout - V‘l) Sng‘I +0miVi+ (G_eq + SCLeq) Vout = 0,
donde todos los voltajes son funciones de la transformada de Laplace.
Resolviendo 2.24 se liene
Vou(s)
Avls) =20 (2.25)
Vin(s)

Gs(SCgm - 9m1)
[S(Cgs1 + ng1) + Gs] +[GLeq + S(Cgm + CLeq)] - ngm(ngm - Qm1)

Para obtener la respuesta en frecuencia, S tiene que sustituirse por j(.
Para moderadas frecuencias, manteniendo a gy >> WCqqq. Gpeq >> W{Cgg1 + Cieq)- Porlo

que, una buena aproximacién es

Avlio) : =91 Gs
GsGleqt JQ)[GLeq(Cgm + Cgcﬂ) + Qm1ng1]

_ ~Gm1/GLeq
1+ ijs[Cgs1 + ng’l(1 + grm/GLeq)]

AV

=— v (2.26)
1+](9Rs Cin

Donde, A®, =-gy1/Gleq eselvalordcde Ayfm),y

Cin=Cgst+ ng1(1 + gm1/GLeq) =Cgstt ng1(1 + lA?l) (2.27)
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A (i) en 2.26 es la funcién de transferencia del circuito mostrado en 12 fig. 2.21. Par lo
que, el capacitor Cgy4, el cual estd conectado entre las terminales de entrada y salida de la etapa
de ganancia {fig. 2.20a), se comporta como una capacitancia (1 + {A®y)) veces que la de su
tamaito real, cargando a la ten‘nin;al de entrada. Esto también es conocido como efecto Miller.
Para |A® | >> 1, la ganancia a alta frecuencia puede ser seriamente afectads, y el ancho de

banda también puede ser considerablemente reducido por este fenémenao.

ui_" Cin T ®9“1"1 %ﬁeq

FIGURA 2.21 Circuito equivalente aproximado de la etapa de ganancia MOSFET.

FIGURA 2.22 Etapa de ganancia cascodo con un dispositivo de modo ensanchamiento como carga.

Para prevenir el efecto Miller, puede utilizarse la etapa de ganancia cascodo de (a fig. 2.22,

donde se utiliza a Q, para aislar & los nodos de entrada y salida. Esto proporciona una baja
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resistencia de entrada /g, en el source, y una alta en el drain para excitar a Q3. Ignorando el
efeclo sustrato, el circuito equivalente de sefial pequefia-baja frecuencia se muestra en fa fig.
2.23. ignorande |a pequefia admitancia gy,

Por lo que, para baja frecuencia

== Gy Vin s
Om2
(2.29)
Vout Ehzw == h\"in'
3 9m3

La ganancia de gate-drain de Q; €s -G1/9ma2. ¥ Por lo tanto la ng1 de! transistor excitador
Q, ahora es multiplicada por (1 + gm1/Omp)- Haciendo a gmy = gmp, este faclor solo es 2. La
ganancia total de voltaje -g.,1/Gm3. Sin embargo, todavia puede ser grande, sin una presencia
significativa del efecto Miller, puesto que no hay una capacitancia apreciable entre Jas terminales

de entrada y salida.

FIGURA 2.23 Circuito equivalente de sefial pequeia-baja frecuencia parala

etapa de ganancia cascodo.
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FIGURA 2.24 Etapa de ganancia cascodo con un dispositivo de modo deptecién como carga.

Como anteriormente, la ganancia de la etapa cascodo puede incrementarse utilizando a un
dispositivo de modo deplecion como carga (fig. 2.24). La ganancia de voltaje a baja frecuencia de

este circuito esta dada por

= - Bmle3 . (2.30)
Av
1+ lg‘nbslrﬁ

También para aumentar la ganancia debe incrementarse a g.,;. Como se mosiré en 1.18, esto
‘puede lograrse incrementando a k y/o a la corriente dc de polarizacién i®p. Sin embargo, como
indica 1.19 y 1.20, los valores de 1/|Qmp3l ¥ 143 = 1/04, decrecen rapidamente con incrementos de
i°p3 = i°pq. por lo que se reducird 1a |A,|. Para incrementar i°y4, sin incrementar i°p3, puede
utilizarse la etapa cascodo mejorada de |a fig. 2.25. El dispositivo que se agregd (Q,) actia como
una fuente de corriente, aumentando ta comiente de Q,, sin afectar a la de Q5. No actua como una

derivacion de la carga Gy, ya que Q; proporciona una baja impedancia en el nodo del drain de Q.
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La ganancia de los circuitos de las figs. 2.24 y 2.25 se reduce por el efecto sustrato de Q4. Para
disminuir el efecto sustrato, Q3 puede remplazarse por la canga compuesta mostrada en fa fig.

2.26.

«Yout

FIGURA 2.25 Etapa de ganancia cascodo mejorada.

Fisicamente, el circuito opera como a continuacién. Si se incrementa Vg, [Vgssl s
incrementara y por lo consiguiente el efecto sustrato actuara para reducir a is. $Sin embargo, i = ig
es estabilizado por Qg, y por lo tanto Vg se incrementard mas que Vi, y asi mantendra a i
estable_-Si Qg y Qg tienen el mismo valor Y y tbp, por lo que el incremento de Vg también

mantendra constante a iy, La corriente i, esté dada por

‘ 2
io =g+ ka(v‘ie"ks +VT50—VT30] . (231

Donde, ks (ks) es un factor constante en la relacidn ip - Vp, ¥ V3¢ (Vrsg) es el voltaje de
umbrat para Vgg = 0 de Q3 (Qs). Como muestra 2.31, en tanto ig se mantenga constante (lo cual

se logra si ig es pequeiia de manera que ggg = 0} i, también seré estabilizada.
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FIGURA 2.26 Fuente de corriente constante mejorada.

La fig. 2.27 muestra una etapa NMOS de alta ganancia , usando ias técnicas de las figs. 225 y
2.26. Practicamente se logra una alta ganancia (asmiba de 100) con este circuito. Sin embargo, el
voltaje de excursidn es un poco reducido.

Todas las etapas de ganancia mostradas hasta e! momento utilizan exclusivamente dispositivos
NMOS. Si se dispone de la tecnologia CMOS, entonces se puede utilizar el circuito de la fig. 2.28.
Como ambos dispositivos tienen conectados sus propio sustrato y ssurce, no se presenta e! efecto

sustrato, y 9, no aparece en el circuito de sefial pequeiia (fig. 2.28). La ec. del nodo es

(gm‘] + sz) in + (Qm + de) Vout =0 (2.32}
de manera que
Ay = - Sm*Gm2 (2.33)
g1+ a2

Por to que g, puede ser 100 veces mas grande que @4, Y i2 ganancia es aita,




CAPITULO DOS

y Ypp

2 Yout

FIGURA 2.27 Etapa cascodo NMOS de alta ganancia.

Yout

FIGURA 2,28 Etapa de ganancia CMOS.
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Para increrhentar el rango lineal, ambos transistores deben operar con vollajes dc de
polarizacién dptimos. Esto puede hacer necesanio utilizar un desplazador de nivel dc (fig. 2.30)

para sefales de entrada grande.

=+
In2%in £'q0

@ Yout
U-in (bgmu;ln %r‘"
+

FIGURA 2.29 Circuito equivalente de sefial pequeiia para la
etapa de ganancia CMOS.

DESPLAZADOR
DE

HIVEL
Uin"‘\." l

FIGURA 2.30 Etapa de ganancia CMOS.
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2.4 EL. SOURCE SEGUIDOR MOSFET Y SALIDA BUFFER

El source seguidor MOSFET es similar al emisor seguidor bipolar. Puede utilizarse como huffer o
como desplazador de nivel de. El circuito basico se muestra en ia fig. 2.31; su circuito equivalente
de sefial pequedia-baja frecuencia se mueslra en la fig. 2.32. La ec. de corriente para &l nodo de

salida es
(Qm + gdz) Vout +1me11 Vout =~ Gmi Vgs1=0- (2.34)

Sustituyendo @ Vggq = Vin - Vout ¥ resolviendo 2.34

A, = Yout 9m1/(9a1 +gd2+|gmb1D _
Vi gm1/ (gm +Q42+ |me1|) +1

(2.35)

Porlo tamto, Sigmq >> Gqq * Ggz *iGmbilla Ay > 1.

Vout

FIGURA 2.3t Estructura basica del source seguider MOSFET.
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La impedancia de salida del source seguidor puede caicularse aplicando una fuente de prueba

v, en la salida {fig. 2.33). Por ley de corrientes se tiene que
b= (gu1 + gd2) Vi +{gmb1‘ Vx ~ Om1 Vgst- (2.36)

Bonde, Vgs1 = -V, ¥ por lo tanto de 2.36 resulta

Vy 1 1
Rowt =—= x— (2.37)
Ix Qg1 t9d2+Gmt |gmb1l O

como normalmente g, >> 944. 992 ¥ |9mpql. Por 10 tanto, tendra un valor relativamente bajo,

del ordende 1 k).

[ D
: P -
Uin @%1"951 %"01 @Igam 1Yut =~
- 5
- Vout
Y42

FIGURA 2.32 Clrcuito equivalente de sefial pequefia baja-frecuencia

para ¢l source seguidor.

La corriente dc de polarizacion de la etapa esta determinada por 1a fuente de comiente de Q,, la
cual excita a Q4 en la terminal source de baja impedancia. Asi, la caida de voitaje dc Vggq entre
las terminales de entrada y salida esta determinada por Vpg - Vgg ¥ por las dimensiones de Q y
Q,; estos parametros pueden utilizarse para controlar el desplazamiento de nivel proporcionados

por la etapa.
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g D
= s i ¢ +
1y
v
a2 *

FIGURA 2.33 Circuito equivalente para calcular la impedancia de salida

del source seguidor.

FIGURA 2.34 Source seguidor con un dispositive de medo ensanchamiento como carga.

Ei gate del dispositivo de carga Q, Se puede conectar al drain para eliminar el voltaje de
polarizacion del gate (fig. 2.34). €l analisis muestra que para gy, >> Gg1. 19mp1l 18 ganancia de
voltaje entonces es (1 + gma / gm1) ! Esto puede acercarse a 1 5610 Si gy >> Q. lo cual
como se vio con la ec. 2.19, requiere una gran area para la etapa. Por lo que, raramente se utiliza
esta etapa. Una version mejorada se muestra en ia fig. 2.35. Este circuito utiliza un dispositivo de
modc deplecion como carga, y por consiguiente la A, satisface a 2.35 de manera que puede

lograrse que A, ~ 1 sin una area excesiva. Por lo que el desplazamiento de nivel puede

controlarse eligiendo adecuagamente a (WiL)q y (WiL)o.
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La etapa de salida del op-amp (fig. 2.4) debe tener una baja impedancia de salida y un voltaje
de excursién de salida grande. El source seguidor tiene estas propiedades. Si 9m1 €S grande, el
circuitlo de la fig. 2.31 tiene una ganancia cercana a 1, y una baja impedancia de salida. Esto
puec-ie lograrse haciendo a %, y a (WiL), lo suficientemente grandes.

La operacion en seflal grande delr circuito puede analizarse sencillamente si la carga del
dispositivo se considera como una fuente de comiente. La fig. 2.368 muestra al circuito redibujado,
fo es la resistencia de salida promedio de sefial grande de la fuente de comiente y R es el

resistor de carga. De la ec. 1.9, e ignorando el efecto sustrato

1= o * Vour8y + GL) = kn{ Vi~ Vour-Vro)°- (2.39)
Si{gy + G /ky <<2|V;, - V14|, entonces

Vout = Vin = V71~ /K1 (2.39)

y de esta manera el circuito opera como un buffer lineal. Para lograr esto, (WiL); debe ser lo

suficientementz grande.

FIGURA 2.35 Source seguidor con un disipositivo de modo deplecidén como carga.
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La mayor desventaja de esta etapa es la siguiente. Si V4 < 0, entonces la canga proporciona
la corriente para la etapa de salida. Por 1o que, ésta puede absorber una corriente de salida sélo si
es menar que |,. Esto representa una seria limitacion. En sintesis, para Vo > 0, Qy debe de
proporcionar la cormiente de salida mas |,. Ademas, hay una caida de voltaje mayor que V4 entre
las terminales de entrada y salida. De esta manera, si V;, viene de una etapa de ganancia
semejante a la de la fig. 2.15 donde e voitaje de salida debe ser menor que Vg - V5, entonces
el voltaje de excursidn pesitive maximo es Vpp - 2Vt. La excursién negativa esta limitada por el
requerimiento de que el (los) dispositivo (s) en la fuente de comiente continden en saturacion para

los voltajes de salida mas pequefios,

FIGURA 2.36 Source seguidor con una fuente de corriente como carga.

Utilizando realimentacion negativa, pueden disefiarse mejores etapas de salida. Un ejemplo se
muestra en la fig. 2.37a y su circuito equivatente de sefial pequedia (ignorando el efeclo sustrato)
se muestra en la fig. 2.37b. Asumiendo conductancias pequeiias en el drain {341, 9g2. 843 Jda =

0), resultan fas relaciones

Gma{ Vout = V1) = Gy Vin (2.40)

Vout = ~Gm3 Vi{ VGma) - @2.41)
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Resolviendo para Vg,

A, = Yout _ _9/Gmo

; . (2.42)
Vin 1+ GnarGm3
Uin
9n2(Yout Y1)
Uin
FIGURA 2.37 a)Etapa de sallda mejorada. b} Circuito equivalente de
sefial-pequedia para la etapa de salida mejorada.
Con una adectada eleccion de valores de W/L, puede obtenerse una Ay, =1,
Resultando una impedancia de salida
- 1
fout = ——— . (2.43)
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La cual puede hacerse mas pequena si las corrientes de polarizacién y razones WiL de Q4 y Q4
se hacen mas grandes. Fisicamente, si la caida de voltaje V,; se debe a la carga, la caida es
alimentada a través de Qp y Q4 al gate de Q4. Por lo que Q3 conduce menos, permitiendo que
aumente el vollaje de salida, y de esta manera contrarreste la caid;'a de V.

El voltaje de salida puede excursionar para Vpp - Vggs ©n la direccidn positiva, y Vgg +
Vas3 - Vr en la pegativa.

La capacidad de comiente de excitacion para este circuilo es superior a ia dier:utida
anteriormente. La variable Vgg3 actida para cortar o abrir el paso de la comiente en Q3 de manera
que sdlo conduce cuando necesila consumir comiente de a carga. De esta manera, si Vi, va @
negativo, el voltaje en el gate de Q3 aumenta para encender su corriente de drain, y viceversa. La
cormiente de salida de esta manera esta limitada sélo por el tamaiio del dispositivo de salida.

Las etapas de salida push-pull clase AB (similares a las versiones bipolar) también pueden
realizarse con la tecnologia CMOS. Un ejemplo de éstas es mostrado en la fig. 2.38. En el circuito,
Q4-Q,4 forman una etapa de ganancia, mientras que Qs y Qg excitanfacarga R). Qo y Q3
ocasionan una caida de vollaje entre los gates de Qg y Qg, para reducir la distorsién por cruce.
Los tamarios de Q; y Qj se eligen de tal manera que los voltajes de gate a source de Qg ¥ Qg
sean ligeramente mayores que sus voltajes de umbral.

Como el circuito no utiliza realimentacion negativa, su impedancia de'salida es bastante grande,
comparable con la de los circuitos NMOS de las figs. 2.34 y 2.35. El voltaje de salida
maéximo cuando R, —> 0 es Vpp - Vg ¥ el minimo es Vgg - |Vrgl, donde Vg (Vrg) es el
voltaje de umbral de Qg (Qg). St R requiere comiente, por decir, entonces el dispositivo Qg debe
suministrar una corriente de drain V., /R, ¥ por lo tanto necesita un voltaje gate-source
VvGss = v75+m. Esto se incrementa rapidamente si se reduce a R, y por lo tanto
representa una importante limitacibn en conseguir un voltaje de excursion de salida positivo.
Manteniendo consideraciones similares, es necesario un Vqgg para excursicnes negalivas.

Debido a su inherente simetria, la etapa de salida CMOS puede proporcionar una sefial de

salida con baja distorsion como el de un circuito NMOS similar.
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u|Jt:|1'__| 04

FIGURA 2.38 Etapa de salida push-pull clase AB CMOS .

2.5 AMPLIFICADORES DIFERENCIALES MOSFET

Como se describid en ia seccién 2.1 y con la ayuda de la fig. 2.4, la entrada de la etapa
amplificadora debe proporciona una alta impedancia de entrada, un gran CMRR y PSRR, bajo
voltaje de desviacion dc y ruido, y ganancia en la mayoria (o todos) op-amps. La sefal de salida
de la etapa es mucho mayor que 1a de la enlrada, por lo que ya no es sensitiva al niido y a fos
efectos del voitaje de desviacion en las etapas posteriores (cabe hacer notar que se desea un gran
CMRR adn cuando la terminal inversora esté aterrizada en operacion normal, para suprimir ruido
en la linea de tiemra).

Los requerimientos anteriores pueden hallarse frecuentemente en los circuitos NMOS usando la

etapa de acoplamiento mostrada en la fig. 2.39. De esta manera e} circuilo trabaja en modo
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diferencial, y puede proporcionar una alta ganancia, asi como también una baja ganancia en modo
comin, y por lo tanto un gran CMRR. La configuracion diferencial también ayuda a lograr un
PSRR grande, ya que las variaciones de Vpp son para un gran rango, cancelando el voltaje

diferencial de salida Vg4 - Voo

FIGURA 2.39 Etapa de entrada source-acoplado con dispositivos de

modo ensanchamiento como carga.

Con el andlisis aproximado del amplificador puede hacerse faciimente comprensible su
operacion. Asumiendo que es ideal la fuente de corriente |, es decir, que su conductancia interna g

es cero. Ademas, se asume una simetria ideal entre Q; y Qp y Qyy Q, operando todos éstos

en saturacién, Por lo que los incrementos de 1a comiente de drain satisfacen a id1:gmi(Vm1 -v),
idgg-_gmi(vmz -v), e ig1 +igp~0. Esto da v:(v;m + sz)/Z para los voitajes de source Q4 y
Qo, € jg1=— idzzgmi(vim- th2)/2 para sus corrientes de drain. Paor lo tanto, los voltajes de
salida son Vo1~ V02 = —idy/9r = Gl Vin1— v,nz)/(Zg,). donde gy es la conductancia de
carga. Definiendo a la ganancia diferencial por AgmA (vo1- voz)/{vim - Vinz). e obtiene el

resultado Adm:~gmi/gf. Asi, ta ganancia diferencfal es la misma que para un inversor, sin

embargo, la etapa también proporciona un rechazo de las sefiales en modo comdn y de ruido en
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las fuentss de alimentacién Vpp y Vgs, las cuales son canceladas (o, reducidas) por fa

operacién diferencial de la etapa. Un analisis mas detallado se muestra a continuacion.

% - gga

Yo1a— @ " Ug2
901%9“1(01,,1 -+ ) (-Pgni(uinz_") égdi
u
D .
3

!

FIGURA 2.40 Circuito equivalente de sefial pequefia para el par source-acoplado.

El circuito equivalente de sedal pegueda-baja frecuencia de la etapa source-acoplado se
muestra en la fig. 2.40. En el circuito, para facilitar el andlisis se ignoran las transconductancias
de! efecto sustrato de los dispositivos de entrada Q; y Q.. También, se asume que el circuito es

perfectamente simétrico, de manera que son identicos los parametros de Qq y Qy, asi como lo

son los de Q4 y Q4. La conductancia de carga g/ de Q3 y Qg se puede encontrar como fue

hecho en conexion con la fig. 2.18; resultando
97 =9n3+G9g:t |me3| = Gma t Qga +|me4|- {2.44)
Aplicando las leyes de comiente a los nodos A y B, se tiene
vo19y +(vo1- V)gdi+(v,n1“ v)gmi: 1]

Y } {2.45)
Vo2t +(V02" V)9¢i+(\ﬁn2‘ V)Gni =0.
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(Donde los subindices iy i se refieren a los dispositivos de entrada y carga respectivamente.). Por

ley de comientes en el nodo C se tiene gque
(V- vor 8~ (Vini= V) Gni+ vg+ (V- vo2)3gi— (Vin2 = V)@ = 0. (2.48)

Las ec's 2.45 y 2.46 representan tres ec's con tres variables desconocidas Vg4, Voz ¥ V.

Resolviendo para Vo ¥ Vgp. setiene que

—

_ 9¢Gmil i + Grmd(Vint — Vin2) + 99mi{ ¢ + Q) Vi

V =
o (Qe "‘_Qdi)[ZQE(gdi + gmi) +g(ge + 901)]
(2.47)
Vog = - 9¢ gmi(gdi + gmi)(VinZ — Vint) + ngi(ge + Qm-) Vinz
(gr+ gdi)[2Q€ (Gai + i) +9lgr + Qai)]
Los voltajes de entrada diferencial y en mode comin son
Vind = Vin1~ Vin2
Y (2.48)
Vine = Vini ; Vin2

Los voltajes de salida diferencial y en mogdo comun pueden definirse simiiamente como:

Vod = Vo1~ Vo2

y {2.49)

_ Voitvo2
2

Voe
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Por lo que, de (2.47) puede obtenerse la ganancia en modo diferencial:

Vod _ Vo1~ Vo2
Vind  Vin1~ Vin2

Agm =

__ 28 Gmil i+ Omi) + 9Gmil 9% + Gl _
(g + 96)[ 20 (i + i) + olgg + 9]

{2.50)

Parag =0 y g4 << gy, y como se dijo anteriomente Adm-_--gm/g,. Similarmente puede

obtenerse la ganancia en modo comun:

_ Voc _ (vort vo2)/2

A = =
em Vinc (Vm,1 + Vin.2)ﬁ
- 9
= - - . (2.51)
© 205Gy + Gi) + glay + 9
Por lo tanto, la relaciéon de rechazo en modo comin es
CMRR = |Adm| _ 1, 59¢ 96 * Smi (252)
cm 9 Ogit 9y

Nomalmente, g, gy << O/, Gmi. POr lo que pueden utilizarse las siguientes aproximaciones

Adm=-0mi/9r
Acm=-9/29, (2.53)
CMRR>2g.:/9

Se observa que para lograr un CMRR grande, g debe ser pequefio, es decir, la fuente de comiente

debe lener una alta impedancia de salida. Los circuitos anteriormente descritos y mostrades en las
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figs. 2.6-2.11 son adecuados para realizar esto. Todos, sin embargo, requieren una caida de
voltaje dc factible que limite la excursion del voltaje de salida.

Un planteamiento altemative para incrementar et CMRR es usar realimentacion en modo
comdn {fig. 2.41). €n el circuito, las dispositivos acoplados Qg y Qg sensan y promedian a Vi,
¥ V. La comiente resuftante se duplica por el espejo de corriente formado por Q; y Qg. Asi,
un incremento de Vg ¢ causa el incremento de la comiente de Qg. Esto incrementa la caida de
voltaje a través de Q3 y Qg lo cual entrega a su vez reduce Vg . - La accion descrita de |a
realimentacién negativa se utiliza para mantener constante a Vg . lo cual quiere decir que la

salida de sefial pequefia en modo comiin es cero (en fa practica es muy pequeiia).

&
b
o«
b P
Va2
-3
Vin2 ;
=
oD
E a
=
=3
—
™
[xd
-

FIGURA 2.41 Etapa diferencial utilizando realimentacién en modo comun.

Como indica 2.53 . con las aproximaciones descritas (incluyendo la ausencia del efecto

sustrato) la ganancia diferencial puede obtenerse de
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Adm™— {2.54)

Como se vio en la seccién 2.3, este valor sdlo puede hacerse mayor gue 10~15 con el coslo de
utilizar una gran &rea de silicio para la etapa. Por consiguiente, para una mayor Ay, es preferible
utilizar a tos dispositivos Q3 y Q4 de mode deplecion como cargas (fig. 2.42). Como se vio en

la seccidn 2.3, la admitancia de carga presentada por el dispositivo en modo deplecion es
9% = 93 + |9mb3l = Gaa + |Gmba|- (2.55)

El término g3 = Gpg  ©5ta ausente, ya que Vgs = 0 paraQy y Qg Lasec's 245y 253
continuan siendo vakidas; sin embargo, ambas ganancias Ayy, ¥ Agmy 501 mucho mayores para
el circuito con el dispositivo de modo deplecion como carga ya que ahora g es mucho menor,

El arreglo de realimentacién negativa para el modo comén mostrado en la fig. 2.41, también

puede aplicarse a este circuito.

H :
Uss Ugs Uss

FIGURA 2.42 Etapa diferencial con dispositivos de carga de modo deplecién.
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Como se menciono anteriormente, la etapa de entrada diferencial es generalmente seguida por
un convertidor diferencial de una sola salida. Una etapa semejante se muestra en la fig. 2.43a; su
circuito equivalente de sefial pequefia se muestra en la fig. 2.43b. Este circuito tiene dos ventajas.
Primera, el voltaje de excursion de salida es muy cercano al voltaje de excursion de la salida
diferencial del amplificador diferencial precedente. Segunda, el mismo convertidor puede tener un

gran CMRR, y de esta manera incrementa el CMRR de la etapa de entrada.

Uo1'———{

Upor

(3}
, T3
949 Ug2 + ) I (Y2 -Vout? LAY
® * Vout
+ ) 9naYy 943

(b)

FIGURA 243 a} Convertidor diferencial con una sola salida. b} Circuito equivalente de

sefial pequefia para el convertidor diferencial de una sola salida.

Las dos senales de entrada Vo ¥ Vpp del circuito de la fig. 2.43 (que fueron las sefiales de

salida en las figs. 2.41 & 2.42) siguen diferentes trayectorias para llegar al nodec de salida B. Una
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(Vo4) es transferida al nodo A directamente al source seguidor QQq, por lo que es
amplificada e invertida por el inversor Q3-Q4. La otra (Vo) llega al nodo B a través del source
seguidor Q4-Qs. De esta manera, la salida es proporcional (para apropiados valores de WiL) a
Voz - Voi. ¥ cancela las componentes en modo coman. El circuito también proporciona un
desplazamiento de nivel Vgga.

El analisis detallado para el circuito puede basarse en ef circuito equivalente de la fig. 2.43b.
Por simplicidad, se ignora ef efecto sustrato para todos los dispositivos: es decir, utilizando a 9mb

= 0. Aplicando la ley de comientes a los nedos A y B resulta
Qo1 Vi + Gg2 Vi~ Gmil vor- v4) = 0
Y | (2.56)

Y43 Vout + Gda Vout + Gra Vi— 9m4( Vo2~ Vout) =0.

Resolviendo las dos ec’s para las variables desconocidas Vq ¥V, resulta

1 9m19m3 Vo1 ) :
Vout = i voy - —1Sm3 Yo1 | (2.57)
ot 943t Jd4 * Gma [gm 9t + Gg2 T O

Aqui, las sefiales de entrada diferencial y en modo comiin son

Vind = V01~ V02
Yy (2.58)

_ Vo1t Voo
Vine = 2 —

En términos de éstos, 2.57 puede escribirse como

Vout = Adm Vin,d T Aem Vinc {2.59)
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en donde
A = - Gm1(9ms + Ona) + Gna (g + 92)
dm —
2(Gu1 + Gg2 + G 1) O * Gga *+ Gna)
Y (2.60)
A~ SmlGn = Gma) + Gma 91 + 9)
Ccm .

(Qm T0gxt 9m1)[9¢3 + Qg4 + Qm4)

Para el caso comdn, cuando 9.4, Omg >>9g; (=1, 2, 3, 4), se tiene que

Gm4
Acm:%[@ - 1) (2.61)
Gms

CMRR = {Adm] - G * Gng
|Acm| ~ Ga— Gma

Para gm3 = 0ma. 12 situacion ideal es aproximadamente Aym, ~ -1, Agmy ~ 0, y el
CMRR — . 8t g3 >> Qmg, entences el circuito puede utilizarse como una etapa de
ganancia, y no proporciona un gran CMRR.

Todo lo citado anteriormente, etapas diferenciales y convertidores, sélo fueron tratados con
dispositivos NMOS. Si se dispone de la tecnologia CMOS, entonces se puede utilizar el circuito de
la fig. 2.44a. Este circuito tiene una entrada diferencial, pero con una scla salfida Por lo tanto,
trabaja como una combinacion de una etapa de ganancia diferencial y un converidor diferencial
de una sola salida .

El andlisis aproximado de! circuito puede ser descrito como a continuacidn. Asumiendo que la

fuente de comiente |, es ideal , el incremento de las comientes de drain de Qq y Qp deben

satisfacer a iyq + igp = 0. También, si Q, y Q5 estan en saturacién, entonces igy ~ GmilVin1
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= V4) e gz > ImilVinz - Vy). Combinando estas ec's, resulta que Vi = (Ving + Vipadi2,
Porloque igy =-igp ~ 9mi{Viny - Vg2)2 La corriente ig; es faciimente impuesta en Q4 por

Q4, ya que la impedanciz de la terminal comin del gate y drain de.Q; soloesde 1/gp,.

Ugut ()

Uinz

Uil;|1

+

St
®

Imi{Yinz-v1)

(b)

FIGURA 2.44  a) Etapa diferencial CMOS con carga activa.  b) Circuita equivalente de
~ sefal pequeiia para la etapa diferencial CMOS.

Los transistores Q3 y Q4 ferman un espejo de comiente similar al mostrado en la fig. 2.6, de
aqui que la corriente de Qg4 satisface a igq =iy3 = igq. De esta manera, Qp y Qg envian ambos
una corriénté ig1 = ImilVin1 - Vin2)f2 dentro de la terminal de salida. Como la salida es
cargada por |a resistencia del drain de Q; y Qq, el voltaje de salida es Vg ~ 2ig1 1 Qg +0gd
= 9milVin1 - Vin2)/ @4 * 94?. De esta manera la ganancia diferencial es Ay, A V! (Vi

- Vin2) Z 9mif {8g; * Jq7 A continuacion se muestra un analisis mas exacto,
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El circuito equivalente de seiial pequefia de la etapa se muestra en la fig. 2.44b. Fue dibujado

bajo la suposicion de que ambos dispositivos Q4 y Qp tienen fas mismas conductancias g, ¥

Q4i» ¥ que ambos dispositivos de carga tienen los mismos pardmetros g,/ ¥ Qg Y ademas
separados por dispositivos NMOS. Por lo que para todos los dispositivos Vgg = 0, por 1o que no
ocurre el efecto sustrato. La conductancia de salida de fa fuente de comiente se denola por go.

Escribiendo y resolviendo las ec's para los nodos A, B y C, se tiene

Vout = %{ Z(Qdi + Qm.)( Vint~ Vin2) + go[\ﬁm - [i + 1) sz}}r

(2.82)

D = Qg+ G| G e+ 20rme ( Qe + G|+ Gol Gt + Grme ) Gar + G-

Definiendo, como anteriormente, a las sefales de entrada en modo comuin y diferencial por

2.48. Entonces la ganancia diferencial Ag., ¥ en modo comdn A, pueden definirse por

Vout = Adm Vind + Acm Vine- {2.63)

De las ec's 262 y 2.63,

Adm = _leélmf [z(gdi + Qrm) * 90(1 + 22:£ )] (2684)
Aem=— ng vg°. (2.64)
Y
Adm grnf 1
CMRR == = _|2g, +g.J) + 9| +=- (2.85)
Acm gdigo[ (gd' gm,) go] 2

Paragmi. Omi >> 90 Ogj ¥ Ggf, Pueden utilizarse las aproximaciones



86 CAPITULO DOS

. o
Agm~——,
" Yo * Qai

~9o9ai
Acm” , {4.66)
o 2gm€(gdf+gdij

CMRR~25miSnt
. So94i

Cabe notar que Ay, es la misma gue se calculé para la etapa CMOS de entrada

diferencial/saiida diferencial. De esta manera, en la etapa de baja ganancia la sefial de una sola

salida no resutta. En contraste, el CMRR es més grande por un factor de 9#/gy; el cual es (para

valores comunes) mucho mas grande que el primero.

9ni 9a¢
® U2 96 ®
~IniY 9di © Y91

FIGURA 2.45 Circuito equivalente para calcular la impedancia de salida
de la etapa diferencial CMOS,

Para calcular la impedancia de salida de seiial pequefia de la elapa CMOS, se puede aplicar
una fuente de prueba i a la salida del circuito equivalente de sefial pequefia y llevando a cero a

los voltajes de entrada V1 ¥ Vj,2 (fig. 2.45). El anélisis muestra que

rout =225 = {208+ ) + 8]~ 20+ )} @en

lo
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donde D esta definide por 2.62.

Para g, 9mf >> 00. Ogi- Oql. Puede utilizarse la aproximacion

1
fout™ (2.68)
Sa7 * Qi

2.6 RESPUESTA EN FRECUENCIA DE ETAPAS AMPLIFICADORAS MOSFET

En secciones anteriores, se analizé la operacién lineal (sefial pequefia) de etapas amplificadoras
MOS para bajas frecuencias. Por lo que, se igneraron las capacitancias parasitas ilustradas en el
circuito equivalente de la fig. 1.16. Sin embargo, para sefales de alta frecuencia, las admitancias
de esas mallas son muy significativas, y por lo tanto lo son las corrientes que conducen. Por 1o que
las ganancias y las impedancias de entrada y salida de varios de los circuitos cambian
completamente su funcionamiento de ta sefal a frecuencia (. A continuacion se analizaran estos
efectos.

Considerando nuevamente el amplificador NMOS con el dispositivo de modo ensanchamiento
como carga (fig. 2.19), visto en la seccién 2.3. Utilizando el circuito equivalente de la fig. 1.16,
resulta e! circuito equivalente de sedial pequefia-alta frecuencia mostrado en la fig. 2.20a. En el
circuito, Rg, es la impedancia de salida de la fuente, y G| es la capacitancia de carga. Este
circuito fue simplificado en la fig. 2.20b, el cual mostrd que la respuesta en frecuencia esta dada
por la ec. 2.25 (en el dominio de la transformada de Laplace). Con las aproximaciones gpq >>
O)ng1, GLeq > 0)(ng1 + CLEq), resulta la respuesta en frecuencia de la ec. 2.28. El
carrespandiente circuite equivalente simplificade fig. 2.21, el cual fue utilizado para introducir el
efecto Miller.

La exactitud del circuito simplificado puede mejorarse restableciendo las dos capacitancias

CLeq y ng1 gue cargan al nodo de salida en el circuito exacto de la fig. 2.20b. Ademas, en el



88 CAPITULO DOS

numerador de la ec. 2.25, el témino SCgqq no fue tomado en cuenta en comparacion con O A
muy altas frecuencias, esto no es muy justificado. Para restablecer ef término SCqq41. la ganancia
de ia fuente controlada g, 1 puede ser cambiada por g4 - 8Cgg1 en el circuito equivalente.

El circuito resultante se muestra en la fig. 2.46. La comespondiente funcion de transferencia es

Gs(SCgM - gm1)

Avs)= ) (2.69)
(sCin+ Gs)[S(CLeq + ng1) + GLeq]
donde C;, esta dada por la ec. 2,27, Esta funcidn tiene un cero en el plano positive
Sz = Gm1/Cgan (2.70)
y dos polos en el plano negativo
Sp1=— Gs/ Cin
y (2.71)

Sp2 =~ Gl_eq/(CLeq + ng1)-

Normalmente, ng-, es pequefio. Si §; >> |Sp1| y, si también Creq ©5 pequefio, entonces £Spal
>> {Sp4[. Por fo tanto, Sp1 estd muy cerca del eje j&0 y por lo tanto es el poloc dominante de!

circuito.

La respuesta en frecuencia A, (j(v}) puede obtenerse simplemente sustituyendo a S por jw

en 2.69. Y puede ordenarse de la forma

GsCgat 0 -s; ‘
Cin(CLeq + ng1) (]0) - Sp1)(j(0 - Sp;j

Avljo) = (2.72)
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St [8pql << 1Spal ¥ S,. entonces 1a frecuencia a 3 dB (es decir, |a frecuencia a la cual |A,,(O)}

es 1/\/5 veces su valor de) es

mwa£bm%=GJCm- (2.73)

Uout

(In1-5Cga1)v1 Z0Leq
I:Leq’cgm

FIGURA 2.46 Circuito equivalente simplificado de la etapa de ganancia MOSFET

utilizando el teorema de Miller.

Si se requiere una alta ganancia dc, entonces por 2.19, 1a razén (WiL); debe ser pequefia.
Como el ancho posible minimo estd limitado por la resclucién geométrica del proceso de
fabricacion, esto necesita un gran dispositivo de carga (Qp), con una gran 4rea en el gate. Esto
Gitimo, en turno, causa que Cggp ¥ POr 0 tanto G| oo Sean grandes. Por lo que, ISpol sera mas
bajo y se reducira |a respuesta en frecuencia. Este problema puede eliminarse (con el costo de
reducir la excursién positiva de |a sefial) utilizando una carga dividida (fig. 2.47). Esto se puede
comprender mostrando que para el g0 dado la carga de la fig. 2.47 requiere la milad de area del
gate de un solo dispositivo de carga.

Debe sefialarse que el resultado de fas ec's 2.69 - 2.72 fueron basadas un poco en
aproximaciones. Calculos mas exaclos pueden basarse en la ec. 2.25. Sin embargo, las fdrmulas
resultantes para SFH y sz son complicadas y por lo tanto no dan uné vision semejante como 1a

dada por 2.71.
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-
)
=]

Vout

FIGURA 247 Etapa de ganancia con carga dividida.

La etapa de ganancia con un dispositivo de mode deplecién como carga y con una carga
capacitiva se muestra en la fig. 2.48a; su circuito equivalente de sefial pequefia-alta frecuencia se
muestra en la fig. 2.48b. Ambas relaciones, la exacta y la aproximada obtenidas de} andlisis dgel
circuito de la fig. 2.19 permanecen vélidas, con algunas modificaciones, para esta etapa. Las

modificaciones son evidentes de una comparacion de la fig. 2.20a y 2.48b, en Ja Gitima,

Gieq = [gmoal + Gu1 + Gez
y ' (2.74)

Creq=Cab1+ Cgaz + Csp2+ CL

remplazando a Gleq ¥ CLeq dadas por 2.23. Comoe resultado, la ganancia dc es mas grande, y
Gleq €S mas pequena.

Una etapa de ganancla CMOS con carga capacitiva se muestra en la fig. 2.49a; el
correspondiente circuito equivalente lineal a alta frecuencia se muestra en la fig. 2.49b. Definiendo
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Gleq = 9a1+ 942
y (2.75)

CLeq = Cdb1+Cdbz+ CL.

resulta el circuito simplificado de la fig. 2.49¢.

(a)

Yout

19mb2 1 Yout bt
Cqd2
Cgd1- @ %gdz —L -
sb2

s v 1 ] .
) ard G S T

(o)

FIGURA 2.48 a) Etapa de ganancia con un dispositive de modo deplecién como carga y con

carga capacitiva. b) Circuito equivalente,

Utilizando las aproximaciones proporcionadas por 1a fig. 2.46 para la etapa de ganancia NMOS,

puede obtenerse el circuito de la fig. 2.48d. Donde,

Cin = Cgs1+ Cgs2 +(1 + %}ng‘l + ngz)A (2.78)

aq

De la fig. 2.49d, la funcidn de transferencia aproximada es
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A\-(S):[ ( Gs [S(Cgm +Cou2) - (gm1 + gmz)] (278)

8 Cgm +Cgda t+ CLeq) + GLeq](SCin + Gs) .

Ugut

Uin

Yput

(9n1+9 230 ZBLeq Icl-
eq

{c)

[9nt+9n2-5(Cqg1*Cqaz? 1V Uput

? I oL
cin ? Leq ILeq’cgdfcgdZ

FIGURA 2.49 a) Etapa de ganancia CMOS cargada capacitivamente. b) Circulto equivalente de la

etapa de ganancia CMOS. c) Circuito equivalente simplificado de la etapa de ganancia CMOS.
d) Circuite equivalente simplificado de la etapa de ganancia CMOS utilizando el Teorema de
Miller.
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Por lo que, el cero y los polos son -

+
= 91 Gm2 271
Cgat+ Cga2
y
_ —GLeg
Spz2 = N
Cgdt+Cgaz+ Cleq
(2.78)
£
Sp1=———.
Cin

El polo dominante normalmente es Sy,
Ei andlisis del source seguidor NMOS con un dispositivo de modo ensanchamiento como carga
es un poco sencillo. La fig. 2.50a muestra el circuito; las figs. 2.50b y 2.50¢ muestran lps circuitos

equivalentes de sefial pequeiia-alta frecuencia. Obteniéndose la funcion de transferencia

+
Als)= SCgs1* I . (2.79)
S(Cgﬂ + CLeq) + (gm1 + GLeq)
donde
Cleq= CL + Csp1+ Cdb2 + Cga2
y ‘ (2.80)

Greq = 941+ Gu2:

Por lo tanto, el cero y el polo estan en

Sz~ *9m1/Cgs1

y {2.81)
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Cgs17 Cregq
Haciende @ Gieq/Omi1 = Cieq/Cgse. Se puede lograr que S, = Sp- Por lo que ta Ay(S) ~
Cgs1 / (0951 + CLEQ), ¥ por lo tanto la ganancia es muy constante a muy altas frecuencias, donde
causa el efecto de que a mayores ordenes desciende. Con las implementaciones actuales para
encontrar la condicién de C oo/Cq54 puede ser necesario conectar un capacitor C en paralelo

con Cggq, €5 decir; entre las terminales de entrada y salida. Por lo que, en las relaciones

anteriores debe remplazarse a Cggq por Cggq + C.

Cga1 9p1{Vin-Yout)

Yin =I=cgi=1 %%1 @ ﬁlruuut

i { "

— 1 1

gz fstﬂ ICL
Iunz*ﬂ gd2

b
(a) *

Cgd1 c ;
Ujin 9 f QS.J_ g'“(uin_unut) 1i'
U gut
(e}

FIGURA 2.50 a) Source seguidor NMOS con carga capacitiva. b) Circuito equivalente del source

seguidor NMOS. ¢} Circuito equivalente simplificado del source seguidor NMOS.

La fig. 2.51a muestra ta etapa de ganancia NMOS cascodo con un dispositiva de modo

ensanchamiento como carga. C| representa la carga capacitiva de la etapa (Con pozos
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separados para Qp ¥ Qg, porlo que no ocurre &l efecto sustrato en la etapa). Las figs. 2.51b y
2.51c muestran al circuito equivatente linealizado, detallado y simplificado para alta frecuencia.
_ Utilizando el teorema de Miller en el circuito 2.51¢, resulta ei‘circuilo equivalente aproximado de la
fig. 2.51d, donde
1
D= Gm2t——
Fd1

C1=Cgs1 +(1+ 9m1/9m2)09d1-

C2=Cgat+Capr+ Cgs2+Cspb2. (2.82)

Cleq = CL+ Cgd2+ Cab2 + Csba + Cygsa.

Gm1 = Gt~ SCgat-

Analizando el circuito de la fig. 2.51d (por medio de la aproximacién de Miller en la seccion del

buffer). Se tiene

Gs sz(scgtﬁ - Grm)

Avs)= (sC1+ Gs)sC2+ 9N sCLeq  Gm3)

(2.83)

partiendo de que el cero y los polos pueden ser directamente reorganizados:

$z = G/ Cgat,

sp1= -Gs/C1.

sp2 = ~G/C2. (2.84)
$p2 = ~Gm3/Cleq-

Para valores practicos, normalmente |Sp1| << 8y, {Spzl. [8p3l. Por to que Sp1 es el palo

dominante, y !a frecuencia a 3 dB esta dada por
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(a) Cab2
L ] + e
_ gs3
R Uy Cqat 2% Uz Inava
; =
SN S S R 7R s b
T T Tl 7T
(b)
Rg uq Cgdd Can1+Cgs2*Csb2 “L*ﬁunrcgnz*ﬁsba*cgss
L
v ' oty Zr _I'_/_.LJ 4 Yout
< Cas1 niv1 d1 Gn22°2 gms
Fr QTR Qual
(c)
Rs U4 Yy N
]
Ug ohVs L X L T fout
o P B QT
- (d)

FIGURA 2.51 a) Etapa cascodo con un dispositivo de modo ensanchamiento como carga y un

capacitor. b} circuito equivalente para alta frecuencia de la etapa cascodo. ¢} Circuito

equivalente simplificado para alta frecuencia de |a etapa cascodo. d} Circuito equivalente
simplificado de la etapa cascodo utilizando el teorema de Miller.
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sl 6o

fadg™ )
38 -2n 27Cq

(2.85)

Tipicamente, Oy = Qmz; poritoque Cy =Cggq +2Coq1 ¥ fagg = Gefl2R(Cggq + 2Cgq1)l.
En contraste, en la etapa inversora de la fig. 2.19, el valor correspondiente es G, / {2?[[0951 + (1
+ Om1 | GLeg)Cgatl} como se muestra en las ec's 2.69 y 2.27. Por lo que, gm1/GLeq ©S 12
magnitud de la ganancia dc de la etapa, normalmente es grande. Por consiguiente, el polo
dominante (y por lo tanto la frecuencia a 3 dB) es mucho menor para !a etapa de ganancia que
para fa del circuito cascodo. Esto confirma la eficiencia del dltimo para la ampiificacion a alta
frecuencia,

El analisis de sefal pequefia de las etapas del amplificador diferencial de la fig. 2.29-2.44
pueden, en principio, funcionar similarmente. De esta manera, en el circuito equivatente de senal
pequeiia de cada transistor pueden incluirse las capacitancias pardsilas, en el andlisis nodal
presentado en el dominic de 1a transformada de Laplace. El proceso se hace muy complicado, ya
que el nimero de nodos o mallas son demasiados.

Un proceso mucho mds eficiente puede ser basado en el concepto de Medio Circuito.
Considerando 1a etapa de ia fig. 2.39, y el correspondiente circuito equivalente de la fig. 2.40. De

ta ec. 2.48, los voltajes de entrada pueden expresarse como

Vint = Vine t Vin,d/2

y - (2.88)

Vin2 = Vine ~ Vm,d/z

Como et circuito opera en la regién lineal, en el andlisis se puede utilizar superposicion.
Acordemente, 5i Vipq = Vin4/2 ¥y Vo = 0; el cormespondiente valor de vV (fig. 2.40) puede
ser denotado por V4. A continuacion, si Vipq = 0, mientras que Vs = -Vj, /2. De la simetria del
circuito, para Viny =+Vj, 4/2, V serd nuevamente V4. entonces por finealidad, para Viny =

-Vin‘dl'z, vV =-Vy.



98 CAPITULO DOS

Asumiendo a continuacion, entradas puramente en modo diferencial Vipy = Ving /2 = -Vipo.
Por superposicion, v = vy - vy = 0. Por lo que, puede utilizarse el andlisis del circuito
equivalente de Ia fig. 2.52a. Por simetria, las dos mitades del circuito operan independientemente.
De esla manera, ¢l andlisis de! circuito en mode diferencial de la fig. 2.39 es el mismo que para el
circuito de la fig. 2.52b, el cual contiene s6lo dos medios circuitos aislados. Cada medio circuito es

una simple etapa de ganancia, similar a la mostrada en la fig. 2.15.

gé v %91

UO1 —
i Oni (Yin2-v) |
%‘;“i @gmiwinf'“) @ Sai
;:_ ~i—

(a)

FIGURA 2.52 a) Circuito equivalente de sefal pequefia-baja frecuencia de la etapa diferencial de la fig
2.39 para voitajes de entrada en modo diferencial. b) Circuito equivalente de la etapa de la fig. 2.39.

Considerando ahora el analisis para la entrada de voltajes en modo coman. La situacién se
ilustra en la fig. 2.53a, donde ia fuente de comiente | ha sido dividida en dos fuentes simétricas. A
causa de la inherente simetria del circuito, el cable de conexién de los dos nodos simélricos
marcados como B y C no conducen commiente. Por lo tanto, ninguna corriente o voltaje va a
cambiar en el circuito si este cable es corlado en el punto A. Por lo tanto, el circuito nuevamente
es dividido en dos medios circuitos independientes, cada etapa de ganancia con una fuente de
comiente en la malla del source. De esta manera, para bajas frecuencias, &s aplicable el circuito

equivaiente de la fig. 2.53b.
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{b)

FIGURA 253 a) Circuito equivalente de la etapa diferencial en modo comiin de la etapa mostrada

en ia fig. 2.39. b) Circuito equivalente lineal para baja frecuencia del circuito de la fig. 2.53a.

Habiendo hallado todos los voltajes y corrientes para las entradas diferencial y en modo comdn
usando e! procedimiento del medio circuito, las mismas cantidades para entradas generales dadas
por la ec. 2.86, pueden hailarse simplemente por superposicion.

Los procedimientos hasta ahora tratados son para condiciones de baja frecuencia.
Evidenternente, se mantiene el mismo argumento para aita frecuencia mientras permanezca ta
simetria de 1a etapa. Asi, por ejemplo, el andlisis en modo diferencial det circuito de la fig. 2.39
para alta frecuencia se reduce al analisis de dos medios circuitos de la forma de la fig. 2.46. Para
el analisis en modo comun, cada medio circuito es de la forma mostrada en la fig. 2.54, donde C_
es la capacitancia de carga de cada terminal de salida, mientras que g y C son las

conductancias de salida y capacitancia de la fuente de corriente | respectivamente. El subindice i

se refiere al disposilivo de entrada (Qq © Qp), mientras qtie { al dispositivo de carga (Qy ©
Q4}. El voltaje de salida se obtiene entonces utilizando un analisis nodal.

E! procedimiento es demasiado complicado atn utilizando el procedimiento de medio circuito.
Ademas, este meétodo asume una perfecta simetria en el circuito, 1a cual puede o no mantenerse.

Considerando, por ejemplo, 1a etapa diferencial CMOS de la fig. 2.55. Si Qq tiene sblo una
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entrada de voltaje, mientras que el voltaje de salida es utilizado para el nodo B, entonces l1a
capacitancia de carga generalmente satisface a C g >> €| 5. Ademis, como Qg se excita al
poner en corto el gate y drain, por la fig. 1.14 presenta una gran conductancia de carga Om3 * 943

g;n3. En conlraste, la conductancia coneclada al nodo B es, gyp + gy, teniendo un valor
pequefio. De aqui, la constante de tiempo de 1a admitancia conectada al nodo B, tg = C g/ {547
*+ 044) €5 posible que sea varias veces mayor en magnitud que ladel nodo A, ty = Cia/ Qmpa
La lconstante de tiempo en el nodo C también es pequeda, yaque Q; y Q, camgan a este nodo

con la gran conduciancia g4 + gma.

' +0 T b _]_
gs! St'£=ll= @!lmguuut @lgmgluout 9q)

R
S®||_
c

Vin,c 1l -
» ] ) ® [ Uout
Cgs1 gdl @gmi(uin.c—u) %gdi ou

- —[__© — + cL’cde
[? 1

FIGURA 2.54 Anilisis de medio circuito en modo comuan para alta frecuencia para la etapa

L
2

diferencial mostrada en la fig. 2.39.

En la situacién como la presentada en la fig. 2.55, el método de medio circuito no puede
utilizarse, mientras que para el analisis nodal general es muy complicado. De esta manera, debe
utilizarse un programa de computadora (como el Pspice) el cual pueda presentar el andlisis en
frecuencia de los circuitos lineales MOS, o simplificando algunas suposiciones utilizadas en el
analisis tedrico. Por ejemplo para el circuito de la fig. 2.55, se verifico anteriormente que el polo
dominante es al que le corresponde la constante de tiempo mayor tg: su valor es SN ~ Qg2
+ gq4) / C g- Por lo que, por ejemplo, la ganancia de vollaje en modo diferencial puede

aproximarse por
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(5)~ Agm(0) - O . (2.87)
1+8/g51 " sCLg+ (gdi + gdé')

Adm

Donde, se asume que Q4 y Qj asicomoQ; y Q4 son dispositivos acoplados, y se utilizé 2.66.

La frecuencia a 3 dB {aproximada) también puede ser dada por 2.87 como (gy; + gy / (2AC ).

FIGURA 2.66 Etapa diferencial CMOS cargada capacitivamente.

Puede utilizarse la misma aproximacion para encontrar la ganancia de voltaje en modo comun:

)__ Acm(o) - Gai 9 .
T1+8i551 2g@pesClat (gdi + Qdf)

Acmls (2.88)

Donde, g es la conductancia de salida de la fuente de corriente. En un op-amp CMOS, ei
source comtun de los dispositivos de canal N estan unidos al pozo P. A aita frecuencia hay una
gran capacilancia parasita C entre el pozo Py el cable Vgg, el cual reduce la impedancia entre
el nodo C y tiema. El efecto de C puede incorporarse en 2.48 simplemente simplificando y

remplazando ag por g+ SC. Resultando
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Gy g+sC
28, sCe + (Qdi + gd!j)

Acm{s)~ {2.89)

Elcero S, =-g/C causaque JA,,, / Ayy| Seincremente en 20 dB/década a afta frecuencia, y

de esta manera ocasiona una reduccidn del CMRR.

2.7 EL AMPLIFICADOR OPERACIONAL CMOS DESCOMPENSADO

Utilizando come blogues las etapas vistas en las secciones 2.2 a 2.5, es posible disefiar cualquier
op-amp NMOS o CMCS. Como suelen ser mas simples los circuitos CMOS, los op-amps CMOS
seran analizados primero. Un diagrama a bloques de un op-amp MOS practico se muestra en la
fig. 2.56; éste representa una version mas detallada a la mostrada en la fig. 2.4. La ganancia de
voltaje requerida se obtiene en las etapas de ganancia diferencial (G4) y de la etapa de ganancia
de una sola salida (Gy). La etapa de salida (G3) normalmente es de una gran banda, ganancia
unitaria, buffer de baja impedancia de salida capaz de excitar a grandes cargas capacitivas Yo

cargas resistivas.

Yin [ -

_ —
. B4 /S —|+—‘»—i :: >—— B3 |—=
Vi + * Ugut

ETAPA CONVERTIDOR DESPLAZADOR ETAPA DE  ETAPA
DIFERENCIAL DIFERENCIAL OE NIUEL GAMANCIA DE _ DE
DE UNA SOLA UNAR SOLR  SALIDA

SALIDA SALIDA

FIGURA 2.56 Construccidn a bloques de un op-amp bésico.
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Una imptementacion del CMOS del esquema de la fig. 2.56 se muestra en 1a fig. 2.57. En este
circuito, Qg actia como una simple fuente de corriente, y Q¢-Qs forman una etapa diferenciat
con una sola salida (fig. 2.44a), Qg (actuando como excitador) y Q7 {actuando como carga)
forman la segunda elapa de ganancia !a cual ademas actda como un desplazador de nivel.
Finalmente, la salida buffer esta formada por el source seguidor formado por Qg como excitador y

Qg comg carga.

FIGURA 2.57 Amplificador Operacional CMOS descompensado.

La ganancia a baja frecuencia en medo diferencial de la etapa de entrada puede obtenerse de
286

Imi

Az
Qai + Gar

(2.90)

Donde, se asume que Q4 esta acoplado a Qg, ¥ Q3 a Q4. La ganancia a baja frecuencia de!

inversor formado por Qg y Qy es
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Aypg = —m8_ (2.91)
Qus * Ga7

La ganancia de voltaje Ay, es AyqAy,. Para valores de polarizacién tipicos y para dispositives
geométricos, se puede fograr que Ay, = 10,000 ~ 20,000,
Las terminales de salida A y B de ambas etapas son nodos de alta impedancia; la impedancia

de salida a baja frecuencia de la etapa de entrada en el nodo A es

Roi=——. (2.92)
9q4¢ + Gai
y de la segunda etapa (Qg, Qy) es
Rgy~——— (2.93)
02= : :
G679

El circuito equivalente mostrando esas impedancias y ademas las capacitancias parasitas Cg,
Cg cargando a los nodos A y B, respectivamente, se muestran en la fig. 2.58. De ia figura se ve

que la funcidn de transferencia del amplificador A (s)= Vout(s)/[vi*;‘(s)— V;(s)} tendra ios

factores

VsCa VsCg _ _ 1
Rot+VsCaRoz+1sCa  (1-s/saf{1-s/sp)’

(2.94)

donde los polos son Sy = -1/Rp1Cx ¥ Sg = -1/ RooCg. Como Rgq ¥ R 500 grandes, Sy y Sg
se acercan al eje j© del plano S. Por lo que, serdn tos polos dominantes del amplificador. Los

efectos de los otros polos serdn muy notables a muy alta frecuencia.
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FIGURA 2.58 Diagrama a bloques mostrando ¢l origen de los polos dominantes.

Si el op-amp se requiere s6lo para excitar a las cargas capacitivas pequefias, entonces se
puede eliminar |a salida del source seguidor {Qg, Qg), y la salida se toma directamente det nodo B,
Sin embargo, la corriente de salida maxima que puede disminuir esta determinada por la corriente
de source de Q7.

Un gp-amp CMOS mejorado con el rango de salida incrementado se muestra en 1a fig. 2.56. La
etapa de salida ahora es de la forma de la fig. 2.30, con Qg y Q7 actuando como desplazador de
nivel, mientras que Qg y Qg actuan como un push-pull clase B en la etapa de salida (Q; yQoenla
fig. 2.30). La polarizacion dc se diseiada de tal manera que Qg y Qg tengan el mismo valor de
polarizacién dc de gate a source. Esto maximiza el rango de linealidad del voltaje de salida Vg, .

La ganancia de sefial pequefia-baja frecuencia puede obtenerse de las ec's, 266 y 2.33:

Ay = —9mi Smg ¥ Omg
QarSdi Gas + Sag

(2.95)

De esta manera la |A,,| puede ser tan grande como 20,000. Sin embargo, si el circuito liene que
excitar una carga resistiva G, entonces se sustiluye a Ggg + Oqg POf Oga * Jag * G, 1o cual
reduce significativamente Ia ganancia. Ademas, para una capacitancia de carga C , et polo del op-

amp compensado del arreglo de realimentacion causa que la constante de tiempo C / {Qag +
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Oag) pueila moverse tan cerca del eje jo causando inestabilidad. Por lo tanto, este op-amp sdio es

conveniente para excitar cargas capacitivas de pequeilas a moderadas.

FIGURA 2.59 Amplificador operacional CMOS mejorado {descompensado).

Si se utiliza ei circuilo de ia fig. 2.59 en ia salida buffer del chip, entonces debe agregarse una
etapa de salida. Esta puede ser un source seguidor, similar al de la etapa Qg-Qg de la fig. 2.57.
Sin embargo, puede mejorarse la fuente de cormiente y la baja impedancia de salida utilizando un

MOS bipolar emisor seguidor en la salida. Se pueden utilizar, etapas de salida CMOS més

elaboradas, operando en el modo clase B.

@ "

v, ®
u:_in @9n1“in %902’91‘]# %ﬂ @(gnﬂ"glﬂ)uﬂ %gds'glﬂ %CL

+

FIGURA 2.60 Representacion de dos etapas del op-amp CMOS de [a fig. 2.59.
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Considerando ahora el comportamiento a alta frecuencia del circuito de la fig. 2.59. Como
anteriormente, los nodos A y B tienen una muy alta impedancia, y son responsables dei polo
dominante. E! circuilo equivalente aproximado se muestra en la fig. 2.80. Donde, la etapa de
entrada esta representada por el equivalente de Norton, el cual se obtuvo ulilizando las ec’s (2.66)
y {2.92). Similarmente, el equivatente de Norton de la etapa de salida puede obtenerse de las ec’s
(2.33) y (2.39). Como anteriormente, la funcion de transferencia contiene un factor similar al dado
en la ec. (2.94), donde ahora Sp = -(gyp *+ 0qq) / Ca ¥ Sg = -(Ggg * Gag) / CL. Por lo que la funcién

de transferencia total es

_Vouls) | Gni  Gmet9mo 1
Vin—Vin~ 942+ 9a4 Gds + %o {1-s/sa)(1-S/sa)

Av(s)

_ Av(0)
(1-s/sa)(1-8/sp)

(2.98)

La respuesta en frecuencia se obtiene remplazando a S por j(0. Para bajas frecuencias (@ <<

[Sal. 1Sl

Aulio) = Ay(0) = —Imt_ Gms ™ Smg (2.97)
9a2 * 944 Fas + Jae

Para altas frecuencias (® >> |Sp), [Sgh.

AVO)  _ _ Gr(Gms * Gmo)
-0%/sass ®?CaCL

Avljo) = (2.98)

Por lo tanto, a altas frecuencias, el amplificador invierte €l voltaje de entrada. En aplicaciones de
capacitor conmutado el op-amp siempre tiene un capacitor C de realimentacién conectado entre

fas lerminales inversora y de salida. Un circuito tipico se muestra en la fig. 261. Una onda
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senoidal V(j®?) en la terminal de entrada inversora serd tan amplificada como -AL(), ¥y la
realimentacion via et divisor capacitive C y Cj,; donde Cin. representa la capabilancia total de
entrada del circuilo excitador del op-amp, incluyendo las capacitancias parasitas etc. Para una
sefial V{(j0) de baja frecuencia, l1a sefal de realimentacion estara 18G° fuera de fase con V({my,

ésta sera

C

Vijw). (2.99)
e (jo)

T Vp=-Av(0)——

Par lo que, la realimentacion es efectivamente negativa. Sin embargo, para altas frecuencias,

V(i) estara en fase con V(jw), de 2.98

C V(jo) Av(0}sassC

e V(jw). {2.100)
C+Cin 0%(C +Cin) (je)

[

Vio = -Ay(jo)

Esto coresponde a una realimentacion positiva. Asi, la ganancia de malla 1Ay(0) C 7 (C + )
es 1 a cualquier alta frecuencia, puede ser que oscile el circuito. En teoria, para el modelo de dos
polos, A,{jt0) cambiard a uno real negativo sélo cuando @ —» 90 sin embargo, para una alta
ganancia de malla el circuito es marginalmente estable para altas frecuencias de manera que
cualquier pequefia desviacion de fase debida a los palos de alta frecuencia ignorados en la fig.
2.80 pueden causar oscilacidn. Aunque se mantenga estabilidad, la respuesta transitoria contiene
un ligero amortiguamiento de oscilacion el cual no es aceptago en fa mayoria de las aplicaciones.
Para prevenir oscilaciones en amplificadores realimentados, y para asegurar una buena
respuesta lransitoria, es necesario un paso de disefio adicional {lamado compensacién). €| cual
estd basado en la teoria de estabilidad de sistemas realimentados, y es tratado brevemente en el

siguiente punto.
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=" VYout {jw)

FIGURA 2.61 Op-amp con un capacitor en la realimentacién y en a entrada.

2.8 TEORIA DE ESTABILIDAD Y COMPENSACION DE AMPLIFICADORES CMOS

En secciones anteriores, se mostrd que el ep-amp de ia fig. 2.59 sélo es marginalmente estable
cuando se utiliza realimentacidon en el circuito. En esta seccion, se ftratara, e! analisis de
estabilidad, y los pasos de disefio requeridos para asegurar estabilidad en los op-amps.

Un andlisis de estabilidad puede basarse en el diagrama general a bloques de 1a fig. 2.62, e!
cual muestra a un op-amp configurado con una realimentacién negativa. El voltaje en la terminal

de entrada inversora es

Vin = V1+kVout (2.101)

y el voitaje de salida es

Vout = -Av(s)Vi}- . {2.102)

Por lo que, |a ganancia de voltaje es
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_ Vout(s) n —Av(s)-
S owls)  kau(s) 1

Avi(S) (2.103)

Donde, Ay es la llamada ganancia de malla cerrada, mientras que a Ay, es la ganancia de malla

abieria, kA,, s la ganancia de la malla.

FIGURA 2.62 Op-amp con realimentacidn negativa.

Asumiendo a continuacion que todos los polos S; de A,«(S) se deben a las capacitancias
parasitas a tierra. (Esla es una aceptable aproximacion si las capacitancias de carga en los nodos
de alta impedancia son conectados entre voltajes que estan en fase 4 180° fuera de fase una de la

otra). Por lo que los S; son nimeros reales negativos, ¥ A,,(S} es de la forma

k
Avls) = - : (2.104)
v (8- gq)(s - 83) (s~ gp)
Para S = ji, A{j() da la respuesta en frecuencia de! op-amp. Su magnitud es
. K
|Av(Jf9)| = {2.108)

nin=1((02+|s{-|2)1’2
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ysu fase esta dada por

. n
2Avijo) = 2k - 72:1tan'1(m/[si|). {2.108)
1= .

Donde |Ay ()] ¥ ._/_'Av(ju)) son funciones mondtonamente decrecientes de .
La frecuencia de todo el sistema realimentado esta en los polos Sp de Ayi(S), la cual por 2,103

satisface la relacion

kAv(Sp) +1=0. (2.10m)

Por estabilidad, todos los S, deben estar en la mitad negativa del plano S; esto es, que fa parte
real de todos los polos debe ser negativa. Asumiendo a continuacion gque Re[kA,,(j®)] > -1 para
todos los valores reales de (. Por io que kA (j®) # -1, y por lo tanto Sp no puede ocurrir n el eje
j@; por lo que, se puede ver que si A,(S) tiene s0lo polos con parte real negativa, bajo las

suposiciones de estado de A4(S). Con lo cual es suficiente la condicién
Re [kAv(J(!))] ) —1 {2.108)

para asegurar estabilidad. Esto, sin embargo, no es una condicién necesaria. Pueden establecerse
dos condiciones suficiente para asegurar estabilidad. Si (34gg es la frecuencia a la cual es

mondtonamente decreciente [a fase de kA, (j®) alcanza -1 80°; esto es,
ZkAWj® 150} = ~180° (2.109)

Si ahora |kA,(j(1gp)| < 1, entonces 2.107 no puede mantener en el eje j©, y por 10 tanto el

circuito es estable. Una medida de su estabilidad es el margen de ganancia definido como
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margen de ganancia {en dB}) = 2010g IKAV(jm1BO)I- {2.110}

Por estabilidad el margen de ganancia debe ser negalivo, cuanto mas negativo, mayor es el
margen de estabilidad del circuito. Normalmente, se desea un margen? minimo de 20 dB.

Si [kA(0)], él cual decrece mondtonamente con (3, alcanza el valor de 1 {0 dB) a la
frecuencia de ganancia unitaria (0,. Por lo consiguiente, si la fase a (), satisface AkAv(im) >
180°, el sistema sera estable. El margen de fase, definido como ékAv(j(t)) + 180°, es una medida
de su estabilidad; cuanto mayor es el margen de fase, mas estable es e! circuito. Normalmente, se
requiere un margen minimo de 60° (preferentemente mayor). Esto dard la respuesta escalon

deseada para el amplificador de malla cerrada,

MAGNITUD
Kag{jw)
(dB)
FASE
100 - 2010045f -6dB/octava KAy(ju)
(GRADGS)
80 -~
-12d/octava
60
K —180
-18dB/octava
20 - — 90
0 4 } } t t g o
~ .. 10 100 w4gp 1000 @5™\10,000
s
_20 — ~ ~-90
-~ T
-h0 - ~ - __fnSE ~-180
—

60 - T~ — - |-270

FIGURA 2.63 Ejempio de un plano de Bode para tres polos reales.

2E) margen de ganancia es dificil de controlar, por lo que es menos utilizado que ef
margen de fase.
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Todas tas condiciones de estabilidad mencionadas anteriormente pueden ser visualizadas y
revisadas utilizando los ptanos de Bode. Estos muestran a [kA, (O} {en dB) y 2 ékAv(j(D) (en

grados) como funciones de () en una escala logaritmica. Los planos tipicos son mostrados en la

fig. 2.63 (lineas quebradas) para la ganancia de malla de tres polos

Aq
1- joo/s)(1- joo/s2)(1- j©/s3)’

kAv(io) = ( {2.111)

con A, = 103, S, = -10 radfs, Sp = -102 rad/s, y S5 = -103 rad/s. Dibujando fa magnitud del plano
utilizando una aproximacion asintdtica para la magnitud logaritmica de! témino general a,(j®) =

1/(1-jw /Sy

20log,gla] = -20logyo|1- jo/s|

= -1 0-19910(1 +o?/lsf’). @12)

20 log4pla;l = 0 para 10| << [Syl, y 20 log,glajl = -20(log4p® - 1094 ISi]) para |} >> IS)|. La fig.
2.64 ilustra la aproximacion de }a;|, y también ia de la fase Zafjw) de a;{jm). Una conclusion
importante que fue dibujada en la figura es que, para [®| >> §;, 20 log4glaj| se acerca a una linea
recta con una pendiente de -6 dB/octava (decrece 6 dB por cada dos veces (0), mientras que éai
se acerca a -90° en esta misma regidn. En particular, |.Za;| = 80° para @ > 5|S;). También, |Zaj|
< 30° para © < 0.5|S)|; de hecho esto serd utilizado mas adelante.

La forma logaritmica de la ganancia de malla satisface a

. n -
20log,q[kAv(j®)] = 2010g15 Aq + _;120 logyg[aljo))]. (2.113)

Por lo que, la pendiente de ia frecuencia a ganancia unitaria (9, de la ganancia de malla

logaritmica contra |a frecuencia logaritmica es de aproximadamente -6 dB/octava, mientras que su
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angulo es de alrededor de -90m grados. Donde, m es el nimero de esos polos cuya magnitud 1Sl

- es menor que (9,. Para un margen de fase posilivo {por decir 60°, de manera que ZkAv(jmo) >
-120%), m dqbe ser mencr que 2. ldealmente, m es uno (sélo un polo satisface |S;] < ®,), ¥ los
otros polos tienen magnitudes mucho mayores que (. Por lo que el margen de fase es cercano a
90° (Para A, >> 1, es imposible que m = 0),

Retomando el ejemplo de la fig. 2.63, las lineas quebradas muestran las aproximacion
asintética para la magnitud logaritmica de kA,{j®). Las curvas indican que la frecuencia a
ganancia unitaria {(0, = 4 krad/s), la fase de kA,{j®) es de alrededor de -270°. Por to que, el
margen de fase es negativo, y 1a realimentacion del sistema es potencialmente inestable.

La modificacién de kA,,(S) que cambia a un sistema realimentado inestabdle en uno estable se le
llama frecuencia de compensacion. Su proplsito es lograr a situacidon ideal descrita
anteriormente; de esta manera, se pretende obtener una ganancia de malla tan pequefa que
contenga exaclamente un polc menor en magnitud que O, aunque todos los demds sean mucho
mayores. Por io que el factor k de realimentacién puede estar en cualquier lugar del rango 0 < k <
1,y en el peor de los casos k = 1 (a mayor (3, menor margen de fase), esto se asumira de aqui en
adelante. Cabe notar que K = 1 corresponde a C >> C,, en la fig. 2.81; k = 1 representa un corto

circuito entre 1a salida y ta entrada inversora det amplificador,

1ajl aj
(d8) FASE
0 e 90"
e,
-10 lajl 507
-20 300
-30 0
30 —— FASE o
-50 — ~30
-50 ———— -60
- — -90?
0.1 o0.2 0.5 1 2 5 10

FIGURA 2.64 Respuesta en ganancia y fase para un factor a; (jw) = (1 - jwisy 1,
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Cc  ug ® Vout

9m1uin® %az*@:au %cn{; @(gm*gmwn %as‘gcw —J[:‘:L

FIGURA 2.65 Representacién del op-amp CMOS de dos etapas con un capacitor

C. de polo dividido.

A continuacién se muestra como lograr ta compensacion para e op-amp de la fig. 2.59.
Refirendo a su representacién equivalente de senal pequefa (fig. 2.60), primero se dispone a
lograr compensacion conectando un capacitor compensador C. entre los nodos de aita impedancia
Ay B, como se muestra en la fig. 2.65. También se sabe que para op-amps bipolar la adicién de
tal capacitor cambia el polo asociado con el nodo A para una frecuencia muche menor, mientras
cambios correspondientemente al B pasan ha ser mucho mayores. Por 10 que narmalmente se le
llama capacitor de polo dividido, para klograr la compensacion deseada (para op-amps bipplar). La
situacion es menos favorable para op-amps MOS, como se mostrard a continuacion. Las ec’s para

los nodos A y B de la fig. 2.65 son
Gm1Vin + (92 + Gaq *+ SCA)VA + 5Cc{Va ~ Vou) = 0

¥ (2.114)
sCe(Vout - V) + (g *+ o) VA + {048 + Gug + SCLI Vout = 0 -

Resolviendo para V. resuita la ganancia de voltaje

Ao(1 - 3-/52)
1- 5’5p1)(1 - 5»"592) '

Ay(s) = ( (2.115)
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Donde, la janancia dc es

o= Gl Gma + Gmo) (2.118)
(942 + 94495 + 9ug)
y el ceroes
Sz= gmac;r Gms (2.117)

El calculo de los polos se simplifica si se asume que |Sp21 > f3p1l- Y Que Gma + Img >> Q4o + 044

0 Q4g + Jqg- Por lo que, después de algunos calculos

(g + 9d4)(9da +Guo) _ . _9m
(s + Gms) Co AoCe

Sp1 ¥

Y {2.118)

. _(Qma“'gmg)cc :"(gma"'gmg)/CACL
PETCaCL+(Ca+C)C:  VCo+VCa+VCL |

donde A, es la ganancia dc dada en 2.118

Fisicamente, C, (mu?liplicado por el efecto Millery se conecta en paralelo a Ca. ¥y de esta
manera reduce a |Sp1| por un gran factor {(~103), mientras que al mismo tiempo incrementa la
frecuencia del segundo polo |Sgol via ta derivacién de la realimentacion.

[Sp1i decrece, mientras que |Sp2| aumenta incrementande los vaiores de C.. Par lo que, como
se menciono anleriormente, efectivamente C. divide a ios polos. Desafortunadamente, la
compensacién deseada no se lleva a cabo generalmente, debide al cero S; positive (planc

medio derecho). Para el caso normal de 1/C; << 1/C, + 1/C, las desigualdades mantienen a
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Sne*mg 3y o, ) Jsef.

isrﬂl = Ca+CL

{2.119)

La magnitud logaritmica del factor {1 - jd)lsz) es cercana a cero para {(0] << 5,, mientras que un
incremento de alrededor de 6 dB/octava para 0 >> S,. La fase del fat_:tor es -tan"((x)lsz); ésta
decrece de 0 a -90° cuando (0 aumenta de cero al infinito. Como resullado, se obtienen 1os planos
mostrados en la fig. 2.86. La frecuencia i), & ganancia unitaria de la fase es menor de -180°. Por
lo que, en una configuracién con realimentacion el amplificador puede pasar a ser inestable. Cabe
notar que st se incrementa gng + 9mg, entonces SIS, qlAg, por las ec’s 2.118 a 2118, se
incrementara proporcionalmente. De |a fig. 2.66 si Szf|sp1i {en octavas) es mayor que A, {en
dB)/8, por lo consiguiente, |a frecuencia @, a ganancia unitaria sera menor que S, y el margen de
fase es positivo. Asi que, para las g,'S fo suficientemente grandes (como es proporcionado por el
transistor bipolar), la inclusidn de C, logra la estabilizacién deseada. Desafortunadamente, la
transconductancia del MOSFET normalmente no es lo suficientemente alta para el propdsito, y se
deben hatlar otros amreglos para eliminar a S,.

Un esquema para eliminar a S, es llevarlo a [a frecuencia infinita. Fisicamente, e} cero se debe
a la exislencia de dos lrayectorias a través de las cuales la sefial puede propagarse del nodo A al
nodo B. La primera es a través de C, mientras que la segunda es por la fuente com.rolada QOms *+
Omo)Va- Si S = §;, cancela las dos sefiales de eslas trayectorias, y ocurre la transmision de un
cero. El cero puede ser cambiado a una frecuencia infinita por la eliminacion de las trayectorias de
alimentaci6n en forma directa a través de C., a costo de utilizar un buffer de ganancia unitaria
extra (fig. 2.67). Un andtisis detaliado muestra que el numerador de A(S) es simplemente ahora
A, mientras que el denominador permanece cercane al mismo como en la ec. 2.115. Un circuilo
implementando este esquema se muestra en la fig. 2.68, donde Q4¢/Q 4 forman el buffer,

Se puede utifizar un esquema aiterativo (y més simple). Considerando el circuito mostrado en

fa fig. 2.69. Un andlisis nedal muestra que su funcidn de transferencia es
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FIGURA 2.66 Planos en amplitud y fase para el op-amp CMOS.
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FIGURA 2.67 Arreglo de ganancia unitaria para eliminar el cero del plano derecho.
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FIGURA 2.68 Op-amp CMOS compensado internamente utilizando un buffer de ganancia unitaria

para evitar el cero del planc medio derecho.
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FIGURA 2.69 Circuito equivalente de sefial pequefia parael op-amp CMOS sin el resistor

de compensacién.
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Ao(1 - s."Sz)
Av(s)= , ’ . 2.120)
vie) {1-5'sp)(1- /5p2){1- 575p3) (

Donde, A, Sp-,, y sz son dados (como anteriommente) por las ec's 2.116 y 2.118, por lo que

ahora
Sz =~ i 1 (2.121)
[Re = 1{Gms + gms)]Cc
y
spaa—i(—t+—1—-+i]. (2.122)
Rc Cc CA CL -

Como muestra la ec. 2.121, nuevamente es posible cambiar a $, al infinito para este circuito, si
se hace a R; = 1/ (gmg + Gmg)- Entonces, los polos pueden ser divididos con una eleccion de Ce
lo suficientemente grande. Para cuantificar esto, la frecuencia a ganancia unitara, requiere que

|sp2| > (0, Para esta eleccidn, ya que en la regidn de Ia frecuencia entre |Sp.,{ y {Spgf mantiene a _

Av(jw) = Ao

. (2.123)
Iw; 'Sp1l

puede utilizarse la aproximacion (), = AglSpqf. De manera que, puede especificarse que |Sp2| >

AolSp1l. De 2.118, con 1/ Cp >> 1/ C, + 1/ C(, esto requiere que

+
Gns*Gne , Gmi {2.124)
CL Cc
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asi que es necesario un capacitor de realimentacién para satisfacer

CC = M. (2_125)
9ms * Gme

Como nomalmente una buena eleccidn es C, ~ C, se requiere que gmq < Gmag * Ime- Otra
manera de eliminar a S, del circuito de la fig. 2.69 es por cancelacién polélcero. Haciendo a 8, =

sz, de las ec's 2.118 y 2.121 se obtiene

1+{Ca+ CL)/'Cc
Yms + 8mg

It

Re

{2.128)

La cancelacion resuitante deja al op-amp con una respuesta de dos polos. La compensacion ahora
requiere que |Sp3l > Ag|Syq|- Utilizando 2118, 2.122, y 2.128, esta condicion puede ser escrita

ahora como

o¥Ce+M(Ca+CL)
c 1Cc + 1_1'C|_ + VCA '

Ce > {2.127)

Donde, C°, es la relacion dada por C. en la ec. 2.125. El factor multiplicativo C%, en (2.127)
normalmente es mucho menor que 1; por lo tanto, ahora puede utilizarse a un C. mas pequedo,

Su valor puede obtenerse de la relacién.?

_ 19m1gng * Gne) - 1
2 1CaA+1CL

Cc

3En Ia prictica, normalmente se hace a C. ~ C;. Esta eleccién satisface la condicién
de las ec’s 2.127 y 2.128 por un gran margsn.
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112
2
) S (gm8+gm9)_1 +9miCaCy
2 1CaA+1C, et Ong

(2.128)

La actual implementacién del esquema de la fig. 2.69 en el op-amp CMOS de la fig. 2.59 es
mostrado en la fig. 2.70. Los canales conectados en paralelo de los transistores complementarios
Qqp ¥ Qq4 forman a R,. Este ameglo push-pull incluso ayuda a suprimir armdnicas y de esia

manera mejora fa linealidad del resistor R,..

FIGURA 270 Op-amp CMOS con compensacién interna mejorada.

Cabe notar que la condicion R, = 1/ {gg + Omg) Se obtiene por el acopiamiento de Qi y Qqq
a Qg y Q. Es algo dificil satisfacer la ec. 2.126; sin embargo, la precision no es critica y, COMO se

explico anteriormente, esta eleccidn de R, ocasiona un valor mas pequefio para Ce.
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2.9 RESPUESTA EN FRECUENCIA, RESPUESTA TRANSITORIA, Y VELOCIDAD DE

RESPUESTA DEL Opr-AMP CMOS COMPENSADO

A continuacion, se dara el analisis aproximado para el op-amp de la fig. 2.68 en el dominio de la
frecuencia y del tiempo. (también es aplicable para ¢l circuito de la fig. 2.70 si se hace a R, = 0).
Para sefiales pequefias Vi, de entrada el transistor trabajara en la region de saturacion, y pueden
utilizarse sus modelos de sefial pequefa. Por lo que, para moderadas frecuencias (para |Sp1| <<
W << |Sp2|) la etapa de entrada Q4-Qg se puede remplazar por una fuente de corriente controlada
por voliaje a una frecuencla independiente, mientras que las etapas subsecuentes Qg-Qq4 se
pueden remplazar por un amplificador de frecuencia independiente con el capacitor C. de
realimentacién conectado entre tas terminales de entrada y salida (fig. 2.71).El modelo sdlo es
valido cuando las frecuencias de la sefial son mucho mayores que |Sp4|, pero son insignificantes
comparadas con la magnitud del polo de alta frecuencia |Spol. De la fig. 271, Vy4(8) =
IrmiVin(S) / SC,.. de manera que la ganancia a alta frecuencia esta dada por Ay (0} = Vou(®) /
Vin(i9) = gmifi®¥C,. Por lo que la frecuencia a ganancia unitaria es Mg = gy / C. Para [Spy| >>
(M, la fase de Ay, a (3, de esta manera sera cercana a 90°, Esto puede lograrse haciendo a C, lo

suficientemente grande.

l—.“out
IpYin

FIGURA 271 Modelo de seiial pequefia para el op-amp CMOS

utilizado para calcular |a respuesta en frecuencia.
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R
R
U
_J_i“:ﬁ”—l&;%ut (a)

U
Uin
& T » ot {b)
: ; » t (c)
~————{ Ygut
’ ; » ¢ (d)

FIGURA 272 Respuesta de la variacidn en ef op-amp CMOS conectado en el
modo inversor: a) Circuito;  b) Sehal de entrada; ¢} Forma de onda de sefial

pequefia; d)Forma de onda de sefial grande.

Considerando a continuacién el inversor de voltaje mostrado en la fig. 2.72a. Asumiendo.
nuevamente que el amplificador esta compensado, de manera que su ganancia de voltaje puede

aproximarse por

Ao

Ay(s)=—"0
Wl s o

{2.129)

Por lo tanto, para una entrada escalén Vin{l) = Vqu(t), el voltaje de salida es de |a forma

Voull) = =veult) Bef1- oGzl ] @10
Ag+2
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Asi, para una sedal de entrada de voltaje cuadrada (fig. 2.72b) ocurrird a la salida el cambio de
forma de onda expenencial de la fig. 2.72¢.# Si fa amplitud de V, es pequefa (por decir, mucho
menor que un volt), de hecho esto es 10 que ocurrird. Sin embargo, si el vollaje de enirada es
mayor (V4 = 5 V), entonces el voltaje de salida experimentalmente observado es el de Ta forma
mostrada en la fig. 2.72d. A la aproximaci6n lineal (mas bien que exponencial) de subida y caida
de voltaje de V() se le llama variacion, y a la constante aproximada de la pendiente dv,,,/dt
de ta curva se le llama velocidad de respuesta. La variacion es un fendmeno no lineal (seiial
grande}, por lo que debe ser analizado en términos del modelo de sefial grande del op-amp
mostrado en la fig. 2.73. Antes de llegar a la entrada escaldn, v;, = 0 y fas corrientes | /2 en Q4 ¥
Q; son iguales. Después de ccurrir una entrada escaldn grande, Q4 conduce mas corriente y corta
a Q,. Por lo consiguiente, |a corriente conducida por Q4 y Q3 ahora es |, (fig. 2.73). Por lo que Qq
y Q4 forman un espejo de cormiente, la corriente en Q4 (la cual carga a C.) también es |, Asi,

asumiendo que la etapa de salida A, puede reducir la comriente |,, la velocidad de respuesta es

dVout
ct

=l (2.131)

5 = .
r Ce

~l. 80
Cc dt

donde Q es la carga en C,. Aqui, C. = Oy / (0 donde [de fa ec. 1.18] la transconductancia de fa

etapa de entrada es
gmi=2\'£k_ (2.132)

y (), es la frecuencia a ganancia unitaria del op-amp. Combinando estas relaciones, se liene gue

lo(l)o [O
- 020 _ _— {2.133)
S O (!Jo." 2% W/L

4 a constante de tiompo es ton2/ (Aolsp.'l) » (Mg
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Por lo taito, la velocidad de respuesta se puede aumentar al incrementar el ancho de banda a
ganancia »nitaria y a la comiente de polarizacién de la etapa de entrada, y por decremenios de la

relacién W/L de los transistores de entrada.

U R
ine— 44—

FIGURA 2.73 Modelo de sefial grande para calcular la velocidad de respuesta del op-amp

CMOS en el modo inversor.

Se debe netar que la transconductancia del MOSFET es muche menor que la de dispositivos
bipotares. Esta es una gran desventaja; sin embargo, ocasiona una velocidad de respuesta
significativamente mas alla para op-amps MOS que para los bipolar para un ancho de banda a
ganancia unitaria dado que C_ puede ser mas pequefic.

La variacion negativ; de V,, continua hasta alcanzar -V,. En el tiempo, et voltaje del gate de
Q, [ei cual, es debido a los dos resistores R, igual a {Vin * Vout) / 2] alcanza el voltaje cero. Por
consiguiente, en el tiempo las condiciones de polarizacién inactivas son restablecidas, y Q4-Q,
Ifevan todos una corriente |, / 2. Por lo que, acaba cargando a C, y reduce el voltaje de salida,

£l proceso complementario toma lugar cuando la caida Vi, regresa a cero en t = t;. Ahora Q,
es cortado, ya que todavia se mantiene V4 = -V y por lo tanto la caida de voltaje de gate cae a

-Vq /2. Porlo tanto, Q3 ¥ Qg4 estan conadues, y C, es descargado a través de Qg con una comiente
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lo. proporcionando que la Ay puede originarse por lo menos a la misma cormiente. Por lo que, la
velocidéd de respuesta de Vv, ,; es nuevamente |,/ C.. El proceso se detiene cuando Vg, {y por
. lo tanto el voltaje de gate de Q4) alcanza cero volts.

En la fig. 2.73, el op-amp opera en el modo inversor, La fig. 2.74a ilustra la utifizacion del op-
amp como un seguidor de voltaje a ganancia unitaria. La fig. 2.74b muestra una onda en forma de
pulso en la entrada; la fig. 2.74c muestra la corespondiente salida bajo condiciones de sefial
grande. Como muestra et diagrama, la cresta ascendente contiene un escalon positivo seguido por
un ripido aumento de la varacién, mientras la caida de la cresta es relativamente una pendiente

lineal lenta.

(a)
TP% N
: Yt
Vout : i
o /—\
» ¢t (c)

FIGURA 2.74 Variacién en un source seguidor: a) Op-amp utilizado como
seguidor de voltaje; b) Senal de entrada grande. ¢) Voltaje de salida.

€l comportamiento del aumento de la cresta puede ser comprendido considerando el circuito
equivalente de la fig. 2.75. En el circuito, se incluye la capacitancia parasita C,, a través de la

etapa de entrada de la fuente de corriente !, de la etapa. Cabe mencionar que C, €s
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completamente grande en op-amps CMOS donde los sources comen de los dispositivos de
entrada Q4 y Q5 son conectados al pozo P, ya que esta crea una gran capacitancia entre el source

y el sustrato.

Uss

FIGURA 2.75 Circuito equivalente del seguidor de voltaje utilizado para calcular el comtportamiento

de sefial grande para las entradas positivas.

Una seiial de entrada grande v () = V4u(t) enciende totalmente a Q,. Por consiguiente
aumenta ef voitaje de source V,, y por lo tanto Qq y'03 son apagados. De esta manera, Q; lleva
la corriente total i, + i,, donde i, (1) es la corriente a través de C,,. Como normalmente la
impedancia combinada de C,, y de la fuente de corriente |, es mucho mayor que |a impedancia de

excitacion {1/g,-) de Q,, el incremento de la fuente de voltaje es vV, (t) ~ Vv (1). Por lo tanto,

dvW(t)_C dwin (1)
d % dt

wl(t)=Cw . {2.134)

la cual es la funcién impulso V4C,,8(1). El voltaje de salida satisface
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vout(t) = —Jo(lo +iw)dt (2.135)

Cw thm lo Cw
dt = 2 t+ ¥ ynu(t).
cc Fo ke e Ce wl

L %)
Fron

Uss

FIGURA 2.76 Circuito equivatente del seguidor de voltaje utilizado para calcular el

comportamiento de sefial grande para las entradas negativas.

Para un escalon negativo, es aplicable el circuito equivalente de la fig. 2.78. Ahora {a sefal de
entrada a;aga a Qp y Qq, Q3 ¥ Q4 Mevan tedos una comiente I, - i, Considerando a
continuacion los dos capacitores C, y C,,, y notando gue C_ es conectado entre V(1) v tierra
(virtual), mientras que C,, es conectado entre V,, y tiemra (real). Ahora V(i) sigue al voltaje de

gate Vv, 4(t) de Q4, y por lo tanto V,,, ~ V,; de manera que

dvour _ _lo~iw . _w (2.138)
dt Ce Cw
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Por io tanto, i, = 1,C,, / (C. + Cy) ¥

dVout - lo
“dt CetCw

(2.137}

Por lo que, el negativo de la velacidad de respuesta se reduce por la presencia de C,,, de 1,/C_ a

I/(Ce + Cy): €s decir, por un factor de 1 + C,/C,,.

2.10 RulDo EN AMPLIFICADORES CMOS

El ruido representa una limitacién fundamental en el funcionamiento de los op-amps MOS: el
voltaje de ruide equivalente puede ser 10 veces mayor que para un comparable amplificador
bipolar. Por lo cual, es importanle analizar las causas del ruido, y las posibles medidas para
reducirio.

La fig. 2.77 muestra al op-amp CMOS descompensado de la fig. 2.47, con el ruide generado por
cada dispositivo Q; representado simbdlicamente por una fuente de voltaje equivalente Vi
conectada con el gate.® El calculo del voltaje de ruido Vi, fue brevemente descrito en la seccion
1.7. A continuacién, combinando las fuentes de ruido V,q - V4 €n la etapa de entrada diferencial
a una simple fuente equivalente V.4 conectada a la entrada de otra etapa de entrada con paco
fuido, como se muestra en la fig. 2.78. (Cabe notar que el ruido de Qs es una seiial en modo
comin, y por lo tanto es suprimida por e! CMRR del op-amp; por eso se omite en la fig. 2.77.) La
ganancia de voltaje de las fuentes de ruido V4 y V5 en el nodo de salida (A) de la etapa de

entrada puede calcularse utilizando el circuito equivalente para baja frecuencia. Esto da

5Tal como Indica la fuente que una corriente de ruido Omi Vi fluye en Q;.
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FIGURA 2.77 Fuentes de ruido en un amplificador operacional CMOS,

U
Yng Upsg no
ETAPH SOUREE SEGUNDA
DE ENTRADA SEGUIDOR ETAPA DE
DIFERENCIAL GANANEEA

FIGURA 278 Diagrama a bloques de un op-amp CMOS de tres etapas con sus

fuentes de ruido.

ﬂ:_&&__gn1 (2.138)

Ad= = .
Va1 Vnz Q42+ 3aa

Esta es la misma ganancia de 1a sefial diferencial de [a etapa. Similarmente, se puede caicular la

ganancia entre las fuentes V3 ¥ Vpa ¥ en el nodo A. Fisicamente, la fuente de nido V3
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introduce una corriente de ruido 9,;,3V,3 en Qg, 1a cual se refleja en Q4. Por lo tanto, V3 causa
que las corrientes de Qg y Q4 cambien a gm3Vya, ¥ €0 consecuencia Va @ 9m3Vns / (0go *+ 944)-

Es similar el efecto de v, 4. Por consiguiente |2 ganancia es

Av= VA _ VA __Gms {2.139)

Vn3  Vn4 G2t Gus

Como estas fuentes no estdn complemente correlacionadas, de ellas resulta un voltaje medio

cuadratico en el nodo A

va= A3 i)+ a2+ 2) 140

Por consiguiente, el voltaje de ruido equivalente de entrada v,y = V4 / Aq tiene el valor medio

cuadratico

Z’ = Eﬁ-%ﬂ-(gmd’fgm)z(%«»;z;). {2.14%)

Porv lo que, para disminuir a Vﬁd' se ve que V., ¥y Voo deben ser pequefios ¥ gmg << gy4. LO
anterior, requiere que el drea (W-L) y la transconductancia (On) de Qqy Q,sean grandes. Para
obtener una g, grande, deben ser grandes las corrientes de polarizacién y la razén WiL, no
obstante, se requieren dispositives grandes y de afta disipacion de potencia.

El ruido causado por los dispositivos de carga se puede reducir, como muestra 2.141, haciendo
a su transconductancia tan pequeiia como sus condiciones de polarizacion lo permitan. Esto se
puede lograr con incrementos de la longitud L. Asi, asumiendo que son dadas las reas de los
dispositivos de entrada y de carga, las razones W/L de los dispositivos de entrada Qq ¥ Q5 deben

ser grandes, mientras que las de los dispositivos de carga Q3 y Q4 son tan pequeiias como las
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condiciones lo permitan.® Ademds, experimentaimente se ha encontrado que el RMS
equivalente de 1/ del voltaje vV, de ruido es aproximadamente lres veces mayor para un
dispositive de canal N que para uno de canal P, Puesto que en 2.141 (gq / gm1)2 << 1, por lo que
ésta es una desventaja de utilizar un dispositivo de entrada canal P ¢con uno de canal N de carga,
como se muestra en la fig. 2.77. Aplicando todos los principios, el voltaje de ruido V4 equivalente
de entrada puede reducirse considerablemente.

Similarmente, las fuentes de ruide del source seguidor (Qg, Q7) pueden ser remplazados por

una fuente equivalente v (fig. 2.78). Del circuito equivalente de sefial pequefia-baja frecuencia,

V. = V2o tlgr/Ge) Vor- 2442)

Refiriendo al Vﬁs anterior para la entrada del op-amp, el circuito equivalente de voltaje de ruido

cambia a

= Vit Vaz +(9m4/ 9m1)2(V%3 + V§4) + I:% +(gm?/ gms)z—\/g;]/Ag‘ (2143

Donde para bajas frecuencias A2y >> 1 el efecto de V¢ s insignificante, sin embargo, a altas
frecuencias esto ya no es verdadero. Como Qg y Qy se utilizan como un desplazador de nivel, 1a
caida de voltaje gate/source de Qg debe ser grande. Por la ec. 1.9, esto puede lograrse para una
igg dada si kg = K'(W/L)g &5 pequeiia. Por lo consiguiente, Qg esun dispositivo muy delgado, ¥
Qm7/ gmﬁ)2 >> 1. A frecuencias donde JA4(W)| = Om7/9mea. €l efecto de V7 es comparable con
el de V,4 ¥ V2. Por consiguiente, debe tenerse cuidado en e! disefio de Q7 para realizar el

dispositivo con bajo ruido.

Spor lo que, como muostra 2.89, ol CMRR decrece si se reduce g,-
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E! efecto de las fuentes de ruido V,g y Vug puede analizarse similarmente y pueden
representarse por una fuente equivalente V.. Sin embargo, no afectan significativamente el
voliaje de ruido equivalente de entrada.

Normalmente, todos los V,,; contienen una componente de ruido 1/f 1a cual predomina a baja
frecuencia. Por lo consiguiente, ! voltaje de ruido equivalente de entrada es mas grande a bajas
frecuencias (por debajo de 1 kHz) dende [Ag() >> 1. Por lo tanto, los dispositivos de entrada Q4
¥y Q3 tienden ha ser las fuentes de ruido dominantes, y su optimizacién es clave para el disefio de

bajo ruido.

2.11 OP-AMP NMOS DE MODO ENSANCHAMIENTO

Los amplificadores CMOS tratades en ias secciones anteriores proporcionan la realizacién de un
excelente op-amp de aito rendimiento Sin embargo, puede haber situaciones en que se utilicen op-
amp de un ;;olo canal (generalmente NMOS). Y unc obvio es cuando sélo se permite la tecnologia
NMOS. De cualquier manera, aunque estan presentes ambas tecnologias, algunas veces ef
NMOS ofrece ventajas. Si, por ejemplo, si se combinan funciones anzlégicas y digitales dentro de
un mismo chip, entonces la realizacién de un NMOS puede resultar con una 4rea mucho menor en
todo el chip.
Como se mostré en la seccién 2.3 que un circuite NMOS que utiliza dispositivos de modo
deplecion como carga puede dar una ganancia mucho mayor comparandola con una etapa que
Aséfc- utiliza dispositivos de modo ensanchamiento. No abstante, que el op-amp NMOS que utiliza
soto dispositivos de modo ensanchamiento puede disefiarse para proporcionar una ganancia de
malla abierla de 60 dB y un funcionamiento comparable con el del amplificador que utiliza
dispositivos de modo deplecion como carga. Este op-amp puede utilizarse en algunos circuitos, de

comunicaciones, donde sélo se requiere una ganancia moderada y en donde el op-amp tiene que




CAPITULO DOS 135

excitar s6lo a cargas capacitivas. Una impbrtanle ventaja del amplificader que utiliza solamente
dispositivos de modo ensanchamiento sobre el ensanchamiento-depleciéon es que es menos
dependiente del proceso. Esto es porque el voltaje de umbral del transistor de modo

ensanchamiento es generatmente mejor definido que para los MOSFETs de modo deplecién.

CIRCUITO DE
POLARIZACION
oc
v
Uin:"__l‘ o1 s
VYout
- jfi Yo2
Uin | —
ETAPA DE CONUERT[DOR ETAPR
ENTRADA DIFERENCIAL DE sacfon
DIFERENCIAL URA SOLA SALIDA k

DESPLAZADOR DE
NIVEL ¥ ETAPA
DE GANANCIA

FIGURA 2.79 Oiagrama a bloques del op-amp CMOS que utiliza salo dispositivos de

modo ensanchamiento.

El diagrama a blogues de un op-amp que utiliza s6lo dispositivos de modo ensanchamiento se
muestra en la fig. 2.79. La etapa de entrada diferencial puede ser simple}nente un par de sources
acoplados (la fig. 2.39, redibujada por canveniencia en fa fig. 2.80). En et circuito de la fig. 2.80,
Q, esta polarizado por el cable de polarizacién, y actGa como una fuente de corriente.

£l rango lineal de ta etapa entrada puede calcularse para voitajes en modo comun, Si Vg, =
Vi = V. Como se incrementa V.. la comiente permanece sin cambiar (idealmente), coniq =ip =
i/2. Por lo tanto, Vgq = \;02. Sin embargo, el potencial V de source de Qg y Qg Sigue a V, con una
caida de voltaje Vggs = Viggg Necesaria para mantener a la cormiente if2 en Qg y Qg. De esta

manera, Vpgs ¥ Vpss Son reducidos. El voltaje Vo may Maximo en mado comin es el valor
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mayor para el cual la entrada de los transistores Qs y Qg estan todaviza en saturacién. El voltaje de

drain a source de Qg enlonces es

Vss = Voo — Vas7 — (Vemax— Vass) {2.144)

Donde, Vggs ¥ Vggz son los voltajes de gate a source de Qg y Qy, respectivamente, y Vpgs es el

voltaje de drain a source de Qg. Para mantener a Qg en saturacién, se debe tener que

Vbss 2 Vass — Vs (2.145)

donde V5 es el voitaje de umbral de Q5. De 2.144 y 2.145

Vemax = Voo + V15 — Vasr- {2.146)

Aqui, puede calcularse a Vgg7 de la corriente de drain i, (la cual es la mitad de la corriente de
poiarizacidn i) y el potencial source a bulk (sustrato) (Vg4 - Vgg) de Q.
El voltaje Ve min Minimo permisible en modo comiin es el valor mas pequefto para el cual Qu

continua en saturacién. De esta manera, satisface a

VDs4 = Vemin — Vass — Vss 2 Vess — VTa- (2.147)
De 2.147,

Vemin = Vassa + Vass — Vra + Vss. {2.148)

El rango de entrada en modo comun de |a etapa de entrada es por lo consiguiente

Vemax — Vemin = Voo — Vss — Vasa — Vess — Vesy + Vra + Vrs. (2.149)
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Este rango puede incrementarse reduciendo la caida de voltaje dc de gate-source de todos los
transistores {entrada, carga, y fuentes de comriente). Esto puede lograrse reduciendo la cormiente
. de polarizacion, o incrementando tas razones de W/L de todos los dispositives. Sin embargo, en
medida de lo anterior, se reduce la velocidad de respuesta, mientras que lo anterior incrementara

el tamafo del circuito.

Lt ]

FIGURA 2.80 Par source acoplado con dispositivos de modo ensanchamiento como

carga, utilizado como una etapa de entrada diferenciai.

La ganancia diferencial del par source acoplado derivada en la seccién 2.5 y dada por |a ec.

2.47. Asumiendo que g, gqg/, ¥ 9gj 50N Mucho menores que Omj, Gmf: ¥ 19mbil. resulta

-a..2
Vo=~ Vo2 = G |(Vm+ = Vin)- (2.150)
of

Gt + |G

Donde, el subindice i se refiere a los dispositivos de entrada Qg y Qg, mientras que { se refiere a

los dispositivos de carga Q7 y Qg. Por 1o cual, la ganancia en modo diferencial esta dada por
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Adm=—~0"V02 . _“OniGnf (2.151)
Vin+ ~ Vip- 1+ 'grnbf|’ gm€

Utifizando las ec's. 1.18 y 1.19 con A, ~ 0, se tiene gue

Adm= - — (2.152)

1(r,2) 2o )+ Vg,

Normaimente, con este circuito puede lograrse que JAy| = 10 ~ 15.

La ganancia en modo camin del par source acoplado fue dada por las ec's 2.44 y 2 53; para Qi

% 0, esta relacién da

~Q4q. 2
~—=a {2.153)
A ot o]

De 2.151 y 2.153, puede encontrarse Ia relacién de rechazo en modo comun;

CMRR:Egﬂ‘. {2.154)
S44

Esta puede ser tan grande como 50~60 dB; y puede aumentar con una realimentacidn en modo
COMiN, Como se mostrara mas adelante.

Una posible realizacion de la segunda etapa (desplazador de nivel, etc.) se muestra en la fig.
2.81. Este circuito es el mismo como el dado en |3 fig. 2.43 (con un capacitor de realimeniacién C.
¢l cual sélo afecta la respuesta a alta frecuencia, y que se tratard mas adelante). La respuesta a

baja frecuencia por lo consiguiente estd dada por 2.57. Para el caso comin donde las
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transconductancias son mucho mayores que las conductancias del drain, resulta la refacién

aproximada

Smi11

voIvoz~ Vo1 (2.155)
Irm12

Combinando las ec's 2.150 y 2.155, la ganancia de vollaje a baja frecuencia de la primera de las

dos etapas se obtiene por

AR =—Yo . Ons/2 [1+9m11} (2.156)
Vin+ ~ Vin- R.m7+|gmb7l 12

Para valores practicos de transconductancias, puede lograrse que A1‘2v = 300.

FIGURA 2.81 Desplazador de nivel y etapa de ganancia.

Un posible circuito de salida para un op-amp NMOS que utiliza solo dispositivos de modo

ensanchamiento se mostrd en !a fig. 2.37; éste es reproducido en la fig. 2.82. Utiliza
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realimentacion negaliva para reducir la impedancia de salida. Para este circuito buffer, |la ganancia
de voltaje a baja frecuencia fue dada por 2.42; cambiando apropiadamente los subindices, para el

circuito de la fig. 2.82 resulta

A3,=—v°“‘=—gm—3—g"ﬂ—1 -=mid (2.157)
< Vo 1+Gm15/Gme

Es posible que A3, = 7 ~ 10.

FIGURA 2.82 Etapa de salida.

La capacitancia C., de entrada en el circuito de salida, carga al nodo de salida de 1a etapa del

desplazador de nivel. La impedancia de salida de la elapa es (de la fig. 2.43b)

RO:—L. (2.158)
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Por lo tanto, el area de! gate de Q45 debe elegirse lo suficientemente pequefia, de manera que el
polo 1/R;C;, debido a que C;, sea mas grande que 1a frecuencia (0, a ganancia unitaria.
La ganancia total de voltaje de sefial pequefa-baja frecuencia del op-amp se puede obtener

ahora de las ec's 2.156 y 2.157:

A, = — You =A1;2A3:gm13 Ons/2 1+ Gm11/Imiz (2.159)

Vin+ = Vin- Om14 Gm7 + |9mb7| 1+ G5/ Gmis

Es posible que 1a A, > 2000.

El circuito completo de un exitoso op-amp NMOS gque utiliza sélo dispositivos de modo
ensanchamiento basandose en los principios descritos se muestra en la fig. 2.83. En el circuito,
Qq. @'y, Q; ¥y Qg forman la cadena de polarizacion. Q4 y Q' proporcionan una realimentacion en
medo comiln para mejorar el CMRR, como fue descrito en la seccion 2.5 (fig. 2.41). El
desplazador de nivel difiere al mostrado en la fig. 2.81, ya que en la divisién de cargas (Qg y Q'g,
Qq2 ¥y Q'12) se utilizan més bien transistores sencillos de carga. Como 5e describié anteriormente
en 1a seccidn 2.8, en conexidn con la fig. 2.47, esta incrementa el ancho de banda por lo que hace
posible una afta ganancia.

La adicion de los capacitores Cg, Cq, y Co l0s cuales se utilizan para fograr ia compensacion y
para mejorar |a respuesta en frecuencia del op-amp. Considerando las caracteristicas de
transferencia entrada-salida a alta frecuencia del desplazador de nivel y de ta ganancia de la etapa

(fig. 2.81). Puede escribirse en el dominio de la transformada de Laplace como

Vo(s) = A1) Vorls) + Axls) voa(s), (2.160)

donde V,, Vg1, ¥ Voo denotan la transformada de Laplace de Vi, V4. ¥ Vg, respectivamente. La
trayectoria de Vo a Vy es simplemente a través del source seguidor.QH—Q-,z (fig. 2.81); por lo

tanto, Ax(S) es una funcion de transferencia de la forma
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Alls) = vols) - A0 1+8/5

1+ S.IISP1

= — 2.161
voils) @en

vorls)=0

€0mo se vio en las ec's 2.79-2.81 de la seccion 2.6. Donde, S,q, y Spq son dados por 2.81, y son

determinados por gm 12, Cgs12. ¥ Por la capacitancia tolal de carga conectada al source de Qq5.

Ugut

L

Q13

FIGURA 2.83 Circuito completo para el op-amp NMOS que utiliza sélo dispositivos de modo

ensanchamiento. Los sustratos de todos los transistores son conectados a Vgg.

En contraste, la trayectoria de V¢ 8 V es a través del source seguidor Qg-Q4 y 12 etapa de

ganancia Q44 y Q45 (fig. 2.81). Por consiguiente,
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_ Vols)
Vois)

-5/
(0)1+S/Sz21 $/sz3

Ads)
1( 1+ S/Sp2 1~ S,I’Sp3

(2.162)
Vol5)=0

como se ha visto de las ec'’s 2.79-2.81 y 2.88-2.71 de la seccion 2.6.7 Donde, Spy sz se deben
al source seguidor Qg y Q4p, Y por consiguiente sus valores son determinados por gmg. Cgsg y por
la capacitancia total de carga C_en el source de Qq. Si el capacitor C, e conecta como muestra
la fig. 2.81, con lo cual su valor (como se vio en el source de Qg) cambia debido al efecto Miller;
ya que se multiplica por Ia ganancia de 1a etapa Qq-Q,;. de esta manera, la capacitancia de

carga es

CL= Cc(1+gm11/gm12)+Cin: {2.183)

donde C;, es la capacitancia total de la unidn del gate conectada al source de Qg. La impedancia
de salida del source seguidor Qg-Q4g ©S aproximadamente 1/g,,q; por lo que, la frecuencia del

poto asociado con C) es

Gme
Sp2™ . (2.164)
P2 Cint Cc(1 + gm11/gm12)

Puesto que puede hacerse mayor @ Co(1 + Q14 / Oma2). S€ elige a sz como el poto dominante
de! op-amp. t.a ganancia dg A4(0) es negativa.

El segundo par poiofcero (Sp3 y Sz3) corresponde a la etapa de ganancia Qq4-Qq: Sp3 es el
producto de la resistencia de salida de la etapa multiplicada por la capacitancia de carga de la
terminal de salida, mientras que el cero de! plano medic derecho esta dado por Sy3 = gm1q / C¢-

Como C, €5 grande y gp,q1 €5 relativamente pequefio, S,3 se da a una baja frecuencia.

TCahe notar que [a oc. 2.69 contiene dos polos para la funcién de transferencia de la
etapa de ganancia. Sin embargo, s polo -G,/C;, ya se incluye en A4(S) como spz.
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Para encontrar I funcion de transterencia total de la entrada en cascada y de las etapas del
desplazador de nivel, se ve que de 2.148 Vgq = Vg = AilSKVins - Vip). Donde, A(S) es la
funcion de transferencia de la etapa de entrada la cual (por simetria del circuito) es la misma para

Vp1(8) y -V52(8). Por lo tanto, utilizando a 2.180,

Vo= [A1(5) - Az(s)]Vm(S)
= Ails)Ad(s) - A2(8)](Vins - Vin-). (2.165)

Por consiguiente, por 2.161 y 2.162 Ia funcién de fransferencia es

Als) = Vel¥) = A()[Au(s) - Aols)]

B Vin—(s) - Vin+(s

1+38/5,21-8'5,3 1+ 8/554
= Als 0} 7282275823, (o)1t Ssa
AI( )[A1( ) 1+ Sflspz 1+ S,f3p3 AZ( ) 1+ S/sp1

(1+5/5,:)(1+ 578,14 5/s,,)
(1 + S/'sp1)(1 + 3,/Sp2)(1 + Q"Spa) '

= Alls)[A(0) - Az(O)] (2.168)

Como se explico anteriormente, sz es el polo dominante. Los otros dos polos pueden ser
cancelados por dos de los nuevos ceros, por decir S, y S'5,. Para mejorar esto, pueden utilizarse
los capacitares C, y C5 {fig. 2.83). Agregando su capacitancia a Cgsy ¥ Cgs12. respectivamente,
por lo tanto, acercando a Szy. 875, Spq ¥ Spo. asi como también a S, ¥ SYy. Estos pueden
entonces cancelar 2 S,y y Sp3. En el disefio de este circuito, debe tenerse cuidado en evitar
‘ cualquier mal acoplamiento del par polo/cero por debajo de la frecuencia a ganancia unitaria W,
Un op-amp basado en el circuito de la fig. 2.83 fabricado utilizando ef proceso de gate de
metat. Puede lograrse una ganancia dc de malla abierta de 60 dB, y un ancho de banda de

ganancia unitaria de 3 MHz.
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2.12 EL. Op-AMP NMOS CON DiIsposiTivos DE Mopo DEPLECION CoMO CARGA

Si es insuficiente la ganancia lograda por las etapas amplificadoras NMOS que utilizan solo
dispositivos de modo ensanchamiento, pueden utilizarse dispesitivos de modo depiecién como
carga. Como mostrd el andlisis de la seccidn 2.3, éstas pueden proporcionar mas ganancia que los
dispositivos de medo ensanchamiento como carga. Una etapa diferencial NMOS con dispositivos
de modo depiecién como carga fue mostrada en [a fig. 2.42. Su ganancia en modo diferencial

puede obtenerse de las ec's 2.53 y 2.55:

o "9mi . Gmi
" Gt *[Gmod] T |Gmbd

Adm (2.167)

Donde, g, @5 la transconductancia de los dispositivos de entrada Qq y Qg gdg es la conductancia

{pequeiia) del drain de los dispositivos de carga Q3 ¥ Qg, ¥ gmpf ©s la transconductancia del

efecto sustrato.

Utilizando las ec's .18 y 1.19 en 2.167, se tiene que

(wiL), 2\}2|‘I’p|+ Vae .

(2.168)
(WiL), Y

Adm>—

Donde, vPgg > 0.

Comparéndoia con 2.152 muestra que para iguales dimensiones e iguales constanies Y, ¢
VOgg! la ganancia ahora es mas grande por un factor, el cual para valores comunes es de
alrededor 10; incluyendo el efecto de gg4;, pueden conseguirse ganancias del orden de 50 ~ 100

con una etapa de entrada que utiliza dispositivos de modo deplecién como carga. Como mostrd

2.168, |Agm! puede aumentarse incrementando (WAL, reduciendo (W/LY, incrementando VOgg, ¥
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reduciendo Y. Lo ultimo puede lograrse reduciendo la densidad del dopado del sustrato Nimp.

como indica 1.13.

(b}

FIGURA 2.84 a)Etapa de entrada con dispositivos de modo deplecidn como carga y con las
terminales de entrada a tierra. b) Medio circuito de la fig. 2.84a c) Curva voltaje-corriente
para los dispositivos de entrada {curvat), y lneas de carga {curvas 2-4) para los

dispositivos de carga con diferentes voltajes de umbral.

Como se menciono anteriormente, el precio que se paga por una alta ganancia en la etapa de
entrada con disposilivos‘de modo deplecién como carga es su sensibilidad, 'a cual es pobremente
controiada por el vollaje de umbral de los dispositivos de modoe deplecién, Esto se muestra en la
fig. 2.84. La fig. 2.84a muestra la etapa de entrada con las terminales de entrada a tierra; y la fig.
2.84b al correspondiente medio circuito. Finalmente, la Fig. 2.84c ilustra 1a caracleristica voltaje-
cormiente de los dispositivos combinados en cascada Qq y Qs (curva 1), asi como las lineas de
carga de Qg para su voltaje de umbral nominal {curva 2) para un bajo voitaje de umbral (curva 3)

y para un aito voltaje de umbral (curva 4). Para una variacién del voltaje de umbra! de +0.3 V., la
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variacion de V', - Vp¢ puede ser tan grande como 5 V. Esto puede ocasionar variaciones
01 a1

inaceplables en la ganancia y en el rango de voltaje de entrada en medo comin del op-amp.

. Yoo . .
{21, 125, 210
U3 Q, Uy Qg
21,
v —alpq 1 U°2'—"
Up |2
Q42 ZIul lZIO

g 0
. . o 2 Q Gy ‘-—:—1-’——-3
Llpo1 pol)) in+ Uin -

a llo - ]ol-
l““

JINCD

041 [, 0o

Uge

FIGURA 2.85 FEtapa de entrada NMOS source acoplado con un dispositive de modo deplecién

como carga.

Una etapa mejorada que utiliza realimentacion negativa para reducir la sensibifidad de Vgq ¥
Voo para las variaciones del voltaje de umbral se muestra en la fig. 2.85. En este circuito, un
incremento de V, debido al aumento de! voltaje de umbral ocasiona (via éf source seguidor Qg ¥
Q) un incremento de Vg4, ¥ por lo consiguiente un incremento de |,. Esto, en tumo, reduce a
V. Puede mostrarse que la sensibilidad de Vgq, V¢ ¥ Vpp para las vanaciones del voltaje de
umbral de los MOSFETs de modo deplecién es por lo consiguiente reducida a alrededor de 1; es
decir, una variacion de 0.3 V en el voltaje de umbral causa aproximadamente el mismo cambio
en Vgq, Vg ¥ Vpa.

Para un rango de voltaje en modo comin maximo, la caida de voltaje dc a través de los tres

dispositivos de carga de modo deplecion debe ser lo suficiente para mantenerlos en la regién de
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saturacién para un rango de valores de Vpp. De aqui, V, y los valores dc de Vgq ¥ Vgg deberdn
seguir a Vpp. Esto puede lograrse aproximadamente para el circuito de la fig. 2.85 como a
continuacion. Debido al espejo de cormiente Qg-Qy4, iguala ia corriente en Qqg ¥ Qq5. Por lo que,
5iQqp ¥ Qq3 son dispositivos acoplados, entonces Vggip ~ Viggyz- Si ademds se hace a
(Wil)g F (WIL)y = 1g /11 = lpat # 615, entonces Vagg = Vg9 ~ Vggy. Por consiguiente, Vy =
VG310 + Vst = Vasi2 * Vast1 = V. Pordo tanto, V4 (y por lo tanto también Vi, y Vo) sigue
a V5. Vp, en tumo sigue a Vpp ya que se obtuvo de Vpp por medio de un divisor de voltaje via

Qy4. Qq2. ¥ Qq3. Porlo que, se logra el seguimiento deseado entre V4, Vg4 ¥ Vs ¥ Vpp-

"Wop

0
Ui.:\?-l ‘2 3 I_.‘»'in + ® e Upoi_”: 044

e IRC L‘ t; [, 2, = w0

Usgs

FIGURA 2.86 Amplificador operacional NMOS con dispositivos de modo deplecién como carga.

La ganancia de voltaje diferencial (Vg4 - Vo) / (Vigs - Vin.) en un par source acoplado es dos
veces mayor que la ganancia individual Vg /(Viy, - Vin) 6 Vgo/(Viqe - Vip). De aqui, es la
ventaja de utilizar la excursién de safida completamente diferencial (Vgq - Vo) pdr la utilizacion
de un convertidor de una sola salida. Como en el cp-amp NMOS que utiliza sélo dispositivos modo

ensanchamiento, también es posibie conseguir una ganancia de voltaje adicional en esta etapa.
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Sin embargo, esta ganancia es baja, comparable con la de una etapa de ganancia que utiliza sélo
dispositivos de modo ensanchamiento. Por lo consiguiente, para obtener un op-amp de alto
rendimiento, el convertidor debe ser seguido por una segunda etapa de alta ganancia con un
dispositivo de medo deplecidn como carga. Un ejemplo de tal circuito se muestra en la fig. 2.88; Ia
etapa de ganancia utiliza el circuite cascodo visto en la seccién 2.6 (fig. 2.51). La etapa
convertidora (Qg, Q7. Qg, Qg) s6lo utiliza dispositivos de modo ensanchamiento.

La compensacion de este op-amp puede lograrse por descomposicion de polos. idealmente, los
unicos nodos de alta impedancia son A, A', y C (fig. 2.B6). Por consiguiente, ocasionard una
compensacion por ia realimentacion negativa via el capacitor conectado entre los nodos A y C. Si,
Vpp ¥ Vsg Son grandes, entonces es necesaria una caida de voltaje dc grande a través del
desplazador de nivel (transistores Qg ¥ Qg)} para una correcta polarizacién en la etapa de salida.
Esto requiere pegueiias razones de (W/L) y por consiguiente pequefas g, para estos dispositivos.
Como fa impedancia de salida en el nodo B es aproximadamente 1/ggg, resulta un polo a
-Uma/Cp ! cual se da a baja frecuencia, y de aqui el efecto de la funcidn de transferencia de ia
trayectoria directa del nodo A al nodo de salida C. Por eso, cuando el capacitor del polo
descompuesto se agrega entre los nodos A y C, la realimentacion del circuito tendrd un par de
polos complejos extras. Dependiendo de los valores del elemento, éstos pueden introducir picos o
incluso amortiguamiento por oscilacion dentro de la respuesta en el tiempo.

Para reducir la impedancia de salida a alta frecuencia en el nodo B, puede conectarse un
pequeiio capacitor Cg entre los nodos A y B. Similarmente, el efecto del polo extra introducido pér
la alta impedancia al nodo D puede reducirse conectande un pequefo capacitor Cg entre los nodos
A'y D. Como se vio anteriormente en la seccion 2.6, en conexion con la fig. 2.50¢ y las ec's 2.79-
2.81, con una apropiada eleccidn de Cg y Cg puede conseguirse una aproximacion para la
cancelacién polo/cero, y eliminar a los polos extras. Cuando se utiliza esta técnica, debe tenerse
cuidade en evitar tomar cualquier polo/cero por deabajo de ia frecuencia a ganancia unitaria; ta
par degrada la respuesta transitonia.

Una alternativa, que evila completamente ios polos adicionates introducidos por la extra alta

impedancia en los nodos del convertidor, es utilizar una baja impedancia en el desplazador de
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nivel. Ur esquema simplificado de tal op-amp se muestra en la fig. 2.87. La etapa del desplazador
de nivel consiste ahora de dos fuentes de voltaje flotantes iguales a Vi = Vo = Vy un espejo de
coriente (Qg-Q7). Esto es seguido por una segunda etapa ge ganancia (Qqp - 1) con alta
impedancia de salida. Por lo que, es necesaria una segunda etapa de salida en la mayoria de las

aplicaciones,

Uss

FIGURA 2.87 Esquema simplificado del op-amp NMOS con desplazador de nivel y baja impedancia.

La impedancia incrementada de Qg &n el nodo C es aproximadamente 1/9me. 1a cual es baja ya -
que {W/L)g >> 1. Por ;onsiguiente, ahora s6lo A y B son los dos nodos de alta impedancia, y un
capacitor C de polo descompuesto puede ser coneclado entre estos nodos. La segunda etapa de
ganancia (Qqg - lg) actda como un integrador, la cual determina unicamente la ganancia y la
respuesta en fase de todo el op-amp.

Si Vip4 = Vin.; entonces para una etapa de entrada simétrica h=la=142, ly=igelg=ly=1=
l4 - 14/2. El valor de | determina el volaje gate a source de Vo3 de Qg. que por simetria se acopla

a2 Qg y Q7 de ia misma manera que Voa. Cualquier variacion simétrica de AV de Viy Vy
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ocasionard cambios proporcionales de Al enl, y AVga en Vp3 y Vgs. La impedancia de
salida de la etapa Qx-Qq en e! drainde Qg €5 ryq = 1/{Qgp * Gaa + [Ompal)i 12 impedancia de

Qg en el nodo C es 1/ gy, Por consiguiente, cuando V4 cambia, | cambia por

Al =~ AV/{rg1+ Vge) (2.169)

¥ Vg3 ¥ Vg4 cambian por
AVg3 = AVos = Alfgre = - AV/(rmgms +1). (2.170)

Como tipicamente fgq =1/ |9mpal >> 1/ gme. UNa buena aproximacién a utilizar es Al =
18mpalAV ¥ AVgs = -(18mpal / 0me)AV. Para reducir las sensibilidades de | y Vg, para cambios
en V. lgmpg! POr lo tanto debe ser pequefio, mientras que g,g debe ser grande. Ya que
variaciones de Vg4 cambian ef voltaje de desviacién dc, ésta es una importante consideracidn,

Debe notarse que la alta impedancia de salida de 1a etapa de entrada es cargada por la baja
impedancia de! desplazador nivel, y por tanto la etapa de entrada proporciona una cormiente, mas
birn que voltaje a la salida. Por consiguiente, opera como un amplificador de transconductancia.
La ganancia diferencial AV, / Vg €S gmifg7-

Un circuito que puede utilizarse para realizar la fuente de voltaje flotante V4 se muestra en la
fig. 2.88..En este circuito, Vggg es determinado por | y Viggg por ly, y el voitaje flotante es Vy =
Vise + Vga: Para un cambio Al en la corriente |, Visgg (y por lo consiguiente también & Vy)
cambia por AVq = AVggg = Al / gp. Por consiguiente; gy,g €5 mayor, la menor sensibilidad serd
para V, para variaciones de 1. Por lo que, se desea que (W/l)g >> 1. Por consiguiente Vg <<
Vgse ¥ V4. Como Vgsg es independiente de 1, el circuito se comportara como una fuente de
voltaje ideal. Para grandes valores de V4 = Vggg, puede ser necesario gue (W / L)g << 1.

El potencial Vg4 del gate de Qg debe ser Vpp - [Vypl: por lo cual Qg4 apenas se encuentra en
saturacion. Similarmente, se desea que Vgy = Vpp - [Vypl. Como se explico anteriormente en esta

seccion (en conexion con la fig. 2.85), esta condicién permite un rango dindmico maximoe para la
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etapa de 2ntrada. Esla condicién de polarizacion de dptima en V¢ puede conseguirse utilizando e!
circuito de la fig. 2.89, el cual incluye 12 fuente de voltaje flotante {Qg y Qg) de la fig. 2.88. En ¢!
circuito, Gy3 se acopla a Qg, y Q44 @ Q4. Por lo tanto, fa comignte dc de Qqq y Qq4 (tienen el
mismo voltaje de gate a source) son iguales; ambas tienen el valor lp. Por consiguiente, las
comientes de Qg y Qq3 son iguales; por 1o que, Vggg = Vggya. Como (Wil)g = (WiL)qg << 1
(tipicamente 0.05), Vasg ¥ Vggta son grandes, tanto como 5~8 V por encima del \.;oltaje de
umbral. En contraste, los dispositivos Qg, Qg, Q4. ¥ Q5 tienen todos grandes razones de forma
(WL = 10 ~ 20); por lo que sus voltajes de gate a source estan todos dentro del orden de cientos

de milivolts del voltaje de umbral. Por lo consiguiente, Vggs ¥ Vgss = Vgs11 ® Vas1o ¥

Vpol = Vas13 + Vasi1+ Vas12~Vor

=Vasg + Vese + Vass: (2.111)

]
Uog

-

FIGURA 2.88 Fuente de voltaje flotante con baja impedancia.

Asi, haciendo a Vo = Vpp - [Vypl. Se puede asegurar que Vg4 tendrd el mismo valor, dentro
de algunas decenas de milivolls. Se puede mostrar que el divisor de voltaje formade por Qqs (en

'a regidn triodo) y Qg (en saturacién) ponen a Vpgi €N
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(2.172)

2
!T_us_] (WiL)yg
Vs ) (WiL),. |

Vpol = Voo - [VT4s]| = 1+ 1+[

15

donde V45 es afectado por e efecto sustrato. Eligiendo apropiadamente las razones de forma de
Q45 ¥ Qyg, las cantidades en las relaciones pueden hacerse para igualar a +1. Por 1o que, Vpq =
Vpp - V1l lo cual es cercano al valor deseado. A este circuito se le ilama copia del circuilo de

polarizacion.

Uos

FIGURA 2.89 Circuito esquemitico para el desplazador de nivel y circuito de polarizacidn.

Cabe hacer notar que los transistores de modo deplecion (Qg4, Qs, Q45 ¥ @46} ©5tan conectados
de diferente forma y de esta manera tienen diferente polarizacién en el body (sustrato). Por lo que,
los valores conseguidos para Vpol y Vg4 no serdn exactos, y serdn algo dependientes del proceso.
De cualquier forma, el resultante voltaje de desviacion de Aentrada referido es tipicamente de

alrededor de sdlo 2 mV.
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Naturalmerite, puede utilizarse un circuito similar para poner al valor dc de Vop a Vpp - IVrp.
Sin embarga, la copia del circuito basico polarizade {Q44 a través de Q,g) puede ser compartido
entre as dos fuentes de voltaje flotante. E circuito completo de la elapa diferencial de entrada, el

desplazador de nivel, y el convertidor diferencial de una sola salida se muestra en la fig. 2.90.

lUDD
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Vg 14
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FEGURA 2.30 Etapa diferencial, desplazador de nivel, y convertidor diferencial de una sola salida
de un op-amp NMOS.

La mayor parte de 1a ganancia de vollaje del op-amp tratado es proporcionada por ta segunda
etapa de ganancia (Qqp - 1 en la fig. 2.87). Asi, esta etapa debe tener una alta ganancia sobre
una gran banda de frecuencia. Donde pueden utilizarse las etapas de ganancia cascodo tratadas
anteriormente (figs. 2.22-2.25). La fig. 2.91 ilustra un posible circuito. Los dispositivos Qpg-Qay
forman et amplificador, es similar al mostrado en la fig. 2.25 pero la carga contiene sélo
dispositivos de modo deplecidn. Como se describié en conexion con la fig. 2.25, Qpg, Qpp ¥ Qa3

trabajan como una etapa de ganancia cascodo basica, mientras que Qs inyecia comiente dc en
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Qy( para ampliar su corriente de polarizacion y por lo consiguiente incrementa a g,,5¢ 5in reducir
ta impedancia de carga. Esle incremento es especialmente importante por que parte del vgltaje de
excursion de safida (Vgs) es cercano a Vpp. En ausencia, de ganancia del dispositivo de modo
ensanchamiento, la ganancia decrece grandemente en esa region ya que el dispositivo de carga
entra a la regién lineal (triodo), mientras que g, del excitador €5 ménor ya que su comiente de

drain es minima. El efecto anterior es eliminado por la inyeccion de corriente de Q4.

'_:‘021
'123:“—[
3
i aUy; A ETAPR
! Qpy DE SALIDA
c

ol a—i I

FIGURA 2.91 Etapa de ganancia cascodo con compensacién,

La ganancia de |a elapa puede incrementarse con aumentos de la razén de forma y de la
corriente de drain de Qqp, ¥ de esta manera aumentando a8 gp,np. ¥/0 reduciendo Ia corriente y la
razdn de farma de Qg3, y por lo tanio incrementara fa impedancia de carga. Sin erﬁbargo, ia
corriente del drain de Qo4 debe ser lo suficiente para cargar y descargar rapidamente al capacitor
C. de compensacién para una aceptable velocidad de respuesta. Considerando el esquema
simpiificado de |a fig. 2.87,.con C conectado entre los nodos A y B. En un disefio tipico, puede
hacerse a la corriente dc de polarizacion Iy = I = 21 = |;. Por lo que la corriente i; maxima en Cg
ocurre si Vi, cae cotando a Q,. Por io que lg = I4 = I, 13 =I5 = Iy, y por lo tanto I; — 0.
Por lo que, el espeja de corriente Qg-Qy obliga a Q7 a absorber una corriente |4 de C.. Por lo

tanto, bajo estas condiciones i, = |1, Para hacer posible esto, las comientes del drain de Q50 ¥ Qo3



156 CAPITULO DOS

deben ser mayores que |4; de otra manera, la gorriente ic o puede desviarla en C. y serd
reducida la velocidad de respuesta.

Un andlisis detallado de la transformada de Laplace del circuito de la fig, 2.91, incluyend? las
capacitancias parasitas en sus nodos de entrada y salida pueden ser llevadas a la salida utitizando
las mismas técnicas (analisis nodal, aproximacion de Miller) usadas en Ja seccién 2.8 y 2.8, Este
andlisis revela que sin la serie de resistores proporcionados por el canat de Qog4, existe un cero en
€l plane medio derecho en la funcidn de transferencia Ay (S) de la etapa. Como se explico en la
seccidn 2.8, este cero reduce el margen de fase, y hace que sea dificil la compensacién. Con Qa4
en el circuito, este cero es desplazado al plano medio izquierdo, donde puede utilizarse para
cancelar el segundo polo mas dominante de A,(S). Esto mejora el margen de fase y aumenta la
respuesta en frecuencia.

Como la impedancia de salida de la segunda etapa de ganancia es grande, la cual normalmente
es seguida por una etapa buffer de un ancho de banda a ganancia unitaria. Puede ulilizarse como
buffer el circuito clase A realimentado negativamepte de-ra fig. 2.37. Si se utiliza una etapa de
satida clase AB, entonces se puede utilizar e! circuito aumentado de la fig. 2.92. Donde, Qpg ¥ Qag
son dispositivos acoplados (W/L ~ 8), forman un espejo de cormriente, y de esta manera mantienen
las corrientes de carga iguales en los disposilivos de carga acoplados Qa5 y Qa7 (WIL ~ 0.1). Por
lo consiguiente, la realimentacién a través de los dispositivos Q,9-Qa4 causaran que VGszs =

vGSZ?' Por lo que, de 1a fig. 2.92,
Vo5 — Vout = VGS29 = VGS30 T VGS26 ~ VGS3t- {2.173)

Si primero Vg5 = 0. Entonces por diseiio la malla de realimentacién obligard a que v, =
Vgs- Por lo tanto, Vgggg serd menor que el voltaje Vo de umbral del dispositive de modo
ensanchamiento, y Qa estard apagade. De esta manera, no disipara potencia si funciona en
vacio.

Si ahora Vg5 es excitado posilivamente, entonces se incrementard Vggog (debido a fa accidn

del source seguidor de Qo5 ¥ Qog). El inversor de voltaje Q57-Qop causa entonces que se reduzca
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a Vagay- Asi, por 1a ec. 2.173, Vgg3g Se incrementard. Si el incremento es mayor que Vrg, Qg
se encendera. 8 Ahora Qg auxiliard grandemente a Qpg en la excitacion de la carga: como Qyp no
lleva corriente en vacio, ésta puede hacerse mayor sin incrementar la potencia disipada en vacio
por el op-amp. Al mismo tiempo, reduciendo a Vgga4 se reducira (0 cortard) la comiente de Qg4
que en consecuencia no desviara la corriente de Qo y Qqq 4e fa carga.

Para un Vg5 negativo, tendré fugar el efecto opuesto. De esta manera, Vgsog ¥ Vgsap irdn a
negativo, y cortara a Qgq, ¥ Qpg llevara una corriente reducida. Qa4 se encendera lentamente con

una gran corriente, y por 1o consiguiente podra reducir a una gran corriente de carga.
Dimensiones tipicas para los dispositivos de salida son (Wil)ag ~ 10, (W/l)ag = 2, ¥y (WiL)3q =

25

Yop
%'_] %#029
Hlf!au g
Uog -——1:—“: 055 027:‘:_ . s Yoyt
Yesps Yesa7
- -1, a4
Ozs IT'"‘ Uyg Y644
Yss2e -
1
Uss

FIGURA 2.92 Circuito esquem itico para la etapa de salida.

En sintesis, para suministrar corriente de polarizacion para Vos < 0, Qpg también ayuda para
incrementar la salida positiva de excursién maxima. Como Vg5 se origina de la etapa de ganancia
de la fig. 2.91, ésta puede aprovechar a (pero no puede alcanzar) Vpp. Sin embargo, para

conducir Qs requiere que Vggag = Vos - Vout > V7E- POr consiguiente, éste no puede suministrar

£Donde, Vg ®s ¢l voltaje de umbral del dispositivo de modo ensanchamiento.
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comient a la carga si Vgg > Vpp - Vye. De ofra manera, Qug, puede trabajar en el modo
deplecion,

Como se mostrd anteriormente, Vg - Vgt > 0, para Vg > 0, ¥ Vg - Vg p < 0 para Vgs < 0.
Por lo tanto, ia ganancia de voltaje de la etapa es ligeramente menor que uno, La resistencia de

salida es

1
Ro= .
Omz9 * Omao * O34

(2.174)

2.13 Ruibo EN OP-AMP NMOS

El ruido en los op-amps NMOS puede analizarse utilizando argumentos similares a los aplicados
en la seccién 2.0 para los op-amps CMOS. Asi, considerando la etapa de entrada diferencial que
utiliza unicamente dispositivos de modo ensanchamiento de la fig. 2.31. Un circuito equivatente en
el cual se incluyen simbdlicamente las fuentes de ruido se muestra en la fig. 2.93. La
representacién similar paré ta etapa diferencial con dispositivos de modo deplecidn como carga de
la fig. 2.42 se muestra en ia fig. 2.94. Como fue el caso del ruido de la etapa CMOS, el andlisis da,

para el valor equivalente medio cuadratico del ruido de entrada v 4, el vator

E = —V—g;"'gz”"(gmdrigfm)z("ss*\%d) (2.175)

el cual es el mismo como et dado en 2.141. La ec. 2.175 se mantiene para los circuitos de las figs.
293y284.
Ignorando el efecto sustrato, la ganancia de voltaje de ia sefiai diferencial de la etapa de la fig.

2.93 es aproximadamente (-0,,1 / Oma), COME $€ vio en las ec's 2.53 y 2.44. Por Io tanto, para ung
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modesta ganancia de 10, (§ma / 9m1)° = 0.01 y por consiguiente &l Gltimo término de 2,175 es
insignificante. Para la etapa de carga que utiliza dispositivos de modo deplecidn, la razén WiL de
Q3 y Qg estd determinada por la coriente dc de polarizacion llevada por ta etapa. Esto
normalmente da (Wil); = (W/L); < 1. por lo que nuevamente (9m4"9m1)2 << 1, y el ruido

originado por el dispositivo de carga normalmente es insignificante.

FIGURA 293 Circuito equivalente de ruido para la etapa diferencial que

utiliza solo dispositivos de modo ensanchamiento.

FIGURA 294 Circuito equivalente de ruido para la etapa diferencial que

utiliza dispositivos de modo deplecidén come carga.
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La situacion es diferente si se utitiza el desplazador de nivel de baja impedancia de las figs.
2.87-2.90 en conjunto con el circuito que utiliza dispositivos de modo depiecidén como carga. El
cerrespondiente circuito equivalente entonces se muestra en {a fig. 2.95. El analisis del voltaje de

ruido para la entrada referida da

VBg= i+ Ez *{ga/ %1)2(% * E) +(ge/ gm1)2(;2r; * %) : (2.178)

Para minimizar et ruido contribuidc por Qg y Qg. Oms = Gme debe hacerse muche menor que
Om1 = Om2- €5 decir, la razdn W/L de Q5 y Qg debe ser tan baja como lo permitan las condiciones.

El ruido generado en el dispositivo realizado por tas fuentes de voltaje flotantes pueden ignorarse.

FIGURA 2.95 Circuito equivalente de ruide para la etapa diferencial de carga con el

circuito desplazador de nivel de baja impedancia.

De los resultados de la seccidon 2.10 y de esta seccidn, se puede concluir que si el circuito se
disefia cuidadosamente para minimizar la contribucion dei ruido de los dispositivos de carga,

desplazadores de nivel, etc., entonces el ruido generado en los dispositivos de entrada dominara
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a! ruido de todo el op-amp. Por lo tanto, el ruido amplificado serd determinado en su mayor parte
por el proceso de fabricacion asi como por los efectos del dispositivo de entrada, y por las
dimensiones de estas dispositives, las dreas mayores generan menos ruido.

A altas frecuencias, ia ganancia de voltaje de !a etapa de entrada decrece debido al capaciter
de compensacion C.. Por lo que la contribucién de ruide de las otras elapas también puede pasar

a ser significativo.
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cAapituLo TRES

DISENO DE AMPLIFICADORES
OPERACIONALES MOSFET

INTRODUCCION

Como la tecnologia, y por lo consiguiente las 1écnicas de disefio utilizadas para amplificadores
MOSFET cambia muy rapidamente. E} principal propdsito de este capitulo es iluslrar los principios
fundamentales mas importantes de circuitos especificos (analizados anteriormente) y sus
procedimientos para el disefio.

Los amplificadores se pueden disefiar ya sea con tecnologia NMOS o C;MOS‘ Los
amplificadores NMOS estan basados exclusivamente con transistores MOS canal N. En contraste,
los amplificadores CMOS estan basados en los transistores MOS canal N y canal P. La
disponibilidad de ambos tipos de dispositivas hace mas sencillo el disefic de amplificadores
CMOS.

Por lo citado anteriormente, en este capitulo sélo se tratard el disefio de amplificadores

utifizando ia tecnologia CMOS.
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3.1 CONSIDERACIONES PRACTICAS EN EL DISERO DE OP-AMP MOSFET

En ia seccidn 2.1, se enumeraron varios efectos no ideales que pueden reducir la operacién de
op-amp praclicos. En el disefio, es muy imporlante la m‘inimizacién de estos efectos. Las
consideraciones comespondientes son tratadas brevemente a continuacion para los efectos no
ideales mas importantes.

1. Ganancia Finita. En fas secciones anteriores se traté la ganancia lograda para diferentes
elapas de ganancia MOSFET, y también para los circuitos especiates {dispositivos cascodo,
cargas compuestas, etc.) que pueden utilizarse para aumentar la ganancia de voltaje sin reducir e}
ancho de banda.

2. Rango Lineal Finito. Esta cuestién también fue brevemente tratada, y se introdujeron algunos
circuitos (ver figs. 2.37, 2.38 y 2.89) para maximizar |a excursién de la sefial.

3. Voltaje de Desviacién. Como se definid en la seccion 2.1, el vollaje de desviacion de entrada
referido como Vi, o es ef voltaje de entrada diferencial necesario para llevar al voltaje Vout 08
salida a cero. Este tiene dos compenentes: una desviacion sistemitica debido a las inadecuadas
dimensiones y/o a fas condiciones de polarizacién, y una desviacién aleatoria originada por los
emrores aleatorios en el proceso de la fabricacidén, per ejempio, por el mal acoplamiento de
dispositivos simétricamente ideales.

Para ilustrar |2 generacion de la desviacidn sistematica (y formas para evitarlo) se considera e!
op-amp CMOS de dos etapas mostrado en la fig. 3.1. La primera etapa (Q4-Qg) es la etapa de
entrada diferencial de una sola salida introducida originalmente en fa fig. 2.44; la etapa de salida
€5 una etapa de ganancia de una sola salida con un excitador Qg ¥ una fuente de comiente de
carga Q7. Se ve que si ei circuito no tiene una desviacién sistematica, entonces si se aterrizan
ambas terminales de entrada (como se muestra) resuila entonces que Vi, = 0. Por lo que, si
también se aterriza la términal de salida (como se muestra en la fig. 3.1) la comiente Ig en el cable
de tierra también serd cero. De esta manera, la condicion para una desviacion cero es equivalents
al requerimiento de que Ig = 0 para las terminales de entrada y salida aterrizadas: esto en tumo

requiere que ig = i7.
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FIGURA 3.1 Op-amp CMOS de dos etapas.

Asumiendo simetria en la etapa de entrada, (WL} = (WiL)y ¥y (WiL)3 = (W/L)4. Con lo
cual también todas fas corrientes y voltajes seran simétricos, y por lo consiguiente Vpgs = Vpgy.
También Vgga = Viggs: Si este valor de Vg origina a lg y es igual a la corriente I7 cuando Vpgg

=0-Vpp = -Vpp. de esta manera, como se requiere |5 = 0. Si éste no es el caso, entonces lg #

0 y existe una desviacion sistematica. Especificamente, si Qess denota el valor de Vgg

necesario para hacer a lg igual a |7. Entonces, e! voltaje de desviacion de entrada es

Vass — Vase _ VGsa~Vase
Ad Ad '

Vin,off = (3.1

donde A4 es la ganancia de vollaje de ia etapa de entrada. Asi, por ejemplo, para un error de 0.1
V en et voltaje de polarizacion de Qg causara un 1 mV de desplazamiento de entrada si Ay = 100.
Asumniendo que todos los dispositivos estan en saturacion, e ignorando los efectos de

modulacién por el largo del canal, los voltajes de Q4 y Q4 pueden expresarse Como
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. f lo/2
V =Vpsz =V =Vpga=Vrp+ /———. (3.2)
GS3 = Vps3 = Vgs4 = Vpsa Tp o ( W/L)a

Donde, VTP es el voltaje de umbral de los dispositivos Q3 ¥y Q4 (canai P), y k'p es la constante

de la transconductancia (.upchZ) para la ecuacién de la corriente det drain para dispositivos

PMOS. Similarmente, para Qg

ls
= + . 3.
Vass = Vrp /kp(W/L)e (3.3)

Sustiluyendo a Vggg = Vigga ¥ 1a condicién requerida de que ig = |5 en (3.3), resulta

[ v
V =V + ; (3.4}
83 TP T I (WiL),

De 3.2 y 3.4, la condicin para una desviacion cero es

——

W/'L)g |°,f'2

- (Wi, 1

Cambiando a Qg y Q7. ya que lienen iguales voltajes de gate a source, e ignorando la

madulacién por el largo del canal se tiene que

(WiL), |,
(W), t 5
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Combinando las ec's, las relaciones de disefio son

(W), 1WA,
W), (W), 2{WL), 2

{3.6)

Fisicamente, si se satisface la ec. 3.8 entonces la comiente 7 inducida en G por su voltaje
gate a source Vg7 Y 1a corriente lg inducida en Qg por el vollaje gate a source Vass = Vpgs son
iguales y por lo consiguiente es posible que Vg, =0 cuando Qg y Q7 estén en saturacién. Si los
voltajes gate a source no son compatibles, y la terminal de salida es un circuito abierto, entonces
Vot @sume un valor diferente de cero de manera que los voltajes de drain de Qg y Q7 compensen
para las diferencias de los voltajes de gate. Ademas, esto puede ocasionar que Qg 6 Q7 trabajen
fuera de saturacion. Esto generalmente representa un mayor voltaje de desviacion sistematico, por
lo que puede reducir la ganancia y el ancho de banda del op-amp.

Bara minimizar los efectos aleatorios que induce el proceso por las variaciones del largo del
canal debido al acoplamiento de los dispositives, y de este manera la desviacion aleatoria, el largo
del canal de Qg, Q4 y Qg deben hacerse iguales. Por lo que la densidad de corriente Ig'Wes la

. misma para estos dispositivos cuando se satisface 3.8, y las razones de corriente requeridas estan
determinadas por las razenes del ancho. Se requiere que el valor de las raiones sea el doble (o
mayores que), por o que se puede reaiizar un transistor mas ancho para la conexidn en paraleio
de dos (0 mas) unidades de transistores de un tamaio mas angoste. Sin embargo, cabe notar, que
este proceso es contrario con el principio de la reduccién del ruido establecido en las secciones
2.10 y 2.13; para esas reglas deben ser bajas las transconductancias de los dispositivos de carga
Q5 y Q4 mientras que debe ser grande la de Qg para una alta ganancia y una buena respuesta a
alta frecuencia. El largo del canal para los tres dispositivos Qj, G4 y Qg debe ser grande para una
alta impedancia de salida y alta ganancia. Por lo que esto ayuda a reducir ¢l ruido en Q3 y Qq Y
aumenta la ganancia de la etapa diferencial, esto reduce la transconductancia de Qg y por lo tanto

reduce la ganancia de la segunda etapa.
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El vollaje de desviacidn aleatorio puede ser afectado por varies factores, incluyendo el mal
acoplamiento (idealmente simétrico) entre los disbositivos de entrada Qq y Qp y/o entre los
dispositivos de carga Q3 y Qq. Esto puede ser causado por el mal acoplamiento geométrico de

ambos. Asumiendo primero que el espejo de cormmiente {Q3-Qy4) no es perfecto, de manera que
1 1
I3=*2‘(1—81)lo*|4=—2‘(1+81)lo' 2.7
E! voltaje diferencial Vg1 - Vigp necesario en la terminal de entrada para restablecer simetria es

- &1lo

Vaoff1 {3.8)

Asi, Vo se puede reducir con incremenlos_de la transconduciancia g, de los dispositivos de
entrada o reduciendo la corriente de polarizacion iy

Asumiendo a continuacién que las dimensiones y los voltajes de umbral de los dispositivos de
entrada estdn mal acoplados mientras que los dispositivos de carga son simétricos. De esta

manera si

(WiL), = (1- e2)(WiL), 13.9)

Vri=Vr2—AvVr. {3.10)

Se ve que se requiere en la entrada un voltaje de desviacién Ve = AVy para cancelar el efecto

del mal acoplamiento del voltaje de umbral. Ei mal acoplamiento geométrico causa una corriente
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de desbalance Al = -l = -E5k(Vggq - Vr9)2. Esla puede balancearse por un cambio de

Vi3 €0 V¢ de manera que

gmi Volf3 = 2k1(VGS1 - VT1) Vo3 = — Ah

2
= gzke(Vas-vri) (3.41)

Donde, se utiliz6 la ec. 1.18 del capitulo 1 para expresar a g, con Vogg =0y A = 0. De 3.11

€2 €2 foi 2
- - =E2 }__._ A2
Voifa = > {(Ves1— V1) ) k'(W/L)1 (3.12)

Asi, puede reducirse a Vg3 (COMO Vggq) con incrementos de (W/L)4 -y por lo tanto g,;- ©
reduciendo a |, Ambos reducirdn a Vggq - V4.

La vartacién del voltaje de umbrai AVT es independiente de i, 6 W/L; esto s6lo depende dela
uniformidad del procesc.

4. Retacion de Rechazo en Modo Comin (CMRR). Como se defnid en la seccion 2.1', el CMRR
= Ap ! Ag, donde Ag es la ganancia diferencial, mientras que A es la ganancia en modo comun.
Para el op-amp de la fig. 3.1, el CMRR es proporcionado por la etapa de entrada. El valor del

CMRR para esta etapa fue encontrado anteriomente, y fue dado por la ec. 2.66 como

CMRR = ZM. (3.13)
Qo T

" Como se explico en la seccién 1.4 del capitulo 1, g ¥ 9m; SN proporcionales a ,f|;, mientras

que g, ¥ Jgj SON proporcionales a |, De esta manera, |2 relacién de rechazo es inversamente

proporcional a i, Pueden lograrse facilmente valores de 10° - 104, como muestra 3.13.
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Si existe un mal acoplamiento entre Q; y Q, de manera que 9m1 = (1 + £)gmo, entonces yn
voltaje V. en modo comun ocasionara asi una salida de voltaje diferencial como un voltaje de
entrada diferencial (99i'Omi}EV.. Asi, ahora se tiene que ell CMRR = g,,/(E84). Esto ilustra
nuevamente la importancia de hacer simétricos a los dispositivos de entrada.

5. Respuesta en Frecuencia, Velocidad de Respuesia, Polarizacién, Disipacion de Potencia. Los
requerimientos de la velocidad {(ganancia a alia frecuencia, \;elocidad de respuesta) de un
amplificador MOS depende mucho de su aplicacién. En algunos circuitos los op-amp sblo excitan
cargas capacitivas. Los requerimientos de la velocidad en el op-amp son entonces que deben ser
capaces de cargar a la carga capacitiva C; y de establecerla dentro de una exactitud especificada
(generalmente de 0.1% de! voltaje final) en un intervalo de tiempo especificado.

La fig. 3.2 muestra al op-amp de la fig. 3.1, con la inclusién de una malla de realimentacion (Qg,
C.) para compensar y excitar a ta camya capacitiva C_. Como fue visto en ia seccién 2.9, el ancho
de banda a ganancia unitaria de la etapa esta dado por Wg = 9mifCe- Un andlisis detallado de |a
operacién de un cp-amp compensado utilizado para cargar o descarpar a un capacitor (en

operacion lineal) en la condicién del ancho de banda a ganancia unitaria,

ta

5 15

—, {3.14)
[ Teh

Wa=

O

es generalmente insuficiente para garantizar |2 velocidad adecuada. Donde, Ten s el tiempo
necesario para recargar a C; para un circuito de dos fases, generalmente Ten = 1/ 2f; donde f,
€s la frecuencia del reloj.

El valor minimo de Om; estéd determinado generalmente por la ganancia dc requerida y por las
consideraciones de ruido. Agregando, gue también hay un limite alto en @mi / Cc. basado en el
requerimiento de que la frecuencia del segundo polo Iszl debe ser considerablemente mas
grande que ,. Normalmente, se hace a [Sp2| = 30, Esto, como fue derivado en 2.120-2.125,

reguiere que para el circuito
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Cc"SCL—'- (3.15)

Una regla empirica, que normalmente resulta para un buen arreglo entre todos los
requerimientos, es hacer a C, = Cp. Por lo que 3.14 da un limite mas bajo para gy;;, ¥ 3.15 un

limite mas bajo para gg-

FIGURA 3.2 Op-amp CMOS con un capacitor de carga.

Para |a operacion en sefial grande, lambién debe considerarse |a velocidad de respuesta S; de
la etapa de entrada. De la ec. 2.131, §; = I/C,. Para C. = C, se determina por lo tanto el valor
minimo de |, (la comiente de polarizacion de la etapa de entrada). Agregando, que para el circuito
dela fig. 3.2, |a velocidad de respuesta también necesita atencién, Para la salida posiliva de Vg,
la comriente i; de salida es suministrada por Qg. La magnitud de i s6lo esta limitada por el tamario
de Qg, ¥ €l Vo, 560 por el de Vpgg necesario para mantener a Qg en saturacion. En contraste,
para el V4 negative, la etapa de salida debe bajar la corriente de carga i . Esto es, que trabaje

para reducir a ig por debajo de |, de manera que ig = lpg) - [i|.
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El valor maiimo de |i | = lpol S€ logra cuanda ig = 0, es decir, cuando Qg esta cortado. De esta

manera, 13 velocidad de respuesta negativa debido a ta etapa de salida es

IL _ IpoI

AVout - = pol
CL C

So = dt

(3.16)

Esto establece el valor minimo de rpo,. Cabe notar que porias ec's 2.119 y 2.124, y por estabilidad
deben ser grandes las transconductancias de los dispositivos de salida (agqui, Qg y Q7). Una Yool
grande ayudaré a satisfacer esto con un tamafio moderado de Qg ¥y Q7.

La potencia dc disipada por el circuito de ia fig. 3.2 en el estado inactivo de esta manera es

(Voo - Vss)(lo +|poi) (3.17)
(Voo - Vss)Sr Ce + S10CL) = (Voo - Vss)X(S: + Sro) CL.

donde se ha heche que Ce = CL. Por gso, para velocidades de respuesta mas altas y para el
capacitor C; més grande, es necesaria la mayor potencia dc standby para la etapa.

La corriente standby de la etapa de salida puede reducirse utilizanto una etapa clase AB. E|
circuito resultante ha sido traiade anteriormente (fig. 2.70), y es reproducido en la fig. 3.3. E
desplazador de nivel de ia etapa {Qg v Q4¢) debe dimensionarse tal que las condiciones de Vgse
¥ Vg7, ¥ por lo consiguiente las corrientes de drain inactivas de Qg ¥ Q7, no sean grandes, Ya
que ambos gates de Qg y Q; son excitados por las sefiales de voltaje, la comiente de carga puede
ser ahora mucho mayor que la carmiente de polarizacion para cualquier V4 de salida positivo o
negativo. El valor minimo de ia corriente dc de polarizacion de salida es por lo consiguiente
determinado sélo por el requerimiento de las transconductancias 9me Y 9m7 Necesarias para un
buen margen de fase.

El valor de la comiente |45 standby determinara la posicién del cero y del polo del source
seguidor Qg-Q4q, como fue dado por la ec. 2.81, Obviamente, el polo (el cual estd a baja
frecuencia) causara un desplazamiento de fase positivo, mientras que el cero del plano medio

izquierdo a aita frecuencia ocasionard una fase negativa, ocasionando una caida en la
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caracteristica de fase. La posicién de la caida se determina por la frecuencia del polo, y de la
separacion entre el polo y el cero. Ef valor minimo de I, puede ser de esta manera determinado
en tales condiciones que la caida se mueva lo suficientemente alto a alta frecuencia donde 5610
afecte ligeramente e! desptazamiento de fase de la etapa a @, Este requerimiento da e valor
minimo de gp,g, ¥ €N consecuencia el de la comiente 14, de polarizacién. La intensidad de la caida
puede reducirse forzando a que el cero esté tan cerca como sea posible del polo. Es de
mencionarse que la respuesta en el tiempo del source seguidor, debido a la presencia del par
polo/cero, tendrd un término exponencial. En este término, 1a constante de tiempo estd
determinada por la frecuencia del polo, mientras que la amplitud estd determinada por la
diferencia de las frecuencias del polo y del cero. Aumentando !a frecuencia del polo y reduciendo

la distancia entre el polo y el cero también mejorard |a respuesta en el tiempo.

1
Ugse 8
Q%
N
v, | °6l
= I;
| C
—Lu 1
Upol™ %'_’lqs 4] Q49 “sswj -
T Uss

FIGURA 3.3 Op-amp CMOS con etapa de salida clase AB.

Los voitajes Vpo, para los op-amps de las figs. 3.2 y 3.3 pueden lograrse utilizando los circuitos
de la seccién 2.2. En particular, se desea para el op-amp de ia fig. 3.2 una fuente independiente

de polarizacion. Este mantendra independientemente a |, € Ip°| de las fuentes de vollaje, y por lo
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consiguiente los parametros que afectan por igual a la estabilidad. (La disipacion de potencia dc
varia con las fuentes de voltaje) De esta manera el Vp, puede obtenerse de los circuitos de la fig,
2.5¢.

En contraste, para el circuito de fa fig. 3.3, la fuente independiente de polarizacién puede causar
problemas. En particular, si |, permanece constante con la variacién del voltaje de alimentacién,
con lo que Vg3 también lo hara; si se mantiene constante a lyg, con lo cual también lo sera

Vg Por lo que, en la expresitn para el voltaje gate a source de Q7

Vas? = Vpo + Vosa — Vse — Vss = (Vop - Vss) +(Vesa — Vase).  (3.18)

{Vgsa - Vgsg) es invarante de Vpp y Vgg. Por eso, todos los cambios de las fuentes de
alimentacion aparecen directamente en Vg7, en donde Q; puede cortarse si es significativa la
caida de Vpp - Vgs.

Un conveniente circuito de polarizacion para el op-amp de la fig. 3.3 se muestra en la fig. 3.4.
Cuando se uliliza este circuito, las dimensiones de los dispositivos NMOS Qg, Qqq ¥ Qq3 son

obviamente referidas por

(WL)s 1o
(WiL), et

—(W}L)m =he : {3.19)

(WfL)13 - lret .

Resumiendo, los transistores PMOS Q3, Q4 y Q44 pueden dimensionarse de tal manera que

mantengan a

(WL), _ (W), 12
(W/L)11 (W/L)11 |ref ‘

{3.20)
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Por lo tanto, tenemos que

Vasa = Vpsa = Vesa = Vpsa = Vesit {3.21)

Ypp
+*+
Ygsa1

Ugst2 ‘;reF
- Ypo1
vt I, a2
6513 !I
i Uss

FIGURA 3.4 Circuito de polarizacién para el op-amp de |a figura 3.3.

En sintesis, se puede dimensionar a los dispositivos NMOS Qg y Q5 para satisfacer a

(WiL)g _yg _ (W/L)w_ 022
(W/L)-Iz lret (W,"L)13

Esto causara que Vggg = Vggqp, ¥ ulilizando a 3.18 y 3.21 se tiene que

VGs7 = VoD + Vbsa ~ Vese ~ Vss = Vob * Vaes11~ Vesiz ~ Vss

= Vpol — Vss = V513 = Vess = Vasio- {3.23)

Este acoplamiento de voltajes es independiente de Vpp ¥ Vgs.



178 CAPITULO TRES

De esta manera, si I7 es el valor deseado de la corriente de polarizacion de salida. entonces se

tienen que hacer a tas dimensiones de los dispositivos NMOS Q7 y Q3 para satisfacer a

W/L
WL, b 020
(Wf L)13 'ref
Finalmente, como
VGss = Vpss = Vpss = Vass (3.25)
y también haciendo a
wil
{WiL)g -k (3.26)
(Wl’L)“‘I Ire‘l’

Cabe notar que esta eleccidn de las dimensiones establecerd las corrientes de polarizacion
deseadas sin introducir algin voltaje de desviacion sistematico. Asumiendo que ahora varia el
voltaje de alimentacion en el circuito. Entonces cambiara lret. ¥ también Vgg44, Vg2, ¥ Vagia:
Sin embargo, Qqq, Qqp. ¥ Q3 continuardn conduciendo: de hecho, todos continuaran en
saturacién Puesto que estdn conectados sus gates y drains. Pero como las corrientes y voltajes de
gate a source de Qs, Q4q, y Qy reflejan a tos de Qq4, también éstos conduciran ¥ permaneceran
.en saturacion. Ademas, como Ias cormientes y voitajes de Qg3, Qg ¥ Qg reflejan a los de Q; 4, estos
transistores conduciran y continuaran en saturacién, Finaimente, las condiciones de conduccidn y
saluracion de, Qg seguiran a las de Q,,. De esta manera, todos los transistores tienen condiciones
de polarizacién dc estabilizadas.

Para los op-amps NMOS, pueden derivarse consideraciones similares de polarizacion. En
general, los op-amp NMOS son méas complejos y por lo tanto requieren mas potencia de y circuitos

de polarizacién mas elaborados gue su similar CMOS,
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6. Resistencia de Salida. Esta es generalmente importante sélo para la salida del amplificador,
la cual puede que tenga que excitar a una gran capacitancia yfo resistencia de carga. La
resistencia Ry, 4 del op-amp para baja frecuencia sin realimentacion negativa (malla abierta) es del
orden de r4/2 para un circuito sin buffer, tal como se muestra en ia fig. 3.2 6 3.3, Donde rq es la
resistencia de drain del dispositivo de salida, del orden 0.1~1 M(2. Para un circuito con buffer
(comeo el mostrado en al fig. 2.83), la impedancia de safida es de aproximadamente 1/g.,, donde
g, s la transconductancia del dispositivo de salida; por 1o que Ry, ® 1 KQ. En maila
cerrada, la impedancia de salida Roy; €S (1-Ac)/A, donde A es la ganancia de malla abierta y Ac
la de malla cerrada. Como normalmente A > 1000, la impedancia de salida de malia cerrada es
de alrededor de 1 K2, para op-amp sin buffer, y muy baja (de! orden de unos cuantos de ohms)
para los que utiizan buffer. Este valor es fo suficientemnente bajo para ia mayoria de las
aplicaciones.

7. Ruido y Rango Dinamico. Estos puntos fueron vistos anteriormente con algiin detalle en la
seccion 2.10 para op-amp CMOS y.en la seccion 2,13 para algunos NMOS. Por lo consiguiente,
no seran analizados aqui.

8. Rechazo de Fuente de Potencia. Por varias razones, éste es uno de los imporiantes efeclos
no ideales en circuitos integrados analogicos NMOS, Primero, puede que algunos circuitos
(algunos analdgicos, algunos digitales) trabajen con la misma fuente de potencia. Por
consiguiente, un numero de seftales de comientes analégicas y digitales pueden entrar a las lineas
de alimentacion. Puesto que estas lineas tienen impedancia de salida, el voltaje de ruido digital y
analégico sera agregado al voltaje dc proporcionadd por la fuente. Si el circuito del op-amp no
rechaza este ruido, entonces el ruido aparecera en la salida, reduciendo la relacion sefaliruido y el
rango dindmico. Segundo, si se utilizan reguladores conmutados o muitipticadores de voltaje dc,
una cantidad considerable de ruido de conmutacion a alta frecuencia se presentard en la linea de
alimentacion. Finalmente, ias sefales de reloj de varios circuilos alimentados de la misma linea
generalmente también aparecerdn agregadas en la fuente de vollaje con una amplitud reducida

pero diferente de cero.
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out

FIGURA 3.5 Modelo de alta frecuencia para la etapa de salida def op-amp.

La trayectoria directa mas probable que la fuente de ruide puede acoplar a ta sefal es via los
op-amp. De esta manera, es de gran importancia un alto valor de Ia relacién de rechazo de fuente
de potencia (PSRR), definida en la seccién.2.1 como la relacién de ganancia diferencial Ay de
&lalla abierta y la ganancia de ruido Ap de |a fuente del op-amp de salida.

A bajas frecuencias, normalmente |a fuente de ruido esta acoplada directamente al op-amp a
través de los circuitos de polarizaéién, y ademas puede entrar debido a la asimetria en la etapa de
entrada diferencial. De otra manera, a altas frecuencias, la ganancia de ruido esta determinada
principalmente por las ramas capacitivas. Considerando los circuitos de Jas figs. 3.2y 3.3 A alia
frecuencia, el capacitor de compensacion C. se comporta como un corto circuito, y los vollajes de
gate y drain de Qg son aproximadamente iguales (puesto que la resistencia drain/source rg de Qg
es pequefia en la region lineal). Por consiguiente, como muestra la fig. 3.5, el incremento del

voltaje de salida debido a 1a fuente de ruido vV, es

AVout = Vn+ Avgss = Vi

¥a que Vg = I7/g,7 €5 constante. De esta manera, Ap = 1 para esta etapa, independientemente

de la frecuencia. La impedancia de salida de Qg excitando a C_ con este voltaje de ruide es baja,
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de alrededor de 1/g,s. Como (2 ganancia de malla abierta Ap se reduce con incrementos de |a
frecuencia a razén de -6 dB/octava mientras que Ap' permanece constante, el PSRR debido al
ruide en Vpp decrece con la misma razén de Ap, aicanzando 0 dB cerca de Ia frecuencia a
ganancia unitaria.

La situacion es mas favorable con respecto al ruido en la linea Vgg. La ganancia en modo
comdn para el ruido de entrada via Qg es baja. Cualquier ruido que entre via Qqg ¥y Q7 se
agregara a la sefial y atenuara a la misma razén (-6 dB/octava) que seiial del capacitor C;_de
carga por lo que ahora el ruido en la impedancia de salida es alto.

Una técnica efectiva para incrementar el PSRR para el ruido de la alimentacién positiva se
muestra en la fig. 3.6. En contraste, para los circuitos de las figs. 3.2 y 3.3 donde Qg trabaja como
un resistor lineal para la realimentacion y para las sefiales en directa, Qg ahora esta polarizado en
la regién de saturacion. Por lo que, en la direccion de la reatimentacion {de V. & través de C. ¥
Qg al gate de Qg) 1a resistencia es 1/g,,g. Mientras que visto desde ef nodo A hacia el drain de Qg
muestra una afta impedancia ryg. De esta manera, mientras que continde funcionande la
reafimentacion (y de esta manera también la compensacién), la trayectoria de la alimentacidn en
directa para el ruido es interrumpida, Especificamente, si Vpp cambia, el voltaje de source de Qg
también lo hard, y seguird (como fue explicado anteriormente) al voltaje Vg de gate de Qg. Sin
embargo, ahora, la terminal de salida no esta en corlo con Vgg, ¥ por |0 consiguiente Vg, NO
necesita seguir a Vgg. Asi, Ap es reducida considerablemente a altas frecuencias.

Las corrientes | de las dos fuentes {necesitan mantener a Qg en |2 regidn de saturacion) deben
acoplarse cuidadosamente. Eslo es posible utilizando la estrategia explicada en conexién con la
fig. 3.4. Cualquier mal acoplamiento introducird un vollaje de desviacion. Ademas, la impedancia
en el nodo A es algo reducida y por o consiguiente se reduce la ganancia de la etapa de entrada.
-Finalmente, debido a los dispositivos que s& agregaron, se incrementa el ruido generado dentro
de! op-amp; sin embargo, generalmente pesa mas el efecto dei PSRR incrementado y se reduce
el ruido total de salida del op-amp.

- Olra trayectoria para la introduccién de ruido de fa fuente de potencia es proporcionada por las

capacitancias parésitas. Considerando el circuito de la fig. 3.7. Este ilustra un integrador de



180 CAPITULO TRES

capacitor conmutado tipico en uno de sus estados de conmutacion, Los dos transistores QyyQ,
conectados en paralelo forman el conmutador. Las capacitancias parésitas de la unién acoplando
el drain de Q, y el source de Q; al sustrato, asi como las capacitancias parasitas entre las lineas
conectadas a la entrada inversora (node A} y el sustrato y las lineas de potencia son ilusiradas
coma Cpp y Cgg- Considerando el efecto de Vyp. Como el nodo A es una tierra virtual, CppVop
es el ruido de carga de entrada. Esta carga fluye a Cp, y causa un voltaje de ruido a
la  salida -(Cpp/Ce)Vpp. De esta manera, la ganancia de ruido es -Cpp/Cp. Similarmente, la
ganancia de ruido para Vg es -Cgg/Cg. Como fa ganancia de la seflal es ViV, = -C4/Cg, el
PSRR del integrador es C4/{Cgg + Cpp). Asi, el PSRR puede incrementarse minimizande las
capacitancias parisitas y haciendo a los valores de los capacitores C4 ¥ Cf lo suficienternente
grandes -por lo que, esto (ftimo, incrementara ef drea total ocupada en el chip para la etapa. Para
reducir las capacitancias parésitas y por ello la influencia del ruide del sustrato, las dimensiones de
los conmutadores deben elegirse tan pequefias como sea posible, y cuando sea factible, todas las
lineas conectadas a los nodos de entrada de los op-amps deben protegerse con polisilicio

aterrizado o con capas de difusién colocadas entre las lineas y el sustrato.

st e
L

"—LI'_—"—'Unut

) 0

Uss

FIGURA 38 Esquema de compensacién para el mejoramientc del PSRR de la fuente de

alimentacidn positiva.
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FIGURA 3.7 Efecto de las capacitancias parasitas en el nodo de suma A de un integrador

Las capacitancias parasitas dentro del op-amp también contribuyen a la ganancia de ruido de la
fuente de potencia. Considerando el circuite equivalente del op-amp ¢on un capacitor Cp externo
de realimentacién, como muestra la fig. 3.8. La figura también ilustra las capacitancias parasitas
Cga¥ t‘.:gs del dispositive de entrada Q4. El ruido en la linea positiva aparecera en las lineas de los
drains de Q3 y Q4 v, de lo anterior, se acoplara al nodo (A) de entrada via ng y de ahi a |a salida
via Cg. Agregando que, las variaciones de la cormiente |, de polarizacién debido al ruido en Vpg ¥
Vigg cambiardn a los voltajes Vg de gate a source de Qq y Qp por Avgs = (Aly2)gm;. Los
cambios correspondientes en los vollajes de source seran acoplados al nodol A por cgs.
Similarmente, cambios en Vgg alteraran el voitaje de umbral de V1, de Q4 y Q5. salvo que estos
dispositivos sean colocados en un pozo P aislado. Ocasionando cambios en los vollajes de source

{os cuales ademas seran acoplados al nodo de entrada por Cgs ¥ 2 |2 safida via Cg. Las relaciones

OVout .:.C;!S( ol 1 + aVTn]_,_%_'I_ Ol
Vss Cr\dVss28n Nss) Cr 20y Vss
(3.2

mz_@[pﬁLJ_}CjL 3o

Voo  Cr VoD 20m}]  CF 2Gmi 8VoD
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dan la ganancia de ruido de la fuente de potencia det circuitc. Conteniendo los términos a]oNss
y Olo/Vpp 10s cuales pueden eliminarse utilizando una fuente de polarizacién independiente para
la fuente de corriente I, El témino Ovq,/OVgg puede eliminarse en amplificadores CMOS
utilizando un pozo P para Qq y Q,, conectado a sus sources. En amplificadores NMOS, la
dependencia de Vy, en ia fuente de voltaje puede reducirse utilizando un dopado muy ligero en el
sustrato.

Si todos los pasos anteriormente citados se utilizan para reducir la ganancia de ruidg, entonces
la ganancia permitida es OV, / Vpp = ~Cgq / Cr. Esto puede, en principio, reducirse haciendo
pequefios 8 Qq y Q; y/o grande a Cr. Lo primero, sin embargo, causa el incremento del ruido
generado interamente, mientras lo segundo incrementa el drea necesaria def chip. Una técnica
que elimina el problema, con et costo de una ligera reduccién del rango de entrada en modo
comiin, es utilizar circuiteria cascodo (fig. 3.9) en la etapa de entrada. Los dispositivos agregados
Qs ¥ Qg ¥ por lo tanto los drains Q, y Qo del buffer son independientes de las variaciones de la

fuente de voltaje Vpy proporcionadas por Voal-

-—aVUp

HoDE DE. @
Sump

FIGURA 3.8 Circuito equivalente para el op-amp conectado como integrador.
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FIGURA 3.9 Etapa de entrada diferencial CMOS cascodo.

3.2 Disefio DE OP-AMP MOSFET

Como el disefic de op-amp MOSFET no es un proceso cientificamente exacto. El circuito debe
satisfacer varios requerimientos. Los parametros de operacién mas frecuentemente especificados
estan organizados en {a tabla 3.1. Otro importante criterio de disefio incluye el nivel de ruido,
rango dinamico, impedancia de salida y el drea ocupada por el chip. Los pasos especificos
seguidos por el disefio dependen de la aplicacion, el circuito elegido, y la relativa importancia de
varios de los criterios.

Para ilustrar el proceso, los dispositives del circuito de la fig. 3.2 son dimensionados de manera

que cumpian con las siguientes especificaciones:
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Ganancia a baja frecuencia Ay, 270dB
Frecuencia a ganancia unitaria fo = 2MHz
Velocidad de respuesta S, 2 4ViUs
Relacion de rechazo en modo comin CMRR = 80 dB
Margen de fase oM > 60°
Impedancia de carga : CL =10 pF
Alimentacion de voltaje dc Vpp=-Ygg =5V

Se asumira que el factor de transconductancia k‘épcox/2 es 30 ;,LAN2 para dispositivos NMOS

y 12 ;ut‘\N2 para los PMOS. Ademds se asumird gue los voltajes de umbral serdn Vy, =12 Vy
Vrp = -V
Como fue citado en 1a seccién 3.1, es coman hacer al capacitor C, de compensacion iguala C| .

Por 10 que, haciendo a
Cc=Cy=10pF (3.28)

Para un adecuadc margen de fase (QM), la frecuencia del segundo poto (Spp) de la ganancia de
malla abierta debera ser o suficientemente mayor que @,,, frecuencia a ganancia unitaria. Como
muestra la fig. 2.64, para gsp2| ~ 20, la contribucion del factor j - Spo para la fase a (0 = (D, €5
de alrededor de 30°, y por lo tanlo el margen de fase es de 60°. Asi, [Spal = 3(3g da un margen
mayor de 60°. El valor de Sp2 puede encontrarse del circuito equivalente de sefal pequefa del
op-amp de ta fig. 3.2, mostrado en la fig. 3.10.

Alternativamente, puede utilizarse la ec. 2.118 derivada para ei circuito de la fig. 2.70; donde,
se remplaza a 9,,g POr gme (ahora Qg es el excitador) y se ignora a gyg (ya que Qy, el dispositivo
de salida, se utili‘za unicamente como una fuente de corriente). De esta manera, asumiendo que

Cp << C = C ¥ Oms >> Gq7, resulta que
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_ ~GmsCe

Sp2 = ~Sns, _ (3.29)

calci+cad+cce ¢

n

Por lo consiguiente, como fue dado anteriormente por 3.15, 1a ec. de disefo es
|02 = Gme/CL = 300 = 3Gi/Ce- (3.30)
L3

Esto da
Gmg = 30mi = 30, CL = 3X21X108 107" 3.31)

y por 10 consiguiente

Ome = 377X10°5A/V =377 pA/V

3.32)
Omi = 125.7 pANV {

La velocidad de respuesta especificada requiere que ia corriente de polarizacion de la etapa de

entrada satisfaga a
lo=SrCc24X10%X107""= 40 pA. {3.33)

. Se puede hacer a Iy = 40 JA.
Como se explico en la seccién 3.1 (ver lo visto antes de la ec. 3.16) fa limitacién de la salida
negativa de la velocidad de respuesta debido a fa utilizacion de Q; como una fuente de cormiente

es

8r0 = Ipel/Ct.. {3.34)

Para hacer pequefic a este efecto, puede hacerse que S = 2.55, = 10 V/US. Por lo consiguiente
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|poI:CLSr0=1O_11X107=100 HA. (3.35)

Por lo que también una corriente grande permite [a realizacion del g,,g requerido (grande) sin una

excesiva razon de forma (WiL)g.

“Ong (Vg — Yout)

Ugut

L.

FIGURA 3.10. Circuito equivalente de sefial pequena para el op-amp de la fig. 3.2.

De la ec. 3.6, para avitar el voltaje de desviacion debe mantenerse la condicién

—

W), (Wib), /2 1

WiL), (WL, b 5

(3.36)

Ya que, por ia ec. 1.18 de la seccion 1.4, g, es proporcional a J(W/L)iDO ,de las ec's 3.33 - 3.36

se obtienen (as transconductancias de las cargas

W2 g2 Bt
Omi = Gm3 = Bma = (W/L)alpol Oms = oo Ome = 5

(3.37)
=75.4 UA/V.
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En este punto, puede encontrarse una estimacién de |a ganancia A, a baja frecuencia y la
relacion de rechazo en modo comin. De fa ec. 1.20 de la seccién 1.4 en el capitulo 1, la
conductancia del drain de un MOSFET es de aproximadamente gg = A%, donde A es ta
constante de la modulacién por el largo del canal (A = 0.03 v-! para . = 10 Lum) e %y es la

corriente dc del drain. Por lo que, de Ia figura 3.2 6 de la tabla 31,

Ao = Omi9me = _ Smi%me
(91 + 96906 + G7) ~ (Mo)(2Aper)

1257X10°8X377x10°8
(0.03x40x10)(0.06 X100X10-

I

) =6582 {3.38)

fo cual corresponde a una ganancia mayor de 78 dB, Similarmente de 2.66, el rechazo de modo

comun puede aproximarse paor;
CMRR = 2%m0mi & 20mGy _
G5 %ai (Alo)(rlo2)

___ 2X1257X10°°X754X107°
(0.03x40x10%){0.03x20x 10

) = 26,327 (3.39)

lo cual corresponde a una relacion de rechazo en modo comin de alrededor de 88 dB.
Ambos valores exceden las especificaciones. Si este no hubiera sido el caso, las
especificaciones habrian sido inconsistentes, Esto puede verse utilizando las ec's. {(3.29-3.37) para

expresar los parametros de entrada A,y CMRR:

Gmi = Cc Mo
|o = Cch.

1Como en los canales N y P de los dispositivos los valores de A son ligeramente diferentes, este
céiculo sélo da una estimacién aproximada de A, y del CMRR,
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Gms = 3 CL. {3.40)

lpoi = SroCt-

Gmi = logme/(2|pol) =3C:S5rmq/2Sc-

Por lo consiguiente,

302
Ao o {1.41)
°T 22?8 S0
y
CMRR = -ng = 4A,. (3.42)
A5 S0

Asi, ambos valores de A, y CMRR son determinados completamente por 0, y por las velocidades
de respuesta. Pueden incrementarse haciendo grandes a los valores de 9y, ¥ Qg (Y por lo
consiguiente & 10s valores de W ¥ |Spa[)-

l.a resistencia rg de Qg Se encuentra para el lugar del cero S, de A,,(S) en el punto deseado. Un

analisis simple basado en la fig. 3.10 muestra que para el circuito de la fig. 3.2 el cero esta en

—1

= f 3.43
Bz (Rc _ ngaj Ce { )

y por lo consiguiente la resistencia requerida esta relacionada con [a posicion deseada del cero S;

por la formula

1 1

= e —— (3.44
Re Is{Cc Gme }

Como se vio en la seccidn 2.8, existen varias eslralegias para elegir a S,. Una posible es hacer a

8, = Spp, Otra es desviar a S, al 0. Para la primera, utilizando a 3.29y a C. = Cy, se tiene que
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——t—=—=53 k0, {3.45)

Para el dltimo caso, R.= 19ms = 2,65 K. (Cabe notar que puede lograrse un margen de fase
constante haciendo a [S,] sdfe ligeramente amriba de M un valor normalmente razonable es
[S;f ~ 1.2 ;) Donde, se eligié el valor dade por 3.45. Cabe notar que Qg esté en la regidn fineal,
ya que el gate esld a Vgg, mientras que el voltaje dc de drain a source es cero. Por lo

consiguiente, de la ec. 1.6 y de la seccitn 1.2,

Rc 5 il IVGSB 7l
= 2ka (IVm ~ vpg| - IVTI)' © (3.48)

A continuacin, serd tratado el disefio de las fuentes de corriente Qs y Q. Las razones de
forma W / L de esos transistores no deberan ser demasiado pequefias va que de otra manera
debera ser grande el voltaje requerido gate a source (Vs - V1) para las corrientes dadas {lo Ipof).
Este es un inconveniente, ya que los voltaje v y Vout (fig. 3.2) no permiten la caida por debajo de
Vgg + Vg - Vysi pérmanecen en saturacién Qs y Qy. Por lo consiguiente, un Vgg - Vy grande
para Qg y Qy iimita el voltaje de excursion y por lo tante el rango dinamico del op-amp.

Por otra pare, las iceas de Qs y Q7 no deben ser demasiado grandes. Una razén es que, por )
supuesto, es muy costoso el chip; la otra, es que una area grande de Qg incrementa ia
capacitancia parasita C,, a través de 1a fuente de comiente. Esta capacitancia consiste de dos
capacitancias conectadas en paralelo con polarizacién inversa en Ia unién: la capacitancia de drain
a sustrato de Qg, y la capacitancia del pozo P al sustrato de Q4 y Qo. A alta frecuencia C,, origina

un decremento del CMRR, por lo que entonces Qg5 €S remplazado por g45 + jOC,, en 3.39.

Ademas, como se explico en conexion con las figs. 2.74 - 2.76, C,, causa una distorsién en (a
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respuesta escalén de! op-amp. Una capacitancia parasita grande a traves de Qy, origina una gran
difusion en el drain, que incrementara a C_ y por lo consiguiente reducira el margen de fase.
De esta manera, debe hallarse un arreglo cuando sean dimensionados Qg y Q7. De la ec. 1.8

del capitulo 1, los voitajes de gale a source son

Wi _V = O
RN R (TR
y (3.47)
|
vasr -V = |—2 .
Gs7 — VT (WD,

Asumiendo que k', = 30 LLA/V2 para los dispositivos NMOS y Ky = 12 HAN? para los PMOS; y

permitiendo un exceso de 0.5 V para ambos dispositivo Qg y Q7 se tiene que

(Wi=—Tlo - %0 533
K {vess-V7) 30X(05)
y {3.48)
(WL) - Ipol 100 ._1

’ k',,(\.q-,g,?—\‘rT)2 30X(0.57°

Para evilar los efecios de un canal corto el cua! ocurre para L < 10 Um y el cual podria
incrementar la conductancia g4 dei drain, haciendo a Lg = L7 = 10 jim. Entonces puede utilizarse
aWg =54 umya Wy =132 um.

Calculande a continuacidn las transconductancias de las refaciones de forma de Q4-Q, y Qg.

De la ec. 1.18 del capitulo 1, y asumiendo que llvDs| << 1, la transconductancia esta dada por

Gn = 21/k'(W/L)ig. (3.49)



192 CAPITULO TRES

Por lo consigliiente, 1a razon de forma puede encontrarse de

2
(WiL), = (WiL), = & (1257)

. = =6.58
4k, lo/2  4X30X20

y {3.50)

@, (7547

dkolo/2  4X12X20

(WiL), = (WiL),

n

=502,

Y, por 3.36,

(WiL), = 5(WiL), = 29.6. (3.51)

Hactendo nuevamente para todos los transistores a L = 10 pm, resulta que Wy =W, =66 um,
W3 = W, = 80 Lm y que Wy = 300 Im. {cabe notar que frecuentemente las consideraciones de

ruido requieren que el ancho del dispositive de entrada sea elegido mucho mayor, por decir de

unos 200 Lim o mas)

A continuacion, estimando el voltaje dc de polarizacion (comin) en los drains de Q4-Q4. Como

lodos ellos llevan una comiente dc de 1/2, se tiene que
- M 2
D3=lo/2= kp(W/L)3 (,Vﬁs;;l"fVTpD . {3.52)

Comgo el voltaje de umbral del PMOS es Vrp=-1V,

|VGS3[ = IVTp| + J-—Iqi’?_ 1+ J___%.O_

ko (WIL), 12X6

=1527 V. (3.53)
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Por lo consiguiente, los drains de Q,-Q, tienen un voltaje dc de polarizacion de Vpp - Vg3l =
5-1.527 = 3.473 V. También éste es el voltaje dc de polarizacién de drain y source Vpg de Qg, ¥

por o tanto de 1a ec. 3.45y 3.46

2 (WiL), (-5 - 3.473 - 1) = YR
{3.54)

1
Wil), = =1.052.
(WiL)g 2X12X10°65300X7.473

Por lo tanto, puede utilizarse a Wy = Lg = 10 pim.
En este punto, las dimensiones de todos los dispositivos han sido determinadas
(tentativamente) y ademas conociendo los valores de todas la corrientes. Se han hallado los

voltajes de drain Q y Q; sus sources estan (para V-, = V¥, = 0) a un voltaje V tal que
. 2 ’
Kol WILY, (-v-V7n)" = 10/2 (3.55)

el cual da, para Vr,=21.2V,

lo

—V=
™7y 2K, (WiL), _
{3.56)
—v=124+ | —0 4518V
2X30X6.6

asique v =-1.52V.
La Gnica manera de poner a prueba es disefar una cadena de polarizacion la cual proporcione

el Vpo- En 3.48, se han dimensionado a Qg y a Q7 de tal manera que Vggs = Vrp + 0.5 V=17
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V. De manera que, Vpq = Vgg + Vggs = -3.3 V. Eslo puede lograrse con el circuito mostrado en
la fig. 3.11. Haciendo a ta corriente I, = 20 LA de la cadena de polarizacion, las relacicnes de
forma de Qg y Q4( pueden encontrarse facilmente: ya que se sabe que Vggg=0- Vpo| =33Vy

Ves10™ Vool - Vas = 1.7V,

{(WiL), = by - =0.1512 (3.57)
9~ 2 3
kn(Vase=Vra)~  30X21
y
(WiL),y= —2 — =2667. (3.58)

kn{ Vasto=Vin)

Por lo consiguiente, puede utilizarse a Wy = 10 um, Lg = 66 um, y Wqq = 27 um, Lip =10 lm.

FIGURA 3.11 Circuito de polarizacién para el op-amp de la fig. 3.2.

Para verificar la exactitud dei disefio, en el capitulo cuatro (ejemplo 4) se simuia el amplificador
utilizando PSPICE,
Como ejemplo, repitiendo el disefio con las mismas especificaciones, pero utilizando el circuito

de la fig. 3.3 con su etapa de salida clase AB. Nuevamente, se hace a C.=Cy = 10 pF, y como
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@y = 9nifCe. O esta dada como anteriormente por 3.32. Ademas, | continua siendo igual
(determinada por la velocidad de respuesta y por C), como fue dada por 3.33. Por ef argumento
llevado anteriormente por 3.48, puede utilizarse nuevamente a (W / L)s = 5.4. Para obtener el

CMRR especificado, de las ec's. 266 y 1.20

G > (CMRR) 3459 = 4 e (1lo)(to/2)
2Gmi 29,

2
(003)(40x10°)
=10? =286 pA/V. (3.59)

2X2X125.7X10° ~

Por consiguiente, permanecen satisfactoriamente los valores dados en 3.37. En conc':lusién,
pueden permanecer iguales las dimensiones de la etapa de entrada para el nuevo circuito, ya gue
son determinadas por los requerimientos (sin cambiar} @, S, C., y CMRR.

Utitizando 1a ec. 3.43 y cambiando apropiadamente los subindices, et segundo polo sz puede

hallarse de

+
Sp2 = - M {3.80)
CL
Por lo consiguiente, para |Sp;| = 30, debe satisfacer ahora la relacion
Gme + Om7 = 3G = 377 HA/V. {3.61)

Para determinar individualmente a gmg ¥ 9m7, notando que ig = iz, ¥ por lo consiguiente

satisfaciendo los voltajes de polarizacidn

k5(|VGSG|_¥VTpD2 = k7(VGSY_VTn)2- {3.82)
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Ademas, como fue dado anteriormente en 3.53

VGss = Vs = Vasa = —1527, (3.83)

ya que la etapa de entrada permanece igual. Ademas, como se sugirié en Ia ec. 3.23 de ia seccién

3.1, los voltajes y corrientes de polarizacion pueden hacerse insensitivos para las variaciones del

proceso si se hace a Vgs7 = Vogs = Vasrg = pol ~ Vss =-33+5=17V Porlo

consiguiente, utilizando a 1.18 y 3.82,

Sms 2 k5 J‘ ves7 —Vin
Om7 2 k7id IVGssf*lVTpl
_17-12

=———={) 9488, (3.64)
1527 -1

Combinando las ec's 3.61 y 3.64, se obtiene que

G = 183.5 PA/V

y (3.65)
Gn7 = 193.5 PA/V.

Para evitar la desviacitn, como se vio en conexion con ia ec. 3.6, se debe tener que

(W), ks _ 8 (3.68)
(W), ke &

Por lo consiguiente,
Qma=2 kai§ :k3_§=hﬂ_;, {3.67)
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Como, de 3.37 y 3.65.

Om3 = 754 - ¢ 4108 (3.68)
O 183.5

e [4/2 = 20 HA, se obliene i% = 48 1A, Ademas, de (W/L)3 = 6, (W/L)g = 14.6. Por lo tanto, puede
utilizarse a Lg = 10 lm y @ Wg = 146 LLm,

A continuacion, como i%7 = {% = 49 A

2
(WiL), = 93“70 = (1935) =6.37. {3.68)
4ksi;  40X30X49

Por to tanto, puede hacerse a Ly = 10 fim y a W, = 64 m.
Finalmente, seran dimensionados los transistores Qg y Q49 del desplazador de nivel. Como

antericrmente, (% = i%g lleva a
2 2
kol vess—V1n) = k1o{Vasio—Vn) - ‘ {3.70)

Donde, como muestra 1a fig. 3.3, Vg9 = Vpp - Vss + Voss - Vas? = 10-1527-17=677y

Vas10© Vg7 = 1.7 V. Por lo tanto,

2
ks _ (XG_SJ_O;VQJ = 8.058X107°. 3.1
k1o \ Vesa~VTa

La transconductancia gng de Qg puede hailarse del desplazador de fase introducido por el par
polo/cero debido a las capacitancias parasitas que cargan la terminal source de Qg. Como éstas

son excitadas por el source seguidor Qg- Qqq, €l polo y el cero estan localizados cerca de
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Spa = -gmglcp. Estimando a Cp = 0.5 pF, y requiriendo que |Sp3] = 30, para hacer la

contribucién de este polo a la fase a una pequeda O, se tiene que

Omo = 3o 3p = 3X27X2X10° X0.5X10712

Omo =19 MA/V. 3.72)
De
G = 2y/kai§ = 2kp{WIL), (Vase - Vra). (3.73)
se tiene que
i 19
W"L = T = —_—
( ! )g 2kn(\'(359 - VTn) 2)(30(6. 77-12)

=0.05685. (3.74)
Por lo consiguiente, puede utilizarse a Wg = 10 um y Lg =176 um. De 3.71

(W,fL)10 = (W/‘L)g/(kg,fkw) =7.06. (3.75)

Por io que, puede elegirsea Ly =10 umya Wig =71 um. La corriente de Qq y Q4 entonces es

. 2
G = i'SI:'('J = kn(W/L)1o(VGS1D_VTn)

=53 UA. (3.76)

Como se explico en la seccion 3.1, este circuito puede polarizarse por el circuito de la cadena
de polarizacién de 1a fig. 3.4. Las férmulas de disefio para las relaciones de forma han sido
derivadas en la seccion 3.1, y dadas por las ec's. 3.19 - 3.25. Haciendo a baf = 1o/ 2 =20 UA, se

tiene que
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(WL, 5 = (WL, (ketflo) = (WiL), /2 =27,
(WiL),, = (WL (e /o) = (WIL), =6, - @
(WIL),., = (W/L) et/l1o) = 0.05685X20/ 53 = 0.02145.

Por lo consiguiente, se puede utilizar a Lyy = 10, Wyy = 60, Lyo = 466, W15, =10,y L3 = 10,
Wy3 =27, todos en um.

La rama de compensacion del circuito continua igual si se hace nuevamente a S, = sz. Esto
es pomue sz permanecit a -30),, y el potencial dc del drain de Qg también permanecid igual.
Por lo que, nuevamente se utilizd a Wg = Lg = 10 im.

El analisis del amplificador clase AB por medio de PSPICE con las relaciones de forma
calculadas anteriormente indican que el vollaje dc de polarizacién de las terminales de salida es
inadecuado para la propia operacibn. Su valor es demasiado pequefio {Alrededor de -4.5 V) para
lograr saturar a Qy. Esto sélo ccurre bajo condiciones de circuito abierto, y es una consecuencia
de la simplificacién de suposiciones, ignorando principalmente el facter (1 + KVDS) de la
modulacién por et largo del canal, realizado en los caleulos. Es un problema artificial, ya que el
circuito nunca funciona sin una carga dc y/o realimentacién. Agregando un resistor de carga de 1
M2} entre la terminal de salida y tierra, o un resistor de realimentacion de (por decir) 100 MO}
entre 1a terminal de entrada inversora (V) ¥ |a terminal de salida del op-amp, el voltaje de salida
vuelve a tomar un valor 1o suficiente para mantener en saturacion a Qg y Q.

Como-un ejercicio para el disefio, asi como una manera de como reducir la desviacion,
redisefiando a continuacion |a etapa de salida para obtener también un valor satisfactorio dc para
el V,t incluso para condiciones de circuite abierto. El analisis por medio de! SPICE para el
circuito dio que Vggg = -1.572V, Vg7 = 1.821V, 2 i% =% = 74 LA Para lograr que V3 = 0

V, mientras que conservando los valores de Vggg, Vg7, € P = (97, por ec. 1.11 se tiene que

. , 2
k(W L)g(vass=Vra) (1- AVss)

_— 2
= kn(WfL)y(VGST‘VTn) (1+avpp) = {3.78)
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Esta reiacion incluye ahora el efecto de la moduiacion por el largo del canal, y por lo consiguiente
€S mas precisa.

Sustituyendo a A = 0.03 V-1, asi como los valores dados,. resulta que (Wil)g = 1.64 y que
(WA} = 50/9. De esta manera, puede pueden utilizarse a We = 164 um, Lg = 10 um, Wy = 50 ‘

km, y alz =9 Lm. El voltaje de polarizacion de salida resuitante es de sdfo 0.04 V.
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SIMULACION DE AMPLIFICADORES
OPERACIONALES MOSFET MEDIANTE
PSPICE

INTRODUCCION

Al disefiar un circuito, ! paso siguiente del mismo es su verificacién para asegurar que se
comporta de acuerdo a las especificaciones establecidas. Normaimente, ei tiempo empleado para
realizar estas pruebas en el laboratorio es muy considerable, ademas, es necesario un equipo de
laberatorio muy costoso, todo esto con la esperanza de que el circuitc se comporte como se
desea. Este proceso es muy tardado y costoso cuando se realiza el procesc para un circuito
integrado, ya que su disefio, fabricacion y verificacidn puede llevarse hasta varios meses.

Una manera de efectuar la verificacion de circuitos electronicos sin construirlos es 1z ulilizacion de
la simulacién por computadora. Este andlisis de circuitos por computadora se hizo popular en la
década de los sesentas, cuando IBM realizé ECAP {Electric Circuit Analysis Program). Después de
la aparicidn de este programa, surgié una variedad de programas similares con algunas mejoras.

Algunos de estos programas fueron SPECTRE, TRAC, NET, CANCER y SPICE.
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FET METAL OXIDO SEMICONDUCTOR (MOSFE §]

ELEMENTO DESCRIPCION EN PSPICE
DRAIN
o
Mnombre drain gate source sustrato MOS_maodelo_nombre L=vator \&/=valor
- MODEL MOS_mndelo_nombre NMOS (parametro=valor ..}
GATE O —oO
SUSTRATO
()
SOURCE
SOURCE
Mnombre drain gate source sustrato MOS_modelo_nombre L=valor W=valor
GATEC L > o MODEL MOS_maontelo_nombre PMOS {paritaetro=valor ,..)
SUSTRATO
DRAN

FIGURA. 4.1 Descripcidén del elemento MOSFET NMOS y PMOS para PSPICE. Adem3s se lista la
forma general de la instruccién .model para el MOSFET. Una lista parcial de los valores de los -
pardmetros MOSFET se listan en {a tabla 4.1, £ medo de operacidn, Deplecién o Ensanchamiento

estd determinado por los pardmetros asignados.

SPICE deriva su nombre de "SIMULATION PROGRAM WITH INTEGRATED CIRCWUIT
EMPHASIS” (Programa de Simulac.ién con Enfasis en Circuilos Integrados). SPICE ha sido
mejorado, y en 1a actualidad hay varias versiones de SPICE. Una de estas 8s, PSPICE que en la
actualidad constituye a la version mas popular de SPICE. Esta (ltima sera la utilizada en este
capitulo.

Como en este capitulo se utiliza PSPICE para simular circuitos que contengan Transistores de

Efecto de Campo, como es el case del MOSFET. Los MOSFET se describen utilizando dos
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planteamientos: un planteamiento describe la naluraieza del fet y sus conexiones al resto del
circuito, y e! otro especifica los valores de los pardmelros en la construccion del modelo del FET.
La presencia de un MOSFET en un circuito esta descrita por PSPICE mediante un archivo de
entrada, la instruccién para el elemento MOSFET inicia con fa letra M. Si existe mas de un
MOSFET en el circuite entonces debe de ponerse una M (nicamente para identificar a cada
transistor. Este es enlonces seguido por una lista de nodos que son coneclados al drain, gate,
source, y sustrato (cuerpo) del MOSFET, Posteriormente, en la misma linea, se da el nombre del
modelo que se utilizara para caracterizar a un MQSFET en particular. El nombre del modelo debe
corresponder al nombre dado en el modelo de la instruccion conteniendo los valores de los
pardmetros que caracterizan al MOSFET en PSPICE. Finalmente, se dan el largo y el ancho de!
MOSFET. Para una rapida referencia, en la fig. 4.1 se describe la sintaxis para la instruccién que
describe al MOSFET. Aderﬁés se lista la sintaxis para la instruccidn del modelo (MODEL) que
debe estar presente en cualquier archivo de entrada PSPICE el cual hace referencia al modelo del
MOSFET de PSPICE. Esta instruccién especifica la caracteristicas del MOSFET definiendo los
valores de los parametros de un modelo de MOSFéT en particutar. Si no se especifican los

pardmetros del modelo, PSPICE designa estos valores por default.

4.1 DESGRIPCION DEL MOSFET MEDIANTE PSPICE

Descripeion del modelo para el MOSFET.

Como es evidente de la fig. 4.1, la instruccion del modelo para cualquier transistor NMOS o
PMOS inicia con la palabra .MODEL y seguida por el nombre del modelo usado para el elemento
de instruccion MOSFET, la naturaleza del MOSFET (NMOS o PMOS), y una lista dada de los
valores de los parametros del modelo (encermrados entre paréntesis). El nimero de parametros

asociados con el modelo PSPICE es grande y su significado es complicado; ademas, PSPICE
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tiene més de un modelo de sefial grande para el MOSFET. Estos se clasifican de acuerdo al nivel
de complejidad que son: LEVEL 1, 2 y 3. El modelo mas simple que describe al MOSFET es el
LEVEL 1. Para la mayor parte, el comportamiento del MOSFET esta basado en e! modelo del
MOSFET LEVEL 1. Los otros dos modetos son mas complicados y su descripcién matematica no
se tratard aqui. Solamente se mencionardn sus mas mportantes diferencias. £] modeto del
MOSFET LEVEL 2 es una versidn mas complicada que la del madelo LEVEL 1 la cual incluye
efectos de segundo orden, dependientes grandemente de la geometria del MOSFET. El modelo

del MOSFET LEVEL 3 de PSPICE es un modelo semi empirico.

FIGURA 4.2. Forma general para el modelo del mosfet canal N en seiial grande para

condiciones estiticas mediante PSPICE.

La forma general para el MOSFET CANAL N para DC en PSPICE se muestra en la fig. 4.2. La
resistencia del bulk para ambas regiones drain y source del MOSFET son agrupadas en dos
resistencias lineales rp, y rg, respectivamente. La caracteristica DC del MOSFET esta deterrninado
por la no dependencia lineal de la fuente de corriente ip. ¥ de los dos diodos que representan las
dos uniones del sustrato que definen la regién del canal. Un modelo similar existe para el
dispositivo de CANAL P; la direccién de los diodos, la fuente de comriente y la polaridad de las
terminales de voitaje estdn en inversa. Las relaciones matemdticas que describen el

comportamiento DC de la fuente de comiente dependiente cambia dependiendo del modelo
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utilizado. Para el MOSFET LEVEL 1, la expresion para la coriente de drain i, asume que el drain

esta a un potencial mayor que el source, como se describe a continuacién:

o para ygg <V

b=1K[2(vas-Vivos-VBs|1+Avbs) P8 ves>Vi v vosSves Ve )

2
k(VGs*Vt) (1+avps) para  vgs>Vi ¥ wps2 vas-Wi

donde la constante k esta dada por

1 W
k= Eucox(——) (4.2)

y el voitaje de umbral V, esta dado por

Vi= Vit Y[\jzd’f +Vsp - JzTJf] (4.3)

Donde se ve que las ecuaciones para la comiente de drain estan determinadas por ocho
parametros: W, L, |1, Co,. Vig. A Y. ¥ 20¢. W y L definen las dimensiones de ambos dispositivos.
Estos dos parametros normalmente se especifican en la instruccién de PSPICE para el MOSFET,
aunque, si no se especifica ninguno, PSPICE asumird que W y L seran 100 pm, ambos. Los
pardmetros L y C,, s0on pardmetros relacionados con el coeficiente de transconductancia (kp). kp
normalmente se especifica en los parametros del modeto de 1a instruccion. El pardmetro Vi es el
voltaje de polarizacion cero. Vg es positivo para el MOSFET ensanchamiento CANAL N y para el
MOSFET deplecion CANAL P. Pero, Vyq €s negativo para el MOSFET deplecion CANAL N y para
el MOSFET ensanchamiento CANAL P. El parametro A es el parémeiro de la modulacién por el
jargo del canal y representa la influencia que liene el voltaje drain-source sobre la comiente de

drain ipy cuando el dispositivo esté en saturacion. En PSPICE, ef signo de este parametro siempre
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es positivo, indiferentemente de la naturaleza del dispositivo. Los dos Gitimos parametros, ¥y 291,
son los parametros del efecto sustrato y del potencial de superficie, respectivamente.

Una lista parcial de los parametros asociados con el modelo de MOSFET para PSPICE y para
con.diciones estaticas esta dada en la tabla 4.1, También se listan los valores tomados por default
de los pardmetros si no son especificados en la instruccion .MODEL. Para especificar un

pardametro simplemente se tiene que escribir, por ejemplo: LEVEL=1, kp=20u, Vta=1V, etc.

SiIMBOLO  NOMBRE PARAMETRO UNIDAD POR
PSPICE DEFAULT
LEVEL Tipo de modelo 1
HCox Kp Coeficiente de transconductancia AN2 20p
V1 Vio Voltaje de Umbral v 0
A lambda Modulacién por el targo del canal V-1 0
¥ gamma Parameitro del efecto sustrato vi1/2 0
24 phi Potericial de superficie v 0.6
™ Rd Resistencia 6hmica de drain Q o
fa Rs Resistencia 6hmica de source Q 0

TABLA 4.1. Algunos parametros comunes para PSPICE para el mosfet LEVEL 1.

4.2 ANALISIS DE CIRCUITOS AMPLIFICADORES MOSFET MEDIANTE PSPICE

En esta seccion se estudiara el comporamiento de varios tipos de amplificadores operacionales,

asi como también se simulara el amplificador operacional disefiado en el capitulo 3.
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Ejemplo 1. Amplificador con un transistor de modo ensanchamiento coma carga.

La fig. 4.3 muestra un amplificador con un transistor de modo ensanchamiento como carga con
las conexiones del sustrato mostradas. Este es un ameglo tipico de un amplificader implementado
en el proceso de fabricacion de un NMOS. Un importante inconveniente de este amplificador es
que se reduce su ganancia de voltaje debido al efecto susirato presente en el transistor M,. Para
ver esto, se considera que jos dos transistores en la fig. 4.3 tienen l0s siguientes parametros: un
coeficiente de transconductancia (1,Cqy) d€ 0.25 MA/VZ, un voltaje de umbral de 1V, un factor de
modulacién por el largo del canal A de 0.02v-1, y un coeficiente det efecto sustrato y de 0.9 V172
El transistor M1 tiene dimensiones largo-ancho de 10 um por 100 prm mientras gue las
dimensiones d¢e M2 son 100 pm por 10 pum. El archive de entrada PSPICE que describe este
arreglo se lista en la fig. 4.4. Se pide un barmido DC del voitaje de entrada entre tierra y Vpp. En
forma de comparacidn, se repetird el mismo andlisis para el mismo circuito, con parimetros
idénticos excepto que el coeficiente del efecto sustrato se hace cero. El archivo de entrada para

éste se muestra en ia fig. 4.4.

2 Vo

FIGURA 4.3. Amplificador con un transistor de modo ensanchamiento comeo carga.
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AMPLIFICADOR CON UN TRANSISTOR DE MODO ENSANCHAMIENTO COMO CARGA
** Descripcién del circuite *¥

* fuentes DC

vdd 1 o] jalos +10v

* Sefal de entrada

Vi 3 0 bC v

* Cireuito Amplificador

M1 2 3 [¢] 0 nmos L=1Cy W=100u

Ml 1 1 2 1] mmos L=l00u W=1CQu

* Modelo del mosfet

.model nmos nmos  (Level=i kp=0.25m Vto=1V lambda=0.02 gamma=0.9)
*% Anjlisis **

.OP

.DC vi ov v 100mv

.plet  DC Vi2)

.probe
-end

FIGURA 4.4. Listado de instrucciones para calcular 1a caracteristica de transferencia del

amplificador de [a figura 4.3. Cada uno de los MOSFET es modelado con el efecto sustrato.

El resultado de este andlisis se muestra en la fig. 4.5. Dande se muestra la caracteristica de
transferencia DC del amplificador con el transistor de modo ensanchamiento como carga con y
sin efecto sustrato. Como es evidente, el efecto sustrato en el transistor afecla significativamente
la caracteristica de transferencia del amplificador con el transistor de modo ensanchamiento come
carga . Con un nivel de voltaje mayor de un voil, correspondiente al umbral de M,, el voitaje de
salida se mantiene entra cualquier valorde 96 7.2 V, dependiendo de la caracteristica que se este
observando. En el caso de |a curva de Ia caracteristica de transferencia para el amplificador con la
presencia del efecto sustrato, con entradas de voltaje mayores de un volt, el voltaje de salida se
reduce linealmente a razon de aproximadamente -7.9 voli-volt desde su nivel inicial de 7.2V hasta

que la entrada excede a aproximadamente 1.8 V. Con una entrada de 1.8 V ia salida es 1.75 V.
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Anteriormente este nivel de voltaje, del transistor M4 dejaba la region de saturacidn y entraba a la

region triodo, ocasionando con esto que la caracteristica del amplificador no fuera lineal.

10

Sin ¢4 etecto sustralo

8 i

\. .
\T'_— Incluyensa el efecto sustrate
: !

b I\
|

\
\
4
4 |I E-

o V(7)

FIGURA 4.5 Caracteristica de transferencia DC del amplificador de la figura 4.3, con y sin el efecto

v

sustrato en el MOSFET.

En ef caso del amplificador sin ei efecto sustrato, con entradas superiores de 1 V, el nivel de
salida (iniciando en 9 V) se reducira finealmente a razon de -9.2 V volt-volt. Como en el caso
anterior, cuando el nivel de voltaje excede 1.8 V (y |a salida a 0.75 V), el transistor My entrara a la
.regi()n triode y la caraqteristica de transferencia no sera lineal. Comparando estos detalles para el
amplificador con el transistor de mode ensanchamiento como carga con el efecto sustrato inctuido,
muestra que para |a presencia del efecto sustrato en el transistor decrecera 1a ganancia efectiva

de este amplificador.
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Olra nanera de demostrar esto, es computar la ganancia de voltaje para este amplificador, con
y sin la presencia del efecto sustrato, utilizando el comando del analisis de transferencia (.TF) de
PSPICE con el amplificador polarizado en la region lineal. Con propésito ilustrative, polarizando la
entrada del amplificador con 1.5 v ¥a que este nive! de voitaje mantiene a ambos amplificadores
en la regién lineal. Modificando cada uno de ios dos archivos de entrada PSPICE utilizados

previamente, cambiando {a instruccién de polarizacién por la que se muestra a continuacian
Vi 3 0 fales +1.5v
e incluyendo el siguiente comando
.TF Vvi2) Vi

Los resultados de los dos andlisis de sefal pequefa para la funcion de transferencia se obtienen
de sus respectivos archivos de salida. En el caso del amplificador con e! transistor de modo
ensanchamiento como carga con la presencia del efecto sustrato, los resultados se muestran a

continyacion:
e SMALL-SIGNAL CHARACTERISTICS

VI(2}/Vi = -T7.316E+00
INPUT RESISTANCE AT Vi = 1,000E+20

OUTPUT RESISTANCE AT V{2) = 5.508E+03

-

Para el caso del amplificador con el transistor de modo ensanchamiento como carga sin el efecto

sustrato, los resultados se muestran a continuacion:
. SMALL-SIGNAL CHARACTERISTICS
V{2)/Vi = -9,027E+00

INPUT RESISTANCE AT Vi = 1.000E+20

OUTPUT RESISTANCE AT V{2) = 6.677E+03
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Los dos resultados anteriores, por lo tanto, confirman lo que anteriormente se habia dicho de que
el efecto sustrato en el MOSFET reduce la ganancia efectiva del amplificador con el transistor de
modo ensanchamiento como carga,

Antes de concluir este ejemplo es instructivo confirmar que es exacta la ecuacién para la
ganancia de voltaje de este amplificador incluyendo el efecto sustrato del transistor, La ganancia

de voltaje para el amplificador mostrado en la fig. 4.4 esta dada por;

Ay = - Ym1 (4.4)

gmz * gmbz + gdS1 + gdSz

Mediante el andlisis del comando del punto de operacién ((OF), se encuentran los siguiente

valores para los pardmetros del modelo de sefial pequefia de cada transistor:

sy MOSFETS

NAME Ml M2

MODEL NMOS HMOS

ID 3.32E-04 3.32E-04
VG5 1.50E+900 5. B7E+00
VDS 3.13E+00 6.87E+00
VBS 0.00E+00 -3.13E+00
VTH 1.00E+00 2.04E+00
VDSAT 5.00E-01 4.83E+00
GM 1,33E-03 1.37E-04
GDs 6.25E-06 5.84E-06
GMB 7.72E-04 3.20E-05

Sustituyendo apropiadamente los valores en la ec. (4.4), se tiene que A, = -7.344 V/V. Este
valor es muy cercano al dade por PSPICE anteriormente (A, = -7.316 V/V). Si se ignora la
conductancia de salida en este anaiisis, entonces se tendra que A, = -7.869 V/V, Este resulftado,

para aplicaciones practicas, es mas que adecuado.
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Ejemplo 2.© Amplificador CMOS.

Considerando el amplificador CMOS de la fig. 4.6 con los siguientes pardmetros: Vpp =10V,
Vin = Vipl = 1V, u,Cy, = 24pCox = 20 ANV, ¥ A = 0.01 V-* para ambos dispositivos N y P. Para
todos los dispositivos se asume que W = 100 um y L = 10 Hm. lee = 100 pA. Encontrar la
ganancia de voltaje para seiial pequefia. Y adernas encontrar Ig caracteristica de transferencia de

1a region de amplificacion.

UDD= 10U 1

FIGURA 4.8 Amplificador CMOS polarizado con una fuente de corriente.

Solucidn.

Por inspeccidn del circuito amplificador CMOS de la fig. 4.6. Los transistores Mz ¥ M3 son un par
de dispositives CANAL P acoplados como un espejo de corriente el cual es alimentado con una
corriente | ¢ de referencia. Con Io cual M; se comporta como una fuents de corriente. Se debe
notar que M, estara trabajando en la regién de saturacién cuando el voltaje en el drain sea menor
que en el source (Vpp) por al menos Vg - [Vepl: donde Vg es el voltaje DC de polarizacidn
correspondiente a la corviente Ior de drain. En la regién de saturacion, M, tiene una alla

resistencia de entrada definida por
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fo2 = Al gl = 140.01X100X10°6] = 1 MQ

El transistor M5 se utiliza como una resistencia de carga para la amplificacién del transistor M, y
se conoce como carga activa. Cuando M, trabaja en la regién de saturacién, la ganancia de
voltaje en sefial pequefia serd igual a g,y muitiplicada por la resistencia otal entre la salida y
tierra la cual es 14{Irgp. Con lo cual se obtienen ganancias de voltaje grandes para amplificadores

CMOS. La ganancia esta dada por

Ay = VoV = -m Moallfgal (@)

Como M, esta trabajando con una comiente de polarizacion igual a l..p, 01 Puede expresarse

como

91~ Jz( My Cox)( WIL)1|ref . (b)

Sustituyendo en la ec. (&) a g, dado por la ec. (b) y ulilizando a ryq = rgz = /]l se tiene que

JK

Iret

- J——G © :
-__¥100X10 ___ 440

)
{0.00y100x10

Av="

Se observa que la ganancia s mucho mayor que para los amplificadores nmos.
Los extremos de la regién de amplificacion de 1a caracteristica de transferencia se obtiene como a

continuacién. Primero se determina Vgg de Mo y M3 utilizando una Ig = g = 100 A,

Ip = K, (Vg - Viph?(1 + MVsp) (d)
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Sustituyendo a K,, =‘(1l2)(10xf0‘5)(100X10'6110X10'6) = 0.05 AV y V= Vg @ ignorando por
simplicidad el factor {1 + 2, Vgp). se obtiene que Vg = 2.414 V. De esta manera para €l punto A’

se tiene que

VOA = VDD - (VSG - thpl) =8.586 vV (e)

Para encontrar el correspondiente valor de Vi ¥ V|, $e igualan las corrientes de drain de My

Mo,

ip1 = Ky (V) - V)2 (1 + V) 0]

ip2 = Kp (Vg -Vigh? (1 + 1 (Vpp - Vo)) (@

y sustituyendo para Kg, (Vg -[Viph? = Iy

( 2 (1+7‘-(‘VDD*VO))
Kn V|‘th) = 1refW )]

® lref(1 +hypp - 27LV0]

lo cual da

1 2 .
Vo =m[ha(”lmo)-m(w-vm) ] ®

Sustituyendo 2 Vg = Vg, = 8.586 V da el correspondiente valor de V), esdecir, Vig= V=2V, y
por o consiguiente Vag = Vig - Vi, = 2 - 1 = 1 V. Sustituyendo este valor en la ec. (i), se obliene
que V|g = 2.039 V. Por lo que un vaior exacto de Vog es 1.038 V. Ei ancho de la regién de

amplificacién es por lo consiguiente
Avi = V‘B - V!A =0.076 V

Los puntos Vg, Via. Vog ¥ Vig Son mostrados en la fig. 4.9.
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'El correspondiente swing de |a sefial de salida es
AVO = VOA - VOB = 7547V

La ganancia de voltaje de sefial grande es

Ayg 7.547
Ay, 007

99.3
Lo cual es muy cercano al valor de 100 de seiial pequefia, indicando que la caracteristica de

transferencia es completamente lineal.

Solucidn mediante PSPICE.

Como un ejemplo de un circuito amplificador que es compielamente integrable utilizando
tecnologia MOS, se muestra en la fig. 4.6 el cual es un amplificador CMOS con una fuente de
carriente como carga activa. Utilizande PSPICE se computard y se trazard la caracteristica de
transferencia DC. Los parametros para este ejercicio se dieron anteriormente.,

El archivo de entrada PSPICE para este ampiificador CMOS se muestra en l1a fig. 4.7. Una
fuente de voltaje V, (DC) es inicialmente aplicada a |a entrada del amplificador, y se variara sobre
un rango de valores iniciando con un potencial de tierra e incrementiandose a Vgp en valores de
10 mV. El voltaje de salida (V3) entonces sera trazado como una funcién dei voltaje de entrada V).

La caracteristica de transferencia DC del amplificador CMOS, calculada por PSPICE, se
muestra en la fig. 4.8. Se ve que el voitaje de salida es muy cercano a 10 V para seflales de
entrada menores de alrededor de +1 V y un potencial cercano a tierra cuando el nivet de entrada
excede +2.5 V. Entre estos dos valores, el voltaje de salida comienza a cambiar algo el valor de

manera gradual, excepto para un nivel de entradade 2 V.
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AMPLIFICADOR CMOS

¥* Descripcidn del circuirs #¥
¥ Fuentes DC

vdd 1 9] DC +10V
Izef 2 Q DC 100uA

* Sefial de entrada

Vi 2 Q nc ov

¥ Circuito Amplificador

M1 3 4 0 0 nmos L=10y W=100t
M2 3 2 1 1 pmes L=10u W=100u
M3 2 2 1 1 pmos L=1C0u W=100ug

* Modelo del mosfet

.medel nmos nmos  {Level=l kp=20u Vto=1V lambda=0.01)
.model pmos pmos  {Level=1 kp=10u Vto=-1V lambda=0.01)
** Analisis **

** Calcular la caracteristica de transferencia DC

.DC Vi ov 10v 10nv

.plot DC vi3)

.probe
.end

FIGURA 4.7 Listado del archivo para calcular la caracteristica de transferencia DC del
amplificador CMOS mostrado en la figura 4.8.

Para ver la regién de alta ganancia de este amplificador mas cercanamente, se repetira el
.andlisis de barrido DC previo y se evaluars ta caracteristica de transferencia del amplificador entre
+1.9 Vy +2.1 V. Se utiliza un pequefio intervalo de 100 WUV para obtener la curva en ia regién de
alta ganancia, Esta se muestan en 3 fig. 4.9. La region lineal del amplificador es claramente
visible. Estd limitada entre las regiones de 1.955 y 2.027 V. Correspendientemente, el voltaje de
salida varia entre 8.58 V y 0.9966 V. Esto sugiere que ta ganancia de este amplificador en esta

regién lineal es de aproximadamente (8.589 . 0.9866) + (1.955 - 2.027) = -118.9 V/V.
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10w

£

[

2v

N

av 2y W oV av 0¥
. ¥(3)

ov

FIGURA 4.8 Caracteristica de transferencia DC del amplificador CMOS de fa fig. 4.6.

Se obtiene un simitar resultado cuando la ganancia de sefial pequeiia se evalla a alrededor de
un simple punto de operacion dentro de esia reqion. Considerando que este punto esta centrado
entre los extremos de la regidn lineal; esto corresponderia a un nivel de polarizacién de
aproximadamente 2 V. Modificando el archivo de entrada PSPICE mostrado en la fig. 4.7 de
manera que la entrada esté polarizada con 2 V y remplazando al comando de barride DC por el
comando del analisis .TF, el archivo de salida PSPICE da |a siguiente informacion de la funcién de

transferencia DC de sefial pegueiia:
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bl SMALL~SIGNAL THAPACUTIRISTICS

VI(3)/Vi = -1 _050EQ2
INPUT PESISTANCE AT Vi = L.J0GE+20

OUTPUT RESISTANCE AT V3] = 5.05¢E+05

Por [o consiguiente, Ja ganancia de sefial pequefia para ef amplificador CMOS es -105 V/V para un

voltaje de entrada de 2 V.

10v

1 s0v 1 95v 2 0oy 2 05v 2 tov
" ¥(3)

FIGURA 4.9. Ampliacién de un intervalo de la caracteristica de transferencia OC del amplificador

CMOS (mostrado en fa figura 4.6} en la region de alta ganancia,

Es interesante notar que con la férmula para la ganancia de voltaje en [a region lineal para el

amptificador CMOS mostrado en la fig. 4.6, y mostrada a continuacicn,



CAPITULO CUATRO 219

- ﬂ"fZ)un Cox(WIL)1|VA|

lret

Ay (4.5)

se obtienen valores de la ganancia de voltaje muy cercanos a los dados anteriom_'nen!e por
PSPICE. Sustituyendo apropiadamente los pardmetros de los dispositivos en la ec. (4.5), se

tiene que A, = -100 V/V,

Ejemplo 3. Amplificador Diferencial CMOS ¢on carga activa.

Normalmente el par diferencial, el espejo de corriente y las fuentes de corriente se combinan en
la tecnologia MOSFET para formar amplificadores diferenciales. El espejo de corriente se dtiliza
para polarizar el par diferencial y el espejo de coriente actta como una resistencia de carga
grande, proporcionando una gran ganancia de vottaje. Un ejemplo de un amplificador d_iferencial
CMOS se muestra en la fig. 4.10. Por medio de! analisis manual la ganancia de voltaje en modo
diferencial de sefial pequena de esta etapa es aproximadamente Ay = -gnq(fogllfoy). La
correspondiente ganancia de voltaje en modo comin Agyy es, cero, para una aproximacion de
primer orden. Una aproximacion para A, puede derivarse a través de un analisis de sefal
pequeﬁé, sin embargo, el resuitado normalmente es demasiado complejo.

Utilizando PSPICE se computara la ganancia del voltaje en modo diferencial y en modo comn.'sﬁ
del a}npliﬁcador diferenciat mostrado en [a fig. 4.10, y por lo consiguiente, su relacion de rechazo
en modo comun (CMRR). Se asume que los transistores NMOS y PMOS se fabrican con un
;)mceso CMOS el cual puede caracterizarse por l0s siguientes parametros del modelo PSPICE:
WnCoy = 20 HANZ, HpCox =10 HANZ |V = 1V, A = 0.04 V-1, Las dimensiones del largo y ancho

de cada transisior se listan en la tabla 4.2.
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La cescripcién de PSPICE para este circuito se muestra en la fig. 4.11. El primer andlisis
requerico es el analisis de bamido DC de la etapa difzrencial de voltaje. El voltaje diferencial de
entrada es barmido entre las dos fuentes de voltaje de alimentacién (+S V y -5 V) con un
incremento de voltaje de 50 mV. Este analisis de PSPICE seguirg al barride DC de la entrada de

voltaje en modo comn. Estos dos barridos DC son necesarios para localizar la regién de alta

génancia del amplificador.

r
.

Iref
25 nA

FIGURA 4.10 Amplificador diferencial CMOS con carga activa y con una

fuente de corriente de polarizacién,

TRANSISTOR

M1

M5

M3

M4

Mg

Mg

WL

120/8

120/8

50/10

5010

15010

150/10

TABLA 4.2. Dimensiones de los transistores del am plificador de la fig. 4.10.
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AMPLIFICADQR CMOS

¥* Descripcidn del circuito

** Fuentes de alimentacién

vdd 4

Vss S

0
o]

oc +5v

DC -5V

*¥¥ sSefial en modo diferencial

v 101
kd 101
EV+ 1
EV- 2

]
Q

10

[

oc ov

1
¢ 101 0 +5V
o 101 @ -5v)

** Zefal en modo comdn

Vem 100

B

*% primera etapa

M1 7
M2 £
M3 7
M4 g

1
7

7

** segunda etapa

M5 &
M& S
Iref &

e
=]

5

e ov

3 4 transister _pmes L=Bu  W=120u
a 4 transistoer_pmos L=fu wW=120u
5 5 transistor_nmos L=10u W=30u

5 5 transistor_nmos L=1Cu W=30u

3 3 transister_pmos L=l0u W=150u
4 4 Transistor_pmos L=ifu W=150u
25uA

¥*%* Modelo de los Cransistores

.medal  rranslstor_pmos pmos

.model Translster nNmMos NMos

*#% andlisis
.op

.DC vd
.PLOT DC
.probe

.end

-5

Vi

5 50mv

9}

(Level=! kp=10u Vto=-1¥ lambda=0.04 gamma=0)

{Level=l kp=20u Vto=+!V lambda=0.04 gamma=0}

FIGURA 4.11 Listado del archivo de entrada para calcular |la caracteristica de transferencia del

amplificador CMOS de {a fig. 4.10

La caracteristica de transferencia de sefal grande de la entrada diferencial del ampiificador

CMOS es calculada por PSPICE y se muestra en la fig. 4.12. Donde se ve que la region de alta
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ganancia es-cercana a 0 V. Sin embargo, como esto no se ve muy claramente. Por io que
corendo nuevamente PSPICE utilizando incrementos de voltaje mas peguedos de Vg

Especificamente, remplazando ¢l barrido DC dado anteriormente en la fig. 4.11 por el siguiente:

.DC vd -100mv +100mv lmv

5oV

4 0V-

2 Qv

0V {

-2 0v+

-4 Qv . . . - - a

-5 oV —
° 0-6 ov -4 oV -2 0V o 2.0v 4 0¥ 6 ov
° V(8) '
¥d

FIGURA 4.12 Caracteristica de transferencia del am plificador de la fig. 4.10.

En la fig. 4.13 se observa el aumento de la region de alta ganancia del amplificador CMOS.
Como es evidente, este amplificador en particular tiene en la salida una desviacion de -3.5 V, o
equivalentemente un voltaje de desviacion de entrada de -50 mV. La region lineal de este
amplificador esta entre Vg = 10 mV y +65 mV, Para obtener la ganancia diferencial en sefat

pequeiia en esta region se puede calcular de la pendiente de |a linea que forma la regién lineal del
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ampiificador, con el comando .TF en el archivo de entrada PSPICE de la fig. 4.11 como a

continuacion:

LT vi{3) vd

La mayoria de los amplificadores diferenciales implican la utilizacién de una configuracion de
realimentacion negativa en la que ésta lleve al voitaje de desviacion hacia cero. Por o
consiguiente, para evaluar la ganancia diferencial y l!as otras caracteristicas con la
caracteristica de transferencia desplazada de manera que el referido voltaje de desviacién es
cero. Esto puede lograrse aplicando un voltaje de desviacion diferenciai de +50 mV a !a entrada

del amplificador, modificando la instruccion de la fuente Vd como a continuacion:
vd 101 0 DC S0mv

El comando del punto de operacién ((OP) se incluye para obtener la informacién acerca de los
parametros del modelo del transistor del punto de opel:acién

Los resultados de este analisis son dados por el archivo de salida PSPICE como a continuacion:

hdk SMALL-SIGHNAL CHARACTERISTICS
Vi(B}/vd = -1.050E02

INPUT RESISTANCE AT Vd = 1.C00E+00

OGTPUT RESISTANCE AT V(8) = 9.536E+03

La ganancia diferencial Ay es por lo tanto 67.84 V/V. Para comparar esta cantidad con la calculada

manuatmente, dada por Ay = -gm,(ros||rog) v

9= \¢2Mn Cox(W/L)1|D1 .
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2 ov

-1 av /

2oV

-4 ov

=100my ~S0mv N ov S0mv 100mY
= V[B}
vd

FIGURA 4.13 Acercamiento en 1a regién de alta ganancia del amplificador CMOS mostrado

en {a figura 4.10.

Por lo cual. puede estimarse a gm; y es 86.6 mA/V asumiendo a lpy = 12.5 pA. Similarmente, la
resistencia de salida de M, y M, esta dada por r, = 1/Aly = 1/(004 X 12.5 X10) con o cual se
liene que 1, = 2 M2 Sustituyendo estos valores en la expresin para A4 resulta que Ay = 86.8
V/V. Cuando se comparan la ganancia dada por PSPICE y la realizada manualmente se ve que
tiene un error relative de 28%. La razén de este error se debe en gran parte a la inexactitud al
estimar la corriente de drain de cada transistor,

Una mejor estimacion de la ganancia de voltaje diferencial puede obtenerse utilizando el punto
de aperacion y por lo consiguiente los parametros del modelo de sefal pequeiia dados por

PSPICE. Estos resultados se muestran a continuacién:
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NAME M1 M2 M3 M4

MODEL transister pmos transistor_pmes transistor nmos transistor_nmos
1D -1.26E-05 -1.43E-0% 1.26E-065 1.43E-03
VGS -1.38E+00 -1.43E+00 1.4%E+00 1.49E+00
VDS -4.81E+00 ~-1.39E+QQ 1.49E+00 5.0LE+00
VBS 3.60E+00 3.60E+00 0.00E+00 0.00E+00
VTH -1.00E+00 -1.00E+00 1.Q0E+00 1.00E+00
VDSAT -3.73E-01 -4.25E-01 4.8BE-01 ' 4.88E-01
GM 6.73E-05 . &.73E-05 5.17E-05 5.86E-05
GDS 4.22E-07 5.42E-07 4.76E-07 4.76E-07
GMB 0.00E+00 0.00E+00 0.C0E+00 0.00E+GO
NAME M5 M5

MODEL transistor_pmos transistor_pmos

D -2.69E-05 -2.508-05

VGS 1.56E+00 -1.56E+00

VD5 -3.60E+00 -1.56E+00

VBS 0.00E+00 0.CQ0E+D0

VTH ~1.00E+00 -1.00E+00

VDSAT -5.60E-01 -5.50E-01

GM S.81E-05 2.93E-05

GDS 9.41E-07 9.41E-07

GMB 0.00E+00 0.00E+00

Utilizando éstas, la ganancia de voltaje diferencial Ay es 66.4 V/V. Obviamente éste es mucho
mas cercano al valor computado por PSPICE de 67.84 VIV,

De manera similar, la caracteristica de transferencia en modo comun para sefial grande del
amplificador es computada remplazando el comandc de barride DC en el archivo de entrada de la
fig. 4.10 por uno que barra et voltaje de entrada en modo comun (V) entre -5V y +5V con

intervalos de 50 mV. La instruccion se muestra a continuacion:

.DC vem -5v +5V S0mv
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Carriendo ef archivo de entrada con la modificacion anterior, el efecto de [a sefial de entrada en
modo comun es graficada en Ia fig. 4.14. De donde se observa gque un rango de voltaje en modo
comin entre -1.2V y +3V sufre un pequefio cambio en la sefial de salida. Por ejemplo, un cambio
de 1V en la entrada en modd comiin origina un cambio de 180 mV en el nivel de la sefial de salida
y eslo es muy consistente sobre el rango de -1.2V a 3V. En ofras palabras, la ganancia en modo
comtn A, es de aproximadamente +180 mv/V. Esto puede confirmarse utilizando el comando
.TF. Sin embargo, lo estimado se obtiene directamente de la caracteristica de transferencia

mostrada en la fig. 4.14,

6-0\'
a9y
2 0v

ov

/ l(——w RANGO DE EANT3ADA _—
EN 1ODD CORUN

L2 ov /

-4 v - a—

-b OV
-6 Qv -4 0v -2 v o 2 Qv 4 0v b Qv

a V(M)

N Vem

FIGURA 4.14 Caracteristica de transferencia DC en modo comin del amplificador diferencial CMOS
mostrado en la fig. 4.10. Con el voltaje de desviacién de entrada de +50 my en modo diterencial

aplicado a la entrada del amplificador para asegurar que el amplificador trabaje en [a regién lineal,
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En el andlisis anterior se ignord la presencia del efecto sustrato (y = 0). A continuacidn se repite
el anélisis anteriermente ulilizado pero ahora con y = 0.9. Esto requiere modificar la instruccién del

modelo del MOSFET en el archivo de entrada de la fig,. 4.11 como a continuacion:

.model transistor_pmos (kp=10u Vto=-1V lambda=0.04 gamma=0.9)

.model transistor_nmos (kp=20u Vto=+1V lambda=0.04 gamma=0.9)

Debe notarse que para un rango conocido en modo comdn se debe verificar si el Vem utilizado
para determinar la caracteristica de transferencia de sefial grande es valido. Especificamente, si la
caracteristica diferencial de sefial grande computada anteriormente se obtuvo con Ve, = 0.

Combinando to anteriormente estimado de la ganancia del amplificador en modo comdn con la
reducida ganancia en modo diferencial calculada anteriormente, se puede computar el CMRR det
amplificador y es 67.84/180X1 0-3=2376.9 6 51.5 dB.

Repitiendo los andlisis anteriores, se obtiene a continuacién la ganancia de voltaje en modo

diferencial y en modo comun:
hdakind SMALL-SIGNAL CHARACTERISTICS
v(8}/vd = 7.118E+01

INPUT RESISTANCE AT Vd = 1.000E+00

QOUTPUT RESISTANCE AT V(B) = 9.989E+0%

“xes SMALL-SIGNAL CHARACTERISTICS

Vi(8)/Vem = 1.416E-01
INPUT RESISTANCE AT Vcm = 1.000E+20

OUTPUT RESISTANCE AT V(8) = 9.999E+05

Comparando estos resultados con los computados sin el afecto sustrato, A ¥ A.n, sufren un

pequefio cambio. El CMRR nuevo cambia a 54.0 dB; se incrementa 2.5 dB.
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Ejemplo 4. Amplificador Operacienal CMOS.

Para verificar la exactitud del amplificador disefiado en la seccién 3.2 (circuito amplificador de la
fig.3.2 y circuito de polarizacién fig.3.11, todo el circuito se muestra a continuacion), todo el
circuito serd analizado utilizando el simulador electrénico PSPICE. Se utifizaran ios parametros

calculados manuzalmente.

AMPLIFICADOR OPERACIONAL CMOS

Para el cireuito anterior, |a entrada diferencial es excitada por el arreglo de la fig. 4.15. Este
arreglo permite que el nivel de entrada en modo comin sea ajustable variando el valor de Vem,
independientemente de la componente en modo diferencial la cual es establecida por ilas dos
fuentes de voltaje controladas por volitaje (VCVS) conectadas a traveés de la entrada diferencial. E!
nivel de cada VCVS es la mitad del valor de la fuente de voltaje Vd. Esta fuente de voltaje es
cargada arbitrariamente con un resistor de 1 Q para satisfacer et requerimiento de PSPICE de que

én un circuilo se tienen at menos dos conexiones. Este arreglo de fuente miltiples proporciona

una maxima flexibilidad cuando se realiza el analisis al amplificador diferencial.
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FIGURA 4.15 Excitacidn para la entrada del amplificador,

Primeramente se realizard el andlisis en DC. Con este analisis se obtendrd el punio de
operacidn de todos los transistores del amplificador, asi como también se hard un barrido para un
voltaje de entrada diferencial y posteriormente otro para un voltaje de entrada en modo coman. El
archivo de entrada se muestra en la fig. 4.16.

Los resultados obtenidos se muestran en el siguiente archivo de salida de PSPICE;

b SMALL SIGNAL BIAS SOLUTION TEMPERATURE = 27.000 DEG C

EXEAREAREEXBE R DR RN R R AN EE R T TR F N AR F R R AR R AR R AR ARk AR A A RN RN RIS ET RN EN R RS SRR R AR

NODE VOLTAGE NODE VOLTAGE NODE VOLTAGE NCDE VOLTAGE

( 1) 0.0000 ({ 2) 0.0000 ({ 3 1.2934 { 4} 5.0000
{ 5y ~-5.0000 ( 6} 3.4193 ( 7} 3.4193 { 2} -1.5344
{ 9) 3.4193 { 10 -3.26867 { 100) 0.0000 { 101) 0.0000

VOLTAGE SOURCE CURRENTS

NAME CURRENT

vdd ~2.100E-04
Vss 2.100E-04
vd 0.C00E+00
Vem 0.000E+00

TOTAL POWER DISSIPATION 2.10E-03 WATTS
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OP-AMP CMOS CON CARGA CAPACITIVA
*¥¥ Descripcién del circuito **

* Fuentes DC
vdd 4 0 bc +5V
vss 5 0 De -5v

* Entrada en modo diferencial

vd 101 ¢ pc ¢

Rd 1c1 0 1

Ev+ 2 100 101 ©  +0.5v

Ev- 1 100 101 © -0.5v

* Entrada en modo comtn

vem 100 ¢ DC OV

* Etapa de entrada

M1 3 1 8 8 transistor_nmos L=1Gu W=66u
M2 7 2 8 8 transistor_nnos L=10u W=66u
M3 ) 6 4 [ transistor_pros L=10u W=60u
M4 7 6 q 4 transistor_pmos L=10u W=60u
M5 8 10 5 5 transistor_nmos L=10u W=54u
¥ Etapa de salida

M 3 7 4 4 transistor_pmos L=10u W=300u
M7 3 10 5 5 transistor_nmos L=}0u W=133u
* Malla de realimentacién

M8 7 5 ] 9 transistor_pmos L=10u W=10u
ce $ 3 10p ’

*Carga

cL 3 0 10p

*Circuito de polarizacién

M9 4 0 10 10 transistor nmos L=66u  W=1Qu
M10 10 10 5 5 transistor_nmes L=10u W=2T7u

* modelo de mosfet

.model transistor_nmos nmos (Level=i Xp=60u Vto=1.2V lambda=0.03}
+model transistor_pmos pmos (Level=1 kp=24u Vto=-1V lambda=0(.03)
** Analisis **

-QP

.DC vd -500mv ~ +500mv Llouv

.PLOT DC Vi3

.prche

.end

FIGURA 4.16. Archivo de entrada PSPICE para analizar el comportamiento del amplificador.
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bl OPERATING POINT IMNFORMATION TEMPERATURE = 27.000 DEG C

t“:‘l‘*#**‘***3*********#*‘C#)i*=K)l3***l*tﬁtii‘*U**i*’.**ﬂll*l‘(‘tl'**lt****‘.****.‘**‘l*l***‘

**xx MOSFETS

NAME ML M2

MODEL TRANSISTOR_NMOS TRANSISTOR _NMOS
D 2.54E-05 2.54E-05
VGS 1.53E+00 1.53E+00
VDS 4.958+00 4.95E+00
VBS 0.00E+00 0.00E+00
VTH 1.20E+00 1.20E+00
VDSAT 3.34E-01 3.34E-01
GM 1.52E-014 1.52E-04
GDS &.64E-07 6.64E-07
GMB 0.0CE+0D ’ 0.00E+00
NAME M3 M4

MODEL TRANS ISTOR_PMOS TRANSISTOR_PMOS
1D -2.54E-D5 -2.54E-05
VGS -1,53E+00 -1.58E+00
VDS -1.58E+00 ~-1.58E+00
VB3 0.00E+0D0 0, 00E+00
VTH -1.00E+00 -1.00E+00
VOSAT -5.81E-01 -5.81E-01
GM 8.76E-05 8.76E-05
GD5S .28E-07 7.28E-07
GMB 0.00E+00 J.00E+C0
NAME M5 M5

MODEL TRANS ISTOR_NMOS TRANSISTOR_PMOS
LD 5.06E-05 -1.35E-04
VGS 1.73E+00 -1.53E+00
VDS 3.47E+00 -3.718+00
VBS 0.00E+00 0.00E+0C
VTH L.20E+00 -1.00E+00
VDSAT 5.33E-01 -5.81E-01
GM 1.91E-04 4.65E-04
GDS i .38E-05 3.64E-0%
GMB 0.00E+00 0.00E+00
NAME M7 M8

MODEL TRANSISTOR_NMOS TRANSISTOR PMOS
1D 1 .35E-04 .00E+00
VGS 1.73E+00 -8.42E+00
VDS 4.29E+00 0.00E+00
VBS 0.00E+D0 0.00E+00
VTH 1.20E+00 -1.00E+00
VDSAT 5.33E-01 -7.42E-01
GM 5.06E-04 0.00E+Q0
GDS 31.40E-0C6 1.79E-04

GMB 0.00E+00 0, 00E+00
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NAME M9 M10
MCDEL TR}\NSISTOR_NMOS TRANSISTOR_N'MOS
1D 2,42E-05 2.42E-05
VGS 3.27E4+00 1.73E+00
vDs 8.27E+00Q L. 73E+00
VBS 0.G%E+00 0.GOE+00
VTH 1.20E+00 1.20E+00
VDSAT 2.07E-00 5.33E-01
GM 2.34E-05 9.09E-05
GDS 5.82E-07 6.91E-07
GMB 0.00E+00Q D.002+00
b Ov
4 Ov
2 0v
ov
-2 oV
-4 ov
-6 Ov
-t Umv -4 Omv -2 [mv -0 Omv 2 Omv 4 Omv b Qmv
- Vi

FIGURA 4.17 Caracteristica de transferencia para un voltaje de entrada en modo diferencial.

En la fig. 4.17 se muestra la caracteristica de transferencia para un voltaje de entrada en modo

diferencial. Donde se observa que, |a region lineal del amplificador estd limitada entre -800uV y

+500uV, y esto corresponde a un voitaje de salida maximo limitado en la region negativa
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por -4.54V y +4 44V en la regidn positiva. Por inspeccion de la fig. 4.17 se observa que la
ganancia en sefal pequefia es [(4.44V) - (-4.54\V)] / [(500uV) - (-BOOuWV)] = 6907.69 VIV = 76.78
dB. También se observa de ia fig. 4.17 que el ampiificador tiene un voltaje de desviacion de
177uV.

Para obtener ia caracteristica de transferencia para un vo!t'aje de entrada en modo comdn, se
hara un barrido para el nivel de entrada en modo comin Vem: entre los limites de las fuentes de

alimentacion. Para realizar este andlisis unicamente se altera el comando .DC del archivo de

entrada de la fig. 4.16, como a continuacion:
.DC vem -5V 5V 0.1v

Comiendo nuevamente el archivo de entrada con la medificacion anterior, se obtiene la
caracteristica de transferencia mostrada en la fig. 4.18. De la cual se observa que trabaja
linealmente sobre un rango de -2.9 V a +4.5 V, y con un voltaje de salida que varia entre -1.76V y
+2.44V.

Para obtener los parametros de sefial pequefa ‘se utiliza el comando .TF (Funcion de
transferencia). Por ejemplo, para calcular la ganancia de voltaje en modo diferencial del

amplificador, se agrega ta siguiente instruccidn al archivo de entrada de la fig. 4.16:
LTF V(3)  vd

Con lo cual se obtienen los siguientes resultados en el archive de salida de PSPICE:

-

v(3) / vd = 7.173E+03
INPUT RESISTANCE AT V& = L.0Q0GQ0E+0D

OUTPUT BESISTENCE AT Vi3) = 5.679E+05

Donde se ve que la ganancia de voltaje en modo diferencial es de 7.173 KV/V =77.11 dB. Lo cuat

es muy cercano al valor estimado de la caracteristica de transferencia de la fig. 4.17. La
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resistencia de entrada, no es exactamente la resistencia de entrada en modo diferencial si no mas

bien es [a resislencia de 1 {3 conectada direclamente a Vg

& ov

4 Ov

2 ov

ov

-2 0v

-4 Ov

-5 Qv -4 OV -2 0¥ oav 2 ov 4 0v 6 OV

vem

FIGURA 4.18 Caracteristica de transferencia para un voltaje de entrada en modo comuan.

Repitiendo el analisis de la funcién de transferencia, pero ahora con respecto &l nive! de entrada
en modo comun alrededor del punto de operacién. Se tiene que cambiar la instruccion .TF det

archivo de entrada por:

.TF VI3)  Vem

Corriendo nuevamente el archivo de entrada pero con la modificacion anterior, se obtiene el

siguiente del archivo de salida de PSPICE:
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WV{3} / Vcm = 5.807E-0C1
INPUT RESISTANCE AT Vcm = 1.000E+20

OUTPUT RESISTANCE AT VI(3) = 5.876E+0%

iLa ganancia de voltaje en modo comin es de 0.5-8 V/V, 1a resistencia de entrada en modo
comin es de 1E20 (2, a resistencia de salida en modo comun es de S876E05 Q.
Para obtener el CMRR se divide la ganancia de voltaje en modo diferencial por 1a ganancia de
- voltaje en modo coman, con lo cual el CMRR es de 81.83 dB. El CMﬁR reqguerido de B0 dB es
logrado a través de todo el rango de frecuencia a ganancia unitaria.
En el andlisis del circuito en el dominio de la frecuencia, para caicular la respuesta en magnitud
y en fase del ampiificador. Se tienen gue realizar varias modificaciones al archivo de entrada de la
fig. 4.16. Por principio, la entrada diferencial tiene que incluir un voltaje AC, se aplicard 1 VAC. La

instruccidn para la excitacién de entrada es:

vd 101 0 DC ov AC v
Como se requiere que PSPICE calcule la respuesta en frecuencia del amplificador en el intervalo
de 0.1 Hz a 10 Mhz, se utiliza la siguiente instruccion:

LAC DEC 10 0.1Hz 1OMHz

La instruccién para presentar graficamente los resultados del analisis de la respuesta en

frecuencia es:
.PLOT AC VdB (3} Vpil)

Eil archivo de entrada en PSPICE para realizar el andlisis de 1a respugsta en frecuencia se muestra

en la fig. 4.19.
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OP-AMP CMOS CON CARGA CAPACITIVA
¥*¥ pDescripcién del circuito **

* Fuentes DC

Vdd- 4 G DC +hv
Vss g 0 nc -5v

* Entrada en modo diferencial

vd 101 0 pc 0 AC 1w

Rd 101 o0 1

Ev+ 2 100 101 0 +0.5V

Ev- 1 190 10X 0 -0.5v

* Entrada en modo comin

Vem 100 0O pc ov

* Etapa de entrada

M1 6 1 8 8 transistor_nmos L=10u W=66u
M2 7 2 8 8 transiator_ nmos L=10u W=66u
M3 6 & 4 4 transistor pmos L=10u W=60u
M4 7 & 4 4 transistor_pmos L=10u W=60u
M5 - 8 10 5 3 transistor_nmes L=iQu W=54u
¥ Etapa de salida ?
M6 3 3 4 4 transistor_pmos L=10u W=300u
M7 3 10 5 5 transistor nmos Lallfu W=133u
* Malla de realimentacién

MB 7 5 ¢ 9 transistor_pmos L=10u W=10u
Cc g 3 L0p

*Carga

CL 3 4] 10p

*Circuito de polarizacién

MG 4 0 10 Lo transistor_nmos L=66u W=I0u

M10 16 10 5 5 transistor_nmes L=l0u W=27u

* modelo de mosf .-

-model nmos_ensanchamiento nmos (Level=1 kp=60u Vto=1,2V lambda=0.03}
.mode] pmos_ensanchamiento pmos (Level=1 kp=24u Vto=-1V  lambda=0.031)
** Rnalisis #*

LAC DEC 10 G.1Hz 10MHz

JPLOT AC VdB (3} Vp(3)

-probe '

.end

FIGURA 4.19. Archivo de entrada PSPICE para analizar el comportamiento en AC del amplificador.

Los resulta&os del analisis son mostrados en la fig. 4.20. De fa cual se observa que el ancho de
banda a ganancia unitaria es de alrededor de 2.5 MMz, la ganancia dc es de alrededor de 77.1 dB,

y i margen de fase de alrededor de 90°.
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» VdB{3)

—100d 4= =m - amee- e e e, em e tmmmmeeanan PR - 4
100mHz 1 OHz 10HZ 1004z 1 OKHz 10KHZ 100KHZ 1 WHz 10MHz

Frequency

FIGURA 4.20. Respuesta’en magnitud y fase del Amplificador,

Tedos los resultados anteriores se obtuvieron con el modelo de PSPICE LEVEL 1. Si se desean

resultados similares, pero mas reales se debe utilizar el Modelo LEVEL 2. Con el modelo LEVEL 2,

la ganancia a baja frecuencia desciende a aproximadamente 72 dB, el CMRR es de alrededor de

80 dB.

Para el analisis transitorio se conectara al amplificador en configuracion para ganancia unitaria.

Esto se logra conectando una fuente de voltaje descrita por

VR 3 2 0
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2 0v
1 0v
ENTRADA — =)
ov
SAL[Da
-1 Qv P
-2 0V
0s 10us 2us 30us 40us S0us
° V(2] + ¥(3)
Time

0

FIGURA 4.21 Respuesta transitoria para el amplificador.

entre 1a salida y la entrada inversora. A la entrada no inversora se fe aplicara la siguiente sedial

PAZ!)s,-1.5%7 Ins, 1.5V 3Qus, 1.5V 30.00Lus, -1.5V 5Qus,-1.5v).

i~
o

Vi

Y ademas se agregard la siguiente instruccion

.TRAN Ins Sous

-PLOT TRAN V{(2) V{3
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para el andlisis transitorio en el archive de entrada. Corriendo el archivo de entrada con la

modificacion anteror, se obtiene |a respuesta transitoria del amplificador mostrada en ia fig. 4.21.



APENDICE A

El principal propdsito de este apéndice es presentar algunos de los parametros principales que
utilizan los fabricantes de transistores para describir al transistor MOS. A continuacion se

presentan estos:

PARAMETRO UNIDAD SIMBCLO DEFINICION
TRANSCONDUCTANCIA umhos afs Es la transconductancia directz de source
comun
VOLTAJE DE RUFTURA VOLTS BVnee Es el voltaje medido entre drain y source,
DRAIN-SOURCE con las terminaies gate y source en corto.
VOLTAJE DE RUPTURA VOLTS BVacs Es el voltaje de rompimiento de la unidn
GATE-SOURCE gate-source, con las terminales drain vy
source en corto,




VOLTAJE DE CORTE VOLTS Vesinm Es el valor de voitaje gate-source al cual se
GATZ-SOURCE corta el canal que une al drain y source.
CORRIENTE DE DRAIN mA In Es el valor de la corriente de drain cuando el
transistor esta conduciendo.
RESISTENCIA OHMS fhas Es la resistencia que presenta el transistor
CRAIN-SOURCE cuando esta en el estado de conduccitn,
CAPACITANCIA DE pF Cian Es la capacitancia entre las terminales gate-
ENTRADA source, con el drain y source en corto.
CAPACITANCIA DE pF Cran Es la capacitancia entre las terminales drain
TRANSFERENCIA ¥ gate.
INVERSA
DISIPACION DE mw Pn Es la potencia maxima disipada por el

POTENCIA

transistor.




APENDICE B

Ef principal propdsito de este apéndice es mostrar algunos de los parédmetros principales que

especifican los fabricantes de amplificadores operacionales.

PARAMETRO UNIDAD siMBoLO DEFINICION
DESVIACION DE my Vae Es el Voltaje que debe aplicarse entre las
VOLTAJE DE terminales de entrada para obtener un
ENTRADA voltaje cero de salida.
DESVIACION DE pA lng Es la diferencia en las corrientes entre las
CORRIENTE DE terrninales de entrada cuandoe la salida esta
ENTRADA acero.
RESISTENCIA DE MO Rin Es la razén del cambio en el voltaje de

ENTRADA

entrada respecto ai cambio en la corriente de
entrada en cualguier entrada contra otra

puesta a tierra.




EXCURSION CE v Ve Es la excursion de voltaje de salida maximo
VOLTAJE DE SALIDA pico a pico, medida con respecto a tierra,
que puede alcanzarse sin recortar la forma

de onda de la seAal.

RAZON DE RECHAZO 48 PSRR Es Ia razén det cambio en la desviacion de
DE VOLTAJE DE voltaje de entrada al cambio en los voltajes
ALIMENTACION de alimentacion que lo producen.

RELACION DE dBe CMRR Es el cociente de ta ganancia de voltaje

RECHAZOQ EN MODO diferencial total con la ganancia de voltaje en

COMUN modo comiin,
VELOCIDAD DE Vius SR Este indica que tan rapido cambia el voltaje
RESPUESTA de salida.
ANCHQ CE BANDA DE MHz 8 Especifica la frecuencia superior a la cual

GANANCIA UNITARIA

disminuye la ganancia hasta la unidad.




CONCLUSIONES

El principal propdsitc de este trabajo fue el disefio de amplificadores operacionales con
tecnologia MOSFET. Se parte de un diagrama a bloques tipico de un op-amp, y posteriormente se
estudian los bloques paso a paso a base de configuraciones basicas como lo son Ja etapa de
entrada diferencial, el convertidor diferencial a una sola salida, etapas de ganancia y |a etapa de
salida.

La etapa de entrada tiene las siguientes caracteristicas: alta impedancia de entrada, un gran
CMRR, bajo voltaje de desviacion y ruido, y ademas se consigue ganancia con esta etapa. Si esta
etapa se realiza con transistores NMOS, entonces debe ser seguida por un convertidor diferencial
de una soka salida. Y si se utilizan transistores PMOS y NMOS, es decir, con lecnolog;ia CMOS,
esta etapa trabaja comg una combinacién de una etapa de entrada diferencial y como un
convertidor de una sola salida. La segunda etapa que es la etapa de ganancia y 1a cual puede
realizarse con transistores NMOS consiste de un dispositivo NMOS como excitador y otro como
carga. La etapa de ganancia con un transistor de modo ensanchamiento como carga, se consigue
poOCa ganancia, ya que para grandes ganancias se necesita una mayor area de silicio. Si se utilizan

transistores de modo deplecién como carga se logra mayor ganancia. Sin embargo, a alla

frecuencia se presenta un fendmeno conocido como efecto Miller, con lo cual la ganancia a alta



frecuencia es afectada, ademas de que también se ve reducido el ancho de banda. Para prevenir
este efecto se utiliza un transistor que separe a los nodos de entrada y salida. La elapa de
ganancia también puede realizarse con tecnologia CMOS, en donde no se presenta el efecto
sustrato. En la ultima etapa que es la etapa de salida se puede utilizar un source sequidor, ya que
tiene una baja impedancia de salida.

De lo anterior se puede decir que en los ampliﬁcadorés MOS:

Se puede utilizar a fos transistores como elementos amplificadores y como elementos de carga.

Los transistores de carga pueden ser de modo ensanchamiento o de modo depiecion
conectandose como transistores de dos {terminales.

Debido a que e! costo de fabricacién del MOSFET de modo ensanchamiento es menor que el
del MOSFET de modo deplecion, y aunado a otras caracteristicas hacen que el MOSFET de
modo ensanchamiento sea el mas utilizado. Debido a que el MOSFET de modo ensanchamiento
canal N tiene algunas ventajas sobre el de canal p. Por lo citado anteriormente la mayoria de los
amplificadores utilizan 1a tecnologia NMOS de medo ensanchamiento.

Otro tipo de amplificador el cual se fabrica con transistores NMOS y PMOS, es el arnplificador
CMOS. Aunque el amplificador CMOS es un poco mas compl-ejo de fabricar que el amplificador
NMOS y ademis el drea utilizada para fabricarlo es mayor. La gran ventaja de los ampiificadores
CMOS sobwe los amplificadores NMOS es que son mas faciles de disefiar y consumen menocs

potencia.

.
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