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Capitulo 1

Transistor MOSFET

O transistor MOSFET (Metal Oxide Semiconductor Field Effect Transistor) foi fabricado pela primeira vez em
1960, um ano apo6s o inicio da era do circuito integrado. O MOSFET encontra sua maior aplicagdo nos circuitos
integrados de larga escala (VLSI), onde se emprega a tecnologia CMOS (Complementar Metal Oxide
Semiconductor) que utiliza transistores de canal N e P. Os MOSFETs também estdo se tornando muito populares
em aplicacdes discretas nas areas de eletronica de poténcia, dudio, micro-ondas e radiofrequéncia em geral. Por ser
um dispositivo extremamente utilizado, muito se tem feito para sua modelagem.

O objetivo deste capitulo é descrever o funcionamento do MOSFET e estudar suas caracteristicas com base em
dois modelos simplificados, o SPICE (niveis 1, 2 e 3) e o EKV, normalmente usados como ponto de partida para os
projetos de circuitos integrados.

1.1 Principio de Funcionamento do MOSFET

Neste item, analisaremos o funcionamento do MOSFET de canal N e suas equagdes. O MOSFET de canal P
possui funcionamento analogo ao de canal N, e serdo apresentadas somente suas equagoes, ndo sendo analisado em
detalhes.

O MOSFET de canal N ¢ construido sobre um substrato de silicio tipo P, terminal (B), onde s3o feitas duas
difusoes tipo N de largura ¥ e separadas pela distancia L, que compreendem os terminais de fonte (S) e dreno (D),
entre as quais € crescida uma camada muito fina e isolante de 6xido de silicio com espessura #,.. Sobre a camada de
oxido ¢ depositado silicio policristalino de alta condutividade, que forma o terminal de porta (G), conforme
apresentado na Figura 1.1. O canal é formado sob a placa de porta, que ¢ um retdngulo de largura W e comprimento
L.

Porta (G)

w

G
Fonte (S) |/ Drenp (D) i

) G, sO_TIT_OD
B

— 1 —

Substrato (B)

Figura 1.1: Transistor MOSFET de canal N.
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Para avaliarmos o funcionamento do MOSFET, devemos primeiro polariza-lo como na Figura 1.2. Assumindo
inicialmente que V,; >0 e V, =0, notamos a presenca de duas regides de deple¢do formadas em torno das

difusdes de fonte e dreno. De fato, os diodos fonte-substrato e dreno-substrato estdo reversamente polarizados.
Nesta condigdo, ndo ha corrente elétrica significativa entre dreno e fonte (/ps), somente a corrente de saturagdo do
diodo formado pela jungdo dreno-substrato. Considera-se neste caso que /,; =0, e diz-se que o MOSFET estd em

corte.

VLI)S
1|

|
g "V |G 5

Regido de Deplecao

P

IB

Figura 1.2: Transistor MOSFET na regido de corte.

Ao passo em que a tensdo Vs vai se tornando positiva, elétrons sdo atraidos para a regido proxima da porta,
devido ao campo elétrico induzido no substrato pelas cargas positivas acumuladas na placa de porta. A grande
maioria destes elétrons recombina-se com buracos, formando ions negativos, estendendo a regido de deplegdo,
conforme mostrado na Figura 1.3. Entretanto, alguns elétrons conseguem ocupar a banda de condugio,
estabelecendo uma corrente /ps muito pequena. Este modo de operagdo é chamado de inversdo fraca (Weak
Inversion). Na grande maioria das aplica¢des, assume-se que [, =0 nesta regido.

A operacdo em inversdo fraca encontra inimeras aplicacdes na microeletronica, mas principalmente em
circuitos de muito baixo consumo de poténcia e baixa tensdo de alimentacdo. Filtros analdgicos totalmente
integrados na tecnologia CMOS com aplicagdes em frequéncias baixas (na ordem de alguns kHz) utilizam
transistores operando em inversdo fraca, devido as baixas transcondutancias (na ordem de nU), o que permite a
utilizagdo de capacitores muito pequenos (poucos pF). Isto reduz muito a area total de integragdo ocupada pelos
capacitores.

VDS

1l

H

I
S Ves |G D
n+ n+
- G )
P Regido de Deplegao
IB

Figura 1.3: MOSFET polarizado com Vs ligeiramente positivo.

Com o aumento progressivo de Vs, elétrons gerados termicamente na regido de deplecdo proxima a porta
ganham energia suficiente para alcancar a banda de condugdo e s@o aprisionados pelo campo elétrico. Neste
momento, esta regido do substrato se torna condutora e com portadores de cargas negativas. Forma-se um canal N
entre dreno e fonte, conforme mostrado na Figura 1.4. Esta inversdo do canal ocorre para tensdo V,, 2V, onde Vr
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¢ a tensdo de limiar (threshold). Este modo de operacdo ¢ chamado de inversdo forte (Strong Invertion), e a regido
de trabalho, de triodo ou 6hmica. A corrente Ips ¢ determinada pela diferenga de potencial Vps sobre o canal e a
resistividade do mesmo.

O MOSFET operando nesta regido pode ser usado como resistor controlado por tensdo, pois a quantidade de
cargas livres no canal depende da tensdo Vs, € consequentemente a resisténcia. Também existem aplicagdes em
amplificadores diferenciais de baixa transcondutancia e baixa tensdo.

VDS
1l
'
|
s Ve |G b
! nt+ —= Z— nt l
V. _L Canal N
BT
P Regido de Deplecido
IB

Figura 1.4: MOSFET polarizado na regido de triodo.

O aumento da tensdo Vps eleva o campo elétrico existente entre dreno e porta, reduzindo o potencial na
superficie do substrato, logo abaixo da porta. Com isto, o canal vai estreitando-se nas proximidades do dreno, até
que ¢ totalmente estrangulado (pinch-off), conforme a Figura 1.5. Neste momento, forma-se regido de deplegéo, de
baixa condutividade, em torno da difusdo de dreno, e a diferenca de potencial sobre o canal é constante e igual a
tensdo de saturacdo Vpswa. O excedente de tensdo, ou seja, V, —V,, fica sobre a regido de deplecdo, e a corrente
Ips ndo depende mais de Vps, pois é definida pela resisténcia do canal e Vpss.:. Neste regime de operagdo, diz-se que
o MOSFET esta em inversdo forte e na regido de satura¢do. Segundo o modelo SPICE nivel 1, o estrangulamento

do canal ocorre quando a tensdo entre porta e dreno ¢ menor que a de limiar, ou seja, V,, <V,. Como
Vep =Ves =V, pode-se determinar a tensdo de saturagdo entre dreno e fonte (Vpss) por Vg —Vye <V, ou seja,
Vst =Ves —Vr . Esta formulagdo é muito usada, pois simplifica muitos calculos manuais, principalmente na
determinagdo da excursdo de sinal em amplificadores. Neste regime de operagdo, o MOSFET passa a atuar como

uma fonte de corrente controlada pela tensdo Vs.

S Ves |G D
, L O s
SB 1

P Regido de Deplecao
IB

Figura 1.5: MOSFET na regiao de saturagdo.

1.1.1 A Tensao de Threshold e o Efeito de Corpo

A tensdo de threshold ¢ a diferenca de potencial, entre porta e fonte, necessaria para injetar uma quantidade
suficiente de portadores de carga na banda de condugdo do substrato, de forma a criar um canal condutivo entre as
difusoes de dreno e fonte. Assumindo que a diferenga de potencial entre fonte e substrato seja igual a zero
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(Vg =0), a tensdo de threshold é modelada pela equacdo (1.1), onde ¢r € o potencial de Fermi (um pardmetro

dependente do tipo de semicondutor e da concentragdo de dopantes), ¢ é o modulo da carga do elétron, N4 é a
concentragdo de dopantes aceitadores de cargas, &5 ¢ a constante dielétrica do silicio, C, ¢ a capacitancia por
unidade de area da porta e Vrp € a tensdo de banda plana (Flat Band). A tensdo de banda plana incorpora as
diferencas de potenciais geradas pelos potenciais de contato metal-semicondutor no substrato, no dreno e na porta,
como também a diferenga de potencial gerada na placa de porta devida as cargas ndo compensadas aprisionadas no
oxido de silicio entre a porta e o substrato. Estas constantes sdo conhecidas como parametros de processo, € sao
fornecidas pelos fabricantes de circuitos integrados. Estes valores ndo sdo absolutos, podendo sofrer variagdes
randomicas em torno de seus valores nominais, 0 que caracteriza a precisdo do processo de fabricagao.

Vio =V + 24, + 726

PN (1.1)

A

Quando a tensdo Vs € maior que zero, o diodo fonte-substrato € polarizado reversamente, aumentando a
profundidade da regido de deplecdo, conforme mostrado na Figura 1.6. Desta forma, para alcangar a tensdo de
threshold, é necessaria uma diferenga de potencial maior entre porta e fonte, o que implica no aumento da tensdo de
threshold. Este fendmeno ¢ conhecido como efeito de corpo, e € modelado pela equagéo (1.2).

VT:VT0+7(\/2¢F+VSB_\/E) (1.2)

Regido de Deplecao

|B

Figura 1.6: Efeito de corpo.

1.1.2 Comprimento Efetivo do Canal

Durante a fabricagdo do MOSFET, as difusdes de fonte e dreno penetram por debaixo da area da porta,
reduzindo o comprimento do canal em 2AL,,, conforme a Figura 1.7. Desta forma, o comprimento real do canal

ndo ¢ mais equivalente ao comprimento L da porta, mas ao valor efetivo L, =L —2AL,, . Nos transistores de

canal muito curto, Lzr pode ser consideravelmente diferente de L. Como Loy € um parametro muito sensivel aos
erros aleatorios do processo de fabricagdo, a precisdo no casamento dos transistores ndo € boa nestes casos.
Portanto, em aplicagdes como amplificadores diferenciais onde a tensdo de offset de entrada deve ser pequena, néo
se devem usar transistores de canais curtos.
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Figura 1.7: Comprimento efetivo do canal

1.1.3 Equacio de Ips na Regiio de Inversiao Forte Segundo o Modelo SPICE Nivel 2

O modelamento matematico da corrente /ps do MOSFET operando em inversdo forte assume que o canal é
extremamente fino, funcionando como a placa inferior do capacitor porta-substrato. Esta aproximacdo é chamada
charge sheet, e ¢ amplamente empregada no modelamento do MOSFET. Abaixo do canal existe a regido de
deplecdo, formada por ions negativos presos a rede cristalina de silicio. O mecanismo de condugdo de corrente € o
de deriva (drift), ou seja, sob a acdo de um campo elétrico as cargas sdo postas em movimento. Portanto, a corrente
total depende da mobilidade uo, da concentracdo dos portadores, do campo elétrico e da area transversal do canal.
Assumindo todas as tensdes referenciadas ao substrato, conforme a Figura 1.8, a equag@o que descreve a corrente
Ips em regime DC e na regido de triodo € dada por (1.3). Esta equagdo prevé a corrente Ips na regido de triodo e de
forma completamente simétrica, ou seja, o sentido da corrente depende do sinal da subtragdo V,, —V,,. O modelo

nivel 2 do SPICE ¢ basicamente a equagdo (1.3), mas com as tensdes referenciadas ao substrato, conforme a
equagao (1.4).

Is ::LIOC(:XLK|:(VG Vi _2¢F)(VDB =V )_%(VDZB +VSZB)_§7((VDB +2¢F )g _(VSB +2¢F)§j:| (1.3)

EF

. W 1 2 2 2
I = /’lOCoxL_{(VGS Vi = 2¢F)VDS _EVDZS _57((VDS +Vp + 29 )3 _(VSB +2¢, )3 ]:| (1.4)
EF
VDB
|
VG‘il
il
S |G D
] EF—on———
V. l @J = ‘- CanalN/: __\Ily
P Regido de Deplegio
IB

Figura 1.8: MOSFET com as tensdes referenciadas ao substrato.

A equagdo (1.4) retira a simetria do modelo, estabelecendo de forma absoluta os terminais de fonte e dreno,
como também o sentido da corrente. Mas o maior inconveniente do modelo nivel 2 ¢ a complexidade, pois a
poténcia 2/3 na equagdo envolve um custo computacional muito elevado, o que torna o modelo inapropriado para
implementagdo em simuladores.
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A regido de saturacdo ¢ definida a partir do ponto onde a derivada da corrente ¢ zero. Desta forma, podemos
determinar a tensdo de saturagdo entre dreno e fonte pela equagdo (1.5), e a corrente Ips passa a ser definida pela
equacao (1.6).

dl 2 4
—X=0= VDSsat :VGS _VFB _2¢F L \/1+_2(VGS _VFB +VSB)_1 (1'5)
dVpg 2 Y
. W 1., 2 2 2
Iys = ,uocoxL_ (VG Vi _2¢F)VDSmt _EVDSsat _57 (VDSsat Vg +2¢F)3 _(VSB +2¢F)3 (1.6)
EF

1.1.4 Equacao de Ips na Regiao de Inversao Forte Segundo 0 Modelo SPICE Nivel 3

O modelo nivel 3 do SPICE tem como objetivo reduzir a complexidade imposta pelo modelo nivel 2, mas
preservando a acurdcia. A equagdo da corrente /ps na regido de triodo é obtida pela aproximacdo de (1.4) em uma
série de Taylor de segunda ordem, conforme em (1.7).

2

’ " V
Is = 15 (0)+ 116 (0)V s +1DS(0)% (1.7)

Aplicando (1.6) em (1.7) obtemos a equagdo da corrente do modelo nivel 3, expressa por (1.8). Observamos que
a corrente ¢ uma fungio parabolica da tensdo Vps, € cujo maximo ocorre no valor de Vps onde dl,/dV,; =0. A
partir deste ponto, a corrente deve se manter constante, pois o canal estd estrangulado. Este valor de Vps define o
inicio da regido de saturacao.

w
I :k,;E[(VGS _VT)VDS _%V;S:l
kp :ﬂOC(;x
(1.8)
Ve =V +7(\/2¢F + Vg _\/2¢F)
/4

a=l+——

2\/2¢F Vg

Aplicando a condi¢do dl,/dV,; =0 a equagdo (1.8), temos que a tensdo de saturagdo ¢ dada por (1.9).

Finalmente, substituindo (1.9) na equagdo (1.8), temos a corrente na regido de saturacdo dada pela equagéo (1.10).

Ds gy, =Ya=l (1.9)
Vis a
w 2
Lys =—L—(Ves =V, 1.10
DS 2a LEF ( GS T) ( )

O grafico da corrente Ips versus Vps encontra-se na Figura 1.9, onde podemos notar a separacdo entre a regido
de triodo e a saturag@o. No modelo em questdo, o Vpss.: varia linearmente com a tensdo Vgs, € verificamos que na
regido de saturagdo o MOSFET atua como uma fonte de corrente ideal. Entretanto, isto ndo se verifica na pratica,
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pois existe uma dependéncia de /ps com Vpsconhecida como modulagdo de canal, assunto que sera abordado mais a
frente.

Figura 1.9: Corrente Ipg versus tensao Vps

1.1.5 Equacao de Ips na Regiao de Inversao Forte Segundo 0 Modelo SPICE Nivel 1

O modelo nivel 1 do SPICE ¢é uma simplificacdo do modelo nivel 3, bastando fazer « =1 nas equagdes (1.8) e
(1.10). Desta forma, temos as equagdes (1.11) e (1.12) para as regides de triodo e saturacdo, respectivamente.
Observe que a equagdo da corrente, na regido de saturagdo, no modelo nivel 1 difere do nivel 3 somente pelo fator
a. Entdo, se o parametro k, for fornecido para o modelo nivel 3 (o que € mais comum), podemos usar a equagdo da
corrente no modelo nivel 1 bastando substituir &, por &, / a.

w 1
s :ka_|:(VG _VT)VDS _EVD25:| (1.11)
EF
, W 2
IDS :_I_(VGS VT)
Ly (1.12)
VDSSat VGS - VT

1.1.6 Operacgio em Inversido Fraca

Conforme vimos nas se¢des anteriores, a inversdo forte caracteriza-se por tensdes Vs maiores que a de
threshold Vr, e o mecanismo de condugdo de corrente elétrica ¢ predominantemente o de deriva. Entretanto, quando
Vos <V, a quantidade de cargas na banda de condugdo é muito pequena, e a regido de deplegdo na juncdo dreno-

substrato é grande o suficiente para que quase toda tensdo Vps esteja sobre ela. Isto significa que a diferenga de
potencial no canal é praticamente igual a zero, e 0 mecanismo de condugio de corrente por deriva ndo ocorre. Mas
existe outro mecanismo possivel para condugdo de corrente, a difusdo de cargas. Sempre que existir um gradiente
de concentragdo de cargas, havera um movimento de cargas no sentido da maior para a menor concentragéo. Isto é
analogo a uma gota de leite pingada em um copo de agua, que ao longo do tempo se espalha por todo o volume até
a uniformidade.

Para V_; <V, o MOSFET opera em inversdo fraca e, apesar de ndo haver diferenca de potencial apreciavel

sobre o canal, a tensdo Vps cria diferenca de concentracdo de cargas ao longo do canal. Este gradiente de
concentragdo cria uma corrente elétrica muito menor que a observada na inversao forte, e cuja equagdo no modelo

SPICE nivel 3 ¢ dada por (1.13), onde ks ¢ a constante de Boltzmann (1.38x107J/K ) e T é a temperatura
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absoluta. A constante ¢r é conhecida como tensdo térmica, e é aproximadamente igual a 26mV a temperatura
ambiente.

V(}S_VT 7VDS
Lyg=1pe "™ (l—e %j

w
Ihy = ¢T2kp L_(” - 1)

EF (1.13)
n=lt—ol
220, +Vy
k,T
¢T: .
q

Podemos observar na equagdo (1.13) que o MOSFET na inversdo fraca também possui regides de triodo e
saturagdo. A regido de triodo caracteriza-se por V,; < ¢, onde o termo 1—exp(—V,s /@ )=V, /¢ e a equagdo da

corrente dada por (1.14). Mas neste caso, a regido de triodo € de pouca utilidade, pois a tensdo ¢r € muito pequena,
0 que limitaria a tensdo Vps a alguns mV.

VG.S' — VI

I (1.14)

T

I =

A regido de saturagdo caracteriza-se por V¢ > ¢, onde o termo 1— exp(—VDS / ¢T) ~1 e a equacdo da corrente

dada por (1.15). Neste caso, o transistor atua como uma fonte de corrente ideal controlada por Vgs. A equacdo
(1.15) é muito semelhante a relag@o entre a corrente de coletor e a tensdo de base em um transistor bipolar, e isto se
deve ao mecanismo de condugdo de corrente que é 0 mesmo em ambos 0s casos.

VGS - VT

Ly =1pe "™ (1.15)

1.1.7 Discussao Sobre os Modos de Operacao

A transi¢do entre a inversdo fraca e a forte ndo € abrupta, mas suave. Quando a tensdo Vs estd muito proxima
de Vr, os dois mecanismos de condugdo de corrente, deriva e difusdo, estdo presentes e com intensidades
comparaveis. Desta forma, nenhum dos dois modelos € capaz de prever com precisdo a conte Ips. Na verdade, entre
a inversdo fraca e a forte, existe a inversdo moderada que, infelizmente, ndo possui uma formulagdo analitica
compacta.

E possivel sobrepor a regido de inversio moderada, apesar dos erros, estendendo a regido de inversio fraca para
pouco acima de V7. Definindo a fronteira entre os dois modos de operagdo como V, =V, =V, + AV, podemos
substituir V7 por V', na equagdo (1.15), e calcular a corrente Ips em V. =V}, , nos dois modos de operacdo, através
das equagdes (1.10) e (1.15). Para preservar a continuidade dos modelos, devemos ter as duas correntes iguais.
Desta forma, temos a igualdade dada por (1.16).

k, w

Iy ==—2——AV? 1.16
" 0T, (1.16)

Considerando « =n e substituindo (1.13) em (1.16), obtemos AV e Vr, dados por (1.17).
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AV =¢,\/2n(n-1)
Vi =V +¢.2n(n—-1)

A condi¢do a =n pode parecer estranha dado que n e @, definidos pelas equacdes (1.8) e (1.13), sdo idénticos.

(1.17)

Mas alguns autores definem valores diferentes para caracterizar a regido de inversdo moderada, sendo n
empregado na inversdo fraca e « na inversdo forte. E comum definir & como a =1+ 7/ 2\¢,+ Vg , onde ¢ €
ligeiramente maior que 2¢r. Desta forma, as regides de operagdo ficam definidas como em (1.18).
InversaoFraca — Vi, <V,

wi
InversdaoForte — Vi, 2V

SI

InversdoModerada — V; <V <V, (1.18)
VTW, =Vip + 20, + 728 + Vi

VTsz = VFB +¢0 +y ¢0 +VSB

1.2 Efeitos de Segunda Ordem

Os efeitos de segunda ordem sdo desvios nos modelos que os distanciam da condigdo ideal. O termo segunda
ordem nao significa desprezivel, mas ¢ melhor definido como ndo idealidades. Usar ou ndo os efeitos de segunda
ordem depende da aplicac@o e precisdo, e de um profundo conhecimento dos erros que possam advir. A seguir,
estudaremos os dois mais importantes efeitos de segunda ordem no modelo SPICE nivel 3, que sdo: a modulagio
de canal e a redugdo da mobilidade.

1.2.1 Modulac¢ao de Canal

Quando o MOSFET entra na regido de saturagdo ocorre o estrangulamento do canal, devido & regido de
deplecdo do dreno que invade o canal, conforme pode ser visto na Figura 1.10. Esta invasdo reduz o comprimento
efetivo do canal, mas a diferenga de potencial continua sendo Vps, pois o excedente de tensdo fica sobre a regido
de depleg@o. A redugdo no comprimento do canal diminui o valor da resisténcia entre dreno e fonte (Rps) e,
consequentemente, aumenta a corrente Ips, pois 1, =V, /R, . A quantidade AL que a regido de deplegdo avanca
para dentro do canal é fungdo da diferenga de potencial entre o dreno ¢ o ponto de estrangulamento, das
propriedades fisicas da rede cristalina de silicio e da geometria do dreno. Este efeito pode ser modelado pela
equagdo (1.19), onde x é um parametro de ajuste, necessario devido a complexidade da geometria tridimensional
do dreno. Substituindo Lgr por L, —AL na equagdo (1.10), temos o modelo béasico para modulagdo de canal na

inversao forte dado por (1.20).

2ks
AL:\/qT:(VDS—VDSW) (1.19)
k W 2
I .=—2—" (V..-V, 1.20
DS 20!(LEF—AL)( GS T) ( )

Assumindo AL <« L., podemos aproximar (1.20) por (1.21). Substituindo (1.19) em (1.21), temos a equagdo de

Ips com a modulagdo de canal, expressa por (1.22).
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k, w o AL

[ .=—t_ " (v -V.)= Vo-VYr— 2 (V.. -V.)V]1+== 121

DS 2aLEF—AL( GS T) 20‘L (I_ALJ( GS T) 205LEF( G T) ( +LEFJ ( )
EF

gN ALZEF

k, w ) 2ke,
I= 21 L_(VGS -V;) (1+ —JVDS —VDS_WJ (1.22)

N

VG S

Vy
=:
_'
S G

p Regido de Deplegao
IB

Figura 1.10: Modulagao de canal.

Um efeito similar é observado no MOSFET em inversdo fraca, que neste caso € o Drain-induced barrier
lowering (DIBL).

Uma aproximac¢do muito usada em calculos manuais, mas muito rude, consiste em modelar o efeito de
modulaggo de canal, e o DIBL proporcionalmente a tensdo Vps, eliminando a raiz quadrada. Desta forma, temos as
equagdes (1.23) e (1.24) para a inversdo forte e fraca, respectivamente. O coeficiente A ajusta a inclinagdes das
curvas I,; xV,, e todas as retas tangentes convergem no ponto ¥, =—1/4 , conforme a Figura 1.11.

k
Lys === (v =V, Y (14 47,) (1.23)
20! EF
Vs —Vr
Ins=1Ipe "™ (1+ V) (1.29)

A modulaggo de canal é mais perceptivel nos transistores de canal curto ( L <0.5um ), quando a parcela AL ndo

¢ tdo pequena quando comparada a Lgr. Isto diminui consideravelmente a resisténcia Rps entre dreno e fonte,
tirando aquele carater de fonte de corrente ideal do MOSFET quando operando na regido de saturacdo. Em muitos
casos, onde € preponderante uma resisténcia Rps elevada, como no caso dos amplificadores operacionais de
transcondutancia (OTA), ndo se devem usar dimensdes muito pequenas para L.
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Vss

1
DS VGS4

VGS}

-7 Ves:

Rad
o

Figura 1.11: Curvas de I, xV,¢ com o efeito de modulagdo de canal.

1.2.2 Reducio da Mobilidade com a Tensao de Porta

A corrente elétrica no canal estd diretamente relacionada com a velocidade das cargas, que ¢ determinada pelo
campo elétrico e a mobilidade . Entretanto, as cargas interagem com as imperfeicdes da rede cristalina
(impurezas, dopantes etc.), provocando espalhamento e um movimento desordenado, conforme ilustrado na Figura
1.12 para o caso dos elétrons. Mas a velocidade média permanece na direcdo do campo elétrico, e com valor menor
que a velocidade instantanea. Este efeito de espalhamento e reducdo da velocidade média aumenta com a
concentragdo de cargas, e representa uma reducdo no valor da mobilidade efetiva. A concentracdo de cargas é
proporcional a tensdo de porta menos a tensao de threshold, e isto sinaliza que a mobilidade sera cada vez menor
com o aumento de Vgs. Este efeito pode ser incorporado na equagdo de Ips, bastando substituir a mobilidade z por
1, dada por (1.25), onde 8¢ um pardmetro que depende do processo de fabricag@o do transistor.

IUO
Uy =—— 1.25
’ 1 6( GS T) ( )

Campo Elétrico

<

T N
' // \fT

[
>

Velocidade Média

Figura 1.12: Efeito de espalhamento dos elétrons em movimento na rede cristalina de silicio.

1.2.3 Saturacio de Velocidade

A redugdo da mobilidade com a tensdo Vs esta presente em todos os transistores MOS, independentemente do
tamanho. O efeito é maior quanto menor for a espessura #,. do 6xido de porta, por causa do maior campo elétrico
produzido. Outro efeito de redugdo da mobilidade ¢ observado em transistores de canal muito curto, e ¢ dependente
da tensdo Vps. O campo elétrico no canal depende da tensio Vps e do comprimento efetivo Lgr pela formula
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E=V,/L,. . Consequentemente, a velocidade das cargas também dependera da tensdo Vps, pois |v|= HE.

Entretanto, existe uma distdncia média entre as interagdes da carga dentro da rede, e isto limita a maxima
velocidade que a carga pode alcangar. Desta forma, existe uma satura¢do de velocidade, tal como a velocidade
limite de um corpo em queda livre, que implica na redugdo da mobilidade.

Este efeito também pode ser incorporado na equacdo de Ips, bastando substituir a mobilidade wo por wefr,
conforme em (1.26), onde x4 ¢ a mobilidade reduzida pelo efeito de saturagdo de mobilidade, € Vi € @ maxima
velocidade do portador de carga no canal.

Hy = (1.26)

1.3 MOSFET de Canal P

O MOSFET de canal P ¢ construido da mesma forma que o de canal N, mas com substrato tipo N e difusdes de
dreno e fonte tipo P, conforme a Figura 1.13. Seu funcionamento ¢ analogo ao do MOSFET de canal N, mas com
as grandezas Vs, Vps, Vs, Vr e Ips negativas, e o canal formado pelo acumulo de cargas positivas (buracos). As
equacdes para a corrente /ps, nas regides de triodo e saturacdo, sdo as mesmas que as do MOSFET tipo N, mas com
os sinais das tensdes e correntes invertidos. De forma alternativa, podemos trabalhar com as grandezas positivas
Vsa, Vsp, Vas € Isp, conforme a Figura 1.14, de forma que os sinais ndo precisam ser invertidos. Desta forma, as
equacdes para Isp nas regides de saturagdo e triodo sdo dadas por (1.27) e (1.28), respectivamente. A operacdo em
inversdo fraca, e na regido de saturagdo, ¢ dada pela equacdo(1.29). Note a necessidade do sinal positivo em Vr,
pois seu valor € negativo. A tensdo de threshold V) e dada por (1.30), onde Np € a concentracdo de dopantes
doadores de cargas. Cabe lembrar que a tensdo de flat band Vg é diferente da medida no MOSFET de canal N.

kK, w
I, :—”L—(VSG +7,) (1+ V)

aEF

Inversédo forte em Saturagdo — (1.27)
V. V.,
Vi, =271
a
w a
Iy, = kp L_|:(VSG + VT)VSD _EVSZD:I
EF
Inversao Forte em Triodo — 4V, =¥y, = (26, + Vs =24y ) (1.28)
4
a=1+———=
2 \V 2¢F + VBS
Vs +Vr
Iy =1Ipe "™ (1+AV,)
w
Inversdo Fraca em Saturagio — 11, =7k, L—(n -1) (1.29)
EF
Y
n=le——2
220, +Vy
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Vio =Vig =28 — 720

29N
N4V pE (1.30)

CI

ox

kp = ILIOC(:X

7/:

Porta (G)

w

G
Fonte (S) | / Drefo (D) i
pt

J SO_TIT_OD
B

— £ —
|

Substrato (B)

N

Figura 1.13: MOSFET de canal P.

Ve
I
1
g Ve |G b
F i
, 1D )
BS =—1—
N
IB

Figura 1.14: Polarizagdo do MOSFET de canal P.

1.4 Tecnologia CMOS

A tecnologia CMOS (Complementary Metal-Oxide-Semiconductor) consiste basicamente na implementagdo dos
transistores MOSFET tipo N (NMOS) e P (PMOS) em um mesmo substrato de silicio. Tomando como exemplo
um processo de fabricagdo tipo N, onde os transistores NMOS sdo implementados diretamente no substrato P,
torna-se necessario a criagdo de um pogo tipo N (substrato) para que seja possivel implementar os transistores
PMOS, conforme mostrado na Figura 1.15.

A implementacdo de transistor sobre poco possui vantagens e desvantagens. Como aspecto positivo, ¢ possivel
implementar cada PMOS em pocos separados, de forma que o terminal de fonte seja conectado ao pogo (substrato),
conforme a Figura 1.16(a), e desta forma evita-se o efeito de corpo. Se o mesmo procedimento for aplicado aos
transistores NMOS, obrigatoriamente todos os terminais de fonte serdo comuns, como mostrado na Figura 1.16(b).
Como aspecto negativo, pode-se citar a elevada capacitancia entre poco e substrato. Entretanto, esta tecnologia
permite a construgdo de varios transistores em um unico substrato de silicio (P ou N) de forma muito compacta,
tornando-a a mais usada tecnologia para implementagdo de circuitos integrados. Os circuitos integrados CMOS
encontram uma ampla gama de aplicagdes, tanto em circuitos analdgicos quanto digitais. Também ¢ possivel
implementar capacitores, entre trilhas de silicio policristalino ou entre trilhas de metal. Em alguns processos CMOS
¢ possivel construir transistores bipolares, mas com certas restricdes. Em aplicagdes de radio frequéncia,
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tipicamente na ordem de GHz, é viavel a construcdo de indutores planares, na ordem de pH. Na éarea de
processamento de imagem, os imageadores CMOS com compressdo no plano focal sdo potenciais substitutos para
0s CCDs (Charge-Coupled Device).

Contato

G G de
D Poco

| [ ]

S D
QL QL ) o) )

Pogco N
N (Substrato tipo N)
Substrato tipo P
P
B
Figura 1.15: Processo CMOS de pogo N.
D D D

L—OU

1

N S RN R

(a) (b)
Figura 1.16: Transistores MOS com terminas de fonte e dreno conectados: a) PMOS; b) NMOS.

1.5 Capacitancias dos Transistores MOSFET

Na Figura 1.17 estdo representadas as capacitincias dos transistores MOS para um processo tipo N. Os
capacitores parasitas sdo basicamente os mesmos para o0 NMOS e o PMOS, sendo que para o ultimo existe o
capacitor de pogo para substrato Cayr.

Os capacitores parasitas sdo muito dependentes da polarizacdo e, consequentemente, da regido de operagao.
Como exemplo, considere o transistor NMOS. Na regido de corte V,; <0, as cargas negativas acumuladas na porta

atraem buracos para a regido do canal, aumentando a concentracdo de cargas positivas. Identifica-se uma
capacitancia entre porta e substrato Cgz que depende da area efetiva da porta e de sua sobreposi¢do sobre o
substrato Xoy, conforme mostrado na Figura 1.18(a). Verificam-se também as capacitincias entre porta e fonte Cgs
e porta e dreno Cgp, devidas as sobreposicdes AL das difusdes n+, conforme a Figura 1.18(b). As juncdes
fonte-substrato e dreno-substrato formam diodos polarizados reversamente e, portanto, identificam-se duas
capacitancias de deplecdo Cpp e Csgs.

Durante a inversdo fraca (0 <V <V} ), devido a regido de deple¢do no canal, a capacitancia Cgs reduz muito

seu valor, sendo dependente basicamente da sobreposicdo da porta com o substrato e das cargas na regidao de
deplecdo sob a porta. Os capacitores Cgs, Cop, Cpp € Cps ndo sofrem alteragdes apreciaveis. Mas a capacitancia Cgp
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pode ser calculada por C,, =—00,;/0V,, , onde Qs ¢ a carga na regido de deplegdo e Vs € a tensdo entre substrato
€ porta.

Na inversdo forte (¥, >V, ) e em regido de triodo, a concentragdo de cargas no canal torna-se fortemente
negativa e forma-se um capacitor C,. =C, WL,. entre porta ¢ canal, que se divide igualmente entre a fonte e o
dreno, C5 =C,;, = C,./2 . Os demais capacitores ndo se alteram.

Ao entrar na saturagdo, a regido de deplegdo formada ao redor do dreno, devido ao estrangulamento do canal,
reduz drasticamente a capacitancia Cgp, que passa a depender da sobreposicao entre porta e dreno. O canal passa a
ser uma extensdo somente da fonte e, portanto, Css aumenta para 2/3C,.. Os demais capacitores ndo tém seus
valores alterados.

A Tabela 1.1 resume as equagdes que descrevem as capacitincias parasitas, enquanto a Figura 1.19 mostra o
grafico da variagdo dos capacitores com a polarizagdo. Os capacitores sdo calculados segundo as derivadas parciais
a seguir: Cg, =—=00; [0V, Cpp =00, [0V, Coy==00; [0V, , Cos ==00; [0V, Cpg==00,[0Vs, e
Cyy =—00,/0V,,, . Note que embora as capacitancias de jun¢do Cps e Cpp tenham sido consideradas constantes,
elas variam com as dimensdes da fonte e do dreno, como também da tensdo reversa aplicada as jungdes
fonte-substrato e dreno-substrato.

Por analogia estende-se esta analise aos transistores PMOS, sendo que este tltimo possui uma capacitancia de
jungdo pogo-substrato Cgy.

Contato
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Figura 1.17: Capacitancias dos transistores MOSFET.
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Figura 1.18: Capacitancias de sobreposi¢do da porta: a) sobre dreno e fonte; b) sobre o substrato.
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Tabela 1.1: Equagdes dos capacitores parasitas.

CORTE INVERSAO FRACA TRIODO SATURACAO
1
Cop Copo Copo E WLEF Cox + CGDOW CopolV
a-1)WL,.C,,
Chp Cpy Cp, Cp, + % Cy,
WL,.C! y
' = +Copol a-1)WL,.C!
Cop CDXWLEF + CGBOL 2 \/ Lz V. —V CGBOL ConoL + ()3%
4 GB FB
1 2
Cos CosoV Coso E WLEF Cox + CGSO w g WLEF Cox + CGSO w
a-1)WL,.C 2
Cs C,, C,, Cy, + % C,, + E(a ~1)WL,,.C,,
CBW CW./ CW./ CW./ CW./

Na inversdo forte e em triodo, V), =V,

Cago ¢ a capacitancia de sobreposigdo porta-substrato por comprimento de canal.

Capo € a capacitancia de sobreposi¢do gate-dreno por largura de canal.

Caso ¢ a capacitancia de sobreposi¢do gate-fonte por largura de canal.

Csse Cpysdo as capacitancias das jungdes gate-substrato e dreno-substrato.

C,. ¢acapacitincia de gate por unidade de 4rea.

Considerando em triodo V), =V,

a=1+ 4

2\ 2¢1" + I/SIS’

F 3

Inversdo - =
— Corte—— Triodo | Saturacdo —

Fraca

Cos Con g(jﬂ

Cos Cop CB
A . 5. e

t = Vs
V. r BD

=1

=

Figura 1.19: Gréfico de variag@o dos capacitores parasitas no NMOS em fungdo da polarizacao.

1.6 Modelo de Pequenos Sinais

O modelo de pequenos sinais ¢ sempre muito util nas aplicagdes onde os sinais s3o pequenos quando
comparados as tensdes de polarizacdo, pois possibilita analises tedricas do comportamento do circuito. Muitas
informagdes como: ganho de tensdo e corrente, resposta em frequéncia e estabilidade entre outras; sdo facilmente
obtidas devido a linearidade do modelo. No caso do MOSFET, temos trés situagdes distintas onde o modelo de
pequenos sinais deve ser extraido: regido de triodo em inversdo forte; regido de saturacdo em inversdo forte; regido
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de saturacdo em inversdo fraca. A regido de triodo em inversdo fraca tem pouca utilidade pratica, devido a faixa
muito pequena admissivel para Vps. A inversdo moderada ndo possui um modelamento analitico simples, o que
impossibilita a obtencdo de equagdes praticas para o modelo de pequenos sinais. Como o modelo de pequenos
sinais representa as variagdes de tensdo e corrente, e suas relagcdes, ndo ha diferenca na representacdo dos sentidos
das tensdes e correntes para o NMOS e o PMOS, somente as equagdes das fontes controladas e condutincias
adotardo sentidos contrarios para as tensdes e correntes de polarizagao.

A representacdo esquematica do modelo, circuito equivalente, ¢ igual para todos os modos de trabalho e regides
de operacao, mudando somente os pardmetros.

1.6.1 Modelo de Pequenos Sinais para Baixas Frequéncias

O modelo de pequenos sinais para baixas frequéncias ndo leva em consideragdo as capacitincias parasitas do
transistor, mas somente as variagdes das tensdes e correntes em torno do ponto de operagdo. Podemos obter o
modelo através das derivadas parciais da corrente ips, conforme a equagdo (1.31), que € equivalente a corrente ips
medida no transistor quando excitado pelas fontes de pequenos sinais da Figura 1.20.

DS v 1.31
Wy PV, B v, & (1.3D)

Definindo os parametros Gps, gmp € gmg, conforme as equacdes em (1.32), obtemos o circuito esquematico da
Figura 1.21.

o s
DS aVDS
ol g
m, =—— 1.32
Mg v, ( )
ol
gm, =—2
OV s
G
Ves
Ips
S0 THL oD
Vs
[
B Vps
S
\&J

Figura 1.20: Corrente ips no transistor excitado por fontes de pequenos sinais.
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Figura 1.21: Representacao esquematica do modelo de pequenos sinais em baixas frequéncias.

1.6.2 Modelo de Pequenos Sinais para Altas Frequéncias

O modelo de pequenos sinais para altas frequéncias consiste em adicionar as capacitincias parasitas, definidas
na Tabela 1.1, ao circuito da Figura 1.21. Desta forma, obtemos o circuito da Figura 1.21.

{

CosT T Con
8MeVes
[ )
G Ips L
So MV < oD T “os
0—@—0
EMyVis
CoT T Ch
B

Figura 1.22: Representacao esquematica do modelo de pequenos sinais para altas frequéncias.

1.6.3 Parametros de Pequenos Sinais na Regido de Triodo e em Inversio Forte

Para obter os parametros de pequenos sinais do MOSFET na regido de triodo em inversdo forte, precisamos da
equagdo (1.8), que descreve a corrente através dos terminais de dreno e fonte. Os pardmetros sdo calculados das
derivadas parciais de Ips, conforme as equagdes em (1.33). Note que ndo consideramos a dependéncia de o com
Vsp, pois € muito pequena e somente aumentaria a complexidade das expressdes analiticas. Os parametros
completos, incluindo as capacitancias parasitas, para 0 NMOS e PMOS se encontram resumidos na Tabela 1.2.

ol w

Gp=—L5 =k —(Vos -V, —aV,

DS aVDS P LEF( GS T DS)

ol w

gm :#:ka_VDS (133)

GS EF

ol w ov, ov. w

gmy === =V, LS (g 1)V
aVBS LEF aVSB aVBS LEF



Tabela 1.2: Parametros de pequenos sinais na regido de triodo.

Parametro NMOS PMOS
w w
G k, L—(VGS —V, —aVy) k, L—(VSG +V,—alVy)
EF EF
w w
am, k(o 1)V k,——(a—1)Vy,
EF EF
/4 W
gm; gmg; = kp L_VDS k L Vep
1
Cap —WL +Cl +CopoW EWL +Cl +CopoW
CBD CDJ CDJ
CGB CGBOL CGBOL
Cug %WL C' +Cu W %WL C' +Cy W
CBS CSJ CSJ
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Uma observagdo importante deve ser feita sobre as capacitancias Cgs € Cep, pois o fator Y4 so se aplica quando

V,s =0. Ao passo em que Vps aumenta, o canal perde espago proximo a difusdo de dreno, cedendo lugar a regido

de deplegdo que se forma no substrato. Durante este processo, até que o estrangulamento do canal seja alcangado, a

capacitincia Cgp vai diminuindo de valor até se igualar a C,,,/V . Por outro lado, a capacitdncia Css aumenta de

valor até alcangar 2/3WL,.C' +C.,,W . Mas devido a complexidade do modelo analitico para Cgs € Cop quando

V,s >0, é uma pratica comum, em célculos manuais, utilizar o fator '2, apesar do erro implicito. Entretanto, este

efeito estd previsto nos modelos de simula¢do mais complexos, como o BSIM3.

1.6.4 Parametros de Pequenos Sinais na Regidio de Saturaciio e em Inversdo Forte

Na regido de saturacdo, podemos calcular os parametros de pequenos sinais pelas derivadas parciais da equacao

(1.27), conforme (1.34). Os parametros completos, juntamente com as capacitincias parasitas, para os transistores

NMOS e PMOS se encontram na Tabela 1.3. Neste caso a capacitincia Cgp € fixa em C,,, W e Cgs em

2/3WL,,C! +C,,W , pois na regido de saturagdo o canal ja se encontra estrangulado.

DS

g8mg =

gmy =

ol s

Vs

Olps _

OV

aIDS —

OV g

k, w
= 7 (v, A=Al
26¥ LEF( GS ) DS
k, w
;"E(VGS V) (1+ AV))
kW
o« — (Vs =V )(1+ AV 5)

k
a L,

oV, oV,

= -1
Vg OV gmg (a=1)

Tabela 1.3: Parametros de pequenos sinais na regido de saturagio.

Parametro

NMOS

PMOS

(1.34)



k
_pl(VGs _VT)Z/1 _pl(I/SG "'VT)Z/1
GDS a LEF a EF
A s Al g,
k, w w
L (Vgs =V )(1+ WVs) L — (Vg + V7 )1+ V)
a LEF a Lgp
Mg
k, w k, w
\/zng(l-i_ﬂ’VDS)]DS \/2;”:(1+/1VSD)ISD
gm, (a—1)gm; (a—1)gmy
CGD CGDOW CGDOW
2 ,
CDB CDJ CDJ + E(a - 1) WLEF Cox
a-1)WL..C'
Cop Copol CGB()L+( )3a S
2 , 2 /
CGS g WLEF Cox + CGSOW g WLEF Cox + CGSOW
2 ,
Cy Cy, C,, +§(a ~1)WL,,.C.,

1.6.5 Parametros de Pequenos Sinais na Regido de Saturacio e em Inversido Fraca
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Na inversédo fraca, consideraremos somente a regido de saturacdo, pois a regido de triodo ocorre para Vps na

ordem de mV, e tem pouca aplicacdo pratica. Para extrair os parametros de pequenos sinais, necessitamos da

equagdo (1.24) e de suas derivadas parciais, conforme em (1.35). O resumo dos parametros, inclusive as

capacitancias parasitas encontram-se na Tabela 1.4.

DS

Vs =V
I GS T
Gps = Ol s =Al e "= 4 s
OV s 14+ AV
Ves =V
ol 1 o 1
gm, =—25=-DL0 g " (1+/1VDS):ﬂ
Vs nér ng,
Vs =V VoV,
ol 1 ot ov, oV n—1 e n—1
gmy=—25=—"Loo " (14 2V, )L —5 =( )IDOe " (1+/1VDS):—( )I
OV gs ng; OV OV T
Tabela 1.4: Parametros de pequenos sinais na inversdo fraca.
Pariametro NMOS PMOS
Vs —Vr Vs +Vr
Al,e " Al e "
GDS ﬂ, A
1+ AV, 2 1+ AV, %
(n—l) VGZiVT (}’l—l) Vsj+VT
gmy pry Ige "™ (14 AV ) vy Iee "™ (1+AVg)

(1.35)



(n—1) (n—1)
I DS 1 SD
ng, ng,
Ves —Vr I Vs +Vr
Lo M (14 AV ) Lo M (14 AVy)
ng, ngy
Mg
Lps Lo
ng, ng;
CGD CGDOW CGDOW
CBD CDJ CDJ
WL..C v WL,.C. v
C B = CGBOL ) = CGBOL
o 2Ly, -V, 2 %+VBG—VFB
CGS CGSOW CGSOW
CBS CSJ CSJ

1.7 Modelo EKV
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O modelo EKV foi desenvolvido pelos pesquisadores C. C. Enz, F. Krummenacher e E. A. Vittoz, dai as
iniciais, e utiliza a mesma aproximagdo charge sheet empregada no modelo SPICE. Entretanto, devido as
consideragoes feitas ao longo de seu desenvolvimento, o EKV é um modelo compacto, totalmente simétrico e
abrange todos os modos de operacdo e regides de trabalho. A Corrente /ps é composta por duas outras correntes, a
direta [r e a reversa /g, de forma que /,; =1, —I,, conforme mostrado na Figura 1.23.

Figura 1.23: Representag@o das correntes no MOSFET segundo o modelo EKV.

NMOS PMOS
G G
So TFT oD SO Ty oD
IF IR IR
B B
IDS:IF_IR ISD:IF_IR

As correntes sdo sempre maiores que zero, € seus valores definem a regido de trabalho. Quando 7, >0 e

1,>0, o MOSFET encontra-se na regido de triodo. Mas quando /. >0 e [, </, ou [, >0 e I,>1,.,0

MOSFET encontra-se na regido de saturagdo direta e reversa, respectivamente. Os termos saturagdo direta e reversa
surgem da simetria do modelo, pois na saturagdo direta temos ¥, >V, e na saturagdo reversa temos V, <V,. A

equagdo basica para a corrente direta e reversa no MOSFET de canal N ¢ dada em (1.36), onde a notacdo []

F.,R

refere-se ao sentido direto ([-]F) € a0 reverso ([-]R ). A razdo I, /I, € conhecida como coeficiente de inversdo

IC (inversion coefficiente), e determina o modo de operagdo do MOSFET. Todas as tensdes sdo referenciadas ao
substrato, que é considerado como terminal comum.
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Apesar dos pardmetros nr e ng serem calculados de forma diferente para cada modo de operagdo, seus valores
variam pouco, e ¢ muito pratico usar n, =n, =1+y / 2,/2¢, tanto para a inversdo fraca, quanto para a moderada e

a forte. Isto introduz uma pequena imprecisdo no modelo, mas é extremamente vantajoso para calculos manuais.
De qualquer forma, os modelos apresentados sdo muito simplificados, servindo somente para uma primeira
aproximacdo. Resultados precisos necessitam de modelos mais complexos, que contemplem imperfeigdes de
segunda ordem, e s6 podem ser utilizados em programas de simulagdo numérica. Por este motivo, deste ponto em

diante, nossas analises serdo realizadas considerando n=n, =n, =1+ 7// 2.2¢, .

Vo =V =1y oV, / I 1
¢ T0 TRRTSD _ N44ZER Lln| N4+425R —(1+ln(2))
”F,R¢T I Lisp

w
IESP = 2nF,R¢7%kp L_

EF

Vio =V + & + 7%

2,24, (1.36)
y

& =20, +¢.In| 1+

y
+—2

2\'2¢F +VS,D
y

2

— predominantemente eminversdo fraca

nF,R
1+

— predominantemente em inversdo forte ou moderada

O coeficiente de inversdo ¢ mais bem definido como IC=max(/, /I, ,1;/1,5), sendo que: IC<1

caracteriza a inversdo fraca; IC~1, a inversdo moderada; IC>1, a inversdo forte. Desta forma, temos as regides
de trabalho definidas em (1.37). As correntes /r e Iz s6 podem der calculadas numericamente, pois estdo implicitas
na equacdo (1.36). Entretanto, quando a operagdo em inversdo forte ou fraca ¢ caracterizada, podemos fazer
algumas simplifica¢des em (1.36), de forma a explicitar Ir e Ir.

] 50 f 1, > I, — saturacdodireta
< 1 — inversdo fraca
. N I, > I, — saturagdoreversa
IC ~1 — inversaomoderada = Iy riodo diret (1.37)
> [, — triododireta
IC > 1 — inversao forte ook .
1, <1, — triodoreversa

Apesar da simetria caracteristica do modelo EKV, deste ponto em diante consideraremos somente o sentido
direto da corrente entre dreno e fonte /ps. Mas este procedimento ndo compromete a simetria do modelo, pois o
sentido reverso € facilmente representado intercambiando os terminais de dreno e fonte, ou seja, o terminal de fonte
passa a ser o dreno e vise versa.

1.7.1 Equacio de Ips em Inversao Fraca

A inversdo fraca é caracterizada por IC <1, € esta condigdo nos permite fazer a simplificagdo 1+ x =1+ x/2,
para |x| <1, que aplicada a equagdo (1.36) implica em (1.38). Podemos desprezar o termo 21, /1, em relagdo ao

restante, obtendo a equagdo simplificada (1.39), e finalmente a equagdo das correntes na inversao fraca, dadas por
(1.40) e (1.41).
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V.=V, —nV, 1 1 V.-V, —nV, 1 1
¢ 10 SP o142 F’R+1n(2 F’R]—(1+ln(2)):> ¢ 10 5B _p Fk +ln[2 F’Rj—ln(z)(l.38)
ng; Lsp ESP ng; g ESP
1 V.-V, —nV,
1n(2 “]: ¢ 03P 41n(2) (1.39)
Lysp ng;
Ve =Vro—1Vs p
I =1, ™ (1.40)
F.R — 1ESP
V6 —Vro—nVs V6 —Vro—nVp Ve —Vro—1Vs “Vbs
Iy =1 pgpe " —Lyge o= £sp€ " (1_6 g ] (1.41)

No caso em que V¢ > ¢, , temos saturagdo direta em inversdo fraca, dada por (1.42).

Ve —Vro—nVs

Ips = Ipgpe i (1.42)

1.7.2 Equacio de Ips em Inversao Forte

A inversdo forte ¢ caracterizada por IC>>1, e esta condicdo nos permite fazer a simplificacdo x + ln(x - 1) X,

quando x>1, que aplicada a equagdo (1.36) implica em (1.43), e finalmente a equacdo das correntes na inversao
forte, dadas por (1.44). Sendo a corrente total dada por I, =1, —1,, a equacdo da corrente na regido de triodo ¢
dada em (1.45).

Ve =Vig—nVs p Iy ¢

= |4 (1.43)
ng, Lysp
1 NG 4 2k, W 2
Ipg= 4;23;; (VG Vo _nVS,D) :;—HE(VG Vo _nVs,D) :ZE(VG —Vro _nVS‘D) (1.44)
k, w w
Is ==2—((Ve =Vro =1V = (Vg = Vo —nVD)z):kp—((VG VW —(VE -V )] (1.45)
n Lgp Lyr 2

Substituindo o termo V2 por (Vs +V )" em (1.45), é facil notar que a corrente Ips possui um méaximo em

fungdo de Vps, € que corresponde a corrente de saturagdo, conforme mostrado na Figura 1.24. Portanto, a equagio
da corrente na saturagdo pode ser obtida calculando-se Vpssu, € substituindo na equagio de Ips, conforme em (1.46).

k, w 2 V.-V,
TZE(VG_VTO_HVS) s Vossar = < n o —Vs (1.46)

I =
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Triodo «—— Saturagio

[
» VDS

VDS\M[
Figura 1.24: Transicdo entre as regides de triodo e saturagdo.

1.7.3 Modelo Continuo por Interpolacio

Conforme pudemos verificar, a equagdo (1.36) ndo pode ser invertida para obtermos uma expressdo analitica
para Ir e Iz. Entretanto, € possivel determinar uma expressao que interpole continuamente as correntes /r e Iz entre
a inversdo fraca e forte. A equacdo (1.47) tem esta propriedade, pois tende assintoticamente para a inversdo fraca e
forte. A inversdo moderada ¢ satisfatoriamente modelada pela equacdo, pois a transi¢do entre a inversdo fraca e
forte ¢ suave.

2

V, ~V,y—nV,

I =206k, in 1+exp[w] (1.47)
Ly 2ng,

Para avaliar a equagdo (1.47), precisamos definir a fronteira entre a inversdo fraca e forte pelas tensoes de
polarizacdo, pois o coeficiente de inversdo ndo aparece na equacdo. Vamos definir esta fronteira como sendo a
tensdo Vi onde a corrente na aproximacgao de inversao forte ¢ zero. Pela equagdo (1.44) determinamos que /,. , =0

para V, =V;,+nV . Entdo, na inversdo fraca temos V, <V, +nV;,, € na inversdo forte V, 2V, , +nV .
Quando Vg € suficientemente menor que V;, +nVs ,, o termo exponencial torna-se muito pequeno, € podemos
aplicar a aproximacao 1n(1+x) ~ x, quando |x| <1, a equagdo da corrente, obtendo (1.48), que ¢ exatamente a
de

forma que o termo exponencial seja muito maior que 1, a equagdo (1.47) torna-se (1.49), que é exatamente a
equagdo da corrente na inversdo forte. Temos entdo a corrente /ps dada por (1.50).

equacdo da corrente na inversdo fraca. Por outro lado, quando Vs ¢ suficientemente maior que V,,+nVj ,,

W V.-V, —nV,
I g = 2n¢ﬁkprexp(%] (1.48)
EF T
k, w 2
Lpw === (Ve =V =1V ) (1.49)
n Lgp

2 2
1 =206k 7| 1n lp(uj i lp(uj (1.50)
L. 2ng, 2ng,
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1.7.4 Corrente Ips em Termos da Funcao LambertW

A equagdo interpolada para a corrente Ips expressa em (1.50) produz erros quando avaliada longe dos extremos
da inversdo fraca e forte. Entretanto, existe uma solu¢do exata para a equagdo da corrente /ps no modelo EKV em

termos da fungdo LambertW (x). A equagdo x = yexp(y) aparece em muitos problemas da fisica, e sua solugdo
foi estabelecida com a fungdo LambertW (x), ou seja, y=LambertW (x). Esta fungdo é encontrada nas

bibliotecas dos principais softwares de analise matematica. Tomemos a equacdo (1.36) do modelo EKV, e
apliquemos a fungdo exponencial a ambos os lados da equagdo. Como resultado, obtemos facilmente a equagio
(1.51). Observe que a equagdo esta no formato x= yexp( y), e, desta forma, chegamos a (1.52), e obtemos
facilmente a solugdo de /rr dada em (1.53). Sabendo que a corrente que circula pelos terminais de dreno e fonte é
dada por I, =1, —1I,, obtemos finalmente a solugdo exata para /ps dada em (1.54).

V6 =Vro—nr #Vs.p Irr
”7" A 1+4[—’—1
2e e = /1+4£—1 el e (1.51)
[ESP

Ve=Vro *V‘F,RVS,D

]
1+4-L2 _1= LambertW | 2e "% (1.52)

ESP

Ve =Vro—nr gVs p

I : I
I, o =52 LambertW| 2e "% ) [ - (1.53)
’ 4 4
] Ve —Vro—neVs 2 Ve —Vro—nrVp 2
IDS:ETS” {LambertW{2e el ]+1] - LambertW{2e "adr ]+1 (1.54)

1.7.5 MOSFET de Canal P

As equacdes do modelo EKV para o PMOS sao as mesmas que do NMOS, mas devemos observar a tensao de
referéncia Vg, que € a tensdo de bulk. No caso do NMOS, todas as tensdes sdo referenciadas ao bulk, que esta

conectado ao terra. No PMOS, devemos usar Vzg, Vas, Vap € |VT0|. Desta forma, as equacdes sdo as mesmas do

NMOS, bastando inverter o sentido da corrente Isp, conforme a Figura 1.23. A corrente no sentido direto ¢ medida
da fonte para dreno Isp, € as equagdes dadas por (1.55), (1.56), (1.57) e (1.58). A representacdo pela funcdo
LambertW encontra-se em (1.59).

Vg HVrol=1Vs

Iy =1,ge " — Inversdo Fraca, Saturacdo Direta (1.55)
Iy, =k, Lﬂ[(VBG - |VT0|)VSD —%(VBZD —Va )j — Inversdo Forte, Triodo Direta (1.56)
EF
k, w Ve = Vi
Iy, = 2—;L—(VBG —|VT0| —nVy )2 s Vepsar = BGT“O'— Vs — Inversdo Forte, Saturagdo Direta  (1.57)
EF
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2 2
V. Vo =nV V. Vo —nV,
SD K,

Ly 2ng, 2ng,

VBU"VT(J"”FVBS

: VBG"VTU"”RVBD :
I et S
I, =% LambertW{2e et J+1 — LambertW{Ze "br J+1 — LambertW  (1.59)

1.7.6 Efeitos de Segunda Ordem

No caso do modelo EKV, consideraremos somente a modulagdo de canal, cuja modelagem ¢ idéntica a feita
para o modelo SPICE nivel 3. A reducdo de mobilidade ndo tem uma modelagem tdo compacta quanto o modelo
SPICE e nao a abordaremos, pois nosso objetivo € desenvolver equacdes de projeto analiticas e simples, que nos
permitam fazer anélises e calculos manuais para uma primeira aproximacao.

A modulacdo de canal é um efeito de segunda ordem que ocorre nos transistores de canal curto, e foi abordada
em mais detalhes no item 1.2.1. Adotaremos aqui a mesma modelagem, utilizando o parametro A, que se aplica as
regides de saturagdo em inversdo forte e fraca. As equagdes (1.60) e (1.61) modelam o efeito de modulagido de
canal na inversdo fraca e forte, e na regido de saturagdo direta, respectivamente. O mesmo se aplica ao PMOS,
bastando seguir os procedimentos do item 1.7.5. Esta modelagem ndo se aplica ao modelo de interpolagdo, pois
este ndo evidencia a regido de saturagdo, tornando dificil determinar o momento onde aplicar o fator multiplicativo

(1+AV,) . Entretanto, se aceitarmos um pequeno desvio do modelo na inversio moderada, podemos aplicar o

modelo (1+1VD5) ao modelo de interpolagdo e a representacdo pela funcdo LambertW, conforme em (1.62) e
(1.63).

Vo —Vro=nVs
Is=1Ipe "™ (1+AV,) (1.60)
k, w
[DS:_;_(VG_VTo_nVS)Z(l"';LVDS) (1.61)
EF

2 2
IDS=2n¢§kp1 ln|:1+exp(wﬂ —ln{l+exp(wj:| (1+A(Vs-V,)) (1.62)
LEF 2n¢T 2n¢T

I Ve =Vro—neVs 2 V6 =Vro—nVp :
I :ETSP {LambertW(Ze el j+1] —[LambertW(Ze "adr ]+1] (1+A(V,-V5))  (1.63)

1.7.7 Modelo de Pequenos Sinais em Baixas Frequéncias

Podemos extrair o modelo de pequenos sinas calculando as derivadas parciais das correntes /r e Iz em relago as
tensOes de controle. As correntes, direta e reversa, de pequenos sinais sdo dadas por (1.64) e a corrente total por
(1.65). Os parametros de pequenos sinais, gmg, gms € gmp, podem ser calculados diretamente da equacdo (1.36), e
os valores encontram-se em (1.66). E importante observar que os termos 1, /I, € I,/I,g sdo os coeficientes de
inversdo da regido de fonte e dreno. Isto significa que os pardmetros de pequenos sinais tém as mesmas
formulagdes para as regides triodo e saturagdo, em inversdo fraca, moderada e forte, € os parametros dependem
somente dos coeficientes de inversdo. Isto ¢ uma vantagem clara em relagdo ao modelo SPICE.
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ol » ol » ol ,

POl o SO ¥ S Y S 1.64
F.,R 6VG G aVS N aVD D ( )
ipg =1, —i, = gM. v, + gmgvg + gmyv, (1.65)
1
gmg = Oy Oy _ o \/1+4 I —\/1+4 Iy
v Vg 2ng, Lpsp Lisp
ol, ol 1 1
gmg =—-1— R=—E—S"( 1+4-L —1] (1.66)
ovy oV 24, Trsp
J§ [, 1 1
ng:aF_aR:ESP 14428 4
8VD aVD 2¢T IESP

A representacdo esquematica do modelo encontra-se na Figura 1.25, e cabe destacar a presenca da condutancia
Gps que ndo aparece na equagdo (1.65). O proposito da condutincia Gps € incorporar o efeito de modulacao de
canal no modelo de pequenos sinais, e seu valor é dado por (1.67). Entretanto, Gps s6 deve ser incorporada ao
modelo na regido de saturagdo direta ou reversa, ndo existindo na regido de triodo. O modelo de pequenos sinais
para o PMOS ¢ idéntico ao do NMOS.

Gps = A|Lps| = A1 — 1| (1.67)

S D .
GDS Ips
SO—e¢—\WAN—9—<—0OD
s " Yo 8MegVg
. <

Figura 1.25: Modelo de pequenos sinais em baixas frequéncias.

1.7.8 Modelo de Pequenos Sinais em Altas Frequéncias

O modelo de altas frequéncias consiste em adicionar as capacitincias parasitas ao modelo de baixas frequéncias.
Estas capacitancias sdo as mesmas do modelo SPICE, e variam segundo a regido de operagdo. A representacio
esquematica do modelo encontra-se na Figura 1.26, e os parametros nas Tabelas 1.5 e 1.6.
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Figura 1.26: Modelo de pequenos sinais em altas frequéncias.

Tabela 1.5: Parametros de pequenos sinais em altas frequéncias.

Parametro NMOS PMOS
Gys Al ps|= 2|1 =1 Al ps|= 2|1, =1
am —I"ﬂ( 1+4 L -1 —I‘ﬂ 1+4 L -1
s 2¢T IESP 2’¢T IESP
am IEi 1+4 s -1 IEi 1+4 s -1
P 2¢T IESP 2¢T IESP
I I
amg ESP (\/1+4 L —\/1+4 Ly J ﬂ(\/l+4 I —\/1+4 Iy J
2n¢T IESP IESP 2n¢T IESP IESP

Tabela 1.6: Capacitancias parasitas.

31
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CORTE INVERSAO FRACA TRIODO SATURACAO
1
Cop CopoV CopoV 5 WL C(:x +Copol CopoV
Cps Cp, Cp, Cp, Cp,
’
WLy Coy
Cop | CLWLy, +CopoL 2 + Conol Conol Conol
GB oL + Capo 2 V4 % % GBO GBO
7 + | GB| ~VFB
C C..,W Coo oW 1WLC'CWZWLC’CW
GS GSO GSO E i Cox T Caso E w7 o T Caso
Cos Cy Cy Cy Cy
Cao ¢ a capacitancia de sobreposi¢@o porta-substrato por comprimento de canal.
Capo ¢ a capacitancia de sobreposi¢do porta-dreno por largura de canal.
Caso ¢ a capacitancia de sobreposi¢ao porta-fonte por largura de canal.
Csse Cpy sdo as capacitancias das jungdes porta-substrato e dreno-substrato.
C;X ¢ a capacitancia de porta por unidade de area.

1.8 Ruido no MOSFET

O ruido em circuitos elétricos ¢ uma perturbagdo nos valores das correntes e tensdes em torno de sues valores
nominais. Os sinais podem se tornar indistinguiveis caso a poténcia do ruido seja maior que a do sinal. Podemos
identificar duas de origem para o ruido: a externa, devida aos acoplamentos capacitivos e magnéticos com a rede
elétrica, maquinas elétricas, outros circuitos etc, como também a interferéncia eletromagnética gerada por
transmissores de radio; a interna, provocada pelas flutuagdes randomicas dos processos fisicos que governam o
transporte de cargas. O ruido oriundo de causas externas pode ser eliminado através de blindagem do circuito, mas
os de causas internas ndo podem ser evitados. Portanto, ¢ de fundamental importdncia a compreensdo dos
mecanismos de geragdo de ruidos internos, de suas propriedades e poténcia, para que sejam modelados e tratados
adequadamente no projeto do circuito, de forma a manter a poténcia total do ruido em um nivel aceitavel. Vamos
nos deter somente no modelamento dos ruidos internos. Os dois tipos de ruidos mais importantes no MOSFET sdo
o ruido térmico e o flicker.

A modelagem do ruido térmico é Unica e depende somente da resisténcia do canal. Entretanto, para o ruido
flicker, temos dois modelos distintos que s2o a variagdo do numero de portadores e a variacdo da mobilidade.

1.8.1 A Matematica do Ruido

Antes de entrarmos em detalhes sobre os modelos de ruidos no MOSFET, precisamos entender como manipular
as fontes de ruido (tensdo e corrente) e quantificar suas poténcias dentro de uma banda de frequéncia. Nao
entraremos em detalhes sobre as propriedades estatisticas do ruido, porque este assunto ¢ abundante em textos
sobre processos estocasticos, mas faremos algumas consideragdes que simplificardo a manipulagdo das fontes de
ruido e suas interagdes. Em primeiro lugar, consideraremos o ruido como sendo um processo estacionario, o que
significa que os momentos estatisticos (média, variancia etc.) ndo variam quando medidos em instantes de tempo
diferentes. Em segundo lugar, assumiremos ergodicidade, ou seja, as propriedades estatisticas do ruido sdo
observadas no tempo. Isto significa que a média e a varidncia podem ser calculadas pelas amostras do sinal no
tempo, segundo as equagdes em (1.68). A varidncia tem um significado particularmente importante, pois ¢é
equivalente a poténcia média do ruido. Na pratica, estas medidas sdo realizadas dentro de uma janela de
amostragem, suficientemente grande, aplicada em um determinado instante de tempo, conforme a Figura 1.27. Em
terceiro lugar, consideraremos que as fontes de ruido ndo sdo correlacionadas. Isto significa que uma ou mais

amostras do sinal vn(t) ndo podem ser previstas por amostras de outras fontes de ruido. Isto nos leva as

propriedades matematicas em (1.69).
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7/2
v =lim— I v, (¢)dt
Too T T
- ,
P, =v,,2—;1£310? j v, (1) dt
-T2
N N
Z:{f(v’?)zzl:f(vn)
N v
[17G)=117() (1.69)
n=l1 n=l1
f[] = ¢uma fungdo qualquer

4— Janela de Amostragem —

W/\/W\/\—-\/\

v,(1)

NN A~

\ 4

2

Figura 1.27: Janela de amostragem do sinal.

O ruido térmico e o flicker possuem média igual a zero,

propriedades em (1.69), fornece uma relagdo muito util para
determinado ponto do circuito, quando varias fontes de ruido sdo

1.28. Se o circuito ¢ puramente resistivo, a tensdo de saida v, (1)

ou seja, v, =0. Esta caracteristica, aliada as
o calculo da poténcia total do ruido em um
consideradas, conforme exemplificado na Figura

¢ uma combinacdo linear das correntes e tensoes

das fontes de ruido. Entdo, o valor médio e a poténcia média de v, (t) sdo calculadas conforme em (1.70).

Entretanto, a maioria dos circuitos possui componentes reativos,
tensdo e corrente varidveis com a frequéncia. Isto ¢ facilmente
transformada de Fourier. Mas o ruido ndo preenche os requisitos
Fourier e, portanto, precisamos de outra forma de representagio
média dentro de uma faixa de frequéncias.

capacitores e indutores, que tornam os ganhos de
manipulavel pelas fungdes de transferéncia e a
necessarios para a existéncia da transformada de
na frequéncia que nos permita avaliar a poténcia

N M
vo(t)= ZAkvnk + ZRjinj
k=1 J=1
N M N Mo
Vo (1) =D Ay + D Ry =D AV, + > Ri =0 (1.70)
k=1 Jj=1 k=1 j=1
2 N M 2 N M
v (1) = (Z A, + ZR]ian = Ao+ Ry
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N M
CIRCUITO RESISTIVO ~ |—0 v ()= 4, + > R,
k=1 Jj=1

%v”] % N % iml % inM

Figura 1.28: Circuito linear excitado por fontes de tensdo e corrente de ruido.

A forma de representar o ruido na frequéncia e avaliar suas transformagdes através das redes reativas é pela
densidade espectral de poténcia. A definicdo de densidade espectral de poténcia possui um embasamento
matematico que foge ao escopo deste texto, mas pode ser encontrado na literatura sobre processos estocasticos.
Mostraremos o conceito da densidade espectral de poténcia de forma bastante intuitiva, sem nos deter nos rigores
matematicos.

Considere o circuito da Figura 1.29, onde o filtro passa-faixa de ganho 1 e largura de banda igual a Aw é
excitado por uma fonte de ruido v,. O sinal medido em vy devera obrigatoriamente conter componentes de

frequéncias dentro do intervalo semiaberto [a),a)+Aa)[. Consequentemente, a poténcia média 130 de vy estd

associada ao intervalo [w,w + Ao .

|H (joo)

A
H(jo) oW 1
v” 5

Figura 1.29: Filtro passa-faixa excitado por uma fonte de ruido.

v
)

o w+Aow

Podemos distribuir esta poténcia P, pela faixa Aw, de forma a obtermos a quantidade S (= P, / Aw, que

[@,0+A0
chamaremos de densidade aproximada de poténcia. Se quisermos mapear a densidade aproximada de poténcia ao
longo de todo o espectro positivo de frequéncias, basta variar a frequéncia do filtro passa-faixa de 0 até o infinito,
com passo de Aw, e plotar as medidas das densidades de poténcias médias em um grafico, conforme a Figura
1.30(a). A densidade espectral de poténcia é obtida simplesmente fazendo Aw tender para zero, de forma que a
densidade aproximada de poténcia se torna uma linha continua, conforme a Figura 1.30(b). Desta forma, a poténcia
média do ruido dentro da faixa de frequéncia de w; a @: ¢ facilmente obtida pela integral em (1.71).

P, :j S, (w)do (1.71)

@y

A unidade dimensional usada para a densidade espectral de poténcia pode variar segundo a forma como foi
definida. Na equagdo (1.71), Si{w) é definida em W/rad/s, mas também é comum usar as definigdes W/Hz e

Vs /N Hz . Esta ltima utiliza a tensio RMS, que é a raiz quadrada da poténcia média, e a conversdo de S, ()

para S, (f) ¢é feita simplesmente por S, (f)=4/S,(f).
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Sw,(u+A(u SV(CU)
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Figura 1.30: Grafico da densidade de poténcia: a) densidade aproximada; b) densidade espectral.

Resta-nos descobrir uma forma de calcular a poténcia média dentro de uma faixa de frequéncias do sinal de
saida de uma rede reativa excitada por uma ou mais fontes de ruido. Para isto, considere o esquema da Figura 1.31,
onde H(jw) ¢ a fungdo de transferéncia da rede reativa excitada pela fonte de tensdo de ruido v,. Vamos definir a
funcdo Hpi(jw) conforme a Figura 1.32 e a equagdo (1.72). Podemos aproximar a func¢do de transferéncia H(jw)
por Hp(jw), que ¢ uma soma infinita de fun¢des Hpi(jw), espagadas de Aw, conforme a Figura 1.33, de forma que
Hp(jw) seja dada por (1.73). Esta aproximacdo pode ser tdo boa quanto se queira, bastando escolher
apropriadamente Aw. No caso extremo, quando Aw tende para zero, Hp(jw) se aproxima de H(jw), como também o
moédulo e o modulo ao quadrado, conforme equacionado em (1.74).

7 <
", (jw):{H(]kAa)),parakAa)_a)<(k+1)Aa) (1.72)
0, para outros valores de w
Hy (jo)=2 Hpy (jo) (1.73)
k=0
H (o) = lim 1, o)
|H (jo)| = lim |H, (jo) (1.74)

Aw—0

|H (jo)| = lim|H,, (jo)|

Aw—0

|H (joo)

A

g H(jo) oW

Figura 1.31: Rede reativa excitada por uma fonte de ruido.
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|HDk (ij
A

| H(jko) |

[

kAw (1+k)Aw -

Figura 1.32: Forma da fun¢ido Hpi(j ).

|, (joo)

kAw —> Ao [¢—

| HGjkAw) |

Figura 1.33: aproximagao de H(jw) por Hp(j w).

Fazendo a substitui¢do de H(jw) por Hp(jw) no esquema da Figura 1.31, podemos redesenha-lo conforme a

Figura 1.34. A poténcia média de vy, no intervalo de frequéncia [kAw,(k +1)Aa)[, pode ser calculada da mesma

forma que fizemos anteriormente para o esquema da Figura 1.29, mas desta vez considerando o ganho da fungdo de
transferéncia, que pode ser diferente de 1. Para tal, basta integrar a densidade espectral de ruido de v, dentro do
intervalo em questdo, e multiplicar pelo médulo ao quadrado da fungo de transferéncia, conforme em (1.75). Note

que a integral pode ser realizada de 0 até infinito, pois |H o ( jw)|2 so tem valor diferente de zero dentro do intervalo

[kAw,(k+1) Ao .

(k+1)Ae (k+1)Ae ©
P, = |H(jkAa))|2 I Sy (w)dw = |HDk (ja))|2 I Sy (w)dw = J.SV (w)|HDk (jw)|2 dw (1.75)
0

kAw kAw

A densidade de poténcia dentro do intervalo I:kAco,(k +1)Aa)[ ¢ obtida simplesmente dividindo P, por A,

conforme em (1.76). Podemos entdo criar a fungdo densidade aproximada de poténcia de vy pela soma infinita das
fungdes S, , , conforme em (1.77).

1 7 R
Sy E'([SV (w)|HDk (]w)| do (1.76)
0 1 © )
SVoiaproximada (Q)) = ;EJ‘SV (a))|HDk (]a))|2 dCU (1 77)
o= 0

A densidade espectral de poténcia é obtida fazendo Aw tender para zero na equagédo (1.77). Ao aplicarmos esta
condigdo a S, ,, temos que a integral se aproxima da area de um retangulo de largura infinitesimal, conforme em

(1.78). Portanto, temos que S, () ¢ dada pelo limite em (1.79). Resta-nos verificar o limite do somatorio, que ¢
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facilmente determinado pelas equacdes (1.73) e (1.74), resultando em (1.80). Finalmente temos a equagdo para a
densidade espectral de poténcia S, (@) de vo dada por (1.81), onde verificamos uma grande semelhanga com o

conceito de resposta em frequéncia. Mas neste caso, a funcdo de transferéncia ¢ substituida pelo seu modulo ao
quadrado.

—s, (50)|Hm (ja))|2 do = ﬁS,, (a))|HDk (ja))|2 Aw=S, (a))|HDk (ja))|2 — para Aw tendendo azero  (1.78)

Aw
. o1 . . X .
Sy, (a)) = AI}UIEO Sy, aproximada (a)) = AWTO;E.[SV (w)|HDk (j(x))|2 do =S, (w)Al}UIEO;|HDk (Jw)r (1.79)
= 0 -
lim " |H,, (jo)| =|H (jo) (1.80)
=0
S, (@)=, (w)|H (jo)[ (1.81)
Hp, (]a))
Hpy, (]a))
) % : . VU
Hp, (]CU) .

Figura 1.34: Fung@o de transferéncia Hp(jw) decomposta em fun¢des Hpi(j ).

O tratamento matematico para um circuito excitado por varias fontes de ruido ¢ simples, na medida em que as
fontes de ruido ndo sdo correlacionadas. Como a natureza da densidade espectral de poténcia é a poténcia média
distribuida na frequéncia, as opera¢cdes matematicas relacionadas em (1.70) aplicam-se também para o célculo de
S,. (@) . Considere o esquema da Figura 1.35, onde temos uma rede reativa excitada por multiplas fontes de ruido

ndo correlacionadas. Cada fonte de ruido possui uma representacio para a densidade espectral de poténcia, e a rede
possui uma fungdo de transferéncia da saida para cada entrada. Temos entfo que a densidade espectral de poténcia
do sinal de saida vo(?) ¢ dada por (1.82).

5, ()= |, (o)l 5, (0)+ Y|z, (jo)f S, (o) (1.82)
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REDE REATIVA —ov, (¢)

% - % ; % i"l % )

Figura 1.35: Rede reativa excitada por multiplas fontes de ruido nao correlacionadas.

Como exemplo, considere o circuito da Figura 1.36, onde as fontes de ruido v, e i, possuem densidades
espectrais de poténcia S, (w) e S,(w), respectivamente. Calculadas as respectivas fungdes de transferéncia, e

aplicando a equagdo (1.82), a densidade espectral de poténcia do sinal de saida vo(f) é dada por (1.83).

(0]
4 2
S, ()= 1”2 —5, () + C 5o (1.83)
A O
LC R*C? LC R*C?

Figura 1.36: Circuito passivo excitado por duas fontes de ruido.

1.8.2 Ruido Térmico no MOSFET

Os transistores MOSFET possuem varias fontes de ruido, dentre as quais podemos citar: o ruido no canal, que ¢
a fonte principal; as jungdes semicondutoras fonte-substrato e dreno-substrato; os contatos 6hmicos dos terminais
de porta, fonte, dreno e substrato. Estudaremos somente a fonte de ruido principal, pois nosso objetivo ¢ obter um
conjunto de equacdes que nos permita realizar andlises e calculos manuais, para uma primeira aproximagao do
projeto. O refinamento do projeto deve ser feito com o auxilio de programas de simulagdo, contendo modelos
completos para o ruido. Dois tipos de ruido sdo dominantes no MOSFET, o ruido térmico e o flicker. O ruido
térmico tem somente um modelo, pois origina da resisténcia do canal. Mas o flicker tem duas fontes distintas: a
variagdo randomica do nimero de portadores e a variagdo da mobilidade.

O ruido térmico, também chamado de ruido Johnson ou ruido Nyquist, tem a caracteristica de possuir a fungéo
densidade espectral de poténcia plana na frequéncia, conforme o grafico da Figura 1.37. Por este motivo, também ¢
conhecido como ruido branco. O termo “térmico” refere-se ao mecanismo de geragdo do ruido, que € a agitacao
térmica dos portadores de carga. Este tipo de ruido é encontrado em todos os componentes resistivos, € no
MOSFET esta associado a resisténcia do canal. Mas a resisténcia de canal ¢ dependente da concentracdo de cargas
livres que participam do processo de condugao, e € esta concentragdo de cargas que serve como base para o calculo
da poténcia do ruido. Podemos concluir com base nesta propriedade, que qualquer esquema de polarizacdo que leve
ao aumento da concentragdo de cargas no canal, também implica no aumento da poténcia do ruido branco. Isto fica
evidente nas equagdes para a densidade espectral de ruido que serdo apresentadas a seguir.
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>f

Figura 1.37: Densidade espectral do ruido térmico (branco).

Assumindo o modelo SPICE, na regido de inversdo forte, a densidade espectral do ruido da fonte de corrente

associada ao canal é apresentada na Tabela 1.7, onde ks é a constante de Boltzmann (1.38x10"J/K)e T é a

temperatura absoluta (°K). Na regido de inversao fraca, temos a densidade espectral de poténcia apresentada na

Tabela 1.8, onde ¢ é o modulo da carga do elétron (1.6x107°C ). Em ambos os casos, as equagdes sdo validas

tanto para a regido de triodo quanto a de saturagdo. As fungdes [-](®) e [](f) referem-se a unidade onde a

densidade de poténcia foi definida, [W/rad/s] ou [W/Hz].

Tabela 1.7: Densidade Espectral de Poténcia do Ruido Térmico na Inversdo Forte.

Ruido Térmico na Inversao Forte

NMOS PMOS
w 21+n+n’ w 214947
S =4k, T|—k (V.. —V.)— S =4k, T|—k (V.. +V, ) —————
o ()= LEF PVos=V2)3 1+7 i (1) =4k, Ly (Voo +77)3 147
2k, T 2 2k.T 2
S, ()= ky Kkp(VGS_VT)Em S, (w):k_B lkp(Vsc +VT)21+77J
! 7 | Ly 3 1+7¢ ! 7 | Ly 3 1+7¢
V.
1_ 2 4 VDS S VDS.vat 1_ VSD 5 VS < SDsat
77 VDSsat 77 = SDsat
0 H VDS > VDSsat 0 > VSD > VSDmt
Vs =V Ve +V,
VDSsat = = L VSD.yat :M
a a
Ve =Vro +7(\/2¢F Ve _\/2¢F) Ve =V —7(\/2¢F + Vs —,/2¢F)

Y

+—
2428, + Vg

Y

+—
220, +V

Tabela 1.8: Densidade Espectral de Poténcia do Ruido Térmico na Inversao Fraca.

Ruido Térmico na Inversao Fraca

NMOS

PMOS

Vos M Vs
S, (f)zZqIDOe "o (1+e ”j

VsVt —Vsp
S,W (f):2qID0e "r (1+e WJ

Yos=Vr Vps
Slw (a)) = @e " (1 +e /ﬁl j

T

YsotVr )
Sn,, (0)):@6 "o (l+e /”’]

T
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w w
1y =2k, (1) 1o =, (1)
EF EF
S S n=le——~D
2\2¢. +V 2\2¢ + Vs
k,T k,T
¢ === ¢ ==
q q

1.8.3 Ruido Flikcer no MOSFET

O ruido flicker, também chamado de ruido 1/f, esta presente no MOSFET e ¢ responsavel pela maior parte do
ruido medido em baixas frequéncias. Sua densidade espectral de poténcia S#(f) € inversamente proporcional a
frequéncia, conforme mostrado na Figura 1.38. De forma geral, a equacdo da densidade espectral de poténcia ¢é

dada por S, ( f ) =N, / f7, onde Nr é uma constante e yé proximo de 1. Em nosso caso, usaremos y =1.

No MOSFET, temos dois mecanismos dominantes de geracao do ruido flicker: a variacdo aleatoria do niimero
de portadores e a variacdo da mobilidade.

S(f)

A

>/

Figura 1.38: Curva da densidade espectral de poténcia do ruido flicker.

Varia¢do Randomica do Numero de Portadores — Modelo de McWorther

Durante o crescimento do 6xido de porta, algumas ligagdes quimicas ficam incompletas na rede cristalina do
oxido de silicio. Estas ligagdes agem como “armadilhas” que capturam cargas livres no canal, e alteram o valor da
tensdo de banda plana Vg, que por sua vez altera o valor de V7. As cargas sdo levadas até as armadilhas pelo efeito
de tunelamento quantico, que ¢ dominado por uma lei probabilistica. Da mesma forma que as cargas sdo
capturadas, elas também sdo liberadas, provocando uma variagdo aleatdria em Vrp € V7. O tempo que as cargas
levam para serem capturadas e liberadas depende da profundidade da armadilha dentro do 6xido. Quanto mais
profunda, mais distante da interface, estiver a armadilha, maior serd o tempo para captura e liberagdo da carga.
Juntando-se um niimero muito grande de armadilhas e um niimero igualmente grande de cargas sendo capturadas e
liberadas em tempos diferentes, este processo aleatorio tem como resultado liquido a densidade espectral de

poténcia S, ( f ) =N, / f. A constante Nr é calculada através de uma formulagio desenvolvida por A. L.
McWorther, também conhecida como modelo de McWorther.

Na inversdo forte e nas regides de triodo e saturago, a equagdo para a densidade espectral de poténcia ¢ dada
por (1.84), onde A é o comprimento de atenuacdo de tunelamento (= 1A para o silicio) e N, é a densidade de
armadilhas. Podemos condensar a quantidade ¢°k,AN, em um Gnico parAmetro Krs; de forma a obter as equagdes

da Tabela 1.9. Note que o parametro Krs; possui para 0 NMOS um valor diferente daquela para o PMOS.
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¢’k,TAN, I}
fWLEFC!Z ( VT )2

S, (f) (1.84)

Tabela 1.9: Ruido flicker na inversdo forte - Modelo de McWorther.

Ruido Flicker na Inversiao Forte - Modelo de McWorther
NMOS PMOS
K., T I’ 1 K., T I: 1
S — FSI DS S — FSI SD

n (/) CoWLye (Vs =V, )" f » (/) CoWLye (Veo +V, )" f
S (a)): KFSIT 12 1 S (w): KFS[T Iéz‘D l
Ir 270C WLy (Vos -V, ) f ¥ 20C WLy (Vi +V, ) f

Vro+7( 20, + Vg — \]2¢F) VT:VTO_7( 20, + Vi _\12¢F)

Na inversdo fraca a equacdo da densidade espectral de poténcia depende somente de Ips, € assume a forma em
(1.85), onde C, e C; sdo as capacitancias por unidade de area, de deplegdo e das armadilhas na interface

respectivamente. Compactando a quantidade ¢*AN, / ky (1+(C +C; )/ )2 em Kry;, temos as equacdes da

Tabela 1.10. O modelo ¢ valido tanto para a regido de triodo quanto para a de satura¢do. Como antes, o pardmetro
Krprnao é o mesmo para o NMOS e o PMOS.

4
g AN, I5 (1.85)

DS
kaTWLEFC’Z[HC +Ci J

S, (/)=

ox

Tabela 1.10: Ruido flicker na inversao fraca - Modelo de McWorther.

Ruido Flicker na Inversao Fraca - Modelo de McWorther

NMOS PMOS
K I’ K I;
S]ﬁ_(f):%ﬂ SI, (f):%ﬂ
T Cax WLEF f T Cnx WLEF f
( ): KFWI i S (0)) KFW] I;D
1y ?2 Iy ”
22TC°WL,, f 22TC°WL,, f

Variagdo da Mobilidade — Modelo de Hooge

A outra fonte de geragdo de ruido flicker ¢ a variagdo da mobilidade. O modelo de Hooge ¢ o mais usado para
quantificar o ruido flicker neste caso. Este modelo ¢ baseado na formula empirica (1.86) para a densidade espectral
de poténcia da corrente de ruido em um resistor, onde o € uma constante empirica, R ¢é a resisténcia elétrica e N é

densidade de portadores.

SR(f)=% (1.86)

A equagdo (1.86) pode ser aplicada ao MOSFET, bastando fragmentar o canal em segmentos muito pequenos de
resisténcia AR, de forma que uma andlise diferencial possa ser aplicada. Como resultado, obtemos as equagdes da
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Tabela 1.11 para a densidade espectral de poténcia, valida para a inversdo forte nas regides de triodo e saturag@o.
Na inversdo fraca temos a equag@o da Tabela 1.12, que também ¢ valida em todas as regides de operagio.

Tabela 1.11: Ruido flicker na inversdo forte - Modelo de Hooge.

Ruido Flicker na Inversao Forte - Modelo de Hooge

NMOS PMOS
S, (f) _ anﬂolesVDs l S, (f) _ an/JgISDVSD l
Ligr S Ly S
( ) g0y kol psVps i ( ) gy kol sy Vsp l
Ip - 2 I - 2
27Z'LEF f 2ﬂLEF f
VDSsat = VGS VT VSDsat = VSG i VT
(04 (04
VT=VT0+7( 2¢F+VSB_\/2¢F) VT=VT0_7( 201 + Vs _\/2¢F)
Y Y
a=l+——u— a=1l+———
220, +Vy, 2\2¢p + Vs

Tabela 1.12: Ruido flicker na inversao fraca - Modelo de Hooge.

Ruido Flicker na Inversao Fraca - Modelo de Hooge

NMOS PMOS
s s
2qa, b s 1—e 7 1 2qa, pyp I, 1—e 7 1
S[F (f): IILZO T~ DS _Vlimf S]F (f): IILQO T~ SD _@f
" l+e = l+e *
s Vs
qa b 1—e 1 qa, bl 1—e 7 1
Slf-(a)): Hﬂli)z — 7@7 S/F(w): Hﬂ_Loz = Tw
= l+e " l+e
k,T k,T
¢T= £ ¢T= £
q q

As fontes de ruido podem ser incorporadas ao modelo de pequenos sinais bastando adicionar uma fonte de

corrente i, entre dreno e fonte, e cuja densidade espectral de poténcia ¢ S, (f)=S, (f)+S, (/) conforme a
Figura 1.39. Com relag@o ao ruido flicker, a fungdo S, ( f ) ¢ a soma das fungdes definidas pelos modelos de

McWorther e de Hooge. Na pratica, o modelo de McWorther ¢ mais perceptivel que o de Hooge quando lidamos
com o transistor NMOS. O caso oposto ocorre para o transistor PMOS, onde a influéncia do modelo de Hooges ¢é
mais perceptivel. A decisdo de ignorar o efeito de um modelo ou outro é baseada em consideragdes de simplicidade
de calculos e analises, como também da precisdo dos resultados. De qualquer forma, os modelos implementados
nos simuladores sd3o mais precisos e abrangem mais fontes de ruido do que as que consideramos. Os modelos
apresentados servem como primeira aproximagao de um projeto.
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Figura 1.39: Modelo de pequenos sinais com fonte de ruido.

Neste ponto, devemos tragar alguns comentarios sobre o ruido branco e o flicker. Ambos sdo entidades
matematicas utdpicas, ndo podem existir de forma completa no mundo real. Os dois tipos de ruido possuem
poténcias infinitas quando avaliadas em todo o espectro de frequéncia, o que ¢ praticamente impossivel. No caso do
ruido branco (térmico), ndo € possivel existir uma componente de frequéncia infinita, pois o foton associado a
radiacdo eletromagnética do ruido teria energia infinita. J& o ruido flicker, cuja poténcia tende a infinito quando a
frequéncia tende para zero, ndo pode ser observado em frequéncias ultra baixas, pois precisariamos de um tempo de
observacdo muito grande para perceber a onda no tempo. Mas os dois tipos de ruido sdo observados quando
delimitamos a frequéncia de trabalho. Para valores praticos desde algumas fracdes de Hz até muitos GHz, é
possivel observar os padrdes do ruido branco e flicker com bastante clareza.

1.9 Modelo de Pelgrom para Descasamento

Durante o processo de fabricacdo do circuito integrado, os pardmetros que regem o comportamento das
estruturas basicas, como transistores, capacitores, resistores, diodos, etc., estdo sujeitos as flutuacdes aleatorias de
seus valores nominais. Por exemplo, considere o 6xido de gate, que forma o capacitor C,, € influencia no valor de
Vro e de k,. Pequenos desajustes no processo de fabricagdo podem provocar alteragdes na espessura do oxido de
silicio, que por sua vez afetam os pardmetros citados acima. Uma vez projetados e fabricados, os circuitos
integrados possuem muito poucos recursos para a calibragdo, e sdo dispendiosos. Por este motivo, ¢ muito
importante tentar mitigar os erros dos parametros de processo, ou pelo menos manté-los dentro de certos limites
pré-determinados. Neste contexto, ¢ fundamental conhecer as fontes de erros e estabelecer um modelo matematico
que permita quantifica-los.

Podemos identificar trés tipos principais de fontes de erros no processo de fabricacdo: o erro de gradiente, a
varia¢do global dos pardmetros de processo e a variagao local dos parametros de processo.

No caso do gradiente de processo, a variagdo do pardmetro ¢ dependente da distdncia, e segue uma
determinada dire¢do. Como exemplo, considere a Figura 1.40 onde temos trés areas idénticas, A, B e C, desenhadas
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no substrato, e a certa distdncia uma das outras. Tomemos como base o parametro P, com valor po, medido na area
A, e o gradiente de processo no sentido S, conforme indicado. Assumindo um modelo de primeira ordem para o
gradiente de processo, a variacdo de P na diregdo S € proporcional a uma constante Sp vezes a distancia s,
Ap = S,s . Entretanto, as variagdes Apsz ¢ Apc, medidas em B e C, respectivamente, deverdo levar em consideragao

as projecdes do coeficiente Sp nos eixos x e y, conforme as equagdes (1.87) e (1.88).
Ap, =S, cos(8)D, (1.87)

Ap. =S8, co8(0)D, + S, sin(0)D, (1.88)

T PotAp.
C
D,
DotAp,
A B

Figura 1.40: Erro de gradiente de processo.

O erro de gradiente de processo contribui para o descasamento entre os dispositivos, tais como transistores,
capacitores, resistores, etc., mas ¢ facilmente mitigado pelo emprego de técnicas de layout apropriadas, como a
interdigitagdo dos dispositivos e o posicionamento em centroide comum. Este erro, apesar de ser deterministico, ¢
tratado como aleatdrio, pois em uma fabricagdo envolvendo muitos wafers, o sentido do gradiente (dngulo ) e o
coeficiente de variagdo (Sp) sdo desconhecidos, de um wafer para o outro.

O erro devido a variagdo global dos parametros de processo € aleatorio, mas afeta o pardmetro P de forma
idéntica em todos os dispositivos com mesma area. O emprego de estruturas totalmente diferenciais torna os
circuitos insensiveis a variagdo de P, no que diz respeito aos erros de tensdo e corrente de offser e distorgdo
harmonica. Entretanto, as tensdes e correntes de polarizacdo sdo afetadas. Este tipo de erro ndo contribui para o
descasamento entre os dispositivos.

O erro devido a variagdo local dos pardmetros de processo ¢ o mais dificil de controlar, pois é totalmente
aleatorio e afeta cada dispositivo de forma independente. Este erro é a principal fonte de descasamento entre os
dispositivos, e contribui fortemente para o aparecimento das tensdes e correntes de offset nos circuitos analdgicos,
mesmo em configuracdes totalmente diferenciais. Portanto, é de fundamental importancia um modelo matematico
para quantificar este erro, para que os efeitos do descasamento sejam mantidos entre determinados limites. O
modelo de Pelgrom é o mais adotado nos simuladores de circuitos elétricos, para quantificar os erros devidos as
variagdes locais dos parametros de processo. Ele também nos permite realizar previsdes sobre os efeitos do
descasamento na fase de projeto do circuito integrado. A seguir, faremos o desenvolvimento do modelo de
Pelgrom.

A deducdo do modelo de Pelgrom parte do problema de determinar a variancia da diferenca entre duas medidas
do parametro P, realizadas em duas superficies retangulares, com mesma area 4, e separadas pela distancia D,
conforme esquematizado na Figura 1.41. Como parametro P, podemos assumir o V', kp, C,y, €tc., mas na maioria
dos casos, o modelo de Pelgrom ¢é caracterizado para V' e kp. Em nossa analise, desprezaremos o erro de gradiente
de processo, pois este pode ser tratado a parte.

Tomando como base a Figura 1.41, temos dois dispositivos M; e M», definidos pela a&rea A = WL, e os erros Ap; €
Ap, somados ao valor nominal py do parametro P. No modelo em questdo, assumem-se que 0s erros sdo variaveis
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aleatorias completamente independentes, com médias iguais a zero e variancias idénticas, denotadas por o .
Portanto, temos que os valores esperados dos parametros medidos em M; e M, sdo iguais a po, € o valor esperado
da diferenca entre eles é igual a zero. Definindo AP, e AP, como as variaveis aleatoria que definem os erros, e E[*]
como o operador que calcula o valor esperado, podemos calcular a variancia da diferenga do pardmetro P, o7},,
medido em M; e M, pela equacdo (1.89), que é o dobro da varidncia calculada individualmente em cada

. o, , . “ A . . o, 2
dispositivo. Portanto, ¢ suficiente calcular a varidncia do erro em um dos dispositivos para obtermos o, .

7l =8 (7 +82)~ (1 +82)) (¥ 82) (- AR))) |

(1.89)
v = E[ AP’ |+ E[ AP} | =20},
I w ! f w {
T T
L | pothp| & | ptop, | L

L : L

Figura 1.41: Parametro P, medido em dois dispositivos com area 4 separados pela distincia D.

Para determinarmos a variancia do erro, vamos considerar somente um dispositivo de area A4 isolado,
conforme a Figura 1.42. Vamos considerar também que cada elemento infinitesimal de area na posi¢ao (x,y), dentro
do retangulo que define o dispositivo, implementa o valor médio do parametro P somado com o erro n(x,y). Desta
forma, o erro de P ¢ a média calculada na equagdo (1.90). Outra consideracdo importante que faremos ¢ sobre a
natureza aleatoria do erro. Assumiremos que o erro z(x,y) € um ruido branco distribuido ao longo de todo o
substrato de silicio, e que se manifesta no dispositivo porque ¢ amostrado por uma janela retangular de area 4. Se
definirmos a fung¢do janela g(x,)) com valor igual a 1 dentro do intervalo [[+W/2,-W/2],[+L/2,-L/2]], e zero fora do
mesmo, podemos representar a equagdo (1.90) pela convolugdo em (1.91) no ponto (x=0,y=0).

1 +L/2+W )2
Ap=— n(x,y)dxdy (1.90)
il ] )
1
Ap(x,y)=ﬁn(x,y)*g(x,y) (1.91)
y
A
+L/2
.n(x.y)
w2 W2
M
-L/2

Figura 1.42: Dispositivo de area 4 isolado.

A equacido (1.91) pode ser interpretada como uma amostra do processo aleatorio AP(x,y), definido em (1.92),

onde N(x,y) ¢ o processo que defini o ruido branco. A variancia do erro Uf, ¢ determinada no ponto (x=0,y=0) por
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2 . \ o . JoR) , ’
E [AP(0,0) }, mas, que devido a caracteristica estacionaria do ruido branco, é a mesma quando calculada em

qualquer ponto (x,y), ou seja, o, = E[AP(x, y)z} .

+90 +00

AP(y) = | [ N(em, ) (x-r,00-7, )ar dr,
o (1.92)

AP(x,y):%N(X,y)*g(xJ)

As equagdes que envolvem convolugdes sdo mais facilmente manipuladas no dominio da frequéncia, mas os
processos aleatorios ndo possuem transformada de Fourier. Entretanto, a fung¢@o de autocorrelacdo possui
transformada de Fourier, que é a Densidade Espectral de Ponténcia, PSD, do processo. No problema em questdo,
estamos interessados somente nas variancias das variaveis aleatorias, e neste caso podemos usar a fungdo de
autocorrelagdo para determina-las. A fungdo de autocorrelacdo de um processo estacionario esta definida em (1.93),
juntamente com algumas de suas propriedades importantes. Note que o ruido branco possui densidade de poténcia
constante, 4p, ao longo de todo o plano de frequéncias. Isto revela uma impossibilidade fisica, pois como a poténcia
média do ruido ¢ a integral da PSD em todo o plano, ela seria infinita, ou seja, variancia infinita. Entretanto,
quando a PSD do ruido branco é modulada por uma fun¢do de transferéncia, a integral ao longo do plano de
frequéncias pode ser finita, e fisicamente consistente. Apesar de o ruido branco ser uma entidade puramente
tedrica, ele € muito 1til pra o modelamento matematico de muitos sistemas que envolvem sinais aleatorios, como €
o caso do problema em anélise.

R, (rx,r}) E[Z(x,y)Z(x—rx,y— z, )]

[ ( )} ( S f}) — Transformada de Fourier (PSD)

+00 +00

0,0) = HS fnt)dfdf, (193)

Q(x,y) = g(x,y)*Z(x,y)—>S ﬁ,fv ‘G Soof, ‘ (ﬁ,ﬂ) — Transformada de Fourier (PSD)
R, (rx,ry) =4,0 (rx,ry) — Autocorrelagdo do ruido branco
F [R . (TX,Ty )J = 4, — Transformada de Fourier (PSD)

Podemos interpretar a convolugdo em (1.92) como sendo um sistema formado por um filtro bidimensional, com
resposta impulsiva igual a g(x,y), e excitado por uma fonte de ruido n(x,y), onde n(x,y) € uma amostra do processo
N(x,y). Desta forma, com base na equacao (1.92) e nas propriedades (1.93), temos que a variancia de erro ¢ dada
por (1.94).

0_12) =RAP(0 0)

o} WLZIHG Lo f) S ( o1, drf, (1.94)

+00 +00

oi=s [ [[6(rat ) arar,

—00 —00

Resta-nos determinar a transformada de Fourier bidimensional da fungdo janela g(x,y), que ¢ apresentada na
equacao (1.95).
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+00 +00

G(fx’fy): j J g(x’y)e’./'2”./;‘xe*j2ﬂf),ydxdy

—00 —0

+L/2+W[2

G(ff,)=[ | e e dvdy (195)
—L/2-W)2
1 s1n(7er)sin(;szv)

G(f..f, ) 7 I

Aplicando o resultado de (1.95) em (1.94) obtemos finalmente a varidncia do erro dada em (1.96). O termo A4p €
a constante de descasamento, que € equivalente a densidade de poténcia do ruido branco associado ao erro no
pardmetro P, e assume valores distintos para cada tipo de pardmetro. Em muitos casos € conveniente apresentar a
varidncia relativa, que ¢ o valor calculado em (1.96) dividido pelo valor nominal do parametro ao quadrado,
conforme em (1.97). Desta forma, o coeficiente de descasamento aparece normalizado pelo valor nominal do
pardmetro ao quadrado. O modelo de Pelgrom revela que o erro de descasamento ¢ inversamente proporcional a
area do dispositivo, o que impde um limite minimo para as dimensdes dos transistores e capacitores em um circuito
integrado, quando especificagdes de precisdo devem ser atendidas.

4% 1 sin 7Z'Wf) sm(;sz)

df.d
o} = WLZH o,
*wsin(ax)
%Jdezmu— (1.96)
A
L
X .
52 e _ APy _ An (1.97)

" op WL WL

1.9.1 Descasamento do Espelho de Corrente em Inversao Forte

Como exemplo de aplicagdo do Modelo de Pelgrom, vamos analisar o efeito do descasamento dos transistores
em um espelho de corrente simples, operando em inversdo forte. Nesta analise, vamos desconsiderar a impedancia
de saida do transistor, que ¢ finita, e focar somente nas variagdes dos parametros &, e V7. Também assumiremos que
todos os transistores possuem mesmos # e L, mesmas areas, ¢ formam associacdes em paralelo para
implementarem transistores equivalentes de areas maiores.

Tomando como base o circuito da Figura 1.43, e assumindo que os parametros k, e V7 variam de forma
independente para cada transistor, mas que possuem os mesmos valores nominais, temos o sistema de equagoes
(1.98), que descreve a relagdo entre as correntes de entrada e saida. Os numeros inteiros N; e N, representam o
numero de transistores em paralelo na entrada e na saida, respectivamente. No ponto nominal, onde k,/=k,»=k, e
Vri=Vr=Vr, a relagdo entre a corrente de saida e a de entrada é igual a No/N.

:N'_’%K(

' 2a L
Nk, w 2

b= L)

(1.98)



48

I,
q “_ V
Mmgili—% NwiL T ®
M, M,

Figura 1.43: Espelho de Corrente Simples.

Para avaliarmos o efeito das variagdes dos parametros dos transistores na corrente de saida, devemos calcular as
derivadas parciais das equagdes em torno dos valores nominais, € em seguia as variagdes, conforme em (1.99).

N, W Nk, w Nk, w
0= (v =V ) My =22 (v, =V ) A, == (v, =T ) AV (199)
N, W 2 Nk, w Nk, w '
2 =Ef("g ~V;) Ak, f(vg V) A, _Tf(vg VAV,

Lembrando que a tensdo de saturagdo entre dreno e fonte ¢ dada por Vg, :(vg -V, ) / o , e substituindo este

resultado em (1.99), obtemos o sistema de equagdes (1.100).

aN, W 2 w /4
0= B : T(VDSxat) Akm + lep TVDSsatAvg _lep TVDSWAV“
v w - (1.100)
a 2
L, = 0V 8 Nk, Vi, =, T,
A variagdo da corrente de saida € obtida da resolugéo do sistema (1.100), e dada por (1.101).
N,V oW NV oW NoVossak W NV ossake, W
2= D;zta Ak, %A o T A~ DSLI — AV, (1.101)

Assumindo que os erros sdo variaveis aleatdrias independentes, a varidncia de A/, é igual a soma das variancias
dos erros. Ao aplicarmos o Modelo de Pelgrom na determinagdo das variancias dos erros, devemos adotar o valor
correto da area do transistor. Apesar de M; e M, serem uma associagdo em paralelo de transistores com areas iguais
a WL, as areas adotadas para M; e M, sdo, respectivamente, NiWL e N.WL. Desta forma, temos que as varidncias

dos erros sdo dadas por (1.102), onde Izlkp e 21,,T sdo os coeficientes de descasamento normalizados para k, ¢ V7,
respectivamente. Aplicando os resultados de (1.102) em (1.101), e realizando a soma dos erros ao quadrado,

obtemos a variancia de Al> dada em (1.103). A forma mais conveniente de representar o efeito do descasamento em
I, ¢é pelo erro relativo, o que nos leva a varidncia relativa expressa em (1.104), que é simplesmente a varincia de

AL dividida por I?, ou de forma equivalente por (N, /N, )" I7 .
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2 kp 2

Mo NWL?

— k" 2

Ak, T p
NEWL (1.102)

2 £ 2

M NwL T

y
Onyys =V
" ONWL
4 2721774
L (N, + N, )NV s @ kWA, N (N, + N, )NV k2VEWA, (1.103)
oy AN,D NI
N, + N, Vo @’ kWA, (N, +N, kViWA,

Ailz _( ) pssat® +( ) DSsat" p (1.104)

4N,N,L’I} N,N,L’I}

A largura de canal W do transistor pode ser representada em func¢do dos outros pardmetros, conforme em (1.105)
e substituida em (1.104), levando a equagdo (1.106) para a variancia relativa de Al. Uma forma usual de
representar o erro de descasamento no espelho é pelo desvio padrao relativo expresso em (1.107). Podemos usar o
critério de defini¢do do erro em £30, 0 que confere 99.7% de certeza numa distribuigdo normal.

W= 2hL (1.105)
N ak VDSsat
6—2 _ (Nl +N2) DSAatak A kaVTQAVT (1 106)
8 NIN, I 21, al, ‘
6— _l (Nl +N2) DSAatak A kaVTZAVT (1 107)
AL, T 2 .
L\ NN, 21, al,

A area de porta de cada transistor ¢ um dado importante, pois impacta no custo de fabrica¢do do circuito
integrado. Podemos calcular a area pelo produto WL, através das equagdes (1.105) e (1.107), onde obtemos a area
Ag dada por (1.108).

(N, +N,) (a4, V;Sm, +44,17)

A, = 5
N N a VDSrat

G

(1.108)

Outro fator importante que deve ser considerado é o coeficiente de inversdo IC, definido no modelo EKV na
secdo 1.7. Para que os transistores estejam operando predominantemente em inversdo forte, ¢ necessario que
IC>1. Adotando Vpss: como parametro de projeto, o coeficiente de inversdo é facilmente determinado e dado por
(1.109).
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V2
IC = —Lsar (1.109)
49,

1.9.2 Descasamento do Espelho de Corrente em Funcio do Coeficiente de Inversio

Nos espelhos de corrente com corrente de entrada variavel, a regido de operagao dos transistores muitas vezes
ndo permanece a mesma. Por exemplo, com correntes elevadas os transistores estdo em inversdo forte, mas quando
a corrente diminui acentuadamente, a regido de operagcdo pode mudar para moderada e até mesmo fraca. Em
processos de fabricacdo onde o 4, ¢ muito elevado, ¢ dificil projetar o espelho para operar predominantemente em
inversdo forte, ficando proximo & inversdo moderada. Por isto, ¢ desejavel um método capaz de determinar o
descasamento do espelho de corrente em todas as regides de operagdo. Um caminho natural a seguir € a utiliza¢do
do coeficiente de inversdo IC, definido no modelo EKV, pois ele indica a regido de operagdo do transistor. A
seguir, sera apresentado um método para calcular o desvio padrdo relativo do erro de descasamento do espelho de
corrente em funcdo do coeficiente de inversao.

A equagdo basica do modelo EKV para a corrente de dreno direta, € com os terminais de porta e substrato no
mesmo potencial, encontra-se em (1.110)

M—\/1+4I—D—ln(\/1+4]—D—lJ+(l+ln(2))=0

ng, ESP ESP

Lyg =203k, % (1.110)

c=to

I ESP

Considere um espelho com N transistores de entrada e N, de saida, e todos com mesmas dimensdes W e L.
Considere também a corrente de entrada /; e a de saida /. A razio entre as duas correntes ¢ dada por
I,/I,=N,/N,. A corrente de dreno no transistor pode ser obtida da equagdo (1.110) e expressa por

1, =1.58(Vs—Vy),onde g[-] éuma fungdo ndo linear. Desta forma, podemos escrever o sistema de equagdes

associado ao espelho de corrente conforme em (1.111). Desejamos calcular a variagdo da corrente /> em fungdo do
descasamento dos parametros V' e k, de cada transistor no circuito, e, para tal, tomaremos as derivadas de I; e I
em fungdo de Vg, Igspi, Iesp2, Vior € V2. Como [; € a corrente de entrada, suas derivadas parciais sdo iguais a zero.
Com base nas considera¢des acima, temos o sistema de equagdes (1.112).

I, :IESPlg(VG _VTOI)

(1.111)
I, =]ESP2g(VG _VTOZ)
g(Vs Vo) g(Vs Vo)
0= g(VG _VTOI)AIESPI +IESP1%AVG +IESPI%AVTOI
G 701
(1.112)

ag(VG _VTOZ)AV iy
¢ Tdsp2

AL =g(V.-V,,)Al +1 _
2 g( G TOZ) ESP2 ESP2 aVG aVTOZ

Neste ponto, devemos fazer algumas consideragdes. Todos os transistores unitdrios do espelho possuem a

mesma densidade de corrente, de forma que a corrente de dreno de cada transistor unitario é 7, = 1,58 (V; —Vy,).
Desta forma, temos que g(V, —V;y)=1,/I,5, que é igual ao coeficiente de inversdo IC. Com relagdo as

derivadas parciais de g(V; —V;,), temos que g (V,, —Vy,)/0Vy; =—0g(V; =V, )/0Vyo = gm, onde gm pode ser
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interpretado com sendo a transcondutdncia normalizada. Finalmente, nas condigdes nominais de operagcdo temos
que o =Ny Logps =Nolpoos Vigi =Vio © Vigy =V5,- Aplicando as substituigdes acima ao sistema (1.112),

chegamos as equacdes (1.113), e cuja solucdo para Al ¢ dada em (1.114).

0=1CAl g, + 1 p5p EMAV ; — 1 5 EMAV

R . (1.113)
Al =1CAL gy + 1, §MAV, — 1, GMAV
&=£MESP2_A]ESPIJ_,’_(AVTOI_AVTOZJVToém (1114)
I, Loy Lo Vro Vro IC

Estamos interessados na variancia relativa do erro de />, e que pode ser facilmente obtida de (1.114), conforme
em (1.115).

R R R R R VZ A2
O—ilz = (O-zlfsm + O-ilEspz )+ (O-ZVTOI + Ueroz ) T;)g;/n (11 15)

Do modelo de Pelgrom para o descasamento, temos que &i,m :Izlkp / WL, &i,m = ,Zlkp / NWL,
Gy, =4, /NZWL, G, :1211,70/N1WL e Gy, :121,,70/N2WL. Aplicando estas substitui¢des em (1.115),
chegamos a equagdo (1.116). Note que, nas condigdes nominais, temos que Al /I, = Ak, / k, e

Al ppr [ oy = Akpz/kp2 , mas as areas de M e M sdo respectivamente N,WL e N,WL.

&2 :_N1+N2 ﬂ_i_VTzOgmz AVro (1116)
S NN, | WL 1C* WL

A transcondutincia normalizada gm ¢é obtida derivando-se a equagdo (1.110) em relagéo a Vg, € lembrando que

ol OV =1y5p8m , 0 que nos leva a equagdo (1.117).

m” = 1+2IC-+/1+4IC

1.117
2n2¢ﬁ ( )

Substituindo (1.117) em (1.116) obtemos o desvio padrao do erro relativo da corrente espelhada />, dado em
(1.118).

()[4, (1v21CRICH)G, 4,
NN, | WL WFIC -

(1.118)

O-A[2=

Podemos verificar na equacdo acima, que o maior desvio padrdo relativo ocorre quando IC=0 e o menor quando
IC tende para o infinito. Isto indica que o erro de descasamento ¢ maior quanto mais proximo da regido de inversao
fraca estiverem os transistores. Os limites minimo e maximo estdo apresentados em (1.119).
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~

(Nl +N2)i
NN, WL

min(oA'A,z ) =

- (1.119)

(N, +N,) EJF Vo ’an
NN, | WL 208 WL

max(é‘A,Z ) =

1.9.3 Descasamento do Amplificador Diferencial

O descasamento dos transistores € a principal contribuicdo para a tensdo de offset de entrada dos amplificadores
diferenciais. No amplificador diferencial ideal, quando a tensdo de entrada ¢ nula, as correntes de dreno dos
transistores sdo iguais a metade da corrente de polarizagdo. Entretanto, quando ocorre uma variacdo nos parametros
k, e Vr, surge uma corrente de offset, conforme mostrado na Figura 1.44(a). Este desbalanceamento de corrente
pode ser modelado por uma fonte de tensdo de offset, Vo5, na entrada do amplificador ideal, que apos ser
multiplicada pelo ganho de transcondutancia, gmg, produz a corrente /5. O valor da tensdo de offset de entrada ¢
determinado pelos erros dos parametros dos transistores, que sdo aleatdrios. Desta forma, podemos estimar a
variancia de V,j, mas ndo o valor absoluto. Uma forma de calcular V,; consiste em aplicar uma tensdo diferencial,
vq, & entrada do amplificador, de forma que I,y seja igual a zero para qualquer variagdo dos parametros, conforme
exemplificado na Figura 1.44(b). Com isto, temos que vy € igual a -V, e € uma funcgdo de Aky1, Ak, AV e AVp.

~ . . A . 2
Entdo, aplicamos o Modelo de Pelgrom e calculamos a variancia, oy, de Vs

N N NA ANA
1 1, 1 I
2ty 7 7 -

.|||——|M[l: WiL W/L:I]wl——“I- H [: wiL WL :Ilwzq

%13 %15
@ (b)

Figura 1.44: Amplificador diferencial: a) com corrente de offset na saida; b) com cancelamento da corrente de
offset, através da tensdo de entrada diferencial.

o,
E 2

Como exemplo, faremos a analise do amplificador diferencial mostrado na Figura 1.44, com os transistores
operando em saturagdo. Para tornar a andlise genérica, ndo restringiremos os transistores a uma regido de operagao
especifica, como inversdo forte, inversdo fraca ou moderada. Para tal, adotaremos o modelo EKV, cuja equacao
para a corrente direta ¢ reescrita em (1.120). A corrente de dreno no transistor pode ser obtida da equagéo (1.120) e

expressa por 1, =1,,g(V; —V;,—nVs), onde g[-] éuma fungdo ndo linear.
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Vo=V =nVs _ [1+4 Ly —h{ 14410 —1J+(l+ln(2)):0
ng, Ly Iy

Log =2n¢?kp% (1.120)
1c=to
IESP

As equagoes que regem o funcionamento do circuito da Figura 1.44(b) s@o apresentadas em (1.121), onde
podemos observar que a corrente de offset foi forgada a ser igual a zero.

v
= IESPlg(?d_ Vior = ”Vsj
(1.121)
Va

= IESPZg(_?

[\ |Q7N [\ |Q7N

- VTOZ - ”vsj

Aplicando as derivadas parciais e calculando as variagdes das equagdes em torno dos valores nominais dos
parametros (Igspi=Igsp, Iesp2=Igsp, Vioi=Vw, Vio=Vn e v~=0), obtemos o sistema de equacdes (1.122). Por
simplicidade de notagdo, adotaremos g = dg (x)/ox .

1,8 . .
0= g(_Vro — Vg )A]ESPI +—EL Av, =1, 8AV, o —nl g & Avyg
2 (1.122)
Ippg

0=g (_VTO Vg )AIESPZ - AV, =1 p AV — 1l pp g Av

Note que a derivada de [,,g [] em relacdo a vs é equivalente a transcondutancia gmg do amplificador
diferencial. Temos também que a derivada de /,,g[-] em relagio a va/2 ¢ a transcondutancia gm de cada transistor
em condi¢des nominais. Desta forma, temos as seguintes relagdes: gm=1,.,8, gm, =1,,¢/2 ¢ gm, = gm/2. Por
inspe¢do na equagdo (1.121), em condi¢des nominais, obtemos também que g (—V;, —nvg)=1,/21, . Aplicando

estas consideragdes em (1.122), obtemos o sistema em (1.123), cuja solugdo para Av, ¢ dada em (1.124).

I, 1
0= ?B[_AIESPl +gmyAv, —2gm, AV —2ngm,Avg
; EISP (1.123)
0=—"——Alg, — gm,Av, —2gm,AV,, —2ngm,Avg
2 I
Ay, = (AIESPZ AL, J 7, [%_%j (1.124)
dgm,\ 1y Tisp Vo Vro

Para obtermos a varidncia da tensdo de offset, basta calcular a varidncia Av,, que pode ser representada como

~ [N . . ~ A2
funcdo das varidncias relativas de Al , Alyg,, AV, e AV, . Entdo, adotando a nomenclatura 6~ como

A2
UA Vro2

A

. n . . A2 A2 A2 A2 A2 ) A2 .
varidncia relativa, temos que 6, =6, , Gy, = =0y, © Ou,, = =0,, =0; - Aplicando o modelo

o
Alggpy

de Pelgrom as variancias relativas de &, e V', obtemos o desvio padrio da tensdo de offset dado em (1.125).
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2 4 A
o, = 132 Yooy (1.125)
off 8gmd WL WL

Podemos verificar na equacédo (1.125) que a parcela da tenso de offset dependente de V' € controlada somente
pelo pardmetro de descasamento e da area do transistor. Entretanto, a parcela dependente de k, também ¢
controlada pela razdo gm, /I, . Razdes elevadas de gm, /I, levam a menor sensibilidade da tensdo de offser em
relagdo ao descasamento do k,, e colocam o transistor na regido de inversdo fraca. Razdes baixas de gm, /I,

aumentam a sensibilidade da tens@o de offset em relagdo ao k,, e colocam o transistor na regido de inversdo forte.
A média da tensdo de offset € igual a zero, e uma pratica comum € representar seus limites em i3GVﬂ . Portanto,

podemos representar a tensdo de offset por |V, = 30',,0”, , conforme em (1.126).
r A Y
Vip|=3 > - +2V7, s (1.126)
8gm,; WL WL

Nas subsecdes a seguir analisaremos a tensdo de offser nos casos em que o0s transistores operam
predominantemente na regido de inversao fraca e na inversao forte.

1.9.4 Transcondutincia de Pequenos Sinais do Amplificador Diferencial

Para determinarmos a tensdo de offser de entrada do amplificador diferencial, precisamos calcular a
transcondutancia e a corrente de polarizagdo /. Utilizando a equag@o (1.120) do modelo EKV para a corrente de
dreno direta, com ¥V, =v,/2 e V3 =0, e calculando a derivada Ip em relagdo a v4, obtemos a equagdo (1.127) para

gma, onde o valor de polarizagdo de Ip ¢ 1,/2.

I
gm, = ESP( 1+2 Ly —IJ (1.127)
4ng, ESP

Uma forma conveniente de representar a transcondutancia ¢ pela razdo gm, /I, em fungdo do coeficiente de
inversdo CI. Isto pode ser feito fazendo a substitui¢do 7, /21, =CI na equagio (1.127), o que nos leva a (1.128).

Desta forma, podemos escolher o coeficiente de inversdo em que o amplificador ird operar e sua transcondutancia,
e determinar a corrente de polarizagdo pela equagdo (1.128).

gm, ~1+4CI-1

1, 8ng,Cl

(1.128)

1.9.5 Tensao de Offset do Amplificador Diferencial Operando em Inversao Fraca

Na inversdo fraca o coeficiente de inversdo ¢ muito menor que 1, o que ¢ equivalente a fazer 1,/21,, <1.

Aplicamos esta condi¢gdo em (1.127), e usando a aproximagdo ~/1+x~x/2, quando |x| <1, obtemos a

transcondutancia dada em (1.129).

2 (1.129)
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Substituindo (1.129) em (1.125), obtemos o desvio padrdo dado em (1.130). Observe que a tensdo de offset do
amplificador operando em inversdo fraca ndo depende da transcondutancia e nem da corrente de polarizagdo, mas
somente dos parametros de processo e da area dos transistores.

—.[|2n? zi_'_sz IaVTO 1.130
Oy, =A[<" ¢ WL T L (1.130)
Podemos representar a tensdo de offset por |V,,| = 30',,”” , conforme em (1.131).
A4, A4,
V. :3\/2n2¢; W£+2Vﬁ0 WL (1.131)

1.9.6 Tensao de Offset do Amplificador Diferencial Operando em Inversao Forte

Para o caso da inversdo forte, o coeficiente de inversdo é muito maior que 1, o que € equivalente a fazer
1,/21,,,>1. Aplicando esta condi¢do a (1.127) obtemos a transcondutancia dada em (1.132).

[1,k, 7
gm, =, |—2— (1.132)
4nL

Substituindo (1.132) em (1.125) obtemos o desvio padrao da tensdo de offset, dado em (1.133).

~ A

n]B Ak 2 AV
o, = —Z 2V 1.133
N2k, Wt T WL (1.133)
Tal como no item anterior, podemos representar a tenséo de offset por |V, | = 30,,”// , conforme em (1.134).
nl ";‘ik Ia[/
=3, [ =L —L 21} —L 1.134
7 2k, w> T WL (1.134)

Neste caso, vemos que a tensao de offset € dependente da area dos transistores ¢ da corrente de polarizagdo. A
parcela correspondente ao k, ¢ fortemente dependente da largura dos transistores ao quadrado. Se a aproximagao
para inversdo forte for adotada, deve-se ter muita cautela no céalculo de W e L, pois uma razdo elevada W/L, para
uma determinada corrente /s, pode levar os transistores a sair da inversdo forte. O procedimento mais seguro para
determinar W e L, de forma a obter uma tensdo de offset dentro de limites especificados, ¢ utilizar a equagdo geral
paragmaie o, , conforme sera apresentado na proxima secao.

1.9.7 Dimensionamento dos Transistores Considerando a Maxima Tensao de Offset

Os amplificadores diferenciais sdo projetados para atenderem as especificacdes de transcondutincia e corrente
de polarizagdo. Idealmente, a tensdo de offset de entrada destes amplificadores deve ser igual a zero, mas isto é
impossivel de se obter devido ao descasamento dos transistores no processo de fabrica¢do, a menos que o circuito
passe por uma etapa de calibracdo (frimming). O processo de calibragdo € caro e restrito a aplicagdes muito
especificas, tais como equipamentos de instrumentacdo de elevada precisdo. Quando possivel, mecanismos
dindmicos de cancelamento de offset podem ser empregados, mas este procedimento, em geral, esta limitado aos
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amplificadores usados em sistemas amostrados, tipicamente capacitores chaveados. Nos circuitos continuos no
tempo, quando especificagdes de precisdo devem ser atendidas, a tensdo de offset de entrada deve ser mantida
dentro de certos limites. As analises realizadas nos itens anteriores nos permitem dimensionar os transistores
também levando em consideragdo a maxima tensdo de offset. Nesta se¢io deduziremos as equagdes para a
determinagdo das dimensodes dos transistores do amplificador diferencial de forma a atender as especificagoes de
transcondutadncia de pequenos sinais, da corrente de polarizagdo e¢ da maxima tensdo de offser de entrada,
independentemente da regido de operagéo dos transistores.

Antes de iniciarmos a analise, devemos ponderar sobre a razdo gm./Is. Cabe entdo a questdo: é possivel escolher
arbitrariamente a transcondutancia gmg e a corrente de polarizagdo /s em um amplificador diferencial? A resposta é
ndo, ¢ o motivo pode ser entendido pela equagdo (1.128). O coeficiente de inversdo pode variar de zero até o
infinito, nos casos extremos. Aplicando estes dois limites a (1.128), obtemos como limites inferior e superior para
gma/l os respectivos valores 0 e 1/4ng, . Portanto, devemos escolher gmq e I de forma que gm, /I, >1/4ng, .

Para determinarmos as dimensdes W e L, usaremos o desvio padrdo da tensdo de offset e a razdo gma/ls como
parametros. Da equagdo (1.125), obtemos a area WL dada em (1.135).

2 ~ ~
I A A
WL:( BJ b oy e (1.135)
gmy Oy, Oy,

O valor da area ndo nos permite determinar /¥ e L, e necessitamos de mais uma equagao relacionando W e L. Da
equacdo (1.127), obtemos a corrente especifica /gsp dada em (1.136).

__Sdrgm (1.136)
Iy - 4n¢rgmd

ESP

Lembrado que 1, = 2n¢T2kp W/L , e substituindo em (1.136), obtemos a razdo W/L dada em (1.137).

w_ Angm; (1.137)
L kp(IB—4n¢Tgmd)
Finalmente, de (1.135) e (1.137) obtemos W e L dados em (1.138).
( 275 2 275
n(134, +16V7,gm} 4, |
W= » T0
2kpo-,fg” (1, —4ng,gm,)
(1.138)
2
2k (I, —4 n
p( L n¢Tgmd) ( IB j Ak +16Vr2() v,
n gmd P TO
L=
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Capitulo 2

Espelhos de Corrente

Os espelhos de corrente sdo elementos fundamentais nos circuitos integrados CMOS. Através deles, é possivel
realizar copias muito precisas de uma corrente de referéncia, para serem usadas uma ampla gama de aplicacdes.
Nos circuitos analogicos, o amplificador operacional de transcondutincia, OTA, € um dos dispositivos mais usados,
e os espelhos de corrente sdo peca fundamental na construg¢do destes amplificadores. A maioria dos circuitos de
baixa tensdao de alimentagdo, uma tendéncia atual para os circuitos integrados CMOS, operam em modo de
corrente, o que torna o projeto de espelhos de corrente precisos uma necessidade. Neste capitulo veremos algumas
estruturas para a implementagdo de espelhos de corrente, juntamente com suas principais caracteristicas.

2.1 Espelho de Corrente em Inversao Forte, na Configuracio Cascode

O espelho de corrente simples, com somente dois transistores, possui baixa impedancia de saida, devido ao
efeito de modulagdo de canal que aumenta a condutancia entre dreno e fonte do transistor. Isto torna a copia de
corrente imprecisa, pois a corrente de saida passa a depender da tensdo no dreno do transistor. Este tipo de espelho
também ¢ inapropriado para o projeto de transcondutores de elevado ganho DC. O espelho de corrente em cascode
tem como objetivo melhorar a precisdo na copia da corrente e elevar a impedancia de saida. A estrutura basica do
espelho em cascode pode ser vista na Figura 2.1. A copia de corrente neste tipo de espelho ¢ precisa, porque a fonte
de tensdo de polarizagdo Vs obriga as tensdes de dreno dos transistores M4 € Mg serem aproximadamente iguais e
constantes. Isto € possivel devido a baixa impedéncia observada nas fontes de Mia € Mg, que fazem as correntes
que circulam pelas condutancias finitas serem iguais. No exemplo apresentado, os transistores de entrada e saida
sdo associagdes em paralelo de transistores iguais e com dimensdes W e L. Os transistores operam em inversao
forte e a tens@o v, € compartilhada pelas portas de M;a e Mig. Desta forma, a razdo entre a corrente de saida e a
entrada & 1, /1, =N, /N, . A seguir, faremos a analise AC de pequenos sinais do espelho de corrente em cascode.

N

I

M,, M,
N || . H:
11@ Vi M, M,
1w —=—|

=l g

N,WIL

-

Va
N,WIL

Figura 2.1: Espelho de corrente em cascode.
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2.2 Funciao de Transferéncia do espelho de Corrente em Cascode

Os circuitos da Figura 2.2 representam o modelo AC de pequenos sinais do espelho de corrente, onde podemos
ver que as fontes de tensdo DC foram substituidas pelo terra. Os transistores Mia € Mg estdo em fonte comum,
enquanto Mxa € Mpg estdo em porta comum. Os resistores R € R4 sdo as resisténcias entre dreno e fonte de M e
M,g. Entretanto, para Mia € M2a, ndo consideramos as resisténcias entre dreno e fonte, pois estas estdo conectadas
a nds de baixa impedéancia, e seus efeitos no circuito podem ser desprezados. Como os transistores do circuito sdo
associagdes em paralelo de transistores iguais, temos que C, =NC,, R =1/Ngm, gm =Ngm,

C,=(N,+N,)Cg4s, Ry=1/N,gm, C;=N,Css, gn,=N,gm, R, =R,;/N, e R,=R,;/N,, onde Cgs, gm e Rps

sd0 a capacitancia entre porta e fonte, a transcondutancia e a resisténcia entre dreno e fonte de cada transistor
individual do circuito.

L

L

bV,
P oegtg

f M,, | M, ; M, { | M, i

Figura 2.2: Modelo AC de pequenos sinais do espelho de corrente em cascode.

!

A funcdo de transferéncia H (s) =1,/1, é dada em (2.1). Considerando gmR,>2, o que ¢ vélido para a

grande maioria dos casos, e definindo o ganho de corrente 4, =N, /N, , podemos aproximar (2.1) por (2.2). Em

frequéncias baixas, quando s tende para zero, a funcdo de transferéncia tende para o ganho de corrente ideal, 4;. A
funcdo de transferéncia possui dois polos, dados em (2.3), e sdo complexos conjugados quando A4, <3.

N, | gmBRps +1 [ Cos
N\ gmR,¢ +2 gm

H(s)= 2.1
§2 Ces (N1+Nz)+S%(N1+N2)+1 s CosRps 1
gm’ N, gm N, gmR, +2
A
H(s)= o ! C 2.2)
sP =S (1+ 4,)+s—S(1+ 4,)+1
gm gm
p = gm . gm | _ 4

2C, 2C,\ 144,

b, = gm___gm | _ 4
P20, 20\ 1+4,

2.3)
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A transcondutancia e a capacitancia entre dreno e fonte dependem das dimensdes dos transistores e do ponto de
polarizagdo. Entdo, podemos representar os polos em fungdo destes parametros. A capacitincia Cgs € a

transconduténcia gm sdo dadas por C., =2/3C WL e gm= u,C., / (aWL)AV,, , respectivamente, ¢ a tensdo de

saturagdo por Vg ., =AV.c/a. Substituindo estes valores em (2.3), temos H(s) e seus polos em fun¢do dos

Ssat
parametros do transistor, dados pelas equagdes em (2.4). Note que a funcdo de transferéncia e os polos, calculados
em (2.4), sdo derivadas da analise de pequenos sinais. Em operagdo normal, as corrente /; e /> sofrem variagdes de
grandes sinais, e, consequentemente, Vpsy.: também varia, levado os polos alterarem de posi¢cdo com a variagdo de
corrente. A tensdo V), aparece em modulo na equagdo (2.4), para que esta também contemple o espelho de

corrente com transistores PMOS.

A
H(S) = 2 |V 2 : |V
2 Hy lj;ssm (1+A1)+Sﬂ0 Lé)ssm (1+A1)+1
34, |VDSsat 34, |VDSsut 4
=— 1- 2.4
P s ar 1+ 4, @4
- _ 3/'10 |VDS.vat _ 3/”0 |VDSsal _ 4
’ 47> 47> 1+ 4,

2.3 Impedancia de Saida do Espelho de Corrente em Cascode

Para o calculo da impedéncia de saida do espelho de corrente, consideraremos somente o transistor Mg € a
resisténcia entre dreno e fonte de M»a, pois sua fonte de corrente ¢ controlada pela tensdo ve, que pode ser
considerada independente neste caso. Os transistores Mija € Mza ndo participam para a impedancia de saida. O
modelo AC encontra-se na Figura 2.3, e a equacdo para a impedancia de saida Zy(s) em (2.5). A resisténcia de
saida, Ro, medida em frequéncia baixa, quando s tende para zero, encontra-se em (2.6).

Iy
% ’

Figura 2.3: Modelo AC para o calculo da impedancia de saida.

4

v, R
. I ANA—o
R RZcL omv

(S CGSRDS + lj
7 (S)= R (ngDS+2) gmR,g +2
’ N, (5CysRps +1)

2.5)

R, (gmR s +2)

N (2.6)

R, =

De forma geral, o produto gmRps ¢ muito maior do que 1, de forma que gmR,; +2 = gmR, ¢ na equagado (2.6).,
Considerando as equagoes do MOSFET expressas em (2.7), e aplicando-as em (2.6), podemos representar Ry em
funcdo dos parametros do transistor, conforme em (2.8). Note que, neste caso, também foi utilizado o médulo de
Vbssat, para que a equacdo também se aplique ao espelho com transistores PMOS. A tensdo de saturagdo ¢
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dependente do nivel de corrente de dreno, o que faz Ry variar com a corrente nos transistores do espelho de
corrente.

;- ak, W,
D~ 2 L DSsat
w
gm=k, ZVDSsat 2.7
1
R =
DS ZID
4L

2.8)

0 3

WZZNZasz |VDSSG[

2.4 Polarizacao do Espelho de Corrente NMOS em Cascode

O espelho de corrente em cascode precisa ser cuidadosamente polarizado, para que nenhum dos transistores saia
da regido de saturacdo. A tensdo no terminal de saida do espelho pode variar, e isto deve ser considerado no
dimensionamento da polarizagdo. Analisaremos inicialmente o espelho de corrente com transistores NMOS da
Figura 2.4, e para as correntes /; e I, constantes. Abordaremos duas situagdes para a tensdo minima de saida Vomin,
uma quando ¥

<V, eoutraquando V; . >Av, +V;, . Mais adiante, as equagdes de projeto serdo estendidas ao

min min

espelho de corrente com transistores PMOS.

Vo
v,
. .
M,, M,
NwiL || I
! | ' L L
V, —
Il@ ‘ M,, M, va ="
NWIL |—3—| NwL =L

e g

Figura 2.4: Polarizaco do espelho de corrente NMOS.
Condigdo V., <Av, +AV,,.

Esta é uma condi¢do comum em circuitos de baixa tensao e elevada excursao de sinal. A tensdo de polarizagdo
V' deve ser cuidadosamente dimensionada, pois valores muito baixos para ¥z levam os transistores Mija € Mg a
entrarem na regido de triodo, enquanto valores muito elevados fazem Mxa e Map entrarem na regido de triodo.
Definindo V71 como a tensdo de threshold de Mia € Mis, € V2 para Maa e Mag, devemos fazer v, >V, para

manter Mia € Mg sempre na saturagdo. Esta condi¢do nos leva ao sistema de equagdes em (2.9).

Av

gs

v, 2

v, =V, =V, —Av

1+
V, 2 TAng +V;,

2.9)

a5
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A tensdo de dreno de M2a € v, € a condigdo para que ele continue saturado € v, —v, 2V, . Esta condi¢do nos

leva ao sistema de equagdes em (2.10). De forma similar, temos que Mg permanece na saturagdo enquanto
Vo =V, 2 Vs » 0 que nos leva ao sistema de equagdes em (2.11). Neste caso, devemos observar o pior caso, que

ocorre quando vy ¢ minimo, ou seja, Vo=V omin.

Av
v, =V, 2 ag
Vv, = Avgs +V, 2.10)
vy =Vy=V5,— Avgs '
2001
V, < @ Avg_y +V + V5,
(24
Av
V()min _vd 2 =
o
vy =V =V, —Av, (2.11)
Vg < a-l Avgs FVomin ¥ V12

Temos entdo, trés inequagdes para serem atendidas simultaneamente, conforme a seguir. Para encontrarmos os
valores possiveis de V3 devemos fazer algumas consideragdes. Vamos assumir que o valor do pardmetro a esta

entre 1 ¢ 2, o que nos leva a condigdo (& +1)/a>(2a—1)/a>(a—1)/a . Com estas consideragdes, podemos
representar as inequagdes por retas no grafico Vp versus Ave, da Figura 2.5, com a regido de valores admissiveis

para Vz demarcada em cinza. Somente as inequagdes 1 e 3 sdo necessarias para delimitar a regido de valores
admissiveis de V.

1+
M - v, a“ Av,, +V,,
20 -1
Q) - V< “a AV + Vi 4V
-1
(3) - VB < aa Avgs + I/v()min + VT2
v, ©)
A
©
VetV
Vi @
Vouis™ Vi
Ve Regifioiadmissivel
Ao, > Av,,

Figura 2.5: Regido de valores admissiveis para V.

Notamos que existe um valor limite para V3 e outro para Avg, que pode ser calculado pela intercessao das retas
1 e 3, e dado por (2.12).
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Avgs]im :ZI/Omin
2 1 2.12)
o+
Vpiim :TVOmin +Vr

Um critério que podemos utilizar para escolher Vz sdo os valores sobre a reta média, entre 1 e 3, dada por (2.13)
e a variag@o permitida sobre V3, que corresponde a distancia entre a reta média e as delimitadores, 1 e 3.

Vo
Vo= By, + V400

(2.13)
A .
AVB =+ Vgs _ I/()mm
a 2

Condigdo V.., 2 Av, +V7,.

min

Esta ¢ uma condi¢@o encontrada em circuitos onde o terminal de saida do espelho de corrente esta conectado a
um no cuja tensdo varia pouco, por exemplo, um né de baixa impedancia. Neste caso, ndo precisamos da inequaggo
(2.11), e a regido admissivel para os valores de V3 ¢ definida pelas retas 1 e 2. Temos entdo que os valores limites
para Vi e Avg, sdo determinados pela intercessdo das retas 1 e 2, e com valores dados em (2.14).

a
Avgslim = P Vi
i (2.14)
o+
Vgim = 5 Vir + Vs
-

A tensdo Vp deve estar entre as retas 1 e 2, na regido em cinza, e podemos adotar para V', os valores sobre a reta
média, entre 1 e 2, e com variagdo sobre V3, que corresponde a distincia entre a reta média e as delimitadoras, 1 e
2, conforme em (2.15).

3 v,
Vv, =5Avgs +%+VT2

(2.15)
2-«a
AVB = i(VTI —TAVgS)

2.5 Polarizacao do Espelho de Corrente PMOS em Cascode

O espelho de corrente em cascode com transistores PMOS encontra-se representado na Figura 2.6. A andlise da
polarizagdo do espelho de corrente PMOS em cascode é analoga ao caso NMOS, e as equagdes sdo uma extensao
de (2.12) e (2.13). No espelho PMOS, as fontes dos transistores e a tensdo Vy estdo referenciadas ao Vpp, enquanto
no NMOS, elas estdo referenciadas ao terra. Portanto, podemos usar a equacdo de Vp do espelho NMOS para
calcular ¥z no espelho PMOS, bastando substituir ¥z por Vop-Va € Vomin por Vpp-Vomax. Neste caso temos duas
situagdes para Vomax, andlogas ao espelho NMOS, que sdo: V.. =V, —|Vm| € Vomax <Vop —Av,, —|VT1|.

max
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NWIL

Figura 2.6: Polarizag@o do espelho de corrente PMOS.

Condigio Vo 2V =V -

As equacdes para a polarizacdo sdo obtidas de (2.12) e (2.13), através da substituicdo Vi por Vpp-Vp € Vomin por
Vop-Vomax, € dadas por (2.16).

AV =K(VD _VOmax)

sglim 2

a+1
VBlim = VDD __(

VDD - I/Omax ) - |VT2|

2.16)
12 +7 (
DD > Omax ﬁvxg |I,T2|

Condigio V., <Vyp —Av,, = |Vy].

As equacdes para a polarizacdo sdo obtidas de (2.14) e (2.15), através da substituicdo Vi por Vpp-Vp € Vomin por
Vbp-Vomax, € dadas por (2.17).

a

Avsglim :E|VT1|
1
VBmax =I/D _%P/T |_|VT2|
2.17)
3 v,
V,=V, —EAvsg | ;' -7

AV, =J_r[|VT1|—2?T“AngJ

2.6 Polarizacio do Espelho de Corrente NMOS com Corrente Variavel

Quando as correntes /; e I, ndo sdo constantes, a tensdo Av, varia em funcdo das correntes, V3 deve ser
escolhido de forma a manter os transistores em saturagdo para quaisquer valores de /; e . Devemos estabelecer os
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valores minimo e maximo de Avg, tomando o cuidado de ndo exceder o valor limite Avgim. Também neste caso,
temos duas situagdes para a tensdo Vomin, que sdo: V.. <V € Vo 2 Avgs +V;,.

min min

Condigado V,

min

SAv, + AV

A regido admissivel para V' corresponde ao retdngulo em cinza na Figura 2.7, delimitado pelas retas 1 e 3. As
equagdes para a polarizagdo encontram-se em (2.18).

a
Avgs lim = A VO min

2

a+l

VBiim :TVOmin +Vra
1 (2.18)

o+
VB min ZTAvgs max T VT2

a-1
VBmax = TAvgs min T VOmin + VT2

»
>

If
V orin o

—Regido admissivel

%

» Av

&

AV, AV AV,

Figura 2.7: Regido admissivel de V'3 com correntes varidveis, para V, . <V;,.

Condigdo V.., 2 Av, + V7.

min

Neste caso, ndo precisamos da inequacdo (2.11), e a regido admissivel para V3 corresponde ao retangulo em
cinza na Figura 2.8, delimitado pelas retas 1 e 2. As equagdes para a polarizagdo encontram-se em (2.19). Os
valores Avgim € Vaiim S80 calculados pelo ponto de intercessdo das retas 1 e 2, ndo representado no grafico.

a
AVgstim =5 —_r1
a+l 2-«a
Viiim = EVTI g Vra
1 (2.19)
o+
VB min — TAvgs max T VTZ
20 -1
VBmax = TAvgs min T V71 + V72
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™
®

Vem
Vamin
Regido admissivel
%
Av,.. Av, >Av,

Figura 2.8: Regido admissivel de V5 com correntes variaveis, para ¥V, =2 Av, +V,.

min

2.7 Polarizacio do Espelho de Corrente PMOS com Corrente Variavel

De forma similar ao espelho PMOS com corrente fixa, a regido admissivel para os valores de VB pode ser

obtida das equagdes do espelho NMOS, fazendo as substitui¢des: ¥z por Vop-Vs € Vomin por Vopp-Vomax.
Neste caso, também temos duas situagdes para Vomax, andlogas ao espelho NMOS, que sdo: V. >V, —|VT1| e

<Vpp —Avy, —|V2 |-

max

V

0max

Condicdo V,

max 2 VDD _|VT1| .
As equagdes para a polarizagdo sdo obtidas de (2.18), através da substituicdo Vz por Vpp-Vsz € Vomin por

Vbp-Vomax, € dadas por (2.20).

[24
Avsg lim = E(VDD - V()max )

a+1 a-—1
VBlim =TV0max _TVDD _|VT2|
a+l
Vemax =Vop _TAng max |VT2|

(2.20)

a—1
VBmin = VOmax - o Angmin _|VT2|

Condigio Vy,, <V, —Av,, _|VT1|'

max

As equacdes para a polarizacdo sdo obtidas de (2.19), através da substituicdo Vi por Vpp-Vs € Vomin por
Vop-Vomax, € dadas por (2.21).

Avsglim = ﬁ|VT1|

a+1

Vgiim =Vpp — |VT1| _|VT2|

2—-«a

a+l
VBmax:VDD_ a Angmax_|VT2|

(2.21)

200—1
Vgmin =Vbp _aTAvsgmin _|VT1| _|V72|
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2.8 Polarizacio do Estagio de Saida do OTA em Cascode

O Amplificador Operacional de Transcondutincia (OTA) é amplamente empregado em circuitos integrados
analogicos. As aplicacdes mais comuns sdo: filtros a capacitores chaveados, filtros continuos no tempo,
amplificadores de ganho programavel e circuitos para o processamento analdgico de sinais. Uma caracteristica
importante do OTA ¢é a sua elevada impedancia de saida. Quando utilizado com carga capacitiva, forma um
integrador quase perfeito, dispensando procedimentos de compensacdo em frequéncia em circuitos realimentados,
em particular os filtros continuos no tempo. Para obter elevada impedancia de saida, ¢ comum utilizar o estagio de
saida em cascode dobrado. Nesta configuragdo, a corrente de saida do amplificador diferencial ¢ aplicada em um
dos amplificadores cascode, NMOS, ou PMOS, conforme exemplificado na Figura 2.9 para o caso NMOS. Neste
circuito, a corrente /3 € espelhada em dobro para o transistor Mg, e o amplificador diferencial contribui com uma
corrente de polarizacdo /p mais uma parcela variavel iy. O transistor Mg recebe uma corrente de polarizagio /5 de
um espelho em cascode PMOS, ndo representado no circuito, de forma que a corrente de saida ¢é igual a -iy. Para
assegurar a operacdo em inversao forte, as tensdes entre dreno e fonte de Mz € Mg devem ser sempre maiores que
as de saturagdo, a despeito de qualquer variagdo de ip e vo.

Vo
AA

WiL } 1 } WiL

+_ VB

oz M, L, !
wiL_|| [ 2w (D1 2

Figura 2.9: Estagio de saida em cascode do OTA.

As inequacgdes (2.22) e (2.23) estabelecem as condi¢des para que Mg € Mg estejam saturados, respectivamente.
A tensdo Avg € constante, pois a corrente de My, € sempre igual a 2/, entretanto, Av,, depende de ip. Desta forma,
precisamos estabelecer uma relagdo entre Avg, Avgs € ip para podermos extrair valores para Vp das inequagdes.

Avgs1
Vy2V, + . +Av,, (2.22)

a-1

Vy<Vpy +vy+ Av,, (2.23)

a

Do modelo SPICE nivel 3, obtemos que as correntes nos transistores na inversao forte sdo dadas por (2.24) e
(2.25). Destas duas equagdes, obtemos a relagio entre Avg, Avgy € iy dada por (2.26).

k
I, =52, (224)
k, W
1, —i, = Z;TA ;ﬂ (2.25)

I
Av;2 = [1 - —OJ Av;1 (2.26)
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Aplicando (2.26) em (2.22) e (2.23), obtemos o sistema de inequagdes em (2.27). Estas inequagdes estabelecem
duas retas que definem a regido valida para Vp, conforme a Figura 2.10, mas esta regido dependera de iy e vo.
Portanto, devemos prever a situagdo mais restritiva, que € iomin para a reta 1 € iomax © Vomin para a reta 2, conforme em

(2.28).
1
D>V, 2V, + —+ 1— Av,,
IB
a—1 i
2)->V, SVT2+V0+7 [1—1—0Ang1
B

D>V, 2V, +(i+ - "[m‘“ JAvgsl
s (2.28)

a-1 i
0max
+7 1__Avg$1

B

2.27)

2)>V, <V, +V,

0min

V,
A @
VElim @
Vot Vi
Ve Regifioiadmissivel
Avom, > Av,,

Figura 2.10: Regido admissivel para V.

Os valores limites para V3 e Avg, sdo ser determinados pela intersecdo das retas 1 e 2 e dados por (2.29).

Avgslim — Omm
l_,,_ 1 lOmm lOmax
(24
(1 l()mln JV'Omm (229)
a 1,
v,

Blim — '7 '7
lO min a lO max

Podemos determinar V5 sobre uma reta média entre as retas 1 e 2, conforme em (2.30), onde AVs é o erro
maximo admissivel.

VB=VT2+%+%(l+ R ]Av

(2.30)
AVB =+ VOmin +l a-1 1- lOmax _l_ 1- Lo min A"m
2 20 «a I, « 1, ¢
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2.9 Polarizacio do Estagio de Saida do OTA em Cascode PMOS

No caso do estagio de saida PMOS, Figura 2.11, podemos determinar as tensdes limites e a equagdo da reta

média pelas equacdes (2.29) e (2.30), bastando substituir ¥z por Vop-Vz € Vomin pOr Vomax, conforme em (2.31) e
(2.32).

WiL :] b —[ 2w

M,, M,,
wiL | l —J[ wi %]B %io
=7, = =

Figura 2.11: Estagio de saida em cascode do OTA PMOS.

Ang i = . VOmax .
i + 1_ lOmin _ [24 _l 1_ lOmax
a 1, a 1,
e 2.31
(1+ I—WJ%M @3
o B
Vim =Vop =V — 1 P _1 -
—+ 1= Omin __ a 1- 0max
a 1, a 1,

v 1(1 [ a1 i
V,=V, —\V. _ —Omax _ _ —+ 1_M+_ 1- 0 max Av
B DD | T2| 2 2(“ IB o IB J sgl
AVB=i %4_1 a__l I_M_l_ l_lOmin Avs,l
2 2\ « I, « I, 8

Um fator importante que deve ser observado no projeto dos espelhos de corrente NMOS e PMOS ¢ o
coeficiente de inversdo CI, definido no modelo EKV. Para garantir que todos os transistores estejam

predominantemente na regido de inversdo forte, ¢ necessario que CI > CI,,, . Uma vez determinado o valor de Avg

(2.32)

ou Avy, temos que V., :AV;S&{ / a’ . Aplicando este resultado na equagdo (1.109) obtemos o coeficiente de

inversdo dado em (2.33). Fazendo CI > CI,,, , obtemos a equagdo para o limite inferior de Avg ou Avg, dada por
(2.34).

AV?

cI =ﬁ (2.33)
T
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AV, ., >2a¢,\[Cl,, (2.34)

2.10 Circuito para Geracao da Tensao V3

Nos espelhos de corrente apresentados, é necessario gerar a tensdo de polarizagdo de porta Vz de forma que esta
acompanhe as variagdes dos parametros de processo, mantendo os transistores sempre saturados. Na Figura 2.12
sdo apresentados dois circuitos de polarizagdo de V3, uma para o espelho NMOS (a) e outro para o PMOS (b). Cada
circuito possui NV transistores com dimensdes W e L idénticas aos transistores individuais dos espelhos, e estdo
empilhados, equivalendo a um unico transistor com dimensdes W e NL. A corrente quiescente, /;, que circula pelo
conjunto ¢ igual as dos transistores individuais dos espelhos. No caso do espelho com corrente variavel, 7, deve ser
escolhida como o valor médio entre a minima e maxima corrente no transistor. Definindo as tensdes Avg € Avy,
com as tensdes de overdrive dos transistores individuais dos espelhos NMOS ¢ POMOS, respectivamente, obtemos
facilmente as tensdes Vp dadas em (2.35). Podemos notar que as tensdes Vp sdo dependentes diretamente dos
pardmetros de processo e, portanto, acompanham suas variagdes. As equagdes para o calculo de Vp adotam um
valor intermediario entre o0 minimo e o maximo admissivel. Portanto, podemos escolher N de forma que V; esteja
proximo do valor intermedidrio, mas ainda dentro dos limites minimo e maximo.

V, =V, +JNAv,, NMOS
Vy =Vpp — V| -Nav,,, PMOS

sg?°

(2.35)

3_|D—<>—OV,,

—OV.

1 ]

i il

(a) (b)
Figura 2.12: Circuito para geragdo de V3: a) espelho NMOS; b) espelho PMOS.
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Capitulo 3

Amplificadores Diferenciais

A grande maioria dos circuitos integrados CMOS, sejam eles para aplicacdes continuas ou discretas, faz uso de
amplificadores diferenciais. Circuitos como amplificadores operacionais de tensdo (OA) e amplificadores
operacionais de transcondutancia (OTA) possuem, obrigatoriamente, estagio de entrada em configuracdo
diferencial. Outros dispositivos tais como comparadores de tensdo e corrente, osciladores, detectores de pico,
retificadores sincronos, etc., também utilizam amplificadores diferenciais. Desta forma, uma grande variedade de
topologias para amplificadores diferenciais tem sido proposta na literatura, visando aspectos como linearidade,
consumo de poténcia, tensdo de alimentacdo, excursio de sinal, tempo de resposta e ruido dentre outros.

O objetivo deste capitulo é apresentar algumas estruturas para amplificadores diferenciais e suas aplicagdes em
amplificadores operacionais de transcondutancia e de tensdo.

3.1 Amplificador Diferencial em Inversao Forte

Os amplificadores diferenciais com transistores operando em inversdo forte sdo amplamente usados como
estagio de entrada de amplificadores operacionais de tensdo e de transcondutincia. Também encontram aplica¢des
em comparadores de tensdo, detectores de modo comum, e em qualquer circuito que processe a diferenga entre dois
sinais de tensdo. A operagdo em inversdo forte, quando comparada a inversdo fraca e moderada, tem como
vantagens principais: menor erro de descasamento, resposta em frequéncia mais ampla e maior excursdo de sinal de
entrada.

Nas Figuras 3.1 (a) e (b) encontram-se dois amplificadores diferenciais, com transistores NMOS e PMOS,
respectivamente. Analisaremos somente o amplificador NMOS, uma vez que as equagdes para o caso PMOS sio
idénticas. Nos circuitos abaixo, [z é a corrente de polarizagdo, Veu € a tensdo de modo comum de entrada, v, € a
tensdo de entrada diferencial e iy é a corrente de saida diferencial. A relagdo entre iy e v, € obtida a partir do sistema
de equagoes (3.1), obtido através da analise nodal do circuito e das equagdes do modelo SPICE nivel 3 simplificado
para 0 MOSFET, onde =k, W/L.

2 a2 .
) o ) (3.1)
B d

B =Ly y,

2 0 205( 2 Tj

A solucdo do sistema (3.1) nos fornece a corrente diferencial dada em (3.2). A transcondutincia gm € obtida
pela derivada da corrente de saida em relagdo a tensdo de entrada, gm = di,/0v, , conforme em (3.3).

it )

l
0
da

ﬂ(2aIB - ,ij )
am = (3.3)

2a /3(4a13 - ﬂvf,)
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O grafico da transconduténcia ¢ apresentado na Figura 3.2. E facil notar que a transcondutincia alcanga o valor
MAXimo gMmax quando v, =0, e diminui com o aumento do moédulo de vg, até igualar-se a zero em v, =£V, ...

Os valores de gmimax € Vimax encontram-se em (3.4).

1 [pI
S

2aly
B

3.4

Vd max

Um parametro util que pode ser extraido da equagdo da transcondutancia ¢ a tensdo diferencial V; onde
gm(V,)=gm,,. /2, dado por (3.5) e exemplificado na Figura 3.2. Esta informagdo ¢ util em projetos de multiplos

pares diferenciais em paralelo e com curva de transcondutancia equiripple.

V. =1.076 /% (3.5)

A operagdo em inversdo forte impde restrigdes ao valor maximo da razdo W/L e ao valor minimo da corrente de
polarizagdo /p. Para garantirmos a predomindncia na inversdo forte, o coeficiente de inversdo de cada transistor
deve ser superior a um valor minimo /Cpin pré-determinado. Conhecendo a corrente especifica, definida por

1, =2n¢; 3, € considerando n = « , através da equagdo (3.4) obtemos as relagdes dadas em (3.6).

Z < EMimax
L gk \ICpy (3.6)
IB 2 4a¢Tgmmax \ ICmin
N N7 Vdd
I I
73_'_’0 73-10 IB
Va I_O Ve ‘Z«
Ve, 2 Veu

K
K

vs
I . 5.
%IB 2 2
(a)

(b)
Figura 3.1: Amplificador diferencial: a) com transistores NMOS; b) com transistores PMOS.
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» Vs

_Vdmax 'Vx Vx Vdmax

Figura 3.2: Grafico da transcondutancia em fung@o de v.

3.2 Amplificador Diferencial em Inversao Fraca e Saturacao

Os amplificadores diferenciais com transistores operando em inversdo fraca sdo a melhor alternativa quando os
objetivos sdo: a baixa tensdo de alimentacdo, o reduzido consumo de poténcia e baixissima transcondutancia. Estes
requisitos sdo de extrema importancia nas aplicagdes em frequéncias baixas, na faixa de audio e sinais biomédicos,
e em circuitos portateis, alimentados por baterias de baixa tensdo, tipicamente 1.2V. O circuito basico do
amplificador diferencial encontra-se na Figura 3.3(a), enquanto o esbogo da curva de transcondutancia pode ser
visto na Figura 3.3(b).

gmy,

A
I . I, .
2 2 g,

'2‘)4 +V(_'M
>V,
- Vdma\' Vdmax
(b)

Figura 3.3: Amplificador diferencial em inversdo fraca: a) circuito; b) curva de transcondutancia.

Para proceder a analise do circuito, adotaremos o modelo EKV na inversdo fraca e em saturagdo direta, cuja
equacdo da corrente direta ¢ dada em (3.1). E importante observar que, para operagdo em inversdo fraca, o
coeficiente de inversdo IC deve ser suficientemente menor que um, ou seja, [, /1, <1.

Ve =Vro—nVs
= ndr

I DS ESP e

- 3.1)

Iy = 2n/”0¢7%crlx e
Ly

Aplicando a equagdo (3.1) ao circuito, obtemos as duas equagdes abaixo.
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Vem *Vi’Vm —nVs
I 2
B .« negr
) +iy = Lygpe
v,
Vem _%‘Vro_" Vs

I, w{

-l = Ipgpe

Dividindo uma equagdo pela outra e isolando o termo iy, podemos expressar a variagdo da corrente de saida por
(3.2). Calculando di,/dv, , obtemos a transcondutincia gmq em fungdo da tensdo diferencial, dada por (3.3).

1| e -1
,=2 (3.2)
e"r 41
1 eﬁ
8m, (Vd): ; (3.3)

n T( Lf)z
1+e"

Note que gm, (v,) alcanga o valor maximo gm,, =1,/4n$, em v, =0, e tende assintoticamente para zero, de

max
acordo com que |vd| tende para o infinito. Desta forma, é mais conveniente definir Vyq para um valor minimo de

gmg, por exemplo, em 1% de gm.... Aplicando esta condi¢do a equagéo (3.3), obtemos através de solugdo numérica
que V, . =6ng,. Outro resultado importante, obtido por analise numérica, é a distor¢do harmonica de 1%, que ¢é

alcangada quando v, =0.117/,

dmax *

Um cuidado especial deve ser tomado na escolha da razdo W/Lgr, para que os transistores estejam na regido de
inversdo fraca. Podemos estabelecer uma condig@o suficiente, baseada no valor de gmm.x € 0 no coeficiente de
inversdo adotado para operacdo em inversdo fraca. Adotando /Cmin como o menor coeficiente de inversdo que
garante a operacdo em inversdo fraca, devemos atender a condigdo estabelecida em (3.4). Aplicando a equagdo de
gMmax em (3.4), temos a condicdo suficiente para a razdo W/Lgr, dada em (3.5).

I %
L2 <jc

ESP

1% 34
— /2 <Ic.
o W min
2n1u0¢T Cox T
EF
W 8 (3.5)

LEF - ¢TkPICmin

A resposta em frequéncia do amplificador diferencial pode ser avaliada do modelo AC para pequenos sinais da
Figura 3.4. Neste caso, devido a caracteristica totalmente diferencial do circuito, a tensdo nodal v, permanece
constante, sendo o n6 considerado um terra. Desta forma, a corrente de saida iy é a soma das correntes igp com a

corrente de dreno do transistor. No dominio da frequéncia, temos que Gm, (s) ¢ dado por (3.6). A impedancia de

entrada € predominantemente capacitiva, € dada por C,, =C,, + Cys +C;), -

n
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(3.6)

CGB = :CGB

Figura 3.4: Modelo AC para pequenos sinais.

O amplificador diferencial em inversdo fraca possui uma limitacdo evidente, que ¢ a excursdo de sinal de
entrada. Considerando a tensdo térmica ¢, igual a 26mV e o pardmetro n aproximadamente igual a 1.5, temos que

V.

dmax

=234mV ,ea THD de 1% em v, =27.4mV . Estes valores podem ser melhorados pelo uso da associacdo em

paralelo de amplificadores diferenciais com assimetria na curva de gm, que sera tema do proximo item.

3.3 Amplificador Diferencial com Infinitos Pares Assimétricos em Paralelo

Os amplificadores diferenciais formados por um Ttnico par de transistores apresentam curvas de
transcondutancia que ndo sdo planas, mas que possuem um maximo, em geral na origem, e tendem para zero de
acordo com que o médulo da tensdo de entrada aumenta. Evidentemente, este comportamento produz distor¢do
harmoénica na corrente de saida do amplificador. No caso de o par diferencial ser usado como entrada do
amplificador operacional (OPAMP), esta distor¢do ¢ mitigada pelo elevado ganho de tensdo associado a forte
realimentacdo negativa aplicada ao circuito. Entretanto, no caso dos amplificadores operacionais de
transcondutancia (OTA), em geral ndo se usa forte realimentagdo negativa, como exemplo considere os filtros
OTA-C. Neste caso, a tensdo de entrada do amplificador ndo é pequena suficiente para podermos considerar o
regime de trabalho de pequenos sinais, e, como consequéncia, a distor¢do harmodnica total (THD) costuma ser
elevada. Para evitar a THD elevada, o sinal de entrada deve ser muito pequeno, ¢ isto deteriora a relacdo sinal-ruido
do circuito. A solugdo para este problema ¢ a utilizagdo de amplificadores diferenciais com curvas de
transcondutancias mais planas, ou, pelo menos, plana o suficiente dentro de uma determinada faixa de tensdo de
entrada. O projeto destes amplificadores tem se mostrado um grande desafio.

Um resultado tedrico muito interessante ¢ o caso da curva de transcondutancia do amplificador diferencial
formado por infinitos pares diferenciais simples em paralelo e separados por uma tensdo A, e cuja transcondutancia
média do conjunto ¢ dada pela formula gm,=1,/A, onde Iz é a corrente de polarizagdo de cada amplificador

diferencial. Para demonstrar este resultado, considere um amplificador diferencial genérico com um offset de
tensdo A na curva de transcondutancia, conforme a Figura 3.5. Note que o amplificador estd polarizado com
uma corrente /, e a curva de transcondutancia é simétrica em relagdo a A. O valor de gm é maximo em v, =A, e

tende para zero quando |vd| — 0.
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>3

=2,

+
g gm(v,A) o

I y
A > Va

Figura 3.5: Amplificador diferencial com offset na curva de transcondutancia.

Colocando infinitos pares diferenciais em paralelo, equidistantes de A no eixo vs, obtemos a curva de
transcondutancia expressa pela equacdo (3.7) e representada na Figura 3.6. Note que existe um valor médio para a
transcondutancia, gmo, € um ripple, que pode ser controlado alterando o offset de tensdo A. Observe que a funcao

gm, (vd) ¢ periodica, e pode ser representada por uma série de Fourier, conforme em (3.8).

gm, (v,)= Y gm(v,—nA) (3.7)
= 27n
gm, (v,)=gm,+ a, cos(Tvdj (3.8)
n=1
&my

> v,

2A A YA +2A

Figura 3.6: Curva de transcondutancia da associagdo de infinitos pares diferenciais em paralelo.

Para determinarmos gmo, faremos a transformada de Fourier de gm, (v,) no dominio da tensdo vs. Vamos

reescrever a equagdo (3.7) como a convolucdo de gm(vd) com um trem de impulsos separados pela tensdo A,
conforme em (3.9). Podemos aplicar a transformada de Fourier a (3.9) e usar a propriedade da transformada da

convolugio F(x(t)*y(t))zX(a))Y(a)), obtendo Gm, () dado em (3.10). Também podemos obter 0 mesmo

Gm, (a)) aplicando a transformada de Fourier diretamente a equagéo (3.8), conforme em (3.11).
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gm, (vd =gm vd * Zw: o(v —nA 3.9
Gm, () i i 5(0)—@) (3.10)
Gmd(a))zgmoé(a))Jrﬁian[é‘[ —%)+5( +%D (3.11)

As equacdes (3.10) e (3.11) sdo equivalentes, e podemos relacionar seus coeficientes conforme em (3.12). Para
determinarmos o valor médio gmo da transcondutancia, necessitamos somente da componente em @=0 da

transformada de Fourier de gm, (v, ).

(3.12)

Usando a integral de Fourier, podemos calcular Gm(O) conforme em (3.13). Lembrado que a transcondutancia
¢ a derivada da corrente em relagdo a tensdo de controle, ou seja, gm(v,)=di,(v, )/ dv, , e que os limites para a

corrente de saida sdo i,(—0)=—1,/2 e i;(+0)=1,/2, temos o valor de Gm(0) dado por (3.14).

Gm(0)= J.gm(vd)efj“’v"dvd = jgm(vd)dvd (3.13)
—® w=0 -0
T dig (v,) ; ; 1y Iy
Gm(0)== devd =iy (+00) =iy (=0) =2 —| =2 |= (3.14)
—o0 d

Finalmente, de (3.12) e (3.14) obtemos o valor de gmo em (3.15). Observe que gmo ¢ dependente somente do
offset de tensdo e da corrente de polarizagdo, ndo sendo sensivel a quaisquer outros fatores externos, inclusive a

temperatura, bastando que todas as réplicas gm(vd) tenham exatamente a mesma forma. Outra propriedade

interessante ¢ a dependéncia linear da transcondutancia média com a corrente de polarizagdo. No caso pratico, ndo

€ possivel termos infinitas réplicas de gm(vd ) Entretanto, com um nimero suficientemente grande de réplicas, é

possivel aproximar-se do valor ideal previsto em (3.15).

I
am, =XB (3.15)
3.4 Amplificador Diferencial em Inversao Fraca e Saturacido, com Assimetria na

Curva de gm

Conforme visto no item anterior, o amplificador diferencial em inversdo fraca possui excursdo de sinal de
entrada muito pequena, o que limita sua aplicagdo a sinais de nivel de tensd@o muito baixo, e degrada seu
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desempenho na presenca de ruido, pois a relacdo sinal ruido de entrada torna-se elevada. Com o intuito de aumentar
a excursdo de sinal de entrada, podemos empregar varios amplificadores diferenciais, com assimetria na curva de
gm, em paralelo, de forma a compor um tnico amplificador diferencial. A Figura 1.1(a) apresenta o circuito basico
do amplificador, onde podemos notar que os transistores possuem larguras de canal () diferentes, o que
proporciona o deslocamento da curva de transconduténcia, pela tensdo Vx, mostrado na Figura 3.7(b).

gm,
A

1,
_BJrl’o £-l(,
2 2

8Ny

'2Vd +VCM
\_
- Vdrlmx+ Vx - Vx Vdmax+ K
(b)
Figura 3.7: Amplificador diferencial com assimetria na curva de transcondutancia: a) circuito; b) curva de
transcondutancia.

A analise do circuito segue o mesmo procedimento do item anterior, mas neste caso com valores diferentes para
Igsp. Da analise nodal, obtemos as equagdes das correntes abaixo.

Ver +V—;7menV5
I?B +iy = 2np4;C,, L—le "
EF
Ve 7%’7 —a
]?B —iy = 2np,$;C,, ZV_ze "

EF

Dividindo uma equagdo pela outra, e isolando o termo iy, obtemos a equagio (3.16). Calculando di,/dv, , obtemos

a transconduténcia gm,, (vd) em fungdo da tensdo diferencial, dada por (3.17)

ﬁe,;}f, -1 vg-+gy (W, /W)
LW I,|]e ™ -1
10=7B I/Vz vy =?B Vg +ngy In(W, /W) (316)
Wle’”’ +1 e " 4l
2
vy +ngy In(,/17,)
I, e ™
m, (v, )=—> 3.17
g d( d) n¢T( vd+n¢rln(W]/Wz))2 ( )
1+e "r

Definindo a tensdo V. como sendo ng, ln(W1 /Wz), e substituindo em (3.17), obtemos a equagdo (3.18) que

descreve a curva de transcondutancia transladada mostrada na Figura 3.7(b).
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vatVy

ng,
I, e ™

I’l¢T ( VatVy )2
l+e "™

3.4.1 Amplificador Diferencial com Dois Pares Assimétricos

(3.18)

8gmy (Vd ) =

O circuito abaixo representa um amplificador diferencial composto por dois pares assimétricos, com curvas de
transcondutancias transladadas de V. e —V,. A transcondutincia total ¢ a soma das duas transcondutincias
individuais, que formam uma faixa quase plana entre as tensdes —V; e V,, conforme ilustrado na Figura 3.8(b).

o o

I+, I,

2
w, w, w, LW
vy = = | v

Ve o—f ]l | :}—l——{: [

VoV,

dmax x

(®)

Figura 3.8: Amplificador diferencial composto por dois pares assimétricos: a) circuito; b) curva de
transcondutancia.

A transconduténcia total gmm(vd), em funcdo de vs pode ser deduzida com o auxilio da equacdo (3.18) e

expressa por (3.19).

+ , (3.19)
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O valor méaximo de gm,,(v,) ¢é alcangado quando v, =V, ou v, =—V,, ¢ o ripple (Agm) ¢ dado pela diferenca

entre a maior e menor transcondutancia dentro da faixa -V, <v, <V . Temos entdo que:

—2V
n
e

I 1
gm,,. =gm, (V.)=gm, (V)= m; —vt2 (3.20)
: ]
(1+e”¢’ )

Agm = gmmax - gmmfn = gmtof (I/x ) - gmrot (0)

-2V, —V, -V,
B 5 e ng; B 3 1
Agm = + (3 2 1)

o) (] (o)
l+e™ 1+e™ 1+e™

Assumindo que , temos que e 2" «1 ¢ e/ «1. Aplicando estas aproximagdes as equagdes (3.20) (3.21),

temos:

Ls (3.22)

4ng,

(1 ) g A A
Agm=—L-| ——2¢" |=—L_|1-8e" |=gm, |1-8e" (3.23)
ng; | 4 4ng,

3.4.2 Amplificador Diferencial com Dois Pares Assimétricos e Um Simétrico

gmth‘c =

A estrutura com trés pares permite que a transcondutancia na origem (v, =0) seja igual a das extremidades
(v, ==xFV,), de forma que o ripple seja menor. O circuito da Figura 3.9(a) exemplifica o esquema basico do

amplificador, enquanto a Figura 3.9(b) mostra as trés curvas de transcondutancia individuais e a composta. Torna-
se claro, no grafico, que a transcondutdncia maxima dos pares assimétricos tem que ser diferente da
transcondutancia maxima do par simétrico, e isto obriga que as correntes de polarizagdo dos pares assimétricos
sejam maiores que as do par simétrico. Com o auxilio da equacdo (3.18) obtemos a transcondutancia total

gm,, (v,) expressa em (3.24).

va+Vs Vd va=Vs

1| I,e"™ . I,,e"” L Ie "
I’I¢T ( vatVs )2 ( Va_ )2 ( va Vs )2
l+e ™ 1+e™ l+e "

Para alcangar a condi¢do equiripple, devemos fazer gm,, (+V,)=gm,, (0)=gm,,. , a partir da qual obtemos o

gm,, (v,)= (3.24)

sistema de equacdes (3.25).
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o L 2™ 1
max ”l¢T ( v )2 4
1+e™
L B (3.25)
gm —L IBle n¢r IBQeV@T i
max ¢T ( s )2 ( i)Z 4
l+e™ 1+e™

Novamente, se considerarmos V_>> ng., temos que e " «1 e ¢/ «1. Entdo, podemos aproximar o

sistema (3.25) por (3.26), e cujas solucdes para Ip; e Ip> sdo dadas em (3.27).

7,
8y = L[ﬂ ne'” + %J

n¢r
» (3.26)
1 L
gmmx=w Iy,e Ly
T
(1)
I dng.gm, 1—4e™r
Bl ~ 27,
1-32e™"
( i) (3.27)
dng,gm, \1—-8e"
Iy, = 7,
1-32e¢™
o) e}
IB+iO IB_iO
w, LW w, w, w, LWI
Vo vy H i H L Yy
o AR R b o
TV, T,
]Bl IBZ IBI
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/

N .

VetV -V, V. VeV
(b)
Figura 3.9: Amplificador diferencial composto por dois pares assimétricos € um simétrico: a) circuito; b) curva de
transcondutancia.

3.4.3 Amplificador Diferencial com Assimetria Controlada pela Tensio de Porta

A técnica apresentada nos itens anteriores para transladar a curva de transcondutancia, utiliza transistores de
dimensoes diferentes para criar o fator de deslocamento V. Entretanto, a tensdo Vy ¢ uma fungdo logaritmica da
razdo entre as larguras dos transistores, o que dificulta a adogdo de Vs elevado, pois implica numa razdo W, /W,

muito grande. Por exemplo, assumindo n=1.3 e ¢, =0.026})", para obtermos V_ =0.2V necessitamos de uma
razdo W,/W, =371, que ndo ¢ um valor pratico para implementagdo dos transistores. Isto impde limitagdes ao

projeto de amplificadores com multiplos pares assimétricos. Uma alternativa a este problema ¢ o amplificador
diferencial, com transistores idénticos, tendo a entrada feita pelo substrato (bulk-driven) e a tensdo V. gerada pela
polarizacao de porta, conforme mostrado na Figura 3.10.

@] o
. 1
784-10 ?E-lo
(n-DV, v v — (n-1)V.
ch+ 2 o | i_ o TII'FVCM 2d HV e © | 0 Vo 2
VY

Figura 3.10: Amplificador diferencial com assimetria controlada pela tensdo de porta e entrada feita pelo substrato.

Tomando como base o modelo EKV, obtemos o sistema de equagdes (3.28) para o amplificador. Dividindo uma
equagdo pela outra obtemos a corrente ip, dada por (3.29). Aplicando a derivada em relagdo a v, obtemos a
transcondutancia gm, em fungdo de vy, dada por(3.30).
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(nfl)VY vy vy
7 Vo + 2 ’7’VCM V1o *”(‘%» *7*V(‘M J
?B'*' iy = Lpgpe "
(3.28)
(n-1)V, v, v
I Veq ’#*74/0\4 *Vrn*"["v *74/0\4 ]
L i =1,e "
2 0 ESP
( (n=1)V, +(n-1)v, ) ( (n—l)M )
o L\e o 1) IL\e " -1
=2 = .2
=" ( (1) + (1) ) 5 ( A ) (3.29)
e M +1 e " o+l
(n—l)vd+V“
n-1)1 e "y
gm, (v,)= s (3.30)

Esta estrutura apresenta algumas vantagens sobre a anterior, além dos transistores de mesmas dimensdes. Da

equagdo (3.30), verificamos que a transcondutdncia maxima, que ocorre para v,=-F , é dada por

x 2
gm,,. =(n-1)1, / ng, , € ¢ menor que no caso anterior, pois o termo n-1 ¢ menor que 1. Isto favorece a
implementacdo de amplificadores de muito baixa transcondutancia. Outro aspecto a ser observado ¢ com relacdo a
excursdo de sinal de entrada, que é maior neste caso. Considerando V.. a variagdo de tensdo de entrada em torno
de —V., para a qual a transcondutdncia equivale 1% do valor maximo, medido em v,=-F_, temos que

Vi = 61, / (n - 1) , que € maior quando comparada ao valor obtido para o circuito do item 3.2, pois o termo n-1 é

menor que 1.

3.4.4 Amplificador Diferencial com NV Pares Assimétricos e Assimetria Controlada pela Tensdo de
Porta

Tal como no amplificador com assimetria controlada pelas dimensdes dos transistores, podemos fazer uma
associagdo em paralelo de NV amplificadores com curvas de transcondutincias deslocadas de multiplos de =V, de

forma a definir uma faixa quase plana de transcondutancia e, desta forma, aumentar a excursao de sinal de entrada.
Como exemplo, considere a configuragdo de dois pares assimétricos e um simétrico, idéntica a do item 3.4.2,
apresentada na Figura 3.11. Neste caso, a curva de transcondutancia total tem a mesma forma da Figura 3.9 e as
equacdes de projeto dadas por (3.31). Note a presenca do termo n-1, devido a entrada feita pelo substrato.

(1),
_ nér
4”¢Tgmmax 1 4e
I = -1
Bl T -2V,
1-32¢ "
e, 3.31)
_ nér
4n¢Tgmmut L
I = ) n—1
B2 — -2V,
1-32¢"
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) =12 ? I I, %lg,
Gq
AH|IF—4—o, = =

© Vu

M 2

+ V( M

Figura 3.11: Amplificador com dois pares assimétricos € um simétrico.

3.5 Amplificador Diferencial em Inversio Forte e Saturacio, com Assimetria na
Curva de gm

Conforme visto no item anterior, € possivel implementar um amplificador diferencial com excursdo de tensdo de
entrada estendida, pela associacdo de varios pares diferenciais assimétricos. Esta técnica ¢ facilmente aplicada aos
transistores operando em inversdo fraca e em saturagdo, onde as equagdes de projeto sdo simples e de facil
manuseio. O mesmo efeito pode ser obtido com os transistores operando em inversdo forte e em saturacao.
Considere o amplificador diferencial assimétrico da Figura 3.12(a), onde S, > f,. A assimetria causada pela
diferenca nas dimensdes dos transistores leva a curva de transcondutancia esbogada na Figura 3.12(b), e descrita
pela equacdo (3.32). As tensdes limites, Viim € Viar, sdo dadas em (3.33), o ponto de maxima transcondutancia
expresso por (3.34), e a transcondutancia medida em v, =0 dada por (3.35).

|_BA (B (B, + )1, = 4B (B~ B)v, .

Iy (Vd 3
2a (i) (3.32)
(B, -B)BBy. . 2(a(B+B)1,~BBYI) B,
gmd (Vd ) == 2 + 2 2
a(B,+B)  alB,+pB)\2a(B,+B,)1,~ BBy
me :,’2213
- (3.33)
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(3.34)

(3.35)

a: ﬁa IB
ﬂu +ﬂb
b ﬂb 1
IBu +IBb
o o
VY L+i, VI-i 8&m,

Yol Ao, o

1 gmy
A .
Vo -V Viin
(@

(b)

Figura 3.12: Amplificador diferencial assimétrico em inversao forte: (a) circuito; (b) curva de transcondutancia.

3.5.1 Amplificador Diferencial em Inversao Forte com Dois Pares Assimétricos

Nesta topologia, dois pares assimétricos idénticos sdo usados para compor uma curva de transcondutincia mais
plana que a aquela obtida com somente um par diferencial simétrico. A Figura 3.13(a) apresenta o circuito do
amplificador, onde podemos notar que os dois pares assimétricos possuem curvas de transcondutancia espelhadas
em relacdo a origem, conforme pode ser observado na Figura 3.13(b). Definindo as transcondutincias
gm,(v,)=di,/dv, e gm,(v,)=di,/dv,, temos que, pela simetria imposta pela estrutura, gm, (v,)=gm,(-v,).
Para forgarmos a condi¢@o equiriple, devemos fazer os trés maximos da curva de transcondutancia iguais a gm,, e
isto obriga que gm, =2gm,. Entretanto, uma analise mais detalhada do circuito mostra que a condi¢do anterior
implica obrigatoriamente em V,, <V, , conforme observado na Figura 3.13(b). As equagdes de projeto sdo obtidas

a partir das equagdes (3.32), (3.34) e (3.35), impondo as condi¢des do sistema (3.36) abaixo, onde V. € a
largura da faixa equiriple, e ¢ um parametro de projeto. A solugdo do sistema fornece as equagdes de projeto dadas
em (3.37). A maxima distor¢do harmoénica da corrente de saida ocorre para um sinal com amplitude igual a
041xV, e vale2.34%.

dmax >
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gmy, (_Vdmax) = 8my
gmd (_Vmin ) = ng (336)
gm, =2gm,

1,=1.05133x gm,V.

dmax

B, =143675xagm, [V,

max

B, =1.5197Txagm,|V,

max

(3.37)

o o

v -V, )
2d I O 2] ! VCM
gm,
A
e ugmo
s T R S
\ gm,,,
di, di,
dVd gmo/z dvd
>V,
Vs Vi Vo Vi Vi Vo Vi Vi
(b)

Figura 3.13: Amplificador diferencial com dois pares assimétricos; a) circuito; b) curva de transcondutancia.

3.5.2 Amplificador Diferencial em Inversao Forte com Dois Pares Assimétricos e um Simétrico

O ripple na curva de transcondutancia do amplificador do item anterior pode ser reduzido bastando diminuir a
distancia entre as tensdes —Vy e +Vo. Entretanto, este procedimento faz com que a transcondutincia total em v, =0
seja maior que a medida em v, ==V, impossibilitando a condi¢@o equiriple. Este inconveniente pode ser evitado
com a introdu¢do de um par diferencial simétrico em paralelo, e com conexdes invertidas, de forma que a
transcondutancia seja negativa, conforme apresentado no circuito da Figura 3.14(a). Desta forma, o excesso de

transcondutancia na origem, devido aos pares assimétricos, pode ser compensado com a transcondutancia negativa
do par simétrico, de forma a manter a condi¢@o equiriple, conforme ilustrado na Figura 3.14(b).
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i 2

%
Td'l'V('M
gm,
A
............ g
gm,(0)
_I/dmux Vl/mux >V,
- I/max - Vo Vo I/mm
-gm;(0)
(b)
Figura 3.14: Amplificador diferencial com dois pares assimétricos € um simétrico; a) circuito; b) curva de
transcondutancia.

Definindo gm, (v,) e gm,(-v,) como sendo as transcondutancias dos pares assimétricos, ¢ gm, (v, ) a do par
simétrico, expressas pelas equagdes (3.38) e (3.39), respectivamente, temos que gm, (vd) no intervalo
-V, <v, <V, ¢édado por (3.40).

(B.-B)BBY 2(a (B, +B,) 1w~ B.BY:) B,

gm, (v,)=- : . - (3.38)
a(B,+B)  a(B,+B) 2a(B,+B) - BB
gm, (Vd): 2aﬂ0182 _ﬂczvj (339)
2af4ap 1y, - BV
e () 4(e(B,+B,) 15— B.BY2) BB, 2aB1,, - BV (5.40)

(Bt ) 2B+ B) - B 20\Aaly - BV



Uma abordagem possivel para o equacionamento deste circuito consiste em fazer V;, =
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Vo © gmy(Vy)=0. A

min

condigdo equiriple & satisfeita fazendo gm, (v,)=gm,(V,). A largura da faixa equiriple é determinada pela tensdo

Vamax onde gm, (V.

dmax

)=gm,,,, sendo que gmui é o minimo da fungdo gm,(v,) dentro da faixa equiriple. As

condig¢des de contorno para a soluc¢do do problema encontram-se no sistema de equacdes (3.41).

Vmin = %
s,

2at, (5 -] (" +5))

VO =
5.5,

V V)?ll)l

26,8, 225, + )
gm, =

(ﬂa +8,)

gm, =2gm1(0)—gm2 (0)_ Zﬂ ﬂb / \/Z

zaﬂCIBZ — ﬁc I/02

gm,(V,)=0=

2( 0) 40‘\/40‘ﬂglb’2 _ﬂczVoz
—dgmd(vd)zo - gm .

dvd min

gml (Vdmax) gmmm - Vdmax

(3.41)

A solugdo do sistema acima nos fornece as equacgdes de projeto em (3.42). A maxima distor¢do harmonica

ocorre para um sinal de entrada com amplitude igual a 0.71xV,

max >

B, =531x 28"
dmax
B, =125x 28
dmax
B =1.61x 2%

dmax

1, =1.69x gmJV

dmax

132 =0.51xgm)V.

dmax

=0.97x gm,

mln

3.5.3 Amplificador Diferencial em Inversao Forte com Degeneracio de Fonte

e vale 0.3%.

(3.42)

Outra forma de estender a faixa plana de entrada do amplificador diferencial ¢ com o uso da degeneragdo de
fonte, que consiste na colocacdo de um resistor entre as fontes dos transistores. Uma estrutura muito interessante,
que utiliza transistores MOSFET em regido de triodo, para implementar os resistores, ¢ apresentada na Figura
3.15(a), juntamente com sua curva de transcondutancia na Figura 3.15(b). A peculiaridade deste circuito esta na
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polarizacdo das portas dos MOSFETs que implementam os resistores. Quando v, =0, os transistores My e Mj

estdo em regido de triodo, e atuam como simples resistores em paralelo. Ao passo em que v; aumenta, a tensao v,
de My aumenta e a de My, diminui. Isto faz a resisténcia de M;; diminuir e a de My, aumentar. Este comportamento
nos fornece a curva convexa, no intervalo =V <v, <V _, observado na Figura 3.15(b). Quando v, alcanga Vx, Ms.

entra em saturacdo, € sua resisténcia aumenta drasticamente. Entretanto, M, continua na regido de triodo, e sua
resisténcia diminui a cada aumento de v4, 0 que gera a corcova na curva logo acima de V. Esta pequena corcova
permite uma extensdo na faixa plana do amplificador, e os transistores podem ser dimensionados de forma que a
<y, <V

dmax

curva de transcondutancia seja equiripple no intervalo -V, . A transcondutancia cai a zero quando vy

max

ultrapassa V,.ax, que € a tensdo onde M, entra em corte. O processo ¢ idéntico para v, negativo. As equagdes de
projeto encontram-se em (3.43).

B, =12.45x 28"

dmax

B, =1.86x 28"

dmax

1,=1.15xgmyV

dmax

(3.43)
gm,. =0.92xgm,
V. . =-0.667%xV

smin dmax

-V, +Vey

o o

Vi

2V, O M, :]l—o—o SV
£ o # 5,
M,

L\ V)1,
(a)
gm,
A
gm,
gm,;,
» vV,
-Vmux _Vdmax 'Vr Vr Vz/mm Vnm

(b)
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Figura 3.15: Amplificador diferencial com degeneracéo de fonte: a) circuito com resistores implementados com
MOSFETs em regido de triodo; b) curva de transcondutancia.

3.6 Amplificador Diferencial de Diferencas (DDA)

O DDA, ao contrario do amplificador diferencial, possui duas portas de entrada e cuja saida ¢ uma fun¢do da
diferenca entre as tensdes das portas. Para exemplificar seu funcionamento, considere o bloco basico da Figura
3.16, onde verificamos a presenca das portas @ € b. A tensdo de saida do DDA ¢ dada pela equagdo (3.44), onde

f () ¢ uma fungdo mondtona e Ay € o ganho de tensdo, que idealmente deve ser infinito. Nos casos praticos,

obtemos 4y muito elevado.

(3.44)

Figura 3.16: Bloco basico do amplificador diferencial de diferencas.

O DDA deve ser usado preferencialmente em esquemas de realimentagdo negativa. Desta forma, a tensdo de

saida vy ¢ obrigatoriamente finita. Aplicando esta condi¢cdo em (3.44), concluimos que v, —v, =v,, —v, ,
conforme pode ser deduzido no sistema (3.45).
Yo
f(va+_va )_f(vb-#_vbf) —
AV
. L
lim (v v )= S (Vo =) = AlggA—i =0 (3.45)
S e =vi )= S (v =)
va+ Ve T vb+ _vb—

O diagrama da Figura 3.17 apresenta a forma cldssica da realimentagdo negativa, na configuragdo amostragem
de tensdo e realimentacdo de tensdo (série-paralelo). Neste caso, a rede S possui duas saidas, onde a diferencga de
potencial entre elas é fv,. Aplicando a condi¢do exposta em (3.45), obtemos a equagdo (3.46), que relaciona a
entrada com a saida. Observe que a relacdo entre as tensdes € linear, apesar do ganho de tensdo do DDA poder ser
uma fung¢do ndo linear. Isto s6 € possivel se as fungdes aplicadasa v,, —v,_ e v,, —v, forem exatamente iguais.

vin = ﬂvo

v, (3.46)
Vo =—"-

B

O circuito foge das condigdes ideais, principalmente pelo ganho finito ndo ser muito elevado e pelo
descasamento dos transistores, que faz as fungdes aplicadasa v,, —v,_e v,, —v, ndo serem exatamente iguais. Isto

faz o circuito afastar-se das condigdes impostas em (3.45), e causa o aparecimento de distor¢do no sinal de saida.
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Desta forma, é comum implementar os amplificadores diferenciais com resistor de degeneracdo de fonte, para

melhorar a caracteristica linear de f () , € minimizar os efeitos negativos do ganho finito e do descasamento.

v, REDE g |—
+

Figura 3.17: DDA realimentado negativamente.

3.6.1 Implementacio do DDA em Cascode Dobrado

Existem varias formas de implementar o DDA. Na Figura 3.18 ¢ apresentada uma implementacdo em cascode
dobrado, com dois pares diferenciais simples. As expressoes das correntes nos ramos do circuito estdo apontadas na

figura. A corrente total no n6 de saida ¢ 2( f(v,, —v,_) - /(v,. —v,_)), que multiplicada pela impedancia de saida

Zy fornece o ganho de tens@o. O cascode dobrado possui impedéancia de saida muito elevada, o que torna o ganho
de tensdo também elevado. Entretanto, devido a configuragdo de amplificador de transcondutancia, a carga ndo
deve ser resistiva, mas exclusivamente capacitiva, sob pena de uma redugdo dréstica no ganho de tensdo. Também
deve ser observada a resposta em frequéncia em malha aberta do amplificador com a carga capacitiva, pois, devido
a caracteristica integradora, o ganho cai com o inverso da frequéncia. Para que o DDA funcione corretamente, é
necessario que o ganho de tensdo seja mantido alto dentro da faixa de frequéncia de trabalho. Quando a carga for
resistiva, o estadgio de saida devera ser em classe AB, que sera apresentado numa secao posterior.
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Figura 3.18: Implementa¢do do DDA em cascode dobrado.
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Capitulo 4

Amplificadores Com Estdgio de Saida em Classe AB

Os amplificadores operacionais sdo projetados de forma que suas principais especificagdes se aproximem das
ideais, que sdo: o ganho infinito, a impedancia de entrada infinita, a impedancia de saida igual a zero, o slew-rate
infinito e a frequéncia de corte superior infinita. Na tecnologia CMOS, a impedancia infinita é virtualmente
alcangada em frequéncias baixas, devido a caracteristica capacitiva da porta. As outras especificacdes podem ser
ajustadas de forma a atender aos requisitos que a aplicagdo do amplificador operacional exigir. Entretanto, a
especificacdo de slew-rate, como também a impedancia da carga conectada a saida do amplificador, podem exigir
uma elevada corrente de saida. Nas configuracdes com estagio de saida em classe A, a corrente maxima de saida
deve estar sempre disponivel na polarizagdo, mesmo quando ndo for solicitada. Isto leva o circuito a um alto
consumo de poténcia, que ¢ indesejavel num circuito integrado, por causa do excessivo aquecimento, € por ser
contrario a atual tendéncia de priorizar os circuitos de baixo consumo de poténcia (low power).

Uma alternativa para otimizar o consumo de poténcia, consiste em implementar o estagio de saida em
configuragdo classe AB. Nesta configuracdo, a corrente de polarizagdo € muito menor que o valor maximo exigido
pela carga, em determinadas situagdes extremas. Quando ha a necessidade de uma elevada corrente de saida, seja
ela positiva ou negativa, o circuito super-polariza determinados transistores de saida, de forma a atender a
demanda. Com isto, o consumo de poténcia ¢ mantido baixo enquanto ndo ha solicitagdo de muita corrente de
saida.

Um ponto critico na configuragdo classe AB estd na precisa determinacdo da corrente de repouso (quiescente).
Existem muitas configuragdes classe AB, com diferentes mecanismos para fixar a corrente quiescente, ¢ uma delas
€ o estagio de saida em classe AB com loop translinear, que sera apresentado a seguir.

4.1 Loop Translinear com Transistor MOS

Neste item, analisaremos o loop translinear de somente quatro transistores MOS de canal N, apesar de o
resultado poder ser estendido para os transistores de canal P e em qualquer nimero. Considere o circuito da Figura
4.1, que representa um tipico loop translinear formado por quatro transistores MOS, que pode fazer parte de um
circuito maior. A despeito de quaisquer conexdes que possam existir no circuito com outras partes, teremos sempre
que a soma das tensdes entre porta e fonte na malha sera igual a zero, conforme em (4.1).

Vgsl + Vg.vZ - vg.v} - vg.v4 = O (4 1)

O transistor MOSFET pode operar em inversdo fraca, moderada ou forte, ¢ para cada modo existe uma
formulagéo para a corrente de dreno. A seguir, analisaremos o /oop translinear em dois casos distintos: 0o MOSFET
operando em inversdo fraca e saturacdo e 0 MOSFET operando em inversdo forte e saturagio.
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Figura 4.1: Loop translinear com quatro transistores MOS de canal N.

4.1.1 Loop Translinear com 0 MOSFET Operando em Inversao Fraca e Saturacio

Do modelo EKV, equacéo da corrente de dreno no MOSFET operando em inverséo fraca e saturagdo, e com o

terminal de fonte ligado ao substrato é dada por I, =1, exp(Vys — V5o /nd, ), onde obtemos facilmente a tensao
VGS cm (42)

Ves = ln( it j A (4.2)
ESP ng;

Calculando as tensdes Vs no circuito da Figura 4.1 através da equagdo (4.2), e aplicando os resultados em (4.1),
obtemos a equagdo (4.3), que relaciona as correntes dos drenos.

m(’d_ljﬂn( JIL—JI(—JO 43
IESPI IESPQ IESP3 IESP4

Aplicando a fungdo exponencial exp(-) a ambos os lados da equagdo (4.3) obtemos a relag@o entre as correntes

expressa por (4.4).

Iy 2 I3 lys 4.4)

IESPI IESPZ IESP3 IESP4

4.1.2 Loop Translinear com 0 MOSFET Operando em Inversao Forte e Saturacio

O mesmo principio anterior pode ser aplicado ao MOSFET operando em inversdo forte e saturagdo, mas neste

caso, a equagio da corrente de dreno ¢ dada por 1,3 = f/2a (Vs — V5, )2 , de onde obtemos a tensdo Vs em (4.5).

20

Vs = 3

+Vro (4.5)

Calculando as tensdes Vgs dos transistores do circuito da Figura 4.1 através da equagdo (4.5), e aplicando o
resultado a equacdo (4.1), obtemos a relagdo entre as correntes dada por (4.6).
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F . F _ \P . \P (46)
ﬂl ﬂz ﬁ3 '84

4.2 Amplificador Classe AB com Loop Translinear

O circuito da Figura 4.2 apresenta um amplificador com estdgio de saida em classe AB, e cuja corrente
quiescente ¢ controlada por loop translinear. Neste caso, temos dois loops translineares formados por transistores
NMOS e PMOS, cada um responsavel pelo ciclo negativo e positivo do sinal de saida, respectivamente. Nas
Figuras 4.3(a) e (b) podemos ver em destaque os loops translineares formados pelos transistores NMOS e PMOS,
respectivamente. As duas fontes de corrente controladas gm,v, modelam o estigio de entrada diferencial que ndo

estd presente no circuito.

A seguir, discutiremos o funcionamento do circuito para os casos em que os loops translineares operam em
inversdo fraca e forte. Para ambos os casos, assumiremos como critério de projeto que My, M, e M, sejam
idénticos, como também M,, My, e M,3. Assumiremos que a largura de M,4 é proporcional a de M, por um fator a,
e 0 mesmo se aplicando a M4 € M.

Va
o

O O i M,

| A ip1,2
1| | | = * # [f MP4
gmyy,,

ln3

| 2
< I,
! amy,, B ; - EM
nl,2 ?
©n LULw o

Figura 4.2: Amplificador classe AB com corrente quiescente controlada por loop translinear.
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Figura 4.3: Destaque dos loops translineares: a) com transistores NMOS; b) com transistores PMOS.
4.2.1 Operaciao em Inversio Fraca
Neste caso, assumiremos que todos os transistores que fazem parte dos loops translineares estdo polarizados na
inversdo fraca, quando o circuito estd em repouso. Sendo assim, temos que i,, =i,, =1, € i, =0. Definindo 7,

e I, como sendo a corrente especifica de cada transistor NMOS e PMOS, respectivamente, dos loops

translineares, ¢ pelas consideragdes feitas no item anterior, obtemos o sistema de equagdes (4.7), cuja solugdo
encontra-se em (4.8).

2 .
I B2 — ln31 q
I ESPnlI ESPn2 I ESPn}I ESPn4
) .
Y B2 — lp3 q

[ESPpIIESPpZ [ESPp3IESPp4
Lispnr = Lpspar = Ly = Ligp,
IESPpl = IESPpZ = IESPp3 = IESPp 4.7)

Lpspea = al g,

1

ESPp4 — al ESPp

Lytl,;= Iy

12
I, =2a-"

4.8)

Ao passo em que a tensdo v, torna-se positiva, devido a elevada impedancia dos nos A e B, as tensdes nos
terminais de fonte de M,3 e M,3 aumentam, diminuindo a corrente 7,3 ¢ aumentando #,3. Rapidamente, ip4 alcanga
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um valor limite muito baixo, devido ao loop translinear, enquanto i,3 aumenta acima do valor esperado para a
inversdo fraca, forcando M,4 a entrar na inversdo forte. A partir deste momento, o loop translinear, conforme
definido anteriormente, deixa de existir, ¢ o transistor de saida M,4 funciona como um simples amplificador em
fonte comum. Devido a caracteristica inversora da configuracdo fonte comum, praticamente toda corrente de saida
no ciclo negativo circula por M,4. O mesmo raciocinio se aplica ao ciclo negativo de vi,, onde praticamente toda
corrente de saida no ciclo positivo circula por M.

4.2.2 Operacido em Inversiao Forte

Neste caso, assumiremos que todos os transistores que fazem parte dos loops translineares estdo polarizados na
inversdo forte, quando o circuito estd em repouso. Sendo assim, temos que i, =i,, =1, ¢ i, =0. Utilizando a

equagdo (4.6), chegamos ao sistema (4.9), que equaciona os dois loops translineares com o circuito em repouso, €

cuja solugdo é dada por (4.10).
o, s _
ﬂnl ﬂnZ
ﬂpl IBpQ

Buy=bn=Pbs=P5,
B.i=ap, (4.9)
Bo=B,=B,:=5,
Ba=ap,
Iy =i +i,
1 .Y
[, =58 12 2782 (4.10)

Bl

De forma similar ao caso anterior, durante o ciclo positivo de v;,, as tensdes nas fontes de M,3 e M,3 aumentam,
levando ao rapido aumento de i,3 e diminuigdo de i,3. Isto coloca os transistores M,; e Mp4 em inversdo fraca, muito
proximo ao corte, e o loop translinear deixa de existir. Nesta condigéo, o transistor M, passa a funcionar como um
amplificador em fonte comum, e praticamente toda corrente de saida no ciclo negativo circula por ele. Vale
lembrar, que o ciclo positivo de entrada leva ao ciclo negativo de saida. O mesmo raciocinio se aplica ao o ciclo
negativo de entrada e positivo de saida, onde praticamente toda corrente de saida circula por M.

Uma possivel implementacéo pratica do amplificador encontra-se na Figura 4.4, onde as fontes de corrente /| €
gm,v, sao parte integrante do cascode dobrado. O ganho deste amplificador é muito elevado, e devemos ficar

atentos ao problema da estabilidade. Caso ocorra instabilidade no circuito realimentado, torna-se necessario a
utilizagdo de um capacitor de compensagdo de polo dominante, colocado entre o dreno e a porta de M4 ou Mp4.
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Figura 4.4: Implementacéo pratica do amplificador diferencial em classe AB com loop translinear.
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Capitulo 5

Comparadores de Tensdo

Os comparadores de tensdo sdo circuitos essenciais em aplicagdes que exigem tomadas de decisdes, como por
exemplo, em conversores analdgico digitais, onde € necessario saber se o sinal a ser convertido esta acima ou
abaixo de um valor de referéncia. Os comparadores podem ser implementados por simples amplificadores de
tensdo ou corrente, de ganho elevado e tensdes e correntes de saturagdo bem definidas. A Figura 5.1(a) mostra um
simples OTA em malha aberta que funciona como comparador de tensdo, sendo o estado baixo definido pela tensao
de saturagdo proxima de zero, € o estado alto definido pela tensdo de saturagdo proxima de Va, conforme a Figura

5.1(b).

ij pr— g
. ; vx‘n
= = Vier Vaa

(a) (b)
Figura 5.1: OTA em malha aberta atuando como comparador de tensdo: a) circuito; b) curva de v, x v, .

Este circuito apresenta alguns inconvenientes tais como: indefini¢do do nivel de sinal de saida quando v, esta
muito proximo de Vzer; sensibilidade ao ruido nas proximidades de Vzer, que provoca sucessivas trocas de estados,
pois o ruido se soma ao sinal; desvio da verdadeira tensdo de comparagdo em relagdo a Vzgr, devido ao
descasamento dos transistores. A seguir sera apresentado um comparador com histerese que € imune ao ruido e néo
padece da indefini¢do do nivel de tensdo de saida.
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5.1 Comparador com Histerese

O comparador com histerese ¢ um amplificador instavel que possui somente dois niveis de tensdo de saida, e sdo
muito bem definidos. Neste tipo de comparador, a tensdo de entrada onde ocorre a troca de estado da saida ndo é
fixa em um tnico valor, mas muda conforme o sentido da variagdo de v;. O circuito da Figura 5.2(a) ¢ um
comparador com histerese, basicamente formado por um amplificador de transcondutancia, mas cuja carga do
amplificador diferencial ¢ uma resisténcia negativa, que confere instabilidade ao circuito. A curva de v, xv, ,

apresentada na Figura 5.2(b), mostra claramente dois pontos de comparagéo distintos. Assumindo consideragdes de
simetria no circuito, podemos atribuir dois valores aos pontos de troca, que sd0 Vi, =V, /2 € Vi +V,, /2, onde

Vi € a largura do lago de histerese. Desta forma, se o nivel de ruido somado ao sinal v; for menor que Vu, ndo
havera sucessivas trocas de estados, pois o ponto de comparag¢do muda de posigao.

M,

(a)
Vo
A
v,
Voma o < e <>
Yy 4
VOmin <> —> >V
(b)

Figura 5.2: Comparador com histerese: a) circuito; b) curva de v, xv,, .

Para proceder a analise do circuito, consideraremos que f,, B,, fB., B, ¢ p,sejam os fatores de

transcondutincia dos transistores Max, Muk, Mck, Max € Mer, respectivamente. Consideraremos também que S, > f, .
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Inicialmente, assumiremos que v;, parte de zero e aumenta gradativamente até V4. Com v, =0, temos que i,, =/,

i,=1,,i,=0,i,=0,i,=0 e i, =0. Nesta condigdo, ¢ facil deduzir que v, =V,

Omin *

Ao passo em que vj,

aumenta, iq; diminui e i;» aumenta. A corrente i51, em principio, deveria ser igual a £3,/, i, , mas, como i,, <i, , 0

transistor M, entra em regido de triodo, for¢cando a diferenca de potencial entre a fonte e o dreno de M, ser menor
que o modulo da tensdo de threshold de Ma, e My, . Isto coloca My, M,» € M, em corte. Enquanto isto, a corrente
i1 € espelhada para M., e depois para M., o que leva a tensdo vy ao seu menor valor (Vomin). Esta condicdo se
mantem até o momento em que f3,/f, i, =i,,, quando M, entra em saturagdo e My e M, entram no limiar de

condugdo. A partir dai, qualquer aumento de v, leva a corrente iz a ser maior que i1 e, desta forma, M, entra em
condugdo para suprir a corrente de dreno de M». Entdo ocorre um desequilibrio no circuito, pois i,» € espelhada
para M, que devido a f, > [, torna-se maior que is1. Deste momento em diante, M, entra em triodo e coloca M,

e My em corte. A corrente i,» € espelhada para M.», fazendo i ser diferente de zero, enquanto i vai a zero. Isto
faz a tens@o vo mudar de Vouin para Vomar. O processo inverso, onde vi, parte de V4 para zero, ¢ idéntico ao descrito
acima, mas o ponto de comparagao ¢ diferente.

Para a determinacdo da largura do lago de histerese Vu, devemos estabelecer as condigdes onde ocorrem os
desequilibrios no circuito. Para a sequéncia v;, partido de zero e chegando a Va4, o ponto de desequilibrio ¢ dado
pelo sistema de equagdes (5.1), enquanto para a sequéncia v;, partindo de V4 e chegando a zero, o ponto de
desequilibrio ¢ dado pelo sistema (5.2).

. By
Lo :_bldl

B. (5.1)
Iy =iy +iy
. B
I =_bldz

B, (5.2)
Iy =i, +iy,

Assumindo que os transistores do par diferencial operam em inversdo forte e em saturagdo, as correntes de
dreno podem ser calculadas segundo o sistema de equagdes (5.3).

I :Z(VRE -V, Vro)

. B 2

Ly :ﬁ("m -V~ VTO) (5.3)
Iy=i,+iy,

Definindo V;,x a tensdo de entrada no ponto de troca de Vouin para Vomar, € pelas equagdes (5.1) e (5.3), obtemos
Viner dado por (5.4).

J2al, (JB, -B,)
JB.+5,)8,

+Vaer 54

inH —

De forma similar, sendo Vi, a tensdo de entrada no ponto de troca de Vomer para Vomm, € pelas equagoes (5.2) e
(5.3), obtemos Vi, dado por (5.5).
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e, (V7 )

= +Vper (5.5)
V(B +5,) B,

inL

Por simplicidade, podemos definir a constante a = f3,/f, e aplicar nas equagdes (5.4) e (5.5), obtendo (5.6) e
(5.7).

J2al, (Va-1)

Virr = +Veer (5.6)
(1+a)B,
\2al -1
Vir =_M+VREF (5.7)
(1+a)B,

O célculo da largura do lago de histerese Vx e feito simplesmente pela subtracdo V,,,, —V,, , onde obtemos Vg

inL >
dado por (5.8).

22a, (Ja-1)

Vy =
(1+a)p,

(5.8)

A razdo B /p, deve ser determinada em fungdo da maxima corrente de saida do comparador, ou pela maxima

taxa de subida e descida (slew-rate), para o caso de carga capacitiva.

5.2 Compensacao de Offset do Comparador de Tensao

Um dos problemas inerentes ao projeto dos comparadores de tensdo ¢ a tensdo de offset de entrada, criada pelos
descasamentos dos transistores. Esta imperfei¢do muda o ponto de comparagdo, e em alguns casos pode ser
inaceitavel, como por exemplo, nos conversores AD, onde o offset do comparador gera erro no niimero efetivo de
bits. Por definicdo, a tensdo de offset V,y € aquela que, aplicada entre as duas entradas do comparador, posiciona a

tensdo de saida em um valor considerado como ideal para a polarizagdo, como por exemplo (¥;,.. + Vo ) / 2.0

comparador com offset de entrada pode ser modelado por um comparador ideal com uma fonte V,; conectada a um
dos terminais, guardando o sentido correto da polarizagdo, conforme a Figura 5.3.

Vor
Vi 0—] |}+—+

Veer 60— |

Vo

Figura 5.3: Comparador com offset de entrada.

O controle da tensdo de offset pode ser feito pela analise das fontes de descasamento, através do modelo de
Pelgrom, e o posterior dimensionamento das areas das portas dos transistores, de forma a restringir a tensdo de
offset a um valor maximo predeterminado. Entretanto, este procedimento pode levar a transistores excessivamente
grandes, particularmente para tensdes de offset muito pequenas.

Outra forma muito eficiente para controlar a tensdo de offset, que se aplica a circuitos chaveados, consiste em
neutralizar V,y através de uma realimentagdo negativa, durante uma fase de chaveamento especifica. O esquema
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mostrado na Figura 5.4 exemplifica esta técnica. Para que o cancelamento da tensdo de offset ocorra, ¢ necessaria
uma fase de RESET antes de o comparador entrar em funcionamento. As chaves analdgicas sdo controladas pelo

sinal de RESET (F?r), que as fecha quando em nivel 16gico alto.

Figura 5.4: Comparador de tensdo com corregdo para a tensdo de offset de entrada.

Durante a fase de RESET, F, =1, a chave conectada a entrada estd aberta e as outras fechadas, conferindo ao

circuito a configuragdo da Figura 5.5(a). Devido a realimentagdo negativa, ¢ assumindo que o ganho em malha
aberta Ay seja muito maior que um, o sinal de saida ¢ dado por (5.9). Desta forma, o capacitor se carrega com a
tensdo Vg, +V,, . Passada a fase de RESET, F, =0, a chave conectada a entrada fecha e as outras abrem,

conforme a Figura 5.5(b). O capacitor passa a atuar como uma fonte de tensdo de valor Vi, +V,, . A tensdo Vg

conectada a entrada negativa do comparador anula a tensdo de offset do comparador, restando somente a fonte de
referéncia. Este esquema de compensacgao reduz a tensdo de offset de entrada a poucas dezenas microvolts.

A
Vo = ﬁ(VREF + Vof]‘) =V e + Vuff (5.9)
Vor
Vi 0— ||
Vajf OV
1 | +
Veer J— 0 Vurt Vg L
K =,
+ +—_—
Cl Vier Vg T Ve
(@) ()

Figura 5.5: Ciclo de correcdo da tensdo de offset de entrada: a) durante a fase de RESET; b) apos a fase de RESET.
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5.3 Compensacao de Offset do Comparador de Tensao com Histerese

A compensagdo da tensdo de offset de entrada do comparador com histerese ndo pode ser feita de forma tdo
simples como no caso anterior, pois ndo ¢ possivel fazer uma realimentacdo negativa, dado que o circuito é
instavel. Um esquema eficiente para realizar a compensagao exige a presenca de um comparador de tensdo simples
em cascata com o de histerese, conforme a Figura 5.6.

!

OV,

Figura 5.6: Esquema de compensacdo da tensdo de offset do comparador com histerese.

A compensagdo ¢ feita no comparador simples, durante o ciclo e RESET, tal como no item anterior. Apds o
ciclo de RESET, o circuito assume a configuragdo da Figura 5.7. O comparador simples tem sua tensdo de offset
anulada pela fonte V,, e a tensdo de offset do comparador com histerese ¢ dividida pelo ganho Ay, como também a
largura do laco de histerese. O offset residual é maior que no caso anterior, pois ndo podemos adotar um valor
muito elevado para 4y, uma vez que isto implicaria em um lago de histerese final muito estreito. Este esquema de
compensagdo, por razdes praticas na escolha de Ay, restringe o lago de histerese a, no maximo, algumas dezenas de
milivolts.

"

+

Figura 5.7: Comparador com histerese apos o ciclo de reset.
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Capitulo 6

Amplificadores de Ganho Programavel - PGA

Os amplificadores de ganho programavel (PGA) sdo amplificadores cujos ganhos de tensdo ou corrente podem
ser modificados por um determinado sinal de controle. O PGA encontra lugar numa vasta area de aplicagdes, como
por exemplo: receptores de radio; proteses auditivas (aparelhos de surdez); conversores analdgico-digitais;
compressores de audio, etc. De forma geral, o PGA serve para condicionar um sinal de faixa dindmica muito
extensa, em uma faixa mais estreita. Por exemplo, considere a protese auditiva. O ouvido humano possui uma
percepcao logaritmica da poténcia sonora, de forma que ha uma compressao do sinal quando este ¢ muito intenso.
A proétese deve exercer a mesma funcdo, reduzindo o ganho de acordo com que o sinal sonoro captado aumenta de
intensidade.

6.1 PGA nao Inversor Controlado por Resistores

Na Figura 6.1, encontramos um amplificador operacional na configura¢do ndo inversora, mas com N resistores
comutados por chaves analdgicas. Todos os resistores sdo iguais e de valor R, e as chaves sdo comutadas pelo sinal

de controle (n), onde n=0...N -1, de forma que o ganho 4, (n) é uma fungdo da configuragdo da malha de
realimentagdo. Somente uma chave ¢ comutada por vez. Por exemplo, 4, (0)=1, 4,(1)=N / (N-1) e, de forma

geral, para qualquer #, o ganho é dado por (6.1).

A, (n)= (6.1)

De forma geral, os resistores ndo precisam ser iguais, mas podem assumir valores distintos, de tal forma que a
fungdo 4, (n) seja diferente de (6.1). A fungdo A, (n) pode ser implementada para variar algoritmicamente,

exponencialmente, de forma binaria, etc., dependendo da aplicagdio em que o PGA se insere. Note que esta
estrutura confere ganhos positivos e sempre crescentes com 7.

Dada a necessidade de resistores e a dificuldade de implementagdo de resistores com valores muito elevados (na
ordem de mega-ohm) em circuito integrado, torna-se recomendavel a utilizacdo de estagio de saida em classe AB
para o amplificador operacional.
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Figura 6.1: PGA nio inversor controlado por resistores.

6.2 PGA Inversor Controlado por Resistores

Neste caso, temos o amplificador operacional na configuracdo inversora, com N +1 resistores na malha de
realimentacdo, e todos iguais e de valor R, conforme apresentado na Figura 6.2. Através do sinal de controle das
chaves analdgicas, altera-se o nimero de resistores em série e, consequentemente, o ganho realimentado. Definindo
n o sinal de controle das chaves analogicas, e assumindo que somente uma chave ¢ comutada por vez, o ganho em
funcdo de n é dado por (6.2). Note que o ganho é negativo e pode ser, em modulo, maior ou menor que um,
dependendo da escolha de R

A,,(vm)=—(n+1)R£ 62)
f

()

—oio

M

1—0/
Ry R, R,
q . ——AN—
V, Rf
—OV

-|| +

Figura 6.2: PGA inversor controlado por resistores.
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6.3 PGA com DDA Controlado por Resistores

Os PGAs apresentados nos itens anteriores possuem tensdes de modo comum da entrada e saida relacionadas,
pois ndo tém rejeicdo de modo comum. Em muitas aplica¢des, é necessario ter tensdes de modo comum totalmente
independentes. O PGA da Figura 6.3 oferece esta opgao, pois emprega um DDA. Neste circuito, adotaremos todos
os resistores iguais a R, embora isto ndo seja obrigatorio. Outras estratégias para a escolha dos resistores podem ser
adotadas. Definindo » como o sinal de controle das chaves e assumindo que somente uma chave ¢ comutada por
vez, podemos determinar a tensao vy pela propriedade do DDA fazer as tensdes em suas entradas iguais, conforme
o desenvolvimento em (6.3). Note que a tens@o de modo comum na saida é igual a Vzzr € ndo depende da entrada.
Este circuito exige que o ganho do DDA seja muito elevado para que funcione adequadamente. Por isto, é
recomendavel a adog¢ao de um estagio de saida em classe AB, por causa da carga resistiva.

(6.3)

—O V,

Figura 6.3: PGA com DDA controlado por resistores.

6.4 PGA com Divisor de Corrente

Os PGAs apresentados anteriormente empregam, exclusivamente, resistores como elemento de controle de
ganho. Entretanto, esta pratica incorre na excessiva area de integracdo necessaria para a realizagdo de resistores de
elevado valor. Isto ndo é desejavel no projeto de circuitos integrados, devido ao custo de producdo ser proporcional
a area de integracdo. Portanto, reduzir o niimero de resistores no projeto do PGA ¢ um objetivo a ser perseguido.

Uma estrutura que combina resistores e um divisor de corrente, para o controle do ganho, encontra-se na Figura
6.4. Ela baseia-se na propriedade de divisdo de corrente muito precisa que dois transistores MOSFET em série
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possuem. Para entender este processo, devemos considerar a equagdo da corrente de dreno do MOSFET prevista
pelo modelo EKV dada em (1.36) e reescrita em (6.4), com n, =n, =n, que permite calcular as correntes direta /»

e reversa /.

V.-V, —nV, I I
G ro ~"sp =\/1+4 F.R +ln[\/1+4ﬂ_1J_(l+ln(2)) (64)

ng, ESP ESP

Apesar da equacdo (6.4) ndo possuir uma solugdo analitica para Ir e Iz, mesmo assim € possivel afirmar que
estas correntes sio fungdo de Vo e Vs, ou seja, 1, =fg(Vy,Vs) e I, =pg(Vs.V,), onde =k, W/L. Portanto,

podemos escrever a corrente entre dreno e fonte /ps como em (6.5).
IDs:ﬁg(VGaVs)_ﬂg(VoaVD) (6-5)

Os transistores dos blocos N e M sdo todos iguais, possuem os substratos conectados ao terra e podem ter seus
terminais de porta conectados a Vy; ou ao terra. Todos os transistores com tensdo de porta igual a zero estdo
cortados, enquanto aqueles com tensdo de porta igual a V4, estdo conduzindo, e podem estar em qualquer regido de
trabalho. Todos os transistores do bloco N que estdo em condug¢do formam um tnico MOSFET, com razio de
aspecto a, vezes a do transistor elementar, onde @, ¢ o numero de transistores em conducdo. O mesmo se aplica ao
bloco M, com ay representando o niimero de transistores em condug@o. Devido a realimentagdo negativa do
amplificador operacional de entrada, a corrente i, ¢ dada por i, =v, /R, , e pela equagdo (6.5) podemos relaciona-la

aos transistores do bloco N por (6.6). Da mesma forma, a corrente i, se relaciona com os transistores do bloco M
pela equagdo (6.7). Observando que v, =—R,i, e dividindo (6.6) por (6.7), obtemos finalmente o ganho de tensdo

4, =v, /v, dado por (6.8).

%=anﬂg(Vdd’vx)_anﬂg(Vdd’O) (66)
1
iz :amﬂg(Vdd’O)_anleg(Vdd’vx) (67)
R, a
A =—2Zm 6.8
" Rl an ( )
Vi
1 Var
i
[
Bloco N v, ) i | _BlocoM

Figura 6.4: PGA com divisor de corrente.
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Note que as ndo linearidades dos MOSFETSs sdo canceladas, e o ganho pode ser programado simplesmente
determinando quantos transistores estardo conduzindo nos blocos N e M. Isto pode ser feito através de chaves
analdgicas que conectam as portas a V4 ou ao terra.

6.5 PGA com Divisor de Corrente e sem Resistores

Outra estrutura de PGA que utiliza o divisor de corrente com transistores MOSFET, mas que dispensa o uso de
resistores, consiste na implementacdo da divisdo de corrente na propria arquitetura do estagio de saida em cascode
dobrado. Antes de apresentarmos o circuito completo do PGA, vamos em primeiro lugar analisar o divisor de
corrente mostrados nas Figuras 6.5(a) e (b). Em (a), temos o circuito de polarizacdo, onde assumimos ser possivel
introduzir uma corrente /p ao dreno de M, e estabelecer uma tensdo Vp. Na pratica, a tensdo Vp serd mantida
constante, gracas a um circuito de polarizagdo tipo mestre-escravo, que sera apresentado mais a frente. Em (b),
temos o sinal de entrada i; aplicado ao nd fonte-dreno de M, e Mp, ¢ o sinal de saida iy, no dreno de M,. Neste
caso, estamos assumindo que Vp ndo variou, ou seja, ¢ o mesmo valor estabelecido em (a). Para que isto seja
possivel, é necessario que a corrente no dreno de M, seja modificada, pois v, ¢ diferente de v., o que leva ao
aparecimento de iou.

(b)

Figura 6.5: Divisor de corrente: a) circuito de polarizagdo; b) circuito de polarizagdo mais entrada e saida de sinal.

O equacionamento dos dois circuitos toma como base a equagdo (6.5), e nos leva ao sistema (6.9), onde
ﬂa =kpl/Va/La € ﬂbzkaVb/Lb'

1,=B.8(Vsv.)-B.g(Vs.Vs)

Iy +1,=,2(Vs.0)-B,e(Vsov,)

Iy=i, =B.g(Vev,)-B.g(VaV)

Iy =iy, + 1, +i, = Bg(V,.0)- B,g(V,.v,)

(6.9)

Resolvendo o sistema, tomando como variaveis ious, fin, g(VG,vx) e g(VG,vV), obtemos a relacdo linear entre
fout € Iin, dada por (6.10). Verificamos que i, ¢ uma versdo atenuada de i;, € cujo fator da atenuagdo ¢ definido pela
razdo entre as relagdes de aspecto dos transistores M, e Mj. Entretanto, um cuidado deve ser tomado ao escolher as
dimensdes dos transistores, pois, devido a efeitos de segunda ordem, a fungdo g(~,-) ¢ ligeiramente dependente das

dimensdes. Para garantirmos a linearidade prevista em (6.10), devemos dimensionar M, e M, como associagdes em
paralelo de transistores unitarios, com dimensoes idénticas e ganho f, talque S, =N_f e f, =N, ,onde N, e N;

sdo os nimeros de transistores.
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(6.10)

(6.11)

Para 0 PGA apresentado neste item, iremos considerar o caso particular em que f3,//3, € uma razdo inteira e de

valor N, tal que a relagdo entre i, € i, definida como ganho de corrente A, assume a forma em (6.12).

i 1
A :O_M[:
< 1+ N

in

(6.12)

O diagrama basico do PGA encontra-se na Figura 6.6. O circuito ¢ composto por dois pares diferenciais, um
estagio de saida em cascode dobrado e um circuito de polarizacdo tipo mestre-escravo. O controle de tensdo de
modo comum da saida foi omitido, mas atua regulando as fontes de corrente de polarizagdo dos transistores M. e
M. O circuito de polarizagdo mestre ¢ composto pelos transistores M3, My € M3, que recebem as mesmas
correntes de polarizagdo que deverdo ser copiadas para o circuito escravo. Uma pequena diferenca deve ser
observada nos transistores M.i, onde M.3 possui o dobro da largura dos demais (dois transistores em paralelo), pois
a corrente que circula por ele e o dobro das que circulam por M, e M. Desta forma, garantimos que os transistores

mestres possuem as mesmas densidades de corrente que seus correspondentes escravos.

% 27, Iﬁg 21, glx
gm

@—@an-

Voo |A Vo Yo B Yo
+t 0 —o -7" > © O +5 % 21,
I I, M, M,
| | |_ c2 | |_ 3
u Mﬂ:l| = = <%
gmy,
21,
21, 21,
I I
M, ’ ’ M, ’_| [: Alﬂ

—gmy,

M, |
T

Figura 6.6: Diagrama basico do PGA.
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O circuito ¢ um OTA com duas entradas diferenciais, e opera com forte realimentagdo negativa realizada através
do amplificador diferencial B e os divisores de corrente. A impedancia de saida ¢ muito elevada, devido a
configuragdo em cascode dobrado, o que leva a um ganho de tensdo muito alto. Definindo a impedéncia de saida do
amplificador como Z, a corrente diferencial na saida ¢ dada por (6.13) e a tensdo de saida por (6.14). Substituindo
(6.13) em (6.14), obtemos a relagdo entre vy € v, dada por (6.15).

i, =gmv, — A.gmv, (6.13)
Vo =Zi .
o = Zi, (6.14
Vo__ gmZ (6.15)
v, l1+A4.gmZ

Assumindo que a impedancia Z seja muito elevada, o que é comum nesta estrutura, temos que o ganho de tenséo

Ay é muito proximo do limite calculado em (6.16). Substituindo (6.12) em (6.16), temos finalmente o ganho de

tensdo do amplificador em fungdo do niimero N de transistores M,"”, em paralelo, do divisor de corrente, expresso

em (6.17).
4 =lim—E"2___ 1 (6.16)
w1+ A.gmZ A,
A4 =1+N (6.17)

O ganho do amplificador pode ser programado selecionando os transistores que estardo em paralelo no divisor
de corrente, como também no circuito de polarizagdo mestre, conforme mostrado na Figura 6.7. As chaves S; e S,
conectam a porta do transistor M, ;’) a tensdo Vg ou ao terra, definindo se o transistor estd ativo e em paralelo, ou

cortado e fora do circuito.

S,

M2 - M
1

:

(O
M,

1 T

| fIﬁ.

Figura 6.7: Esquema de programacgao do ganho.
Note que a configuragdo acima ndo permite a implementacdo de N <1, ou seja, o ganho minimo ¢ igual a dois.
Entretanto, podemos implementar 4, =1 chaveando o transistor M,, conforme mostrado na Figura 6.8. Neste caso,

quando o dreno e a fonte de M, sdo colocados em curto, M, ¢ retirado do circuito e a estrutura comporta-se como
um cascode dobrado convencional, onde as fontes de corrente de entrada e de realimentagdo concorrem com o
mesmo peso. Isto ¢ equivalente a fazer N =0 e, consequentemente, 4, =1.
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Figura 6.8: Implementagdo de 4, =1.

A polarizacao do divisor de corrente deve ser feita com cuidado, pois para que o cascode funcione corretamente,
os transistores M. e M, devem operar em saturacdo e M, em triodo. Apesar de a tensdo Vs ser gerada
automaticamente no circuito de polarizagdo mestre, a tensdo V; deve ser tal que ndo viole as condigdes de operagdo
acima. Vamos considerar o caso onde N =1, ou seja, M, e M, sdo idénticos, e i, =1,. Esta ¢ a condi¢do onde

temos a maior tensdo Vg, e € a mais restritiva para a operagdo de M, em saturacdo. Inicialmente, vamos calcular as
tensdes de polarizacdo dos transistores do divisor de corrente, M, e M. Para tal, considere o circuito da Figura 6.9,
onde M, e M, possuem o mesmo ganho f. Nesta configuracgdo, a corrente de entrada i;, € dividida em duas partes
iguais, cada uma circulando nos sentidos dreno-fonte de M, e fonte-dreno de M,. E facil deduzir que as correntes
que circulam por M, e M} sdo 1.51p e 3.51p, respectivamente. Das equagdes (1.11) e (1.12), do modelo SPICE nivel

3 simplificado, temos o sistema dado por (6.18). A solucdo de (6.18), observando somente os resultados validos, ¢
dada em (6.19).

I a
313 +7B:ﬂ|:(VG _VT)VDb _EVDZb:|
(6.18)

1
213 _?5’:%([/6 _VDb _VT)2

281, (7-2a) +(2-a) pV, —(a—1)\3apI,
(2-a)B

v 2B81,(7T-2a) —J3apl,
Db (Z—Q)ﬂ

G

(6.19)

Figura 6.9: Polarizag@o do divisor de corrente.
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Agora, devemos calcular V; de forma a garantir as regides de operagdo corretas dos transistores. A tensdo de

saturagdo entre dreno e fonte, prevista pelo modelo SPICE nivel 3, ¢ dada por V), = (VGS -V, )/ a , ou de forma

sat

equivalente por V,,, —Vs =(V; -V —V;) /a. Conhecendo a tensdo de saida minima vomis, devemos aplicar a

sat
condigdo anterior a M, e M., e determinar V; de forma a manté-los sempre em saturacdo. As condi¢des suficientes
para a operagdo em saturagdo de M, e M. sdo dadas em (6.20) e (6.21), respectivamente, onde AV, ¢ a tensdo de
overdrive de M., que é determinada em funcdo da excursdo de sinal na saida e de ., € Vpumin € @ menor tensdo
admissivel no dreno de M,. Podemos determinar Vpumin pela condi¢do de saturacao de M., dada em (6.22).

V.-V, (a-1

omin 2~ L Danin (6.20)
a a
Vl 2 VDamin + AVGSC + VT (621)
v,-V, (a-1

VDamin = <L + ( ) VDb (622)

o a

Finalmente, de (6.20), (6.21) e (6.22), obtemos a faixa de valores admissiveis para V;, dada por (6.23).
Ve -V  (a-1 V.-V, (a-1
{ ¢ T+( )VDb +AVGSC+VTJSV1S(av0min—(a—l)(u+( )VDb]JrVTJ (6.23)
a a a a

Os limites do intervalo da inequagdo acima podem ser de dificil determinagéo, devido a quantidade de variaveis
a serem determinadas, como as tensdes de porta, de dreno e overdrive. Entretanto, podemos substituir as variaveis
determinadas em (6.19) e encontrar o intervalo de valores validos para 8, onde o limite superior ¢ obrigatoriamente
maior que o inferior. Esta condi¢do nos leva ao intervalo aberto para £, expresso em (6.24). Ainda ¢ necessario
definir o valor de AV, , que pode ser determinado de forma a tornar a equagdo (6.24) valida. Note que, para

AV =al,

Omin >

o denominador de (6.24) ¢ nulo e £ tem que ser maior que infinito. Isto nos obriga a adotar AV,
menor que aV,,, . Outro fator importante a ser observado ¢ o tamanho de M., que ¢ inversamente proporcional a

AV, e influencia na resposta em frequéncia do circuito. Devemos evitar transistores de 4rea muito grande para

ndo degradar a resposta em frequéncia.

2al, (40’ ~5a +6-2v2(a~1)\6a (3.5-))

ﬂZ 2 2
(a—Z) (avOmin _AVGSU)

(6.24)

Uma vez determinado o valor de f, temos o intervalo de V;. Como critério para a escolha de V1, podemos adotar
o ponto central do intervalo, que ¢ a média aritmética dos limites. Com isto, obtemos o valor de V; expresso em
(6.25).

v a\2B1,(7-2a) + 243 (a —1)Japl, +af(avy,, + AV +2V;)
b 20

(6.25)

A linearidade desta estrutura ¢ muito dependente dos amplificadores diferenciais de entrada e realimentacao.
Devemos escolher amplificadores com faixa quase plana dentro de uma determinada faixa de tensdo. O
amplificador diferencial com degeneracdo de fonte, apresentado o item 3.5.3, ¢ um bom candidato para esta
aplicagdo. Nas Figuras 6.10 (a) e (b) sdo apresentados o circuito e a curva de transcondutancia, respectivamente, da
realizacdo com transistores PMOS do amplificador. Uma vez especificadas a maxima tensdo diferencial de entrada
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Vimax € @ maxima transcondutancia gmy, as dimensdes dos transistores podem ser calculadas segundo as equagdes
do sistema (6.26). Note que no caso real, as tensdes diferenciais de entrada aparecem somadas a uma tensdo de
modo comum Ve

i

Ya

2 1
2 +VCM [: F o -%J’_VCM

» V
L 5 I Ve Vi Ve V. Vow Ve °

(a) (b)

Figura 6.10: Amplificador diferencial com degeneragdo de fonte: a) circuito; b) curva de transcondutancia.

+

&
&

B =12.45x &M
dmax
B, =1.86x 2%

dmax

I, =1.15xgmJV,

dmax

(6.26)
gmmin = 092 X ng
V. =0.667xV

smax dmax

+ |V |+ Vey

6.6 Detector de Pico

O detector de pico ¢ um circuito geralmente associado ao PGA no controle das mudancas de ganho. Uma das
aplicagdes muito comuns do PGA consiste na modificagdo do ganho, de acordo com que o sinal de entrada
ultrapassa determinados valores. Considere o sinal senoidal da Figura 6.11, que sofre repentinamente um aumento
de amplitude, e posteriormente uma reducdo. Esta variacdo de amplitude deve sinalizar ao PGA para que troque a
escala de ganho, de forma a manter o sinal de saida dentro de uma determinada faixa de tensdo. A tensdo de saida
vo do detector deve assumir o valor de pico do sinal de entrada v, € permanecer neste valor, até que haja uma nova
variagdo no nivel do sinal. Para que isto seja possivel, o detector ndo deve perceber a variacdo de tensdo entre um
ciclo e outro do sinal de entrada, mas somente o nivel de tensdo de varios ciclos consecutivos. Entretanto, esta
condicdo ideal nunca ¢ alcancada, e um pequeno ripple ¢ observado, conforme mostrado na Figura 6.11. Isto
também implica que a passagem de um nivel para o outro ndo ¢ instantinea, ocupando um intervalo de tempo AT,
conforme na Figura 6.11.
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Figura 6.11: Sinal de saida de um detector de pico.

Um circuito que realiza a fungdo do detector de pico encontra-se na Figura 6.12. Inicialmente, vamos assumir
que a tensdo vo € igual a zero. Durante o primeiro ciclo positivo do sinal de entrada, o transistor M; corta e toda
corrente /p circula por M. Nesta condigdo, temos i, =0, i; =0, i, =/, e i, =1, . Desta forma, a corrente que entra
no capacitor ¢ /, — I, . Para que o circuito funcione corretamente, devemos ter /, >>/, . Sendo assim, o capacitor
se carrega muito rapido até que a tensdo vy se aproxime de vi,, quando entdo M; passa a conduzir e a corrente i,
assume um ponto de equilibrio. Este equilibrio se da com o valor médio de i, ¢ igual a Ip. Posteriormente, quando o
sinal de entrada assume um nivel de tensdo menor, temos a condi¢do v, <v, e M, cortado. Neste momento, temos

i=1,, i,=0, ;=0 e i, =0, fazendo a corrente /p sair do capacitor e levando-o ao descarregamento, até o
momento onde v, =v, e o equilibrio ¢ novamente alcancado. O descarregamento ¢ muito mais lento que o

carregamento, pois [, >> 1, , e o tempo de descarga ¢ dado por (6.27).

AT=I£(V2 %) (627)

B

A escolha de I e Ip afeta diretamente o ripple e o tempo de descarga do capacitor. A corrente Iz deve ser
escolhida em fung@o da maxima derivada positiva de vi, e da corrente /p, de forma que vo acompanhe v;, durante o
carregamento do capacitor, conforme a equacgdo (6.28). A amplitude do ripple pode ser determinada pela descarga
do capacitor no intervalo de tempo 7, conforme a equagdo (6.29).

scl@ )], (6.28)
b dt P '
1,T
I/ripple = DC (629)

Quanto menor for ripple maior serd o tempo de descarga, e quanto menor for tempo de descarga, maior serd o
ripple. Portanto existe um compromisso entre o ripple e a velocidade de resposta do detector, que deve ser avaliado
em funcdo dos requisitos de projeto.

Este detector de pico atua somente nos picos positivos, mas pode ser usado também para a detecgdo de picos
negativos ou ambos.
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Figura 6.12: Circuito do detector de pico.
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Capitulo 7

Circuitos a Capacitores Chaveados

7.1 Comb Filter a Capacitor Chaveado

O comb filter ¢ um filtro cuja resposta em frequéncia € composta por uma se¢do passa-banda repetida
periodicamente na escala de frequéncia. A forma do filtro, com maximos e minimos consecutivos e intercalados,
lembra o aspecto de um pente, de onde vem a origem do nome.

O circuito da Figura 7.1(a) € uma realizagcdo de um comb filter a capacitores chaveados. O circuito conta com N
fases de chaveamento, cada uma com intervalo de tempo AT, conforme apresentado na Figura 7.1(b). Todos os
capacitores possuem o mesmo valor, e cada um forma um filtro passa baixas junto com o resistor R. Este comb
filter tem a caracteristica notavel de possuir uma seletividade muito elevada, e sua frequéncia de sintonia
fundamental ¢ dada pela frequéncia de amostragem dividida pelo niimero de fases.

R
Vin O— WV -0 Vy
0 o) o o)
1 o—\ 2 o—\) 3 O_X) N o—x
A A A
(a)
Fase AT
.

PN k2 k1 kK
(b)
Figura 7.1: Comb Filter a capacitores chaveados: a) circuito; b) diagrama de fases.

A caracteristica passa banda pode ser verificada através do exemplo da Figura 7.2(a), onde sdo empregadas

quatro fases de chaveamento, sendo a frequéncia de amostragem dada por f, =1/AT. Quando um sinal v, (t)

in

periodico e de frequéncia igual a f; /4 ¢ aplicado ao circuito, nota-se que cada capacitor fica sempre submetido ao

mesmo seguimento de v, (7). Desta forma, a tensdo v, (¢) no capacitor conectado a chave comandada pela fase n
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estabiliza apds alguns ciclos, e passa a variar em torno da média de v, (t) observado no intervalo de tempo da fase
n, conforme mostrado na Figura 7.2(b). O mesmo se aplica aos sinais com frequéncias multiplas de f,/4. Desta
forma, o sinal de saida, observado ao longo de todas as fases, possui uma composi¢do harmonica muito préxima de
v, (¢). Para frequéncias diferentes de f,/4 e de seus multiplos, este efeito de repetitividade ndo é observado, e
v, (¢) ndo consegue estabilizar em um valor proximo ao de v, () na fase n. Neste caso, a saida observada ao
longo de todas as fases ¢ uma versdo distorcida em fase e atenuada em modulo de v, (t) . Este é o comportamento
de um filtro passa banda, e com multiplas faixas de passagem repetidas em multiplos de f, /4. Este principio se

aplica aos circuitos com um numero genérico de fases N.
v, v,

X Ao~ o~
N N
V1213411234 V1121341234
%8 T Tk ok 78 - w1k K
S{AT|& S{AT|&
(a) (b)

Figura 7.2: Sequencia de amostragem: a) do sinal de entrada; b) do sinal de saida.
A analise do circuito tem inicio na determinagdo da tensdo no capacitor, dentro do intervalo de uma fase e em

um intervalo de amostragem ]k-/,k]. Supondo um capacitor qualquer do circuito, no momento do chaveamento, sua
tensdo ¢ dada pela equagdo diferencial (7.1), e cuja solucdo € obtida pela aplicagdo do fator de integracao

exp(t/RC), conforme em (7.2) e (7.3).

v (1) v, (1)
t ="-= 7.1
Ko -1)
' _t
L efCy. (t)
RC — in\"J 7.2
(e V (t)} RC (7.2)
kAT .
L kr ekCy, (¢
eRCVO (t) :j(kl)ATT()dt (73)
(k-1)AT

Neste ponto, devemos fazer algumas consideragdes para simplificar a solugdo de (7.3). Em primeiro, vamos
assumir que AT/RC <1, pois a frequéncia de corte do filtro RC é muito menor que a de amostragem. Em segundo,

vamos assumir que a variagdo de v, (¢) dentro do intervalo de chaveamento ¢ muito lenta, de forma que a fungdo

t/RC

e \Z

in

(t) pode ser considerada linear dentro do intervalo Jk-1,k]. Por ultimo, devemos escolher apropriadamente o
limite inferior de v, (¢) na integral, que ndo é (k —1)AT , mas sim (k—N)AT . Isto pode ser facilmente verificado
na Figura 7.2(b), tomando como exemplo a fase 4 no intervalo ]k-1,k]. Note que o valor de v, (t) no inicio do
intervalo corresponde a ultima tensdo armazenada no capacitor, que ocorreu em (k - 4)AT .

A partir de agora, por simplicidade de notagdo, vamos assumir que v, (k) ¢ equivalente a v, (kAT'). Aplicando

as considerac¢des acima, obtemos a solugdo de (7.3) abaixo.
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(7.4)

(k-1)aT

(k-1)AT kAT
AT (eRCv.n(k)+e ke Vm(k_l)J

kAT
i

eEvo(k)—e Ry (k=N)= SRC

A solugdo da equagdo de diferengas é obtida aplicando-se a transformada Z a ambos os lados de (7.4), onde

obtemos a fungdo de transferéncia H (z) dada em (7.5).
AT,
V. Ve -1
o(2) AT e /® 42 (7.5)

H = =
(2) V,(z) 2RC ke _ v

i

Para avaliar o comportamento da funcdo de transferéncia na frequéncia, substituimos z por exp( j2rf ), e

obtemos |H (j2zf )| dado por (7.6). Podemos notar que a fungdo tem maximos locais nos pontos onde

cos(N 2x fAT ) =1. Sabendo que AT/RC <1, podemos simplificar as exponenciais fazendo uma aproximagdo de

segunda ordem no numerador ¢ denominador, conforme em (7.7).

eA§§c engﬁc
ar | 5t +cos(27 fAT)
|H(‘]2ﬂ.f)| = 2RC A%C 7A%C (7.6)
¢ 5 ¢ —cos(N27z fAT)
2
AT ;(ggj +cos(27z fAT)
\H(j27f) = Tl RTINS (7.7)

1 2() —cos(N2z fAT)

"™IAT = k27, que sdo os

) dos maximos locais podem ser calculadas fazendo 27erk(
=1/AT, temos as frequéncias

max
s

As frequéncias fk(
=1, e lembrando que a frequéncia de amostragem ¢ f,

pontos onde cos(N27fAT)

dos méaximos dadas por (7.8) e os ganhos por (7.9).
max fé
fk( ) _ kﬁ (7.8)
1(, 1(ATY 27k
H(j2z ™)) = |=[ 1+=| == | +cos| === 7.9
‘ (7271) \/2( 2(ch ( N n (79)

Os minimos locais ocorrem nos pontos onde cos(N27z fAT ) =0. As frequéncias fk(mi") dos minimos podem ser

calculadas fazendo 27erk(mi“)AT =7/2+ 7k , 0 que nos da os valores expressos em (7.10).

w (1 N7
(min) — —"rk Js
N

(7.10)
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Outros minimos locais ocorrem quando o numerador de (7.7) assume seu menor valor. Isto ¢ verdade para as

frequéncias £, dadas em (7.11), onde cos(27z FmmAT ) =0. A Figura 7.3 mostra um exemplo de resposta em

frequéncia de um comb filter com N =8 e AT/RC =0.01.

i) — (%H)A (7.11)

1

0.9 A
0.8
0.7 A
0.6
0.5 A
0.4 -
0.3 A
0.2

LA A A

0 T y ? y ; y T
0 01 02 03 04 05 06 07 08 09 1

Frequéncia

Figura 7.3: Resposta em frequéncia de um comb filter com N=8.

A sensibilidade do médulo da fungdo de transferéncia (7.7) é maior em relagdo ao denominador do que ao
numerador, devido a frequéncia N vezes maior. Desta forma, a seletividade do filtro, calculada em fungdo dos
pontos de queda de 3dB, pode ser estimada pelo denominador. Nos pontos de maximo, o denominador ¢ igual a

(AT/RC)2/2, e nos pontos de queda de 3dB o valor muda para (AT/RC)2. Lembrando que AT/RC <1, a

varia¢do do cos(N 27 fAT ) em torno de 1 ¢ muito pequena, podemos fazer uma aproximacao de segunda ordem

max

para cos(NZ;z fAT ) em torno das frequéncias de maximo fk . Desta forma, podemos representar o

denominador de (7.7) como em (7.12).

2
Denomz%+2N27I2 i—ﬁ (7.12)
2f°R°C f. N

Fazendo a substituicdo f = fk(m‘“) +Af /2, usando a equagio (7.8) e aplicando a condi¢do de que de 3dB, temos
a equacao (7.13).

2 2
Denom=(£j = ! = 212 2+2N27z2 2 _k (7.13)
RC RCY, 2f°R°C I N

s

PR
N
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A solugdo da equacdo acima nos da o valor da largura de banda Af e da seletividade O, de cada sub-filtro

passa faixa sintonizado em fk(max) , expressas em (7.14).

Af = :
NzRC (7.14)
O, =kxfRC

Uma observagdo importante deve ser feita em relagdo a resposta em frequéncia obtida na analise que se seguiu.
A transformada Z assume que o sinal estd amostrado a cada kAT por um trem de impulsos, o que é valido se a
saida do filtro for digitalizada em kAT e tradada do dominio discreto, ¢ deste ponto em diante. Mas se
trabalharmos com o sinal no dominio continuo, conforme a Figura 7.2(b), devemos multiplicar a resposta em

frequéncia pela funcdo SINC ( f/ ﬂ), de forma que os ganhos nos pontos de maximos locais passam a serem

ol &) JA[HA(ﬂj +cos(ﬂjj 219
k N 2 2\ RC N

expressos por (7.15).

‘H( jarf™)
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