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Resumen.

En esta tesis se presenta el flujo de diseno completo de un circuito integrado, un op amp
CMOS para la adquisicién de senales de Electro-encefalografia. El flujo de disefio empieza con
la concepcién del diseno, después le siguen los calculos matematicos, la captura esquematica, la
etapa de simulacién, y por tltimo el trazado (layout) y verificacién. El diseno del op amp es un
proceso reiterativo que requiere de muchos ajustes, para poder hacerlo mas eficiente y rapido se
implemento la metodologia del proceso de disefio en una rutina de MATLAB. La etapa de simulacién
se llevo a cabo utilizando como plataforma experimental el paquete ICFlow de Mentor Graphics
® y el HIT-Kit 3.7 de Austriamicrosystems. En la tesis se demuestra la relaciéon directamente
proporcional que existe entre las dimensiones de los transistores de la arquitectura electrénica
seleccionada y la ganancia de lazo abierto de la misma. El diseno final, cumple con las reglas
requeridas para su fabricacién siguiendo el proceso de fabricacién de 0.354 de Austriamicrosystems.
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Capitulo 1

Introduccion.

Esta tesis surge de una de las lineas de investigacién de la catedra de Bio Mems de la Di-
visiéon de Tecnologias de la Informaciéon y Electrénica. El objetivo de ésta linea es disenar un micro
dispositivo capaz de efectuar la adquisicion, acondicionamiento, procesamiento y transmision de
seniales de electro encefalografia (EEG), cuya finalidad principal es que personas que requieran de
un monitoreo de EEG puedan disponer de un micro dispositivo portatil y capaz de desempenar la
tarea en forma eficaz y confiable. Ya hay antecedentes en el departamento de implementaciones que
adquieran, acondicionen e incluso transmitan la senal de EEG [28], pero desarrollados con disposi-
tivos electrénicos comerciales convencionales. También existen antecedentes comerciales, aparte de
los tradicionales electroencefalégrafos, capaces de la adquisicién y acondicionamiento de las seniales
de EEG (Apéndice F). El objetivo es aplicar los conocimientos de microelectrénica analdgica CMOS
junto con los de instrumentacién biomédica, para poder disenar e implementar un dispositivo capaz
de hacer lo mismo en un microchip. En la Figura 1.1 se representa un esquema general del sistema
de adquisicién y transmisién-recepcién, El bloque denominado SAD es el que se encarga de la
adquisicién, acondicionamiento y procesamiento de la senal, T y R, son los bloques que se encargan
de la transmision y recepcién respectivamente, para finalmente desplegar las senales adquiridas en
un monitor de computadora via Web. Y en las Figuras 1.2 y 1.3 se muestran los diagramas de
bloques para la etapa de transmisién y recepcién (tomado de [28]).

Y Y&

SADR— T

Figura 1.1: Diagrama de bloques del sistema de adquisicién y transmision de senales de EEG.
SAD-Sistema de Adquisicién y Digitalizacién, T- Etapa de transmisién, R-Etapa de recepcidn,
A-Antena.
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Figura 1.2: Diagrama de bloques de la etapa de transmisién de un sistema de telemetria[28].
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Figura 1.3: Diagrama de bloques de la etapa de recepcién de un sistema de telemetria[28].

1.1. Electroencefalografia.

El EEG es un registro (en papel o desplegada en CRT) de la actividad cerebral. La técnica
envuelve lo siguiente:

1. Adquisicién de biopotenciales -craneales o electrodos transductores en la superficie cerebral.

2. Acondicionamiento de las senales de EEG -amplificacién y filtrado de la salida del transductor
(0.1 a 100 Hz).

3. Registro de las senales de EEG -senales desplegadas en un grabador gréafico o CRT.

4. Analisis de la senal de EEG -interpretacién visual o por computadora del EEG resultante.

El registro obtenido es llamado electroencefalograma. Este se usa primordialmente para di-
agnostico, incluyendo lo siguiente:

1. Ayuda en la deteccién y localizacién de lesiones cerebrales.(asimetria/irregularidad en los
trazos del EEG).

2. Ayuda en el estudio de la epilepsia (recurrencia, ataques transitorios o funcién cerebral per-
turbada con actividad sensorial y motora irregular como convulsiones).



3. Asistencia en el diagndstico de desérdenes mentales.
4. Asistencia en el estudio de patrones del suefio.

5. Permite la observacién y andlisis de las respuestas del cerebro ante estimulos sensoriales.

El EEG es una herramienta ttil en el diagnéstico de las funciones y enfermedades cerebrales.
Muchos fisiélogos y neurdlogos ven a las senales de EEG como artefactos interesantes pero confiesan
que no tienen certeza sobre los origenes de la senal. De hecho, hasta hace poco se creia que las
formas de onda EEG representaban la suma de varios potenciales de accién de neuronas, mientras
encontraban su camino a la superficie del craneo. Ideas mas recientes reflejan una estimulacién
asociada por diversas neuronas [18].

El origen de la interpretacién moderna del EEG esté relacionado con el conocimiento de los
procesos neuronales electroquimicos basicos. El potencial de accién (AP, de su denominacién en
inglés: Action Potential) de neuronas ha sido registrado con micro electrodos a un nivel celular.
Esencialmente, las fibras sindpticas, los botones terminales, la membrana neuronal y el axén con-
tribuyen a las caracteristicas distinguibles de la respuesta. La reaccién eléctrica de las neuronas
incluyen los siguientes potenciales:

1. Potenciales presindpticos de espiga (evento positivo rapido de 1-ms resultante de la despolar-
izacién presindptica).

2. Potencial postsinaptico excitatorio (EPSP, de su denominacién en inglés Excitatory postsy-
naptic potencial)(potencial positivo prolongado hasta los 2-ms).

3. Potenciales de espiga(alto voltaje, descarga positiva repentina de 2-ms de 10 a 30 mV).
4. Posterior a la hiperpolarizacion (potencial positivo prolongado).

5. Potencial inhibitorio postsindptico (IPSP) (potencial negativo asociado a la inhibicién neu-
ronal).

El EEG esta compuesto de ritmos eléctricos y descargas transitorias que se distinguen por su
ubicacion, frecuencia, amplitud, forma periodicidad, y propiedades funcionales. La sincronizacion
aparece en el EEG, y es evidente la lentitud en la actividad resultante.

1.1.1. Electrodos de EEG y el Sistema 10-20.

Los electrodos de EEG transforman corrientes iénicas del tejido cerebral en corrientes eléctricas
usadas por los pre amplificadores de EEG. Las caracteristicas eléctricas son determinadas primor-
dialmente por el tipo de metal empleado. El Ag/AgCl se encuentra con frecuencia en los electrodos
[18]. Existen cinco tipos esenciales de electrodos:

1. Para el cuero cabelludo.

2. Esféricos

w

. Nasofaringeos

4. Electrocorticégrafos



5. Intracerebrales

Los electrodos de disco o copa para el cuero cabelludo (los mas comunes en la clinica), se colocan
en la cabeza empleando una crema conductiva (de consistencia similar a los fluidos corporales o
electrolitos). El area primero se limpia con alcohol o acetona para remover la grasa de la piel. Es una
buena practica (usando pasta conductiva) disminuir la resistencia de contacto por debajo de los 10k
Q) para garantizar el registro correcto de la senial de EEG. Una prueba para medir esta resistencia
puede llevarse a cabo con un 6hmetro de corriente directa, pero la desventaja es que polariza al
electrodo después de unos pocos segundos, por eso resulta mejor utilizar un éhmetro de corriente
alterna, que evita la polarizacién al aplicar una sefial de corriente directa entre los electrodos [18].
La amplitud, fase y frecuencia de los electrodos depende de su colocacién. La colocacién se basa
en las areas craneales frontal, parietal, temporal y occipital. Uno de los esquemas de medicion mas
populares es el sistema de colocacién de electrodos para EEG 10-20, establecido por la Federacién
Internacional de Sociedades de EEG. En esta configuracion, la cabeza es mapeada en base a 4
puntos de referencia. Cada sitio del electrodo tiene una letra para identificar el 16bulo, junto con
un numero u otra letra para identificar la localizacion del hemisferio. En la Figura 1.4 se muestra
la configuracién 10-20, las letras usadas significan:

= F- Lébulo frontal

= F- Lébulo temporal

= F- Lébulo central

= F- Loébulo parietal

= F- Loébulo occipital

= 7- Electrodo colocado en la linea media

Los nimeros pares (en azul), se refieren al hemisferio derecho y los nimeros nones (en rojo) se
refieren al hemisferio derecho [17].

1.1.2. Amplitud del EEG y Bandas de Frecuencia.

Las amplitudes de las seniales de EEG varian de aproximadamente 1 a 100uVpp a bajas frecuen-
cias (de 0.5 a 100 Hz) en la superficie del craneo. En la superficie cerebral, las senales pueden ser
10 veces mas fuertes. Las senales de EEG, por ser seniales débiles requieren de pre amplificadores
de entrada (de tipo diferencial) que sean de alta ganancia y tengan rechazo interno o externo al
ruido [18].

Las bandas de frecuencia de EEG normalmente se clasifican en cinco categorias:

» Delta(d) 0.5-4Hz

Teta (0) 4-8 Hz
» Alfa («) 8-13 Hz
» Beta () 13-22 Hz

» Gamma () 22-30 Hz y frecuencias mas altas.
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Figura 1.4: Sistema Internacional de colocacion de electrodos 10-20, para la adquisicién de senales
de EEG (Imagen tomada de [17]).

El significado de las diferentes frecuencias, no se conoce por completo. La actividad alfa es
menor a los 104 Vpp y razonablemente estable (variando por menos de 0.5 Hz). Estas senales suben
del cerebro posterior en las personas despiertas con los ojos cerrados. Abrir los ojos y enfocar la
atencién intensamente reduce enormemente las ondas alfa [18].

La actividad Beta es inferior a los 20 uVpp sobre todo el cerebro, pero predomina mas en la
region central. Estados altos de desvelo y patrones des sincronizados alfa, producen ondas beta. La
actividad gamma es menor que los 2 Vpp y consiste de ondas de baja amplitud y alta frecuencia
que resultan de la atencién o de la estimulacién sensorial. La actividad teta y delta (menores a los
100 Vpp) son mas fuertes en la regién central y son indicadores de sueno [18].

1.2. Padecimientos Neurolégicos.

1.2.1. Epilepsia

La epilepsia afecta a mas de 50 millones de personas en el mundo (aproximadamente al 1% de
la poblacién). Poblacién de la cudl, aproximadamente dos terceras partes pueden ser controlados
mediante medicamentos antiepilépticos y del 7 al 8 % tienen la posibilidad de ser curados medi-
ante cirugia. Por lo que aproximadamente una cuarta parte de las personas que padecen ataques
epilépticos no pueden ser controlados por ninguna de las terapias disponibles [10]. Existen muchos
tipos de epilepsia, y aunque generalmente es relacionada con convulsiones, no siempre se manifiesta
de esta manera; por ejemplo existen tipos de epilepsia que lo 1inico que provocan son periodos
de ausencia o de pérdida del conocimiento, los cuales no tienen repercusiones tan graves cuando
ocurren en el hogar, pero cuando estos ocurren afuera, estos representan un grave riesgo para la
vida del paciente. Los ataques convulsivos por si mismos no provocan dafio alguno en la salud;
el riesgo es el dafno fisico que se puede provocar el paciente al tener el ataque; puede golpearse
fuertemente al caer inconsciente, o incluso algiin movimiento parcial (de un brazo por ejemplo) que
puede ser completamente inofensivo y pasar inadvertido si ocurre cuando el enfermo se encuentra



desarrollando la mayor de sus actividades cotidianas, puede convertirse en un riesgo de muerte si
por ejemplo se esta manejando un automévil. En la bisqueda de la seguridad y la mejora de la
calidad de vida de los epilépticos, numerosas investigaciones se han orientado en el sentido de saber
si estos ataques de alguna manera pueden ser pronosticados [10], [14]. El desarrollo de un sistema
capaz de avisar cuando se va a presentar un ataque, provocaria un gran avance, en la reduccién de
la mortalidad, y una mejora en la calidad de vida de quienes padecen el mal. Por casi 40 anos, los
neurofisidlogos pensaban que los ataques epilépticos comenzaban abruptamente, sélo pocos segun-
dos antes de los ataques clinicos, pero investigaciones recientes, han mostrado evidencia de que los
ataques se desarrollan desde minutos a horas antes de su manifestacion clinica.

1.3. Aplicaciones.

1.3.1. Monitoreo de Salud y Registro de EEG.

La aplicacién bésica del micro dispositivo, que fue la que originalmente dio motivo al origen
de la linea de investigacion, es el monitoreo remoto del estado de salud del portador. La idea
es que las senales de salida del dispositivo se transmitan por RF a algin dispositivo cercano al
usuario con conexién a internet, como una Laptop o un PDA, para que la familia, el médico
especialista de cabecera o cualquier interesado, pueda en cualquier momento verificar el estado de
salud del portador, ya sea por el padecimiento en si mismo, por la reacciéon ante algin tratamiento
farmacoldgico o después de alguna operacién. Con algunas modificaciones en las caracteristicas
de adquisicién y acondicionamiento de la senal, se adapta para hacer lo mismo con senales de
electrocardiografia (ECG) o para cualquier tipo de biopotencial. Este tipo de dispositivos son muy
ventajosos para lograr un mejor diagnéstico de los padecimientos neurolégicos, ya que se pueden
observar los patrones de EEG ante los estimulos de la vida cotidiana del paciente. Por ejemplo
resulta muy ttil para el diagndstico de la epilepsia, ya que existen muchos tipos. Convencionalmente
para diagnosticar la epilepsia se cita al paciente a una sala donde se encuentra el electroencefalégrafo
y se estimula al paciente de diversas formas (foto estimulos, estimulos somato sensoriales, etc.) para
observar como reacciona el paciente y revisar el electroencefalograma resultante. Los dispositivos
portatiles para mediciéon de EEG, no son algo nuevo, sin embargo los dispositivos comerciales que
existian eran enteramente analdgicos, solian ser grandes y pesados, en forma de mochila que se
cargaba en la espalda. La digitalizacion de las senales de EEG se puede considerar como el primer
paso para obtener un dispositivo portatil. El hecho de que el registro y visualizacién de las senales
pueda realizarse en una computadora permite su portabilidad, y si limitamos los requerimientos
a que el dispositivo sélo registre, pueden utilizarse dispositivos de registro digital, ya disponibles
comercialmente [31]. Sin embargo estos dispositivos aun no son lo suficientemente pequenios como
para permitir un desenvolvimiento normal para quien los usa Se debe puntualizar que para esta
aplicacién, a diferencia de las siguientes no se requiere de un procesamiento de la senal, puesto que
lo linico que interesa es ver la senal, para determinar el estado del paciente.

1.3.2. Sistema Ambulatorio para la Deteccién/Inhibicién de Ataques Epilépti-
cos.

Aproximadamente un 1% de la poblacién mundial padece epilepsia, y de esta poblacién aprox-
imadamente una cuarta parte, no cuenta con ninguna terapia disponible para su tratamiento. La
creacién de un sistema capaz de predecir cuando esta por desencadenarse un ataque, mejoraria mu-



cho la calidad de vida de los epilépticos. Desde la década de los 70’s, han existido intentos por parte
de diversos grupos de investigadores de lograr el mismo objetivo, mediante el uso de técnicas de
andlisis lineal y no lineal; sin que hasta la fecha se haya obtenido un algoritmo que pueda realmente
ser aplicado como parte de un sistema de alerta. Todos los trabajos anteriores de este rubro, hasta
ahora revisados, han utilizado para sus andlisis muestras obtenidas por pacientes que se encuentran
localizados en una clinica. La portabilidad del sistema permite su aplicacién tedrica como detec-
tor de ataques epilépticos, esto mediante un andlisis de senales detallado, existen diversos grupos
de investigacion cuya linea de investigacién es el andlisis de estas senales, y como resultado hay
varios algoritmos propuestos. Sin embargo, estos algoritmos hacen uso de software avanzado, que
requieren de arquitecturas de hardware complejas para soportarlo. Agregando etapas de andlisis y
procesamiento de las muestras para obtener parametros caracteristicos ttiles para la deteccion del
estado preictal (previo al ataque convulsivo) del paciente y que al hacer esta distincién, el disposi-
tivo sea capaz de emitir una senal de alerta que avise al usuario, con margenes de certeza y tiempo
aceptables, cuando estd por sufrir un ataque epiléptico. Antes de llegar a la implementacion del
dispositivo capaz de ejecutar cierto algoritmo, el hecho de poder registrar senales de EEG durante
la vida cotidiana del sujeto y analizar estas senales seria de gran utilidad para la obtencién de un
algoritmo con una aplicacién realmente factible

1.4. Delimitacion y Alcance.

En esta tesis se abordara la etapa de entrada del proyecto, la parte de adquisicién y amplificacién
de la senal. Esta etapa se construye haciendo uso de configuraciones de instrumentacién electronica
tipicas, como las de seguidor de voltaje, amplificador de instrumentacion, filtros paso bajo, filtros
paso alto, entre otras.

Sin embargo debe de recordarse que el objetivo es lograr implementar el dispositivo en un circuito
integrado, es decir, se debe realizar el diseno del layout para procesarlo y que posteriormente pueda
ser mandado fabricar. Todas las configuraciones anteriormente mencionadas, hacen uso de un bloque
bésico ampliamente conocido en el diseno electronico por sus multiples aplicaciones, el amplificador
operacional u op amp, término proveniente de su traduccién al inglés operational amplifier. Por lo
que si se pretende hacer el layout de una arquitectura basados en op amps, primero se debe contar
con una celda op amp que cuente con su respectivo trazado (layout) y dado que no se cuenta con
ello, el objetivo de esta tesis se centra en el diseno, simulacién e implementacién del trazado de una
celda op amp.

1.5. Contenido de la Tesis.

En los capitulos consecuentes, se explica el flujo completo de diseno, desde la concepcién hasta la
implementacién del layout de un amplificador operacional de propésito especifico para la adquisicién
de seniales de EEG. La primera parte del capitulo 2 contempla los fundamentos tedricos necesarios
para el entendimiento de la arquitectura elegida para el amplificador, explica los amplificadores
diferenciales y arquitecturas de amplificadores de alta ganancia. La segunda parte del capitulo
2 trata sobre el disefio de los amplificadores operacionales CMOS, siendo el tipico amplificador
operacional de dos etapas sin buffer de salida, la arquitectura elegida para la implementacién del
diseno. Ademads se explican los conceptos compensacién, muy importantes para la estabilidad del
op amp; siendo la compensaciéon de Miller, la dnica que se explica en detalle, ya que es la que se



lleva a cabo en el procedimiento de diseno implementado en la rutina de MATLAB. La ultima parte
del capitulo 2, la del modelo del amplificador, trata sobre los parametros que se requieren conocer
para el desarrollo del diseno, divididos en las secciones de constantes del silicio, pardmetros del
proceso y requerimientos de la aplicacion.

En el capitulo 3, primero se resumen expresiones importantes, asi como los requerimientos
y parametros que se emplean posteriormente en el procedimiento del calculo a mano del diseno
del amplificador implementado con MATLAB en una rutina. Se explica en detalle la rutina y se
muestran algunos resultados obtenidos a partir de ésta.

En el capitulo 4, después de explicar la plataforma experimental, la captura esquemadtica y
los diagramas de bode; se muestran los resultados de las simulaciones llevadas a cabo. Primero se
muestran las simulaciones en AC de diferentes aproximaciones, para observar la ganancia maxima
alcanzada y a partir de estas simulaciones seleccionar la aproximacién a implementar. Después se
detalla sobre el cdlculo del parametro de modulacién del canal A, para el cdlculo de la ganancia en
la rutina. A continuacién se encuentra el voltaje de desvio (offset) de compensacién de entrada y
por tltimo se muestran los resultados de las simulaciones en frecuencia y tiempo, de lazo abierto y
lazo cerrado que incluyen el voltaje de desvio de compensacién encontrado.

En el capitulo 5 se muestra la implementacién del trazado (layout) del op amp. Se explica
la técnica de trazado dirigido por esquematico y la verificacién, procedimientos tras los cuales se
obtuvo el layout definitivo que se muestra al final del capitulo.

Por 1ultimo en el capitulo 6 se mencionan las conclusiones, asi como el trabajo a futuro que
queda por hacer.



Capitulo 2

Configuracion del Amplificador
Operacional.

Este capitulo se fundamenta en el libro de CMOS Analog Circuit Design de Philip E. Allen y
Douglas R. Holberg [24].Para cumplir con el objetivo de la tesis, en un sentido general se requiere
de un dispositivo que sea capaz de amplificar una senal miles de veces, sobre un ancho de banda de
0 a 40 Hz aproximadamente. Para cumplir con el objetivo basicamente se cuenta con dos opciones;
diseniar un amplificador capaz de cumplir con las especificaciones en lazo abierto sin necesidad de
retroalimentacién o enfocarse en el diseno de una celda op amp tipica para que pueda utilizarse en
configuraciones tipicas a nivel op amp (amplificador de instrumentacion, filtros analégicos etc.). La
segunda opcién es la que se llevard a cabo, en razén de que para cumplir con las caracteristicas tan
estrechas de ancho de banda, se requiere de capacitancias internas de muy grandes dimensiones,
que no se pueden implementar en el disefio del layout por las limitantes del proceso de fabricacién.
Mas adelante se detalla més sobre esta limitante.

Cabe decir, que este capitulo, que viene siendo el marco tedrico de la tesis, solo menciona los
conocimientos necesarios para el entendimiento de la configuraciéon empleada en esta tesis. Otras
arquitecturas y métodos de compensacién se explican en varios libros relacionados con el disefio de
circuitos analégicos CMOS [24],[26],[27].

La arquitectura escogida para el diseno del op amp es la del tipico op amp de dos etapas,
cuya primer etapa es un amplificador diferencial y la segunda un inversor. Estas configuraciones
se explicaran primero de manera individual, después se describird la arquitectura de los ampli-
ficadores de alta ganancia, que resultan de la combinaciéon de las configuraciones anteriormente
mencionadas (o configuraciones equivalentes). La alta ganancia es lo que permite la aplicacién de
la retroalimentacién negativa, caracteristica principal del op amp ideal.

En la segunda parte de este capitulo se especifican valores de constantes, y parametros y re-
querimientos tipicos que permitirdn abordar el disefio del amplificador en el préximo capitulo.

2.1. Fundamentos Teodricos de los Amplificadores Operacionales.

2.1.1. Amplificadores Diferenciales.

El amplificador diferencial es uno de los circuitos mas versatiles en el diseno analdgico. Es
bastante compatible con la tecnologia de circuitos integrados y sirve como etapa de entrada para



la mayoria de los amplificadores operacionales. En la Figura 2.1 se muestra un modelo de un
amplificador diferencial. Los voltajes v1,v2 v voyr se denominan voltajes de terminal sencilla. Esto
significca que se definen respecto a tierra. El voltaje de entrada de modo diferencial v;p, se define
como la diferencia entre v y ve. Este voltaje se define entre dos terminales, ninguna de las cuales
es tierra. El voltaje de entrada de modo comin vic, se define como el valor promedio de vy y wvs.
Estas relaciones quedan expresadas de la siguiente manera[24].

Vip = U1 — V2 (2.1)

V1 + U2
2

En la Figura 2.1(b) se ilustran estos dos voltajes. Note que v y v2 puede expresarse como

vIc = (2.2)

UID

V1 = vic + 7 (23)
y
(%
vy = vio — % (2.4)

La salida del amplificador diferencial puede expresarse en términos de su entrada de voltage en
modo diferencial y en modo comin como

M) (2.5)

vour = Avpvip  Aycvic = Ayp(vl —v2) + Ay < 5

Donde Ay p es la ganancia de voltaje de modo diferencial y Ay ¢ es la ganancia de voltaje de
modo comun. El signo + que precede a la ganancia de voltaje de modo comun implica que la polar-
idad de esta ganancia de voltaje no se conoce de antemano. El objetivo del amplificador diferencial
es amplificar solo la diferencia entre dos potenciales distintos ignorando el valor de modo comun.
De esta manera, un amplificador diferencial puede caracterizarse por su razén de rechazo al modo
comin (CMRR, del inglés common-mode rejection ratio), definida como la razén de la magnitud
de la ganancia diferencial respecto a la ganancia de modo comtin. Un amplificador diferencial ideal
deberd de tener un valor igual a cero para Ay ¢ y por consiguiente un CMRR infinito. Ademdés,
el rango de entrada de modo comin (ICMR del inglés input common mode range) especifica el
rango de voltajes de modo comun sobre el cual el amplificador continua detectando y amplificando
la senal diferencial con la misma ganancia. Otra caracteristica que afecta el desempeno del am-
plificador diferencial es el voltaje de desvio (offset, en inglés). En los amplificadores diferenciales
CMOS, el voltaje més importante es el voltaje de desvio. De manera ideal, cuando las terminales
de entrada del amplificador diferencial se conectan juntas el voltaje de salida es un punto inactivo
deseado. En un amplificador diferencial real, el voltaje de desvio de salida es la diferencia entre la
salida de voltaje actual y la salida de voltaje ideal cuando las terminales se conectan juntas. Si a
este voltaje de desvio se le divide por la ganancia de voltaje diferencial del amplificador diferencial,
se le llama voltaje de desvio de entrada (Vpg). Tipicamente, el desvio de entrada de un amplificador
diferencial CMOS es de 5-20mV|[24].
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Figura 2.1: (a) Simbolo para un amplificador diferencial. (b) Voltajes de entrada de modo diferencial
Vip y de modo comtin Vi¢. Imagen editada a partir de las notas de la referencia [6].

Analisis de Senal Grande.

La Figura 2.2 muestra un amplificador diferencial CMOS que utiliza MOSFETS de canal n
M1 y M2 para conformar el amplificador diferencial. M1 y M2 estan polarizados con un espejo de
corriente Igg conectado a las fuentes de M1 y M2. A esta configuracién de M1 y M2 se le denomina
comunmente, par acoplado a la fuente. M3 y M4 son un ejemplo de como el espejo de corriente Igg
puede ser implementado[24].

4 VpD
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Figura 2.2: Amplificador diferencial CMOS usando transistores NMOS. Imagen tomada de las notas
de la referencia [6].

Dado que las fuentes de M1 y M2 no estan conectadas a tierra, la pregunta de donde conectar
el bulk surge. La respuesta depende de la tecnologia. Si asumimos que la tecnologia CMOS es
p-well, entonces los transistores de canal n se fabrican en un p-well(pozo p) como se muestra en la
Figura 2.3. Existen dos opciones obvias respecto a donde conectar los bulks de M1 y M2. La primera
opcion es conectar los bulks a las fuentes de M1 y M2, dejando el p-well que contiene M1 y M2 como
flotando. La segunda seria conectar los bulks a tierra. La diferencia seria que si se conectan a las
fuentes, el voltaje umbral no se incrementaria por la influencia de la unién de polarizacién inversa
bulk-fuente. Sin embargo, la capacitancia en el punto donde se acoplan las fuentes respecto a tierra
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se conforma de la unién p-n completa de polarizacién inversa entre el p-well y el sustrato n. Si el
p-well es el que se conecta al potencial més bajo disponible (tierra), entonces los voltajes umbrales
se incrementaran y variardn con el voltaje de entrada de modo-comin pero la capacitancia en el
punto donde se acoplan los fuentes respecto a tierra se reduce a las dos uniones p-n de polarizacién
inversa entre los fuentes de M1 y M2 y el p-well. La elecciéon depende de la aplicacién. También
note que si el par acoplado de fuentes son de transistores canal p en tecnologia p-well, no existen
alternativas[24].

Dl Gl SI S2 G2 D2 Vbp

sustrato-n

Figura 2.3: Seccién transversal de M1 y M2 de la Figura 2.2 en una tecnologia CMOS p-well.
Imagenes tomada de las notas de la referencia [6].

El analisis de senal grande comienza asumiendo que M1 y M2 estan perfectamente acoplados.
Lo que significa que no es necesario definir las cargas de M1 y M2 para entender el comportamiento
de senal grande. Las caracteristicas de sefial grande pueden descubrirse asumiendo que M1 y M2
siempre estdn en saturacién. Esta condicién es razonable en la mayoria de los casos e ilustra el com-
portamiento incluso cuando esta suposicién no es valida. Las relaciones pertinentes que describen
el comportamiento de senal grande se definen de la siguiente manera

2ip \? [ 2ips\?
VID = VGS1 — VGS2 = ( §1> —( §2> (2.6)
y
Iss = 1Ip1+ Ip2 (2.7)

Al sustituir la ecuacién 2.7 en la Ecuacién 2.6, se obtiene una ecuacién cuadratica que permite
obtener las soluciones para Ipj e Ipo

I I 2 2,.4 1/2
Iy, = 185 4 Iss (5% _8 ”2w> (2.8)
2 2 \Iss 42
y
Iss Iss (Bvi,  B%vip 1z
Ipy= =% - 2% (12 - Ty (2.9)
2 2 SS 45
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Estas relaciones solo son ttiles para Vip < 2(Igs/ ﬂ)l/ 2. La Figura 2.4 muestra una gréfica de
la corriente normalizada de M1 contra el voltaje de entrada diferencial normalizado. Las partes
punteadas de las curvas no tienen ningin significado y son ignoradas|24].

, D
20 (Ig/B)os

Figura 2.4: Transconductancia de sefial grande caracteristica de un amplificador diferencial CMOS.
Imdgen tomada de las notas de la referencia [6].

El analisis previo da como resultado ip1 0 ipo en términos del voltaje de entrada diferencial,
vrp. Es de interés determinar la pendiente de esta curva, ya que conducirda a una definiciéon de
transconductancia para el amplificador diferencial. La transconductancia del amplificador difer-
encial se obtiene diferenciando la ecuacion 2.8 respecto a vyp y fijando v;p = 0 de la siguiente
manera:

i
9m = o1

(2.10)

, 1/2
K1]55W1>

(vip = 0) = (BIsg/4)"/* = < AL,

Es importante notar como mientras Igg se incrementa la transconductancia también lo hace.
De esta manera se explica la propiedad méds importante, que es que el desempeno en senal-pequena
se puede controlar por un pardmetro de DC[24].

El siguiente paso en el anélisis de senal grande del amplificador diferencial CMOS es examinar
la curva de transferencia de voltaje. Esto requiere insertar una carga entre los drenadores de M1 y
M2 y la fuente de alimentacién Vpp Figura 2.2. Se tienen muchas opciones, incluyendo resistencias,
diodos MOS, o fuentes de corriente. En esta tesis se utilizd el ampliamente usado espejo de corriente
de canal p. Esta eleccién resulta en el circuito de la Figura 2.5. En condiciones inactivas (sin aplicar
senal diferencial, v;p = 0V ), las dos corrientes, en M1 y M2 son iguales y sumadas dan como
resultado Igg, que es la corriente en el espejo de corriente, M5. La corriente de M1 determina la
corriente en M3, idealmente esta corriente se reflejard en M4. Si vgs1 = vase y M1 y M2 se acoplan,
entonces las corrientes en M1 y M2 son iguales. Asi, la corriente que M4 proporciona a M2 debe
de ser igual a la corriente que M2 requiere, provocando una corriente ioyr=0, por lo que la carga
es despreciable. En el andlisis se asume que todos los transistores estdn en saturacién[24].

Si estas senales no son iguales como en el andlisis anterior, se asume que dado que la resistencia
de carga externa es infinita, entonces la corriente fluye en las resistencias internas de M2 y M4
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Figura 2.5: Amplificador diferencial CMOS usando una carga de espejo de corriente. Imagen tomada
de las notas de la referencia [6].

(debido al efecto de modulacién del canal). Si vgg1 > vgse2, entonces ip; se incrementa respecto
a i1po entonces Igs = ip1 + ip2. Este incremento en ip; implica un incremento en ip3 e ipg4.
Sin embargo, ipo decrece cuando vgg1 es mayor que vgge. De esta manera, el Gnico camino para
establecer el equilibrio del circuito es que ipyr se vuelva positivo y que voyr decrezca. Esta
configuracién provee de un camino simple en donde la senal de salida diferencial del amplificador
diferencial puede convertirse en una sefial de terminacion sencilla, esto es, una senal referenciada a
tierra AC[24].

Asumiendo que las corrientes en el espejo de corriente son idénticas, entonces ipyr puede
encontrarse restando las corrientes ¢po de ipy del amplificador diferencial de la Figura 2.5. Dado
que ipyr es una corriente de salida diferencial, se distinguird esta transconductancia de la de la
ecuacion 2.10 usando la notacién g,,4. La transconductancia diferencial de salida y de entrada es
el doble de g,,, y se expresa de la siguiente manera

/ 1/2
diour K IssWy
pr— pr— pr— —_— 2- 1 1
9Imd OU]D (UID 0) Ll ( )

Que es exactamente igual a la transconductancia del MOSFET en modo comtun de fuentes si
Ipp = Igs/2

La funcién de transferencia de senal grande para el amplificador diferencial CMOS de la Figura
2.5 con la bateria de la salida (en lineas punteadas) removida, se muestra en la Figura 2.6. Las
entradas se aplicaron de acuerdo a las definiciones de la Figura 2.1(b). La entrada de modo comin
se fij6 a 2V y la entrada diferencial se barrié de -1 a 1V. Se puede notar que el amplificador
diferencial puede ser inversor o no inversor dependiendo de como se aplique la senal de entrada.
Si vy = vgs1 — vas2 como es en el caso de la Figura 2.5, entonces la ganancia de voltaje es no
inversora[24].

Las regiones de operacién para los transistores de la Figura 2.5 se muestran en la Figura 2.6. Se
puede notar que la mayor ganancia de pequena senal ocurre cuando M2 y M4 estan en saturacion.
M2 estd en saturacién cuando
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Figura 2.6: Curva de transferencia de voltaje para el amplificador de la Figura 2.5. Imagen editada
a partir de las notas de la referencia [6].

vps2 > vgs2 — Vrn — vour — Vs1 > Vie — 0,5vrp — Vs1 — Vn — vour > Vie — Vry - (2.12)

Donde se ha asumido que la regién de transicion para M2 esta cercana a vyp = 0V. M4 estd en
saturacién cuando

vpsa > vsga — |Vrp| — Vpp — vour > vsaa — |Vre| — vour < Vbp —vsga + [Vrp|  (2.13)

Para las regiones de operacién para M2 y M4 en la Figura 2.6 se asumen los valores de W/L de
la Figura 2.5 y una Igg = 100 A[24].

La Figura 2.7 muestra un amplificador diferencial CMOS que usa dispositivos MOSFET de
canal p, M1 y M2 como par diferencial. La operacién del circuito es idéntica al de la Figura 2.5. Si
la tecnologia CMOS es n-well, entonces los bulks de los dispositivos MOSFET de canal p de entrada
pueden conectarse indistintamente a Vpp o a sus fuentes, asumiendo que M1 y M2 se fabrican en su
propio n-well que puede flotar. Las mismas consideraciones respecto a la capacitancia se mantienen
en el nodo de fuentes acoplados como se discute anteriormente para el amplificador diferencial que
usa MOSFETSs de canal n como transistores de entrada[24].

Otra caracteristica importante de un amplificador diferencial es el rango de entrada en modo
comun (ICMR, del inglés input common-mode range). La forma como el ICMR se encuentra es
fijando vyp a cero y variando vyc hasta que uno de los transistores en el amplificador diferencial
no esté mas en saturaciéon. Se puede visualizar este andlisis como conectar las entradas juntas y
variar el voltaje de entrada de modo comun. Para el amplificador diferencial de la Figura 2.5, el
voltaje de entrada en modo comin mas alto, v;c(max), se encuentra de la siguiente manera. Hay
dos trayectorias de v;c a vpp que se deben examinar. La primera es de G1 a través de M1 y M3
a vpp. La segunda es de G2 a través de M2 y M4 a vpp. Para la primera trayectoria se tiene lo
siguiente
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Figura 2.7: Amplificador diferencial CMOS usando MOSFETSs de canal-p de entrada. Imagen toma-
da de las notas de la referencia [6].

V]C(mCLCC) =V (mafv) =Vpop — Vsas — Vbs1 + Vasi (2.14)

La ecuacién anterior puede reescribirse de la siguiente manera

Vic(max) = Vpp — Vsas + Vrn (2.15)

La segunda trayectoria queda expresada de la siguiente forma

V[c(maa:), = Vpp — Vpsa(sat) — Vpsa + Vas2 = Vop — Vpsa(sat) + Ve (2.16)

Dado que la segunda trayectoria permite un valor mas alto para Vi (max), se seleccionard esta
trayectoria para que de forma conservadora se pueda analizar el peor caso. Asi, el voltaje de entrada
de modo comin méaximo para la Figura 2.5 es igual al voltaje de alimentacién menos la caida a
través de M3 mads el voltaje umbral de M1. Si se quiere incrementar el limite positivo de Vo, se
necesita seleccionar un circuito de carga distinto al espejo de corriente[24]. Se deduce que el voltaje
de entrada minimo en el gate de M1 (o M2) es el siguiente

V]c(min)/ = Vss + Vpss(sat) + Vas1 = Vss + Vpgss(sat) + Vigso (2.17)

Se asume que Vgg1 v Viase seran iguales durante los cambios en el voltaje de entrada de modo
comun. Las ecuaciones 2.15 y 2.17 son importantes para el diseno de un amplificador diferencial.
Por ejemplo, si los voltajes de entrada de modo comun minimos se especifican y las corrientes de
polarizacién de dc se conocen, entonces estas ecuaciones pueden usarse para encontrar el valor de
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W /L para los diversos transistores envueltos. El valor de W3 /L3 determinara el valor de Vic(max)
mientras los valores de Wy /Ly (W5 /Ls) y W3/ L3 determinaran el valor de Vio(min). En el capitulo
referente al diseno del amplificador, se utilizaran estas ecuaciones para encontrar los valores de las
relaciones de aspecto de algunos de los transistores del amplificador diferencial[24].

Para disenar un amplificador diferencial que opere en un rango negativo de modo comun es-
pecifico, se debe de considerar el peor caso para Vp (especificado por el proceso) y ajustar Igg y 3
para alcanzar los requerimientos. El peor caso de Vp que afecta el rango positivo de modo comun
para la configuracién de la Figura 2.5 es una magnitud alta para el voltaje umbral del canal P
(|IVros|) y un voltaje umbral bajo para el canal n (Vpg1)[24].

Se puede mejorar el desempeno, cuando los sustratos de los dispositivos de entrada se conectan
a tierra, esta conexién resulta en retroalimentacion negativa a los fuentes de los dispositivos de
entrada. Por ejemplo, mientras el nodo de fuentes en comun se vuelva positivo, la polarizacion del
sustrato se incrementard, resultando en un incremento de los voltajes umbrales (Vi y Vo). La
ecuacion 2.15 muestra que el rango positivo de modo comin se incrementa si la magnitud de Vi
se incremental[24].

Analisis de Senal Pequena.

El andlisis de senal pequena para el amplificador diferencial de la Figura 2.5‘puede ser com-
plementado con el modelo que se muestra en la Figura 2.8(a). Este modelo puede simplificarse
al mostrado en la Figura 2.8(b) y solo es apropiado para el andlisis diferencial cuando se asume
que ambos transistores estan perfectamente acoplados (Aunque puede demostrarse que la corriente
del espejo no cumple con esta suposiciéon porque las cargas en el drenador de M1 y M2 no estan
acopladas. Sin embargo se continuard asumiendo lo mismo a pesar de este hecho). Si esta condicién
se satisface, entonces el punto donde los fuentes de M1 y M2 se conectan puede considerarse que
estan a tierra AC. Si se asume que la etapa diferencial estd descargada, entonces con la salida en
corto circuito a tierra AC, la ganancia diferencial de transconductancia puede expresarse como

Y Im19m3Tpl
/) = Vsl — v 2.18
ouT 1+gm3rp1 gsl gm2VUgs2 ( )

Z.OUT = Im1Vgsl — gm2Vgs2 = GmdVid (219)

N . . . .
donde gmi X gm2=0md- "p1=Tds1||Tds3, € ipyr €s la salida de corriente en un corto circuito.
El voltaje diferencial descargado puede determinarse encontrando la resistencia de salida de
pequena senal del amplificador diferencial. Es facil ver que royr es

1
Fout = 2.20
o 9ds2 + 9dsa ( )
Asi, la ganancia de voltaje esta dada por el producto de gmg v Tout-
V.
Av _ out 9md (221)

Via  Gas2 + Gasa
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Figura 2.8: Modelo de senal pequena para el amplificador diferencial CMOS. (a)Modelo exacto.
(b)Modelo equivalente simplificado. Imagen tomada de las notas de la referencia [6].

Si se asume que todos los transistores estdn en saturacién y se reemplazan los parametros de
senal pequena de g,, v T4s en términos de sus equivalentes de sefial grande, se obtiene los siguiente

) , 1/2
Vour _ (KiIssWi/L))Y? 2 <K1W1> (2.22)

A, = = —
Y Vg A2+ M)(Iss/2) Ao+ \ Isslq

Se puede notar la dependencia de la ganancia de senal pequefia del inverso de [ é{g de manera
similar al inversor. Esta relacion es valida hasta que Igg se aproxima a valores por abajo del umbral.
La ganancia de senal pequena del amplificador diferencial de senal pequena de canal n es mayor que
la del canal p (para un W1/L; =2u/1uy Igs = 10uA, es de 52 para el de canal n contra 35 para
el canal p, bajo las mismas condiciones) la diferencia se debe a la diferencia entre las movilidades
entre los MOSFETSs de canal-n y de canal-p[24].

La ganancia de modo comun que se muestra en la Figura 2.5 de manera ideal es igual a cero.
Esto es porque la carga del espejo de corriente rechaza cualquier senal de modo comun. El hecho de
que una sefial de modo comun pueda existir se debe a los desacoples en el amplificador diferencial.
Estos desacoples consisten en ganancia de corriente no unitaria en el espejo de corriente y des
balances geométricos entre M1 y M2. Para demostrar el analisis de senal pequena de la ganancia
de voltaje de modo comun del amplificador diferencial, considere el amplificador diferencial que se
muestra en la Figura 2.9 , que usa diodos MOS M3 y M4 como la carga[24].

El amplificador diferencial de la Figura 2.9 puede servir para explicar las diferencias entre los
andlisis de senial pequena en modo diferencial y en modo comun. Si los transistores de entrada (M1
y M2) del amplificador diferencial de la Figura 2.9, entonces para anélisis en modo diferencial, el
punto de fuentes en comin puede aterrizarse a AC y la senal diferencial aplicarse equitativamente,
pero opuesta a M1 y M2 como se muestra en el circuito del lado izquierdo de la Figura 2.9. Para
el analisis de senal pequena en modo-comun, el espejo de corriente Igg, puede dividirse en dos
circuitos en paralelo con una corriente de 0.5/gg y la resistencia de salida de 2rg4s5 con el voltaje de
entrada de modo comun aplicado a ambas compuertas, la de M1 y la de M2. El circuito equivalente
se muestra en el diagrama del lado derecho de la Figura 2.9.
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Figura 2.9: Tlustracién de las simplificaciones del amplificador diferencial para senal pequena, modo
diferencial, y andlisis de modo comin. Imagen editada a partir de las notas de la referencia [6].

El anélisis de senal pequena en modo diferencial de la Figura 2.9, es idéntico al anéalisis de senial
pequena de la Figura 2.3 s6lo que la entrada se reduce por un factor de 2. Asi, la ganancia de
voltaje de senal pequena en modo diferencial es

Vol gm1

E— 2.23
Vid 29m3 (223)
(6]
Vo2 gm2
— =+ 2.24
Vid 29ma (224)

La ganancia de voltaje de senal pequena en modo diferencial de la Figura 2.9 es la mitad de la
ganancia de voltaje de senal pequenia del inversor de carga activa[24].

La ganancia de voltaje de sefial pequena en modo comun se encuentra del circuito del lado
derecho de la Figura 2.9. Reacomodando el circuito se obtiene el modelo de senal pequena de la
Figura 2.10 (ignorando el efecto del sustrato). Note que 2r445 representa la resistencia de salida de
senal pequena de M5x0.5 transistor (si la corriente se decrece en un medio, la resistencia de salida
de senal pequena se incrementard en un factor de 2)[24].

El circuito de la Figura 2.10 es mucho mas sencillo de analizar si asumimos que r4s; €s grande
y puede ignorarse. Bajo esta suposicién, se tiene que

Vgs1 = Vic — 299m1Td35'Ugsl (225)
Resolviendo para vgs1 da como resultado

Vic

= 2.26
1+ 299m17'ds5 ( )

Vgs1
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Oo—+ Vgsl -
+

). 7‘, \l -'-. y
Vi 2F ds5 ] i !
i ds3 ds ol

Figura 2.10: Modelo de senial pequena para el analisis de modo comin de la Figura anterior. Imagen
tomada de las notas de la referencia [6].

El voltaje de salida de terminacion sencilla, v,;, como funcién de v;. puede escribirse como

M _ _gml [rd53||(1/gm3)] ~ (.gml/gm3) ~ 9ds5 (2 27)

Vic 14+ 2g9m17dss 14+ 2gmi17dss 29m3

Idealmente, la ganancia de modo comun deberia de ser cero. Se puede observar que si 7455 €s
grande, la ganancia de modo comin se reduce[24].

La razon de rechazo al modo comin (CMRR, del inglés common-mode rejection ratio) puede
encontrarse por la magnitud de la razén de las ecuaciones 2.23 y 2.27 y es

gm1/2gm3

CMRR =
9dss/29m3

= 9m1Tds5 (2.28)

Este es un resultado importante que muestra como incrementar el CMRR. Obviamente, la
manera mas facil de incrementar el CMRR de la Figura 2.9 serfa utilizar un inversor de corriente
en cascada en lugar de M5. Esto incrementaria el CMRR por un factor de g,,r4s a costa del ICMR
decrecido[24].

La respuesta en frecuencia del amplificador diferencial CMOS se debe a las diversas capacitan-
cias parasitas en cada nodo del circuito. Las capacitancias pardasitas asociadas con el amplificador
diferencial CMOS se muestran como capacitores punteados en la Figura 2.8(b). C; consiste de
Cya1,Cha1,Chaz ¥ Cysa. Co comnsiste de Cpg2,Chaa, Cyqz y cualquier capacitancia de carga Cr. C3 es
aproximadamente cero. En la mayoria de las aplicaciones del amplificador diferencial, esta suposi-
cién tiende a ser valida. Con Cs aproximadamente igual a cero, el andlisis en modo diferencial de
la Figura 2.8(b) es sencillo. La funcién de transferencia puede escribirse como

1

9gmi1 9gm3 w2
‘/ou Vs - Vs 229
(o) 9ds2 + 9dsa I:(gm?) + SC'1> w1(5) =V 2(8)] (s + wg) (2.29)

donde wy esta dado por

_ Y9ds2 + Jds4
Wy = T2

o (2.30)

si posteriormente se asume que

20



9m3 9ds2 + 9ds4
—_>> 2.31
C G (2.31)

Entonces la respuesta en frecuencia del amplificador diferencial se reduce a

Vout (s) ( Im1 > < wa )
o~ 2.32
Via(s) 9ds2 + 9dsa ) \ 5 +wo (2:32)

Entonces, el andlisis de primer orden de la respuesta en frecuencia del amplificador diferencial
consiste un polo sencillo en la salida dado por —(ggs2 + gasa)/Ca2. En el andlisis previo, se ignoraron
los ceros que ocurren debido a Cyg1, Cya2 ¥ Cyqa. Se reconsiderara la respuesta en frecuencia del
amplificador diferencial méas adelante en méas detalle cuando se estudie el amplificador operacional
(op amp)[24].

2.1.2. Arquitecturas de Amplificadores de Alta Ganancia.

En circuitos analégicos es necesario poder definir con precisiéon funciones de transferencia. En
la Figura 2.11 [24] se muestra un diagrama de bloques donde se representa el concepto de retroali-
mentacién[24].

Figura 2.11: Circuito general de lazo simple con retroalimentacién negativa. Imagen tomada de las
notas de la referencia [6].

En el diagrama, x puede ser voltaje o corriente, A es la alta-ganancia del amplificador, F la
red de retroalimentacién, y la sefial retroalimentada x ¢ se resta a la senal x5 en el sumador. Si se
asume que el flujo de la senal es unidireccional como se muestra y A y F son independientes de la
fuente o de la resistencia de carga(no se muestra en la Figura), la ganancia total de amplificador
se puede expresar de la siguiente manera

i) A
A, =20 o 2.33
El principio de alta-ganancia puede verse de la 2.33. Si A es suficientemente grande, entonces
aunque la ganancia de la red de retroalimentacién puede ser menor a uno, la magnitud de AF es
mucho mayor que la unidad. En consecuencia la ecuacién 2.33 se simplifica para obtener lo siguiente:
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T 1
Ap ="~ = 2.34
IS LT (2.34)
Para definir con precisién Ay sélo se necesita definir F, si A es suficientemente grande. De
manera tipica F se implementa con componentes pasivos como resistencias o capacitancias. De
acuerdo a la Figura 2.11 la alta-ganancia del amplificador se define de la siguiente manera:

To

A= (2.35)

T
El circuito se disenard considerando la ganancia requerida para la amplificacién de las senales
de EEG como la sefial de lazo abierto (A = x,/x;)[24].

2.2. Amplificadores Operacionales CMOS.

El amplificador operacional (op amp) se ha convertido en uno de los bloques analégicos més
versatiles e importantes. Los op amps sin buffer de salida (unbuffered) pueden describirse de mejor
manera como amplificadores operacionales de transconductancia, dado que su resistencia de salida
serd tipicamente muy alta. El término op amp ha sido aceptado para dichos circuitos, por lo
que es el término que se utiliza para su referencia. Un op amp con buffer(buffered) tiene baja
resistencia de salida (amplificadores operacionales de voltaje)[24]. Los amplificadores operacionales
son amplificadores (fuentes controladas) que tienen una ganancia alta en sentido directo (hacia
adelante), tal que les permite obtener una funcién de transferencia de lazo cerrado practicamente
independiente de la ganancia de lazo abierto del op amp, cuando se les aplica retroalimentacién
negativa ver Figura 2.11. Este principio ha sido explotado para el desarrollo de muchos sistemas y
circuitos analégicos ttiles. El requerimiento primario de un op amp es tener una ganancia de lazo
abierto suficientemente grande para poder implementar el concepto de retroalimentacién negativa.
Uno de los op amps mas populares es el op amp de dos etapas, que es la arquitectura que se
utilizé en este trabajo. Un concepto importante es la compensacion, cuya meta es mantener la
estabilidad cuando la retroalimentaciéon negativa se aplica alrededor del op amp. El entendimiento
de la compensacion, junto con los conceptos presentados en el capitulo anterior es lo que permite
deducir las relaciones matematicas para formular una metodologia aproximada de diseno para el
op amp de dos etapas[24].

2.2.1. Diseno de los Amplificadores Operacionales CMOS.

En la Figura 2.12 se muestra un diagrama de bloques que representa los aspectos importantes
de un op amp. La arquitectura de los os op amps CMOS es muy similar a la arquitectura de sus
contrapartes bipolares. La etapa de transconductancia que se explica en la seccién 2.1.1 forma
la entrada del op amp y en ocasiones provee de la conversion de diferencial-terminacién sencilla.
Normalmente, una buena porcién de la ganancia total la provee la etapa de entrada diferencial, que
mejora el desempeiio respecto al ruido y al desvio. La segunda etapa tipicamente es un inversor. Si
la etapa de entrada diferencial no realiza la conversién de diferencial-terminacién sencilla, entonces
se completa en la segunda etapa inversora. Si el opamp debe manejar una carga de resistencia baja,
la segunda etapa debe ser seguida por una etapa buffer cuyo objetivo es disminuir la resistencia de
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salida y mantener un swing grande de senal. Los circuitos de polarizacién sirven para establecer el
punto de operacién correcto para cada transistor en su estado inactivo. Para lograr un desempeiio
de lazo cerrado estable se requiere de compensacién[24].

\ 4

Circuiterfa de
Compensacion

r 3

h

\ 4 y A 4

V] O—»{+ Etapa de Etapa de VOUT Buffer “OUT,
‘ Transconductancia » Alta » de —0
V2 O—pf - Diferencial Ganancia Salida
F y ' 3
Circuiteria
de
Polarizacién

Figura 2.12: Diagrama de bloques de un op amp genérico de tres etapas.Imagen editada a partir
de las notas de la referencia [6].

El1 Opamp Ideal.

De manera ideal un op amp tiene ganancia diferencial de voltaje infinita, resistencia de entrada
infinita, y resistencia de salida igual a cero. En realidad un op amp solo aproxima estos valores.
Para la mayoria de las aplicaciones cuando se utilizan op amps CMOS unbuffered,usualmente una
ganancia de lazo abierto de 2000 o mas, es suficiente. En la Figura 2.13 se muestra el simbolo
empleado para el op amp[24].

il VbD
i +
v
V1 o_l‘
+
Vss vour=Ay(vi-v2)
%)
O T O

Figura 2.13: Simbolo para un amplificador operacional. Imagen tomada de las notas de la referencia

[6].
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En el caso no-ideal, el voltaje de salida Vo puede expresarse como

Vour = Ay(v1 — v2) (2.36)

donde A, es la ganancia diferencial de lazo abierto y v y v2 son los voltajes de entrada aplicados
a las entradas inversora y no-inversora respectivamente. El simbolo de la Figura 2.13 también
muestra las conexiones de alimentacion Vpp v Vgg. Aunque de manera general estas conexiones no
se muestran, siempre se debe recordar que son indispensables para el diseno del op amp[24].

Si la ganancia del op amp es lo suficientemente grande, el puerto de entrada del op amp se
convierte en puerto nulo cuando se aplica retroalimentacion negativa. Un puerto nulo es un par
de terminales de una red donde el voltaje a través de las terminales es cero y el flujo de corriente
dentro o fuera de las terminales también es cero. Segin la Figura 2.13, se tiene que:

V; = V1 — V2 (2‘37)
y

1 =11 = —1i9 (2.38)
entonces

Este concepto permite el andlisis de circuitos que incluyen op amps, con retroalimentacién
negativa sea muy simple. Lo que serd explicado de manera breve.

La Figura 2.14 muestra la implementacién tipica de un amplificador de voltaje usando un op
amp. Al retornar la salida a través de Ry a la entrada inversora se proporciona de la trayectoria
de retroalimentacién negativa. La entrada puede aplicarse a las entradas positiva o negativa. Si
solo se aplica vy (Vinn=0), al amplificador de voltaje se le llama no inversor. Si solo se aplica v,y
(vinp=0), al amplificador de voltaje se le llama inversor|24].

Caracterizaciéon de Op Amps.

En la préctica, el amplificador diferencial solo se aproxima al amplificador de voltaje ideal de
ganancia infinita. Algunas de las deméds caracteristicas no ideales se muestran en la Figura 2.15.
La impedancia finita de entrada diferencial se modela por R;q y Ciq. La resistencia de salida se
modela por R,,:. Las resistencias de entrada de modo comin estan dadas por resistencias de R;cp,
conectadas de cada una de sus entradas a tierra. Vpg es el voltaje de desvio ( offset en inglés, como
se habia mencionado con anterioridad) de entrada, que se requiere para hacer la salida de voltaje
cero si ambas de las entradas del op amp se aterrizan. Ipg(que no se muestra) es la corriente de
desvio de entrada, que se necesita para hacer la salida de voltaje cero si el op amp se maneja por
dos fuentes de corriente idénticas. De esta manera, Ipg se define como la magnitud de la diferencia
entre las dos corrientes de polarizacién de entrada I e Ig2. Dado que las corrientes de polarizacién
para un op amp son aproximadamente cero, la corriente de desvio también es cero. La razdn de
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Vinn

Figura 2.14: Configuracién general de un op amp como amplificador de voltaje. Imagen tomada de
las notas de la referencia [6].

rechazo al modo comin(CMRR) se modela por la fuente de voltaje controlada por voltaje indicada
como v /CMRR. Esta fuente modela de manera aproximada los efectos de la senal de entrada de
modo comiin del op amp. Las dos fuentes designadas como €2 e i2 se usan para modelar el ruido
del op amp. Estas son fuentes de ruido de voltaje y corriente rms con unidades de volts y amperes
cuadraticos-medios. Estas fuentes de ruido no tienen polaridad y siempre se da como hecho que se
suman|[24].

e

V2

ler

Vout
Vos i2 Cig=< Rid

In=

Vi ©

Cp Amp Ideal

Ricm < Ip,

Figura 2.15: Un modelo para un op amp no ideal mostrando algunas de sus caracteristicas lineales
no ideales. Imagen editada a partir de las notas de la referencia [6].

En la Figura 2.15 no se muestran todas las caracteristicas no-ideales. Otras caracteristicas
pertinentes se definen a continuacién. El voltaje de salida de la Figura 2.13 puede definirse de la
siguiente manera

Vouls) = A, ()Vi(5) = Va(o] & ) (5120 (2.40)

donde el primer término de la derecha es la parte diferencial de V,:(s) y el segundo término
es la parte de modo comin de V. (s). La respuesta en modo diferencial de frecuencia esta dada
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por A,(s) donde la respuesta de frecuencia de modo comun estd dada por A.(s). Una respuesta
diferencial de frecuencia tipica de un op amp esta dada por:

Ay(0)

CRICRDICEDE

donde p1,ps,...son polos de la funcién de transferencia de la ganancia de lazo abierto del ampli-
ficador operacional. De manera general, un polo designado como p; puede expresarse como

Ay(s) = (2.41)

P1 = —wi (2.42)

donde —w es la constante de tiempo reciproca o frecuencia de corte del polo p;. Si el amplificador
operacional tiene ceros, deben ser ignorados en el tiempo presente, A, 0 A,(0) es la ganancia del op
amp conforme la frecuencia se aproxima a cero. La Figura 2.16 muestra una respuesta en frecuencia
tipica de la magnitud de A,(s). En este caso se puede apreciar que wy es mucho menor que el resto de
las frecuencias de corte, provocando que wy sea el que tenga la influencia dominante en la respuesta
en frecuencial24].

|Ay(jow)l dB
A

yz Magnitud
20log10(Avo) | ==& Asintética
/
Magnitud -6dB/oct.
Actual /
i GB
i '0)2 3
0dB : ' O
] N
-12dB/oct. c\
-18dB/oct.”
Fig. 110-06

Figura 2.16: Tipica respuesta en frecuencia de la magnitud de A,(jw) para un op amp. Imagen
editada de las notas de la referencia [6].

A la frecuencia donde la pendiente de -6dB/oct. del polo dominante intersecta con el eje a
los 0dB se le llama ancho de banda de ganancia unitaria (o producto ganancia-ancho de banda),
abreviado GB (del inglés Gain Bandwith), del op amp. Incluso si los siguientes polos de orden
mas alto son menores que GB, se seguird empleando la definicién anterior del ancho de banda de
ganancia unitaria[24].

Otra de las caracteristicas no ideales del op amp que no se definen en la Figura 2.15 es la razdn
de rechazo a la fuente de alimentacion, PSRR(del inglés, power-supply rejection ratio). E1 PSRR
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se define como el producto de la razén de cambio en el voltaje de alimentacién respecto al cambio
en el voltaje de salida del op amp debido al cambio en el voltaje de alimentaciéon y a la ganancia
de lazo abierto del op amp. Asi,

AVpp
AVour

Vo /Vin(Vagqg = 0)

PSRR = =
Vo/Vaa(Vin = 0)

Ay(s) (2.43)

Un op amp ideal deberia de tener un PSRR infinito. El ICMR, es el rango de voltaje sobre el
cual la senial de entrada de modo comun puede variar. Tipicamente este rango es de 1-2V menor
que Vpp y de 1-2V mayor que Vgg[24].

La salida del op amp tiene varias limitaciones importantes, una de las cuales es la fuente de cor-
riente maxima de salida y la capacidad de inversiéon. Hay un rango limitado sobre el cual el voltaje
de salida puede oscilar manteniendo las caracteristicas de alta ganancia. La salida también tiene
una tasa limite de voltaje que es la rapidez de respuesta SR, del inglé slew rate. E1 SR generalmente
se determina por la corriente maxima disponible para cargar o descargar una capacitancia. Nor-
malmente el SR no estd limitado por la salida, pero si por la capacidad de alimentacién/inversién
de corriente de la primera etapa. La dltima caracteristica importante en aplicaciones de circuitos
analdgicos de muestreo de datos es el tiempo de estabilizacion (ST, del inglés settling time). Que
es el tiempo que necesita la salida del op amp para alcanzar un valor final (dentro de un rango de
tolerancia predeterminada). No debe de confundirse con el SR, que es un fenémeno de senal grande.
Muchas veces la respuesta de salida de un op amp es una combinacién de ambas caracteristicas, las
de senal grande y senal pequena. El ST de senal pequena puede determinarse completamente por la
ubicacién de los polos y ceros en el circuito equivalente de senal pequenia, mientras que el SR se de-
termina de las condiciones de senal grande del circuito. La importancia del tiempo de estabilizacién
para los circuitos analégicos de muestreo de datos se demuestra en la Figura 2.17. Es necesario
esperar hasta que el amplificador se haya asentado dentro de un rango de unas pocas décimas de
porcentaje de su valor final para evitar errores en la precisién del procesamiento de senales analégi-
cas. Un tiempo de estabilizacion mayor implica que la tasa del procesamiento analégico de senales
deberd reducirse[24].

vouT(t)
A
Valorfinal ;¢ ___ L ________________________ Tolerancia superior
€
ﬁg—f’/‘\/\. Valorfinal 1 7  _\ /) ~—
Valor final - €f~——===——f-==—=-q-== === N Tolerancia inferior

Tiempo de
establecimiento

>

Figura 2.17: Respuesta transiente de un op amp con retroalimentacién negativa que ilustra el tiempo
de resolucion Ts.e es la tolerancia al valor final usado para definir el tiempo de resolucién. Imagen
editada de las notas de la referencia [6].
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Afortunadamente el op amp CMOS no sufre de todas las caracteristicas no ideales previamente
discutidas. Debido a la extremadamente alta resistencia de entrada de los dispositivos MOS, R;q4
y Ios( 0 Ip1 e Ipa ) no son de importancia. Un valor tipico de R;q estd en el rango de 1014,
Ademas, R;., es extremadamente grande y puede ser ignorada. Si un op amp implementado en
la configuraciéon de la Figura 2.14 con la terminal no inversora a tierra AC, entonces todas las
caracteristicas de modo comin no tienen importancia[24].

Clasificacién de los Op Amps.

Para poder entender el diseno de los op amps CMOS es valioso examinar su clasificacién y
categorizacién. La tabla 2.18 presenta una jerarquia de op amps CMOS que es aplicable a muchos
de los op amps CMOS. Se puede observar que el amplificador diferencial es considerado como la
etapa de entrada, el amplificador diferencial es la etapa de entrada en la mayoria de los op amps[24].

Como se explicé anteriormente, los amplificadores generalmente consisten de una cascada de
etapas de conversién de voltaje a corriente o corriente a voltaje. Una etapa de voltaje a corriente se
denomina etapa de transconductancia y una de corriente a voltaje se denomina etapa de carga. En
algunos casos es mejor pensar en etapas de corriente a corriente, pero eventualmente la corriente
se reconvertird a voltaje[24].

Basados en la categorizacion de la tabla 2.18, se puede explicar una de las arquitecturas més
importantes de los op amps, la del op amp de dos etapas. Consiste en una cascada de etapas de
conversién de V—I y I—-V( 2.20 ).La primer etapa consiste de un amplificador diferencial que
convierte la entrada de voltaje diferencial a corrientes diferenciales. Estas corrientes diferenciales
se aplican a una carga de espejo de corriente para recuperar el voltaje diferencial. Este es el
amplificador de voltaje diferencial ya visto de las Figuras 2.5 o 2.7. La segunda etapa consiste
de un MOSFET de fuente comtin que convierte el voltaje de entrada que viene de la segunda etapa
a corriente. Este transistor se carga con una carga de inversor de corriente, que convierte la corriente
a voltaje en la salida. La segunda etapa es el inversor de corriente de la Figura 2.19.

Conversion Jerarquia
Voltaje Amplificador Diferencial Amplificador Diferencial T
a corriente 2l Modificado Primera
---------------------------------------- ‘ : ---------x~------- gtapa de
Corriente Carga Diferencial a terminal || Cargas de corriente | [ Carga de voltaje
a voltaje sencilla (Espejo de corriente) || de fuente/inversor Diodo MOS
________________________________________ [ [ n | .
: etapa de
Voltaje Transconductancia de Transconductancia de corgente
a corriente compuerta aterrizada fuente aterrizada Segunda
,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,, T . A,
3 i etapa _de
Corriente Clase A (carga de fuente || Clase B (presion-atraccion voltaje
tai o inversora) o en inglés push-pull) l
a voltaje

Figura 2.18: Categorizacion de los Op Amps CMOS. Diagrama reconstruido a partir de las notas
de la referencia [6].
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Figura 2.19: Inversor CMOS tipo espejo de corriente.Imagen tomada de las notas de la referencia

[6].

Este op amp de dos etapas se usa muy frecuentemente por lo que se le puede denominar como
el op amp de dos etapas tipico; tiene ambas versiones, MOSFET y BJT. La salida es de clase A,
no es push-pull(de presién-atraccion), lo que significa que la capacidad de alimentacién o inversién
de corriente en la carga, esta fija[24].

Mosfet
Espejo de Inversor
Amplificador de fuente de
diferencial corriente comun corriente

|
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M3 | M4
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Figura 2.20: Op amp CMOS clésico de dos etapas separado en etapas voltaje-corriente y corriente-
voltaje. Imagen editada de las notas de la referencia [6].

2.2.2. Diseno del Op Amp.

El diseno de un op amp puede dividirse en dos distintas actividades relacionadas con su diseno
que en su mayor parte son independientes unas de otras. La primera de estas actividades envuelve la
eleccion o la creacion basica de la arquitectura del op amp. De esto resulta un diagrama que describe
la interconexion de todos los transistores resultantes (el esquemético del diseno). En la mayoria de
los casos, esta estructura no se modifica durante la parte restante del disefio, pero algunas veces
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ciertas caracteristicas del disefno elegido deben de modificarse modificando la estructura|24].

Una vez que la estructura ha sido seleccionada, el disenador debe seleccionar corrientes de dc y
comenzar a definir los tamanos de los transistores y disenar el circuito de compensacién. La mayor
parte del trabajo que se requiere para completar un disefio se asocia con la segunda actividad del
diseno de proceso. Los elementos deben ser correctamente escalados para cumplir con todos los
requerimientos de dc y AC impuestos al op amp. Las simulaciones computacionales del circuito,
basados en los calculos a mano, se usan de manera extensa para auxiliar al disenador en esta
fase[24].

Antes de que el diseno pueda comenzar, ain falta por especificar todos los requerimientos
y condiciones de frontera que se usaran en el diseno. La siguiente lista describe muchos de los
elementos que deben ser considerados[24].

Condiciones de frontera:

1. Especificaciones del proceso (Vr, K’, Cyy, etc.).
2. Voltaje de alimentacién y rango.
3. Corriente de alimentacién y rango.
4. Temperatura de operacion y rango.
Requerimientos:
1. Ganancia,Av.
2. Producto Ganancia-Ancho de Banda, GB.
3. Tiempo de estabilizacion, ST.
4. Rapidez de respuesta, SR.
5. Rango de entrada de modo comin, ICMR.
6. Razoén de rechazo al modo comin, CMRR.
7. Razon de rechazo a la fuente de alimentaciéon, PSRR.
8. Variacién en el voltaje de salida, OS (del inglés, Output-voltage swing).
9. Resistencia de salida.
10. Voltaje de desvio (Offset).
11. Ruido.
12. Area del layout.

Las especificaciones tipicas para un amplificador operacional CMOS “unbuffered ”se listan en
la tabla 2.2.2.

El diagrama de bloques de la Figura 2.12, resulta tutil para guiar el proceso de diseno del op
amp CMOS|[24].
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Condiciones de Frontera Requerimiento
Especificaciones del proceso Ver tabla 2.3.1
Voltaje de alimentacién +£2.5V £10%
Corriente de alimentacion 100w

Rango de temperatura 0-70°C
Especificaciones

Ganancia >70 dB
Producto ganancia-ancho de banda >5 MHz

ST <lus

SR >5V/us

ICMR > +1.5V

CMRR >60 dB

PSRR >60 dB

0OS > +1.5V
resistencia de salida N/A, sélo carga capacitiva
voltaje de desvio < £10mV

Ruido
Area de layout

<1000V /vHz a 1 kiz
< 5000 x (longitud minima de canal)?

Tabla 2.1: Especificaciones para un Op amp “unbuffered ”tipico

2.2.3. Compensacion.

Los amplificadores operacionales generalmente se emplean en una configuracién con retroali-
mentacion negativa. En ese sentido, la relativamente alta, inexacta ganancia “hacia adelante ”puede
aplicarse con retroalimentacién para lograr una funcién de transferencia muy exacta, que esté tinica-
mente en funcién de los elementos de retroalimentacién. La Figura 2.21 ilustra una configuracién
general de retroalimentacién negativa. A(s) es la ganancia del amplificador y normalmente serd la
ganancia diferencial de voltaje de lazo abierto del op amp, y F(s) es la funcién de transferencia para
la retroalimentacién externa, de la salida del op amp de regreso hacia la entrada (ver la seccién ) .
La ganancia de lazo abierto del circuito se define de la siguiente manera:

Ganancia de lazo abierto = L(s) = —A(s)F(s) (2.44)

Considere el caso donde la ganancia “hacia adelante "de Vj, a V,yu es cerca de la unidad. Se
puede demostrar facilmente que si la ganancia de lazo abierto a dc A(0) estd entre 1000 y 2000,
y F es igual a 1, la ganancia en sentido derecho varia de 0.999 a 0.9995. Para una ganancia de
lazo abierto muy alta (debido primordialmente a un amplificador de alta ganancia) la funcién de
transferencia “hacia adelante ”V,,;/Vi, se controla con precisién por la red de retro-alimentacién.
Este es el principio que se aplica al usar amplificadores operacionales|24].

Dinamica de Senal Pequena para el Op Amp de Dos Etapas.

Es de importancia primaria que la senial retroalimentada a la entrada del op amp sea de cierta
amplitud y fase tal que no siga regenerandose por si misma a través del lazo. Si esto ocurriera,
traeria como resultado que la salida del amplificador se ancle a alguno de los voltajes de alimentacion
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F(s) [

Vin(s) > A(s) OVour(s)

Figura 2.21: Sistema de retroalimentacién negativa de lazo simple. Imagen tomada de las notas de
la referencia [6].

(regeneracién a dc), o que oscile (regeneracién a alguna frecuencia diferente de dc). El requerimiento
para evitar esta situacion se puede plantear de manera resumida por la siguiente ecuacién:

[A(jwoo) F(jwoo)| = |L(jwee)| <1 (2.45)

donde wgo se define de la siguiente manera

Arg [=A(jwoo) F(jwee)] = Arg [L(jwee)] = 0° (2.46)

Otra manera conveniente de expresar este requerimiento es la siguiente

A?"g [_A(jWOdB)F(jWOdB)} = Arg [L(jWOdB)] > 0° (2.47)

donde wyp se define de la siguiente manera

|A(jwup) F(jwus)| = |L(jwus)| =1 (2.48)

Si estas condiciones se cumplen, se dice que el sistema de retroalimentacién es estable (la
oscilacién continua no puede presentarse)[24].

La relacion de la ecuacion 2.47 se ilustra de mejor manera con el uso de diagramas de bode.
La Figura 2.22 muestra la respuesta de |A(jw)F (jw)| y Arg[—A(jw)F (jw)] como una funcién de
la frecuencia. este requerimiento para estabilidad es que la frecuencia donde la curva |A(jw)F(jw)|
cruza los 0 dB (frecuencia de cruce de fase fcf) sea menor a la frecuencia donde la grafica
Arg[—A(jw)F(jw)] alcanza los 0°(o -180°)(frecuencia de cruce de ganancia fcg). Una medicién
de la estabilidad estd dada por el valor de fcf, cuando |A(jw)F (jw)| es igual a uno, 0dB. Esta
medida se llama margen de fase y se describe por la siguiente relacion[24].

Margen de Fase = @y = Arg[—A(jwup)F (jwus)] = Arg [L(jwus)] (2.49)

La importancia de una buena estabilidad obtenida a partir de un adecuado margen de fase, se
entiende de mejor manera considerando la respuesta del sistema de lazo cerrado en el dominio del
tiempo. La Figura 2.23 muestra la respuesta temporal para un sistema de lazo cerrado de segundo
orden con varios margenes de fase.

Se puede apreciar que los margenes de fase mayores resultan en una oscilacién amortiguada
menor de la senal de salida. La presencia de mucho rizo seria indeseable, por lo que es importante
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Figura 2.22: Respuesta en frecuencia y fase de un sistema de segundo orden. Imagen editada de las
notas de la referencia [6].

tener un margen de fase adecuado que mantenga el rizo a un nivel aceptable. Es deseable tener un
margen de fase de cuando menos 45°, siendo preferible de 60° en la mayoria de las situaciones[24].

Ahora considere el modelo de sefial pequena de segundo orden para el op amp sin compensacién
mostrado en la Figura 2.24.

Para generalizar los resultados, los componentes asociados con la primera etapa tienen el
subindice I y los asociados con la segunda etapa tienen el subindice II. La ubicacién de los dos
polos esta dada por las siguientes ecuaciones:

-1
- 2.50
b1 R;C; ( )
y
-1
- 2.51
b2 Ri1Crt ( )

donde R;,C7 v Ry, Crr son las resistencias y capacitores a tierra vistas desde la salidas de la
primer y segunda etapa respectivamente. En un caso tipico, estos polos se localizan muy lejos del
origen del plano de las frecuencias complejas y son relativamente cercanas entre ellos. La Figura
2.25 ilustra la respuesta en frecuencia de lazo abierto para un lazo de retroalimentacién negativa
usando el op amp modelado por la Figura 2.47 y un factor de retro-alimentacién de F(s)=1. Note
que F(s)=1 es el peor caso para consideraciones de estabilidad. En la Figura 2.48, el margen de
fase es significativamente menor a los 45°, lo que significa que el op amp debe de ser compensado
después en una configuracién de lazo cerrado[24].
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Figura 2.23: Respuesta de un sistema de segundo orden con varios margenes de fase. Imagen tomada

de las notas de la referencia [6].
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Figura 2.24: Circuito equivalente de segundo orden en senal pequena para el op amp de dos etapas.
Imagen tomada de las notas de la referencia [6].

Compensaciéon de Miller del Op Amp de Dos Etapas.

Esta técnica se aplica conectando un capacitor de la salida a la entrada de la segunda etapa de
transconductancia gmyy, El modelo resultante de senal pequenia se ilustra en la Figura 2.26. Dos
cosas resultan de anadir el capacitor de compensacién C.[24].

1. La capacitancia efectiva que soporta a R; se incrementa sum&andosele aproximadamente
gmi11(Rr1)(Ce). Esto mueve en una magnitud significante (asumiendo que la segunda eta-
pa de ganancia es grande), a p; (la nueva ubicacién de p}) mas cerca del origen del plano de

la frecuencia compleja.

2. p2 (la nueva ubicacién de ph) se mueve mas lejos del origen del plano de la frecuencia compleja,
debido a que la red de retro-alimentacion negativa reduce la resistencia de salida de la segunda

etapa.

A continuacién se ilustra lo anterior de manera mas rigurosa, la funcién de transferencia total

que resulta de la adicién de C. es
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Figura 2.25: Respuesta en frecuencia de lazo abierto para un lazo de retro-alimentacién negativa
usando un op amp sin compensacién y un factor de retroalimentaciéon de F(s)=1. Imagen editada
de las notas de la referencia [6].

Vo(s) _ (gm1)(gmir) (Rr)(Rir)(1 — sCc/gmir)
Vin(s) 1+ s[Ri(Cr + Ce) + Ri1(Crr 4 Ce) + gmir R R11Ce] + s> R Ry1[C1Cr1 + C.Cr 4 C.Cry]
(2.52)
Usando una aproximacién para dos polos espaciados extensamente [24] se obtienen los siguientes
polos compensados:

-1
ME ———— 2.53
gmirRiR11C, (2.53)
y
_ngICc

o 2.54
P2 = CC + CrC. ¥ CrC, (2:54)

Si Crr >> Cry C. > CT entonces la ecuacion 2.54 puede aproximarse por

—9mlII

o 2.55
P2 = (2.55)

es interesante notar que un cero se presenta en el eje real positivo del plano de frecuencia
compleja y se debe a la trayectoria de retro-alimentacion debida a C.. El cero de la mitad del plano
derecho se localiza en

o gmII
1=
Ce

(2.56)
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Figura 2.26: Capacitancia de miller aplicada al op amp de dos etapas. Imagen tomada de las notas
de la referencia [6].

La Figura 2.27(a) ilustra el movimiento de los polos de sus posiciones descompensadas a sus
posiciones compensadas en el plano de frecuencia complejo.La Figura 2.27(b) muestra los resultados
de la compensacion, ilustrados por las graficas asintoticas de magnitud y fase. Note que el segundo
polo no comienza a afectar la magnitud hasta después que |A(jw)F (jw)| es menor que la unidad. El
cero ubicado en el lado derecho del plano complejo, RHP (del inglés “right half-plane”) incrementa el
cambio de fase [actiia como un polo ubicado en el lado izquierdo del plano complejo, LHP (del inglés
“left half-plane”)] pero incrementa la magnitud (actia como un cero LHP). Consecuentemente el
cero RHP provoca las dos peores cosas en relacién a las consideraciones de estabilidad. Si el cero
z1 o el polo pa se mueven en direcciéon al origen del plano de frecuencia compleja, el margen de
fase se degradara. El reto en compensar un amplificador para aplicaciones de lazo cerrado es mover
todos los polos y ceros, excepto el polo dominante p;, lo suficientemente lejos del origen del plano
de frecuencia compleja (por arriba de la frecuencia del ancho de banda de ganancia unitaria) para
que resulte en un cambio de fase similar al de la Figura 2.27(Db).

Hasta ahora solo se ha considerado un sistema de segundo orden (2 polos). En la practica, hay
mas de dos polos en la funcién de transferencia de un op amp CMOS. Sin embargo, el analisis se
concentrard en los dos polos mas dominantes (los més pequenos) y el cero RHP. La Figura 2.28
ilustra un tipico op amp CMOS que muestra las capacitancias del circuito y varias capacitancias
parasitas. Las ubicaciones aproximadas de los polos y ceros resultantes de esas capacitancias se dan
de la siguiente forma:

—G1Gr _ —(9gas2 + 9asa) (9ass + gas7)

_ 2.57

p gmiII Cc 9m6 Cc ( )
—gmII —dmé6

= = 2.58

b2 Crr Co (2:58)
y
gmII gme

= = 2.59

a="g C. (2.59)

El ancho de banda de ganancia unitaria GB, partiendo de su definicién en la seccion se deriva
de manera facil y se muestra que es aproximadamente:

ImI gm?2
B pr— pr— 2.
GB =0t = (2.60)
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Figura 2.27: (a)Grafica de la localizacién de las raices de la ganancia de lazo abierto [F(s)=1]
resultantes de la compensaciéon de Miller conforme C. varia desde 0 hasta el valor final usado.
(b)Gréficas asintéticas de la magnitud y fase de la ganancia de lazo abierto [F(s)=1] antes y
después de la compensacién. Imagen editada de las notas de la referencia [6].

Las tres raices de arriba son muy importantes para el desempenio dindmico del op amp de dos
etapas. El polo dominante del medio plano izquierdo, pl, es llamado polo de Miller y lleva a cabo
la compensacién deseada. Intuitivamente se crea por el efecto Miller en la capacitancia C., como
se ilustra en la Figura 2.29, donde se asume que M6 es un transistor NMOS. El capacitor C. se
multiplica aproximadamente por la ganancia de la segunda etapa, g;r Ry, para proporcionar un
capacitor en paralelo con Ry de g;yRr;C.. Multiplicando esta capacitancia por R; e invirtiéndola
da como resultado la ecuacion 2.57.

La segunda raiz de importancia es ps. La magnitud de esta raiz debe ser cuando menos igual a
GB y se debe a la capacitancia en la salida del op amp. Se le llama con frecuencia polo de salida.
Generalmente, Cr es igual a la capacitancia de carga, Cr, que hace al polo de salida fuertemente
dependiente de la capacitancia de carga. La Figura muestra de manera intuitiva como se desarrolla
esta raiz[24].
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Figura 2.28: Un opamp de dos etapas que muestra las capacitancias del circuito y varias capaci-
tancias parasitas.Imagen tomada de un documento basado en la referencia [24].

Dado que |p2| es de orden cercano o mayor que GB, la reactancia de C, es aproximadamente
1/(GB - C.) y es muy pequena. Para todos los propdsitos practicos el drenador de M6 se conecta a
su gate, formando un diodo MOS. La resistencia de senal pequena de un diodo MOS es de 1/g,,.
Multiplicando 1/gy,rr por Crr(o Cr) e invirtiéndola nos da la ecuacién 2.58.

La tercera raiz es el cero RHP. Esta es una raiz muy indeseable porque levanta hacia arriba la
magnitud de la ganancia de lazo, causando a su vez que el cambio de fase del lazo se vuelva mas
negativo. Ambos resultados, empeoran la estabilidad del op amp. En op amps BJT, el cero RHP no
es de seria importancia, por los grandes valores de transconductancia. Sin embargo, en los op amps
CMOS, el cero RHP no puede ser ignorado. Este cero surge del hecho que hay dos trayectorias de la
senal, de la entrada a la salida como se ilustra en la Figura 2.31. Una ruta parte de la compuerta de
M6 a través del capacitor de compensacién, C, en direccién a la salida (V" a V). La otra ruta es
a través del transistor M6 a la salida (V' a V). A alguna frecuencia compleja, las sefiales a través
de estas dos rutas seran iguales y opuestas, por lo que se cancelaran creando el cero. El cero RHP
se desarrolla usando superposicién en estas dos trayectorias como se demuestra a continuacion:

—gmeR1r(1/sCe)\ Ryr v —Rir(gme/sCe — 1)
ou = —_——— = 2.61
Vouls) ( Rir+1/sC. * Rrr +1/sC. Rrr+1/sC. v (2.61)

donde V=V'=V".

Como se menciond antes, el objetivo principal de la tarea de compensacién es lograr un margen
de fase mayor que 45°, puede demostrarse que si el cero se coloca cuando menos 10 veces GB,
entonces para lograr un margen de fase de 45°, el segundo polo (p2) debe colocarse a cuando menos
1.22 veces GB. Para obtener un margen de fase de 60°, p» debe de colocarse aproximadamente a
2.2 veces GB, esto se explica en detalle a continuacién[24].
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Figura 2.29: llustracién de la implementacion del polo dominante a través del efecto de Miller en C..
M6 se considera como un NMOS para esta ilustracién. Imagen tomada de las notas de la referencia
[6].
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Figura 2.30: Ilustracién de como se crea el polo de salida en un op amp de dos etapas. M6 es de
tipo NMOS para esta ilustracién.Imagen tomada de las notas de la referencia [6].

By = +£180° — Arg [A(jw)F(jw)] = £180° — tan (“’|> — tan™ (|w|> — tan™ (w> = 60°
P1 P2

Se sustituye w por GB que es el ancho de banda de ganancia unitaria para obtener

120° = tan ™! <|C;B‘> +tan™! (T;BO +tan~! <GZIB> = tan" ' [A,(0)] +tan~! <iB’> +tan~'(0,1)
1 2 2

(2.63)
Asumiendo que A,(0) es grande, entonces la ecuacién de arriba puede reducirse a:
0 ~ -1 (GB
24,3° = tan (|p2|> (2.64)

De esta manera, asumiendo que se requiere de un margen de fase de 60°, las siguientes relaciones
aplican:

39



Vout

Figura 2.31: Ilustracién de como se crea el cero RHP. M6 es de tipo NMOS para esta ilustracién.
Imagen tomada de las notas de la referencia [6].

9meé gm?2
1 2.
C. > 0( Cc> (2.65)

Después,

gme6 > 10gma (266)

Luego,

(90”‘26) > 2,2 <ggj> (2.67)

Al combinar las ecuaciones 2.66 y 2.67 resulta el siguiente requerimiento:

2,20,

C.> 10

= 0,22C5 (2.68)

Hasta este punto, se ha despreciado la influencia del capacitor, Cs, asociado con la carga de
espejo de corriente de la etapa de entrada de la Figura 2.28. Un modelo de senal pequena para la
etapa de entrada de la Figura 2.28 que incluye a C3 se muestra en la Figura 2.32(a). La funcién de
transferencia del voltaje de entrada respecto al de salida, puede escribirse de la siguiente manera:

Voi(s) _ —gmi 9m3+9ds1+9ds3 +1
Vzn(s) 2(gds2+gds4) Im3+9gds1+9gas3+sC3 (2 69)
~ —9m1 5C3+2gm3 ’
2(gd32+gds4) 5C3+gms3

Se puede ver que existe un polo y un cero dados de la siguiente forma:
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Figura 2.32: (a) Influencia del polo espejo ps, en la compensacién de Miller de un op amp de dos
etapas. (b) Localizacién de las raices de lazo abierto y lazo cerrado. Imagen editada de las notas
de la referencia [6].

p3 = 95133 zZ3 = 26?:13 (2.70)

Afortunadamente, la presencia del cero tiende a negar el efecto del polo. Generalmente, el polo
y cero debidos a C3 son mayores que GB y tienen muy poca influencia en la estabilidad del op
amp de dos etapas. La Figura 2.32(b) ilustra el caso cuando para cuando estas raices son menores
que GB y apenas tienen un pequeno efecto en la estabilidad. De hecho, incrementan ligeramente el
margen de fase en razén de que GB estd decrecido[24].

2.3. Modelo del Amplificador.

Las condiciones de frontera para un proceso de 0.8um no son las mismas que para un proceso de
0.35um, que es el proceso con el cual se implementaria el trabajo de esta tesis, estas diferencias se
presentan por las mejoras de los procesos de fabricacién, pero las constantes intrinsecas del silicio
son invariantes. Para contar con toda la informacién requerida para comenzar el disefio del op amp,
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Simbolo Descripcién Valor Unidades

Vo bandgap del silicio (27°C) 1.205 \%

k constante de Boltzmann 1.381x1072%  J/K
n; concentracién intrinseca de portadores(27°C) 1.45x10'9 em™3
€0 Permitividad del espacio libre 8.854x10714 F/em
€si Permitividad del silicio 11.7¢g F/em
€ox Permitividad del SiOq 3.9¢q F/em

Tabla 2.2: Constantes del silicio

el modelo para el desarrollo del disenio a mano del op amp CMOS se puede referenciar a tres tipos
de parametros:

» Las constantes intrinsecas invariantes de los materiales de fabricacién (constantes del silicio).

» Los parametros dependientes de la tecnologia del desarrollo del proceso de fabricacién (0.8um,
0.35um, etc.)

= Los requerimientos particulares para la aplicacion del dispositivo.

Aunque los primeros dos puntos pueden agruparse como las condiciones de frontera, como se
menciona en la seccion 2.2.2, se decidié separarlos en tres puntos para un mejor entendimiento.

La tabla 2.2.2 muestra las especificaciones para el diseno de un amplificador operacional sin
compensacion tipico [24]. En las secciones siguientes se explicard como se obtiene éste tipo de tablas
con el objetivo de designar una tabla similar para poder hacer los calculos para el amplificador
propuesto en ésta tesis.

2.3.1. Constantes del Silicio.

Para poder realizar el andlisis necesitamos saber de algunos datos, la primera (tabla 2.3.1) es
una tabla que describe las constantes bésicas del silicio [24].

2.3.2. Parametros del Proceso.

En el apéndice A la tabla 1 describe los pardmetros de modelo de un proceso CMOS bulk tipico
para hacer célculos a mano usando el modelo simple. Estos valores estdn basados en un proceso
0.8um compuerta de silicio bulk CMOS n-well [24]. La tabla se incluye como referencia, ya que se
requiere de los mismos parametros, pero como la tecnologia que se empleard es distinta (0.35 p m)
se requiere conocer los pardmetros propios de la tecnologia y/o calcularlos.

Para poder comenzar a hacer calculos a mano deben de conocerse todos los parametros de la
tecnologia, el objetivo es reconstruir la tabla 1, que incluye los datos referentes a la tecnologia de
0.8um, para reconstruir la misma pero para el proceso de 0.35um. Como resultado se obtuvo la
tabla 2 también incluida en el apéndice A. La mayoria de los datos se recopilaron de los documentos
proporcionados para el HIT-Kit, y los que aun resultaron desconocidos a continuacién se explica
de donde se obtuvieron.

El valor para el potencial de superficie en inversién fuerte 2|¢r| se obtuvo de una pégina de la
Universidad de Lund [13].
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Mas adelante se requerira el valor de Cp,; cuyo valor no se pudo obtener de manera directa de
alguna tabla pero se puede calcular facil conociendo las dimensiones de t,, mediante la siguiente
ecuacion

Cp = ;ﬂeox = 3.9 (2.71)

ox

Se sustituye el valor para €y de la tabla 2.3.1 y el de t,, de la tabla 2

_ 38x8,854x 10714
N 7,6 x 109

Cos = 4,427 x 1075f = 4,427uf (2.72)

Los transistores que se emplearan para el diseno son los transistores NMOS y PMOS de 3.3
Volts con los rangos méaximos que se muestran en la tabla 2.3

Dispositivo VGS max VDS max VGB max VDB max VSB max VBpsub max
NMOS 3.6 3.6 3.6 3.6 3.6 -
PMOS 3.6 3.6 3.6 3.6 3.6 5.5

Tabla 2.3: Valores de voltaje maximos de los transtores CMOS utilizados. Tabla reproducida par-
cialmente de los documentos del proceso de austriamicrosystems

Como referencia para el ST y el SR, se tomé la hoja de datos de una celda analdgica de austria
microsystems que se disenié con la misma tecnologia y el mismo tipo de transistores[7]. La tabla
2.3.2 es una reproduccién de la tabla de la hoja de datos de la celda op amp OP05B de Austria
Microsystems, con los datos relacionados con la velocidad de respuesta del amplificador.

De la tabla se puede observar que el valor de SR méximo es de 8.74 V/us, y el de ST es de
1.48 us, de la tabla 2.2.2 se observa que los valores recomendados para estos mismos parametros
son de <lus para el ST y de >5V /us para el SR, valores que se asemejan a los de la celda OP05B,
basados en los datos mencionados, al comparar los datos se puede observar que la celda OP05B
cumple con el requerimiento para el SR pero no con el del ST, ya que sobrepasa el limite por un
poco. Para el calculo del procedimiento para la implementacién del op amp, se dejaran los mismos
valores objetivo de la tabla 2.2.2.

Los parametros del control de proceso pueden ser de aprobacién/falla, de informacién y de
caracterizacién, sin embargo en los documentos donde se describe el proceso se recomienda ampli-

Simbolo Parametro Condiciones Min Tip Max Unidades
SRP SR subida 1.14 330 8.06 V/us
SRN SR caida 1.24 354 874 V/us
STP ST subida 0.25 0.54 148 pus

STN ST caida 0.20 049 116 pus
Twakeup tiempo de levantamiento 0.3 0.76 1.64 pus

Tabla 2.4: Reproduccién de una tabla incluida en la hoja de datos de la celda op amp OPO05B de
Austriamicrosystems [7] con los pardmetros relacionados con la velocidad de respuesta de la celda
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amente que el diseno dependa uinicamente en los pardmetros de aprobacién/falla. También se hace
hincapié de no usar los parametros del control de proceso para propédsitos de simulacién.

2.3.3. Requerimientos de la Aplicacion.

De forma general a los dispositivos electrénicos cuya funcién es amplificar senales representativas
de la actividad eléctrica de cualquier érgano de un ser vivo se les llama bio amplificadores. El disefio
de bio amplificadores para el registro de senales de EEG es complejo debido a que los voltajes de
desvio de DC resultantes de la polarizacién de DC del electrodo inmerso en el tejido: voltajes
de entrada de DC por arriba de los 100V no deben provocar que el bio amplificador se sature.
Adicionalmente, para realizar una entrada de ruido equivalente baja, la integracién monolitica y
dimensiones pequenas para el bio amplificador, no deben hacerse exigencias rigurosas de resistencias,
y no se deben incluir capacitores mayores a los 100 nF [29].

Se considera que las senales de EEG son senales débiles, con amplitudes del orden de 100V, el
ancho de banda tipico puede variar de 0.3 a los 100 Hz, y el ruido de referencia de entrada debe ser
menor de unos pocos V. El voltaje de DC de media-celda puede ser a lo mucho de +300mV. Las
sefiales de EEG son vulnerables a la interferencia de modo comun de los 50/60 Hz de la fuente de
alimentacién principal. Para condiciones tipicas donde el paciente esta aislado de la tierra eléctrica
la senal de modo comin acoplada al cuerpo humano puede calcularse aproximadamente a ser a lo
més de 1mV/},,.[20]

Con amplitudes tipicas menores a los 1004V, basados en el trabajo de K. A. Ng y P. K. Chan
[20] para las senales de EEG, el amplificador deberd proveer de una ganancia de AC' de 10,000
V/V para poder registrar una sefial maxima de 1V. Sin embargo para aplicaciones de BCI existen
senales débiles que pueden alcanzar hasta los 500[29]. Para poder hacer una comparacién con el
requerimiento para la ganancia de la tabla 2.2.2, debemos transformar el valor de V/V a decibeles
con la siguiente expresién [32]:

Hgp = 20log |H (jw)| (2.73)

Al sustituir se obtiene lo siguiente:

Agp = 20log |10,000| = 80dB

El resultado es 10dB mayor en comparacién con el requerimiento de la ganancia para un am-
plificador “unbuffered ”tipico ( 2.2.2).

El OS objetivo es de £2V}, con un voltaje de alimentacién de £2,5V,,. El mayor nivel de inter-
ferencia de modo comtn a lo mucho es de 1mV,,, en la salida de los electrodos, el CMRR de entrada
debe de ser mayor a los 80dB para cumplir con las especificaciones estandar para EEG. [20]

De manera ideal para prevenir la saturacion de corriente directa, el amplificador debe de pre-
sentar el menor desvio posible. Ademéds también de manera ideal las entradas deben de ser de
impedancia de entrada alta y balanceada (> 1G(Q) para disminuir el efecto de interferencia de
carga de los electrodos en las mediciones, y para rechazar la senal de potencial de modo comiin que
surge del desacople de impedancias. [20]
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Célculo del Parametro de Modulacién de la Longitud del Canal ()).

En los circuitos mientras el voltaje en el drenador se incrementa, la longitud del canal se reduce
resultando lo que provoca un incremento en la corriente; a éste fenémeno se le llama modulacién
de la longitud del canal (\).

En ninguna de las tablas referenciadas en ésta tesis, se encontré el valor del parametro de
modulacién del canal lambda. Aunque el parametro tiene valores caracteristicos muy pequenos que
suelen despreciarse en los calculos a mano, es muy importante conocerlo para la verificacién de la
amplificacién de la configuracion propuesta.

El valor de lambda se puede calcular mediante las graficas de la corriente de saturacion Ip
contra el voltaje de drenador a fuente Vpg. La ecuacién general para el calculo de la corriente de
saturacién, considerando \ es la siguiente:

Ipsary = KV {1+ AVpg) (2.74)
Donde : Vegp = Vas — Vr (2.75)
K = (W/L)K' /2 (2.76)
De la ecuacién 2.74:
Ipsarty = K(Vas1 — VT)*(1+ AVps1) (2.77)
Insara) = K(Vasz — VT)?(1+ AVps2) (2.78)

Se asume que Vg permanece constante o sea que Vigg1=Vgsa.
Al dividir Ip(gar2) entre Ipsari) se obtiene lo siguiente:

Ipsar) _ 1+ AVpsy
Ipisary 1+ AVpsi

(2.79)

Por dltimo después de hacer las operaciones algebraicas necesarias para despejar A, se obtiene
la siguiente expresion:

Ipsar)y — Ip(sarz)

A p—
Ip(sar2)Vps1 — Ip(sar)Vps2

(2.80)

Para conocer A\ a partir de la ecuacion anterior, se requiere del conocimiento de dos pares
coordenados (Ipsari 2, Vpsi2). En la seccién 4.4.2, del capitulo de simulaciones, se detallara sobre
el calculo de lambda haciendo uso de simulacién.
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Capitulo 3

Diseno del Amplificador Operacional

En este capitulo se presenta el andlisis matematico para el disefio del op amp que se implementé.
Las ecuaciones del cédlculo a mano, se capturaron en una rutina de MATLAB. La razén de hacer
esto no fue tanto en si por la complejidad de los calculos, de hecho en principio se estaban haciendo
directamente a mano, sin embargo en el desarrollo del procedimiento, se vio conveniente implemen-
tar una rutina, ya que por los requerimientos que deben de cumplirse, la necesidad de hacer ajustes
es muy frecuente, y el ajuste de una variable puede repercutir en otra que no se deseaba ajustar.

Se explicara el procedimiento a la par de la rutina implementada. Este procedimiento se basa
en el Procedimiento de disefio para un Amplificador Operacional “Unbuffered ”de dos Etapas 6.1
, “Unbuffered ”, se refiere a que no cuenta con una etapa de salida que el permita soportar cargas
resistivas pequenas (un buffer).

3.1. Diseno del Amplificador Operacional “Unbuffered ”de dos
Etapas

Antes de detallar el procedimiento de disefio, se resumirdn algunas relaciones importantes,
asumiendo que gm1 = gm2 = Gml, Gm6 = YmIl, 9ds2 + Gdsa = G, Y gase + gast = Gpr. Estas
relaciones se basan en el circuito que se muestra en la Figura 3.1.

Slew rate

I5
SR=— 3.1
& (31)
Primera etapa de ganancia A,
—9ml _2gm1
= = 3.2
U G2+ gass Is(ha + M) (32)
Segunda etapa de ganancia A,

1 pr— pr—
9ds6 + 9as7 Le(Xe + A7)
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Figura 3.1: Configuracién general de un op amp como amplificador de voltaje. Imagen tomada de
un documento basado en la referencia [24].

Ancho de banda GB

Im1
GB = 3.4
= (3.9
Polo de salida po
—9dm6
_ 3.5
P2 CL (3.5)
Cero RHP z;
gmé
= 3.6
4= (3.6)
CMR positivo Vj,(max)
I .
Vin(maz) = Vpp — 3 |Vros|(maz) + Vi (min) (3.7)
CMR negativo Vj;,(min)
. I5
Vin(min) = Vgg + 3 + Vpi(mazx) + Vpgs(sat) (3.8)
1

Voltaje de saturacion Vpg

Vps(sat) =, /2155 (3.9)

Se asume que todos los transistores estan en saturacion para las relaciones de anteriores.
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El procedimiento de diseno del circuito se basa en el procedimiento previamente descrito. Existen
propuestas de procedimientos mejorados, basados en el de la seccién anterior, dos se proponen en los
trabajos de [15] y [19]; sin embargo la rutina implementada en MATLAB se basa fundamentalmente
en el de la seccién anterior y no contempla calculos para la optimizacion respecto al ruido o consumo
de potencia.

En resumen los requerimientos para el amplificador, son los siguientes:

= Ganancia de lazo abierto lo suficientemente grande, para poder operar retroalimentado y que
pueda amplificar seniales de 200 x Vpp a 2 Vpp. Av= 10,000 V/V= 80dB (pudiera ser de
2000V /V como minimo para que pueda operar con retroalimentacion).

= Margen de fase M¢ preferiblemente mayor o igual a los 60°, aunque es suficiente si supera los
45°.

» Capacitancias internas menores a los 100nF (seccién 2.3.3).

Los requerimientos de la lista anterior son resultados que se esperan del diseno del amplificador,
pero no participan en el célculo a mano (El valor para el margen de fase participa de manera
indirecta, forma parte de le definicién del procedimiento, es decir el procedimiento siempre asume el
mismo margen de fase), vienen siendo acotaciones, que se verifican hasta la simulacién (a excepcién
de las capacitancias internas, refiriéndose al layout, el disenador las define).

Los requerimientos que toman parte en la definicién del célculo a mano del amplificador de dos
etapas para el amplificador, considerando las tablas y especificaciones a las que se hace referencia
en el capitulo anterior, son los siguientes:

= La capacitancia de carga CT,, se define por la carga que soportard la celda disenada, dado que
la configuracion general del sistema para la deteccion de senales de EEG, aun esté en etapa
de diseno, para este trabajo se fijara un valor de C;, = 10pF, este valor se tomé del ejemplo
de diseno para el op amp de dos etapas de [25].

= VDD=1.5V

s VSS=-1.5V

= GB=bMHz

» SR > 5V/us

= Rango del Voltaje de salida, Vout = +1V
s [CMR==£0.5V

En el procedimiento, las constantes del silicio y pardmetros especificos del proceso de fabricacién,
que se requieren para completar los calculos son KN, KP, V¢N | VP, €, Tor, oN v poP. Los
valores de estas variables se obtuvieron de las tablas 2.3.1 y 77.

Cabe hacer la observacion de que se considera que Vpp = Vg1, en realidad el valor de Vit
estd dado por la ecuacion siguiente:

Ve = Vio+ (VS +vss — v2I6r]) (3.10)
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Sin embargo no se considera, ya que en el disefio posterior del esqueméatico del amplificador, se
conectard la fuente con el bulk para poder tener un vgp 0 vps=0 (a excepcién de los transistores
M1 y M2, lo que se explica en la seccién 4.2), dando como resultado que VT = Vg, para todos los
transistores.

El objetivo del procedimiento es encontrar las relaciones de aspecto (S), de los transistores de
la arquitectura, asi como el valor del capacitor de compensacién Cc y la resistencia Rs necesaria
para definir la corriente I5. A partir e las relaciones de aspecto encontradas, se puede fijar un valor
ya sea para el L o el W, y a partir del que se fij6 encontrar el otro. Se decidié fijar al L con una
longitud L minima de 1y, todos los transistores.

Cabe hacer la observacién de que existen diferentes valores de Vr, para canal corto y largo,
por lo que para tener una mejor aproximacién este valor se puede reajustar dependiendo de las
relaciones de aspecto resultantes.

El procedimiento requiere de muchos reajustes, debido a los requisitos con los que debe cumplir.
Para poder obtener un diseno de manera rapida, se capturaron las ecuaciones en una rutina de
MATLAB que se incluye en el apéndice.

Max. ICMR
and/or p3

’

4 VsG4

j|__| " Em6 Or
M3 M4 Proper Mirroring
Cp - &ml VsG4=V'56G6

) O—II: Ce T’;"om

Vi M1 M2 (PM = 60°) 1: L

o T =

I |y

g Y| | -
VBias '|-*| M5 \'L‘—ﬂ

Vss
Figura 3.2: Configuracién general de un op amp como amplificador de voltaje. Se indica la influencia

de los elementos en los requerimientos del amplificador. Imagen tomada de un documento basado
en la referencia [24].

3.2. Procedimiento seguido para el Diseno del Op Amp de dos
etapas

A continuacién se detalla el procedimiento de diseno llevado a cabo.
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1. Se elige la longitud minima de los transistores, debe de ser mayor a la longitud minima
permitida por la tecnologia que es de 0.35 u. Mientras mas lejos se esté de la longitud minima
permitida, el parametro de modulaciéon de canal A disminuye. La longitud elegida para todos
los transistores fué de 1 pym

2. En base al requerimiento del margen de fase, se calcula el capacitor de compensacién Cc.
Se pretende obtener el margen de fase ideal de 60°, como se vio en la seccién 2.2.3, solo
renombrando C en la ecuacién 2.68 por C',. Da como resultado la siguiente expresién para
calcular el valor minimo para el capacitor de compensacion de Miller C,

Cemi 0.22C
Cmin = 02551 (3.11)

Cec=Cepmin - KCc

Se calcula el valor minimo y la rutina permite escalarlo por una de las constantes de es-

calamiento de entrada (KCc), esto se hizo para facilitar el aumento del capacitor C., de él

dependen muchos aspectos relevantes del circuito, como se observara en los siguientes incisos.

3. Se calcula la corriente I5, en base a los requerimientos para el SR y a partir de ella se definen
las corrientes I, I3 e Iy.

I5 = SR -Ce
L=L=2% (3.12)
Is=—11,14 =1

De esta expresion puede apreciarse la importancia del capacitor de compensacién Cc del que
dependen todas las corrientes de la etapa de entrada del amplificador.

4. Se determinan la relaciones de aspecto S3 y S4 usando el requerimiento del rango positivo de
entrada de modo comun. La ecuacién se deriva de la ecuacién 3.7, el valor para Vg se puede
ajustar para canal largo o corto, dependiendo de las dimensiones del transistor resultantes,
para tener mas precision.

— Is
S3 - KP'(VDDf‘/inmaz7|VTOPmaz|+VTONm7Ln) (313)
Sy = Ss3

La primera condicién con la que debe cumplir el procedimiento es que S3 sea mayor a uno,
si esto no ocurre debe incrementarse a un valor que minimice el producto de W y L. Esto
minimiza el area de la regién de la compuerta, que en consecuencia reduce su capacitancia.
Esta capacitancia contribuye al polo espejo que provoca la degradacion del margen de fase.
Si esta condiciéon no se cumple la rutina imprimirad en pantalla lo siguiente:

NO SE CUMPLE LA CONDICION 1: S3 debe incrementarse a un valor mayor a uno,
para evitar la degradacién del margen de fase
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OPCIONES:
1. La opcién mds recomendable es aumentar Cc ya sea aumentando el factor
de escalamiento KCc sin modificar CL,o aumentando CL. El incremento de Cc

provocara el aumento de todas las corrientes.

2. Modificar el requerimiento de GB (aumentarlo).

De las opciones presentadas, es mas recomendable tomar la primera ya que la segunda sig-
nificaria hacer un cambio en los requerimientos originales, lo cudl, en el entendido que un
diseno se hace para cumplir con los requerimientos de cierta aplicacién, no tendria sentido
(Aunque cabe decir que el GB no es un requerimiento tan critico como la ganancia para esta
aplicacién, dado que las frecuencias de las senales de EEG, son del orden de decenas de Hz.)

Si la condicién se cumple se imprimira en pantalla:
SE CUMPLE LA CONDICION 1: S3 es positivo.

. Se verifica que el polo y el cero debidos a Cys3 y Cysa respectivamente no seran dominantes,
esto ocurrird si ambos son 10 veces mayores a GB. Antes deben encontrarse los valores de las
transconductancias ¢,,3 = gma

Ima = gms = |/ 2K pS3|13] (3.14)

Ahora,

Cgs4 = Cgs3 = 0,667L3W3Coq (315)

por tultimo

z4 = |p3| = gm3/Cys3
3.16
2iHz = |ps|H= = |ps) /2 (3.16)

En este punto se evalia la segunda condicién de la rutina si no se cumple que z4 = |p3| >
10G B, la rutina simplemente desplegara:

NO SE CUMPLE LA CONDICION 2: p3 es menor a 10GB

SE CUMPLE LA CONDICION 2: Cumple con la condicién de p3>10GB
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6. Se disena S7 = S5 para lograr el GB deseado. Los requerimientos para las transconductancias
de los transistores de entrada pueden determinarse a partir del conocimiento de C. y GB. La
transconductancia g,,1 puede calcularse usando la expresién siguiente:

gm1 = GB - Cc (317)

La relacién de aspecto (W/L); se obtiene de la siguiente forma

92 1
S| =G, = =2m 3.18
N (WA (3.18)

Se calculan g2 y (1 para utilizarse en los incisos siguientes:

gm2 = 1/ 252[(;\7[2 (319)

Realmente el resultado serd que gma = gm1, porque al revisar las ecuaciones anteriores puede
apreciarse que asi esta forzandose para que suceda, sin embargo, se vio conveniente de todos
modos planear el calculo de g,,,2 por separado para apreciar la congruencia del método.

p1=KnSi (3.20)

7. Se calcula el voltaje de saturacién del transistor M5. A partir de la ecuacién del ICMR
(Ecuacidn 3.8), se deriva la siguiente expresion:

I
Vpss = Vin(min) — Vsg — 4/ ﬁ—? — Vrn(maz) > 10mV (3.21)

Aqui se evalua la tercera condicién de la rutina, si el valor de Vpgs es inferior a los 100mV,
es posible que resulte una relaciéon de aspecto para el transistor M5 bastante grande, lo que
no seria aceptable. Si el valor para Vpgs es menor a cero, entonces la especificaciéon del ICMR
puede que sea muy exigente. Para resolver esto, I5 puede reducirse o (W/L); incrementarse.
Los efectos de estos cambios deben de tomarse en cuenta para los pasos de disefio anteriores.
Se debe iterar hasta que se logre el resultado deseado.

Para ambas condiciones, Vpgs < 100mV y Vpgs < 0, la rutina imprimird en pantalla lo
mismo a excepcién del primer enunciado, que para el caso de Vpgs < 100mV, diria “VDS5
es menor a los 100mV ”, el mensaje que aparece cuando Vpgs < 0 es el siguiente:

NO SE CUMPLE LA CONDICION 3 :
VDS5 es negativo. Si S5 es muy grande, probablemente esto sea la causa.
Puede ser que los requerimientos para el ICMR sean muy exigentes.
Las opciones son: reducir I5(CL), incrementar S1 , aumentar el
requerimiento de GB, o ajustar el ICMR (disminuir |Vinmin]|)
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Para esta aplicacién en particular por las amplitudes tan pequenas de las senales de EEG, la
mejor opcién es el ajuste del ICMR.

Si Vpgs > 100mV se imprimira en pantalla:
SE CUMPLE LA CONDICION 3: VDS5 es mayor o igual a los 100mV.

8. Ya conocido Vpgs, se calcula el valor para Sj

215

Sy= >
° K (Vpss)?

(3.22)

Hasta este punto, el disefio de la primera etapa estd completo. De aqui en adelante se disena
la etapa de salida

9. Para un margen de fase de 60°, se asume que la ubicacién del polo de salida se colocara a
2.2 veces GB. Basados en esta asuncién y en la relacién para |ps| en la ecuacién 3.5, la
transconductancia g, puede determinarse mediante la relacién g6 = 2,2gm2(CL/C.). Gen-
eralmente para un margen de fase razonable, el valor de g6 es diez veces mas grande que la
transconductancia de la etapa de entrada g.,1.

gmﬁmin = 109m1 (323)

gme = 272gm2(CL/Cc) (324)

Aqui se evalia la cuarta condicién si gme < gmemin la rutina imprimird en pantalla lo
siguiente:

NO SE CUMPLE LA CONDICION 4 : gm6<10gmi
De lo contrario:
SE CUMPLE LA CONDICION 4: gm6<=10gm1
10. A partir de gme se pueden conocerse las ubicaciones del polo |ps2| y el cero z;

Ip2| = gms/CL
ipalHz = |pa /2 (38.25)

Z1 = gmG/Cc
z21Hz = 21/2w (3.26)
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11.

12.

A partir de g6, se asume que Vsqa = Vsgs, v se obtiene la siguiente expresion para calcular
la relacién de aspecto del transistor M6

Sg = §42m8 (3.27)

9m4

Ig puede calcularse partiendo del concepto de “espejeo correcto ”de la primera etapa de la
carga del espejo de corriente de la Figura 3.1 (M3 y M4).Para un espejeo preciso, se desea
que Vgps sea igual a Vgpy. Esto ocurrira si Vggy es igual a Vggg. Partiendo de la férmula
gm = K'S(Vgs — V), podemos escribir que si Vsgq = Vsgs, entonces:

Isa =1, (gi) (3.28)

La otra opcidn es a partir del conocimiento de gmg y Sg, se resuelve para Ig, obteniendo la
siguiente expresion

2
9Ime
Igh = —22 3.29
6 2K Se (3.29)

En la rutina se calculan ambos valores, en este punto se hace la evaluacién del cumplimiento
de la cuarta y ultima condicién que debe cumplirse para que el procedimiento sea valido: Iga
debe ser menor que Igb. Si esto no ocurre, la relacién de aspecto (W/L)g debe incrementarse
hasta cumplir con la condicién. De haber requerimientos de disipaciéon de potencia, también

podria verificarse en base al valor de la corriente Ig, que es la que determina principalmente
el consumo de potencia.

Si resulta que I6a > I6b, la rutina desplegara en pantalla:

NO SE CUMPLE LA CONDICION 5 : S6 debe incrementarse, incremente Cc, varie CL
o aumente GB, o la relacién entre VDD y el ICMR.

Si no es asi:
SE CUMPLE LA CONDICION 5: I6a <= I6b.

Se determina S7 a partir de la ecuacién de balance de las corrientes entre I5 e I;.

St = Is /1555 (3.30)
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13.

14.

Se verifica que se cumplan los requerimientos del rango de voltaje de salida. En la Figura 3.2
se indica que el Vp,;,out es equivalente al Vgpr(sat) y el Viyq0ut es igual a Vpp + Vsgg. De
la férmula g, = K'S(Vgs — V), ya conocidas las dimensiones de M6 y su transconductancia
gm se despeja el valor de Vg, quedando la siguiente expresion:

Vinazout = Vsae = gme/KpSe + Vrpr (3.31)

Br = Ky x S7

Vpsrsat = +/2|17|/B7)

(3.32)

Vinazout = Vpp + Vase (333)
Vininout = Vpsrsat
Si Vipinout > Vynout requerido, la rutina desplegara en pantalla:

NO SE CUMPLE LA CONDICION 6a: No se cumple con el requerimiento
para el Vout min.

De lo contrario:

SE CUMPLE LA CONDICION 6a: Se cumple con el requerimiento
para el Vout min.
Si Vipazout > Vipegout requerido, la rutina desplegard en pantalla:

NO SE CUMPLE LA CONDICION 6b : No se cumple con el requerimiento
para el Vout min.

De lo contrario:

SE CUMPLE LA CONDICION 6b: Se cumple con el requerimiento
para el Vout min.

Se define la relacién de aspecto del transistor M8 que hara de espejo, asi como la resistencia
Rs, basados en la corriente requerida Is.

S = Ss (3.34)

Vpsssat = Vpgssat

3.35
Rs = (VDD — Vpsgsat)/f5 ( )
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15. Se calcula la potencia disipada.

Piiss = (Is + Is) (Vpp + | Vss]) (3.36)

16. Para no ser tan reiterativos, no se incluyé para cada inciso donde se calcula alguna relacién
de aspecto, la operacion de escalamiento y de definicién del W y del L, el L se define como
entrada al principio de la rutina, y dado que ya se conoce la respectiva relacién de aspecto S
se aplica la siguiente ecuacién

W, = Ly, * Sy (3.37)

Y después para escalarlos de manera uniforme:

Ly = K(Ln)WN = K(Wn) (3'38)

17. Fin de la primera iteracién. Ya contando con una aproximacién que cumpla con todas las
condiciones del diseno, se procede a simular, con el objetivo de concluir el proceso de diseno
de este capitulo se realizan simulaciones en AC en lazo abierto para observar los resulta-
dos (4.4.1) y decidir que aproximacién serd la que se realizard, basados principalmente en
los requerimientos de ganancia, siempre y cuando se cumplan con los criterios de estabili-
dad. Ya seleccionada la aproximacién, se prosigue para concluir con una segunda iteracién el
procedimiento de diseno.

18. El siguiente paso es el cdlculo de los parametros de modulacion del canal Aa, Ay, A\ y A7, para
evaluar la ganancia del amplificador. Mediante simulacion, como se detalla mas adelante, se
toman dos pares coordenados de cada transistor [(Vpsi,Ip1),(Vps2,Ip2)] a un Vigg constante
y se evalian con la expresion 2.80, derivada en el capitulo 2

)= Ipsaryy — Ip(sara)

3.39
Ip(sar2)Vps1 — Ipsar)Vps2 (8:39)

Se introducen los 8 pares coordenados de las corrientes (dos por cada transistor) y dos de los
voltajes (Vps1 ¥y Vps2) que son comunes para todos. Ya con los valores de Ao, A4, A\ y A7, se
evalia la ecuacién de la arquitectura para la ganancia del amplificador

— 2gm29m6
15(/\2 + )\4)()\6 -+ )\7)

Ay (3.40)

En la Figuras 3.3, 3.4 y 3.5 se muestra el diagrama de flujo de la rutina implementada en
MATLAB.
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[ Inicio ]

l

*Constantes y parametros de la tecnologia CMOS
+Parametros de ajuste

»
<

*Especificaciones del Opamp.
*Parametros provenientes de la simulacidn (segunda iteracidn)

¥

Calcular el valor minimo para el
Capacitor de compensacién Cc
Ceminz0.22CL  Ce=KCcmin

|

Determinar la corriente 15
15=SR-Cc
13=14=15/2, 11=13 e 12=14

|

Determinar la relacion de aspecto S3

S$4=53
Determinar las transconductancias gm3 @
¥y gm4, y |a capacitancia cgs3 sl NO

gm3={ZKP*S313] NO SE CUMPLE SE CUMPLE
_ ’_ LA CONDICION 1 LA CONDICION 1

ama={2*KP*S4%|l4]|

Cgs3=0.667*L3*W3*Cox

!

Se calcula el polo p3
p3= gm3/(2*Cgs3)
p3=p3/(2*pi) (en Hz)

I

Se determina gm1

gm1=GB*2*pi*Cc
v

Se determina S1

S1=gm1? / (Z*KN*I1)
$2=51

;P3>10GB?

SE CUMPLE
LA CONDICION 2

NO SE CUMPLE
LA CONDICION 2

v

Figura 3.3: Diagrama de flujo de la rutina implementada en MATLAB, Parte a.
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Se determina gm2 y B1
gm2=2*KN*$2*12
B1=KN*S1

'

Se determina VDS5sat
VDSSsat=Vinmin-VSS-  IS/B1 -
VTONmax|

'

Se determina S5
S5=(2415)/(KN*VDS5sat?)
58=55

¥

Se determina gm6
gmBz10*gm1 (se usé gm6=10*gm1)

¥

Se determina el polo p2 y el cero z1
p2=gmb6/CL
p2 =p2/ 2w (en hz)
z1=gm6/ Cc
z1=2z1/ 2 (en hz)

:VDS5sat<0?

NO SE CUMPLE
LA CONDICION 3
Puede que el ICMR
Sea muy exigente

:VDS5sat<100mv?

SE CUMPLE
LA CONDICION 2

NO SE CUMPLE
LA CONDICION 3
Probablemente S5
muy grande

'

Se determina S6
S6=S4*(gm6b6/gmd)
VSGB=(gmB/(KP*SB))+ VTOP

¥

Se calcula de dos formas 16, (16a,16b) el
valor que se tomara sera el maximo
16a = gm6? / (2*KP*SB6)

I6b =(S6/54)*1
16 = max (I6a,16b)

I7=-16

;. gm6>10gm17?

Sl NO

SE CUMPLE
LA CONDICION 4

NO SE CUMPLE
LA CONDICION 4

}

;l6a>16b?

NO SE CUMPLE
LA CONDICION 5

SE CUMPLE
LA CONDICION 5

Figura 3.4: Diagrama de flujo de la rutina implementada en MATLAB, Parte b.
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Se determina S7, B7 y VDS7sat
§7=(I6/15)*S5
B7= -/ KN*S7
VDS7sat=  2|I7|/ B7

v

¢ Vminout>Vminout especificado?

Se verifica el rango de voltaje de salida |——
Vmaxout=VDD+VGS6 — NO SE CUMPLE

Vmi"“”‘:VDS“at \ LA CONDICISN 6a

Se determina R para lograr 15
VDS8sat=VDS5sat;
Rs=(VDD-VDS8sat)/I5

!

Se determina la Potencia disipada Pdiss
Pdiss =(I5+I6) * (VDD+|VSS|)

SE CUMPLE
LA CONDICION 6a

¢ Vmaxout>Vmaxout especificado?

SE CUMPLE
LA CONDICION 6b

NO SE CUMPLE
LA CONDICION 6b

| Simulacién | Inicio de la segunda iteracion
L4

Se calculan los parametros de
modulacion del canal A2, Ad, ABy A7
A =(ID1-1D2) / (ID2*VDS1-ID1*VDS2)

v

Se determina la ganancia Av
Av1=(2*gm2) / (I5*(A2+ Ad))
Av2=gmbB/(I6*(A6+ A7)
Av=Avi1*Av2
AvDB=20*og(Av) (en decibeles)

.
| Final ]

Figura 3.5: Diagrama de flujo de la rutina implementada en MATLAB, Parte c.
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3.3. Resultados de la Rutina Implementada en MATLAB para el
Diseno del Op Amp de dos Etapas

En si, ya definidos los requerimientos los tinicos parametros que pueden ajustarse en la rutina son
las constantes de escalamiento K de los transistores y la constante de escalamiento del capacitor
C., KC..

Aprovechandose de que en la ecuacion 3.11 lo que se presenta es un limite inferior, la constante
KC, permite aumentar al capacitor de compensacién con el fin de hacer ajustes, para que la rutina
cumpla con todas las condiciones. Del valor de este capacitor depende mucho el comportamiento y
desempeno del op amp.

A continuacién se muestran las condiciones que no se cumplieron en pantalla, para la primera
aproximacion:

NO SE CUMPLE LA CONDICION 1: S3 debe incrementarse a un valor mayor a uno, para
evitar la degradacién del margen de fase

OPCIONES:

1. La opcién més recomendable es aumentar Cc ya sea aumentando el factor de
escalamiento KCc sin modificar CL, o aumentando CL. El incremento de Cc
provocard el aumento de todas las corrientes.

2. Modificar el requerimiento de GB (aumentarlo)

NO SE CUMPLE LA CONDICION 5 : S6 debe incrementarse, incremente Cc, varie CL
o aumente GB, o la relacién entre VDD y el ICMR

No se cumplen 1 y 5, ambas opciones recomiendan el aumento de C, ya sea aumentando el valor
para el capacitor de carga Cr o mediante la constante de escalamiento, se optard por la ultima
opcién para no cambiar el requerimiento de la capacitancia. Se fijarda KC,. = 2, y las condiciones
anteriormente incumplidas siguen en el mismo estado y se les agrega una:

NO SE CUMPLE LA CONDICION 4 : gm6<10gmi

Ahora no se cumple 1, 4 y 5, como siguen sin corregirse la 1 y la 5, se seguird aumentando KC.,
ahora se le dara el valor de 3. Al hacerlo se logran cumplir las condiciones 1 y 5, pero 4 permanece
igual, y es dificil lograr que se cumpla, sin hacer cambios sustantivos de los requerimientos para el
op amp.

La razén de que esta condiciéon no se cumpla se debe al desequilibrio que introduce la constante
KC,, si en lugar de escalar C, con esta constante, se aumenta el valor de la capacitancia de carga por
3, es decir C', = 30pF se logra cumplir con todas las condiciones, sin embargo esto representa que se
haga un cambio en los requerimientos iniciales, por lo que de momento se ignoré el incumplimiento
de dicha condicién.

Al final de la tesis en el apéndice C se incluye la rutina implementada en MATLAB. En el
apéndice D se muestran en detalle los resultados obtenidos a partir de la rutina.

Como se puede observar las dos ejecuciones que se incluyen en el apéndice D, dan como resultado
los mismos valores para todos los transistores, el capacitor y resistencia, lo que se modifica es el
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comportamiento de la segunda etapa, al equilibrar la relacién entre C', y C¢, se cumple la relacién
9gm6/9gm1 que incrementa la corriente Ig y en consecuencia se incrementa la disipacién de potencia.
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Capitulo 4

Resultados de las Simulaciones del
Amplificador Operacional.

La simulacién es necesaria para refinar y verificar los disenos, posteriormente las mediciones
experimentales son necesarias para verificar el desempeno del op amp en comparacién a las especi-
ficaciones de diseno originales. De manera tipica, las técnicas que se aplican para la simulacién
también son adecuadas para las mediciones experimentales.

En el disefio de un op amp CMOS, el disenador comienza con bloques cuyo desempeno puede
ser analizado a una aproximacién de primer orden por métodos de andlisis a mano/calculadora.
La ventaja de este paso es el entendimiento que adquiere el disenador del desempefio del diseno
del circuito. De cualquier forma en algiin punto se debe cambiar a una mejor aproximacién de
simulacién.

La secuencia del capitulo es la siguiente, primero se presentan simulaciones hechas con el objetivo
de seleccionar la aproximacién de la rutina a implementar, tal que cumpliera primordialmente con el
requerimiento de ganancia de lazo abierto deseado, a continuacion se realizé un barrido en DC para
ajustar el voltaje de desvio (offset) de compensacién de entrada del circuito, después con el offset
encontrado se realizaron simulaciones en lazo cerrado y abierto, de DC, AC, transientes y DCOP,
para caracterizar el disefio a implementar y por dltimo se incluye un apartado de simulaciones en
una configuracién “ideal ”, para un amplificador de senales de EEG.

4.1. Plataforma Experimental.

Antes de presentar las simulaciones obtenidas, se detallard un poco sobre el software utilizado.
El conocimiento del manejo de dicho software fue fundamental para el desarrollo de esta tesis.

4.1.1. ICFlow de Mentor Graphics ®.

Este paquete es un compendio de moédulos que como su nombre lo indica sirve para llevar a
cabo el flujo de diseno completo de circuitos integrados. En términos generales este flujo se refiere
a la captura del esquematico, creacién de simbolos, simulacién, diseno del layout, verificacién del
disenio y exportacion a formato de fabricacion.

ICstudio es la aplicaciéon que permite la administracion de los proyectos, donde se inician los
proyectos y se crean las diferentes vistas para las celdas. Los tipos de vista para una celda son
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esquematico, simbolo y layout. Al abrir las vistas creadas desde ICstudio se abren las aplicaciones
con las que se disenian; la aplicacion con la que se capturan los esquematicos y se crean simbolos es
el Design Architect®), el esquemdtico se simula con Eldo y las gréaficas se despliegan con EZwave;
el layout se disena y verifica con ICstation®), pero para una verificacién mas estricta se emplea
Calibre.

Aunque este paquete de software comprende muchas aplicaciones, se destacard la aplicacién, o
més bien procedimiento denominado Layout dirigido por esquemético (SDL, del ingles Schematic
Driven Layout). Este procedimiento es de gran utilidad para la implementacién del layout, sin
entrar mucho en detalle basta decir que es un procedimiento que sirve para partir del esquematico
v haciendo uso de los generadores de dispositivos hacer el layout de manera semiautomaética sin
preocuparse por el disefio del layout individual de cada dispositivo.

4.1.2. HIT-Kit 3.7 de Austriamicrosystems.

Es de suma importancia mencionar que se utiliza un Kit montado sobre el software de ICflow,
el HIT-Kit 3.7 de austriamicrosystems. El Kit incluye muchas celdas predisenadas (fundamental-
mente digitales), asi como generadores de dispositivos (layout) adicionales a los ya incluidos por
icstudio. El contar con celdas predisenadas ya verificadas y cuyo funcionamiento se garantiza por
austriamicrosystems, permite que un disenador pueda realizar proyectos utilizando las celdas como
bloques de su diseno, teniendo seguridad de que este serd fabricable y que el desempeno del circuito
ya fabricado serd éptimo. Para esta tesis no se emplean celdas predisenadas, pero a pesar de ello el
HIT-Kit no deja de ser indispensable. ICflow es suficiente para poder disefiar un dispositivo fabri-
cable, sin embargo se requeriria tener mucho conocimiento sobre los procesos de fabricacién para
cumplir con los requerimientos de diseno que estos procesos exigen. Los generadores automaticos
de layout de transistores, resistencias, capacitores y demas elementos del HIT-Kit, asi como su
metodologia para el SDL, con reglas de disefio propias para la verificacion de las celdas creadas,
hacen del HIT-Kit una herramienta muy util. Ademés, permite realizar un disefio que cumpla con
los requerimientos del proceso de fabricacién sin ser un experto. El HIT-Kit auxilia, gufa y limita
el flujo de diseno sobre ICflow para poder obtener dispositivos que cumplan con todas las reglas
requeridas por el proceso de fabricacién y por lo tanto completamente implementables. Al abrir el
proyecto hay un pardmetro que permite especificar el tipo de proceso en especifico que se requiere,
de los cuatro con los que cuenta el HIT-Kit.

4.2. Captura del Esquematico.

El esquematico de la aproximacién final se muestra en la figura 4.1. Al capturar el esquemaético
deben de considerarse aspectos que quiza no tengan una influencia notable en los resultados de la
simulacién, pero son imprescindibles para el posterior disefio del layout. Las herramientas, librerias
y sub-aplicaciones del HIT-Kit se despliegan mediante un cuadro que aparece en la barra de her-
ramientas principal de design architect hasta el lado derecho. Deben emplearse los dispositivos de
la libreria de AMS, en caso de que no exista algtin elemento que se requiera dentro de la libreria
de AMS, en segunda instancia se recurre a la libreria MGC, que es la libreria de ICflow; aunque
esto solo ocurre con elementos pasivos sencillos, como puertos.

Deben de considerarse los rangos maximos de voltaje que soportan los transistores MOS em-
pleados que se utilizan en la simulacién, este aspecto no tiene ninguna influencia en el resultado de
las simulaciones, pero si no se considera y se sobrepasan estos limites después de la implementacion
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Figura 4.1: Esquemaético del diseno obtenido para el opamp de dos etapas. K=6

del layout, el dispositivo podria quemarse. Los valores para los rangos maximos se incluyen en la
tabla 2.3. El que no se superen estos limites puede verificarse con el andlisis de punto de operacién
(DCOP) que se explica mas adelante.

Otra observacion importante es sobre las conexiones de los bulks de los transistores M1 y M2,
originalmente con el objetivo de lograr que el VSB fuera igual a cero, se conectaron a sus respectivas
fuentes. Sin embargo, posteriormente al analizar los resultados del andlisis DCOP se observé que
las corrientes que cruzan estos transistores no eran iguales, como se contempla en el diseno. Al
conectar los bulks a VSS (al potencial mas bajo) la corriente disminuye, pero se consigue obtener
la igualdad entre ambas corrientes, y mantener esa igualdad es importante, ya que el analisis asi lo
asume de manera estricta.

Al colocar el capacitor se puede observar que aparece su perimetro y area, son los correspon-
dientes al tamano fisico del layout, viendo las propiedades del capacitor puede saberse el largo y
ancho, que por default son iguales, o sea que, el capacitor es cuadrado, es bueno tomar nota de este
valor ya que después se necesitara conocer al disenar el layout. Para la resistencia se observa que
aparece el largo y ancho asi como el nimero de bends que son los dobleces de la resistencia, que
se definen al colocarla. Este valor que primero estaba en 0 lo ajuste al valor final de 9 después de
observar el aspecto del layout, intentando ajustarla para que la celda de layout tuviera una relacién
de aspecto lo mas aproximada a la unidad. En ambos casos, para el capacitor y la resistencia no
aparecen sus valores efectivos, esto no importa, cabe mencionar que al colocarse si aparece la opcién
para definirlos en base a su valor efectivo, el ancho y largo para la resistencia, asi como el perimetro
y area del capacitor cambian dependiendo del valor efectivo.

Es importante hacer una observacién del esquematico respecto a los puertos de entrada, inicial-
mente estaban colocados del mismo lado, cerca el uno del otro. V4 estaba colocado arriba de V-,
lo que provocaba que el cable que une V- al transistor M2 cruzara sin hacer conexién los cables
conectados a los transistores M1 y M2. Esto no tiene ningin efecto para la simulacién, porque no
considera que exista conexién, pero después, al momento de hacer el layout mediante la técnica
de SDL, si hubo problema. Al hacer el layout por SDL los cruces de cables siempre se interpretan
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como conexiones. Por esa razén se reacomodé V+ como aparece en la figura 4.1.

Para poder correr las simulaciones es necesario crear un view point del esquematico como se
senala en la informacién en linea de acceso abierto de austriamicrosystems [8]. Este paso no es
requerido si se usa ICFlow sin el HIT-Kit, el motivo de la diferencia, es una mejora que se hizo al
ICFlow respecto a versiones previas, esta mejora es la creacién automatica del view point al entrar
en modo simulacién, sin embargo la version de software del HIT-Kit empleada no esta adaptada a
ese cambio.

Después de crear el view point, deben de asignarse los modelos de los transistores, el HIT-Kit
permite hacer esto de forma automatica, al entrar en modo simulacién se selecciona el view point
creado (de tipo device para este caso) y ya en el modo de simulacién se selecciona el menu del
HIT-Kit que aparece en la parte superior del lado derecho y después se selecciona la opcién de “Set
simulation models ”, al hacerlo aparecen varias opciones, todas validas para analizar el desempeno
del circuito, pero para todas las simulaciones que se presentan en este capitulo se utilizé el modelo
tipico (opcién “typhical ”)

4.3. Diagramas de Bode.

Aunque esto se reviso en el capitulo de 2, vale la pena hacer un recordatorio breve los diagramas
de bode y caracteristicas, ya que es el formato de presentacion de las graficas en frecuencia.

Los diagramas de Bode son las representaciones de la magnitud y la fase de la magnitud de la
senial H(w), donde w = 27 f.La frecuencia se encuentra en escala logaritmica, la fase estd dada en
grados y la magnitud de la ganancia se encuentra en decibeles. Una ganancia unitaria es igual a
una ganancia cero en dB.

El margen de fase se define como el cambio en la fase de lazo abierto, necesario para que el
sistema de lazo cerrado sea inestable. El margen de fase es la diferencia entre la curva de fase y
-180° en el punto de la frecuencia donde la ganancia es igual a 0dB (en la frecuencia de cruce de
ganancia fcg).

El margen de ganancia es la diferencia entre la curva de magnitud y 0dB, en el punto corre-
spondiente a la frecuencia que da una fase de -180° (en la frecuencia de cruce de fase fcf).

La Frecuencia de ancho de banda, es la frecuencia a la cual la magnitud se ha disminuido en
3dB

Es importante considerar lo siguiente:

= Fl sistema debe ser estable en lazo abierto para poder disenar por medio de diagramas de
Bode.

» Si la frecuencia de cruce de ganancia es menor que la frecuencia de cruce de fase(esto es, fcg
< fef), entonces el sistema de lazo cerrado sera estable.

4.4. Simulaciones.

Cabe mencionar que para todas las simulaciones en tiempo, se utilizé6 una senial senoidal como
entrada con caracteristicas de amplitud y frecuencia iguales que las senales de EEG. El intentar
simular una senal de entrada de EEG seria algo sumamente dificil, o incluso suponiendo que una
senal capturada pudiera introducirse, no resultaria facil el anélisis de la fidelidad del amplificador
por la complejidad de las senales de EEG. Adema&s serfa imprudente, cuando se requiere de anos
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Figura 4.2: Configuracion para el andlisis en frecuencia de la ganancia de lazo abierto.

de estudio en el drea de medicina para contar con la autoridad de poder analizar de forma visual
estas senales. Sin embargo, esto no es de importancia, las sefiales de EEG como las senoidales son
finalmente seniales y si el amplificador es capaz de amplificar con fidelidad estas senales senoidales,
asi lo hard con cualquier otra senal de los rangos de frecuencia y amplitud para los que se diseno.

4.4.1.
Anadlisis en AC.

Simulaciones para la Selecciéon de la Aproximacién a Implementar.

Para verificar la ganancia de lazo abierto, se utilizé la configuracion de la figura 4.2, para llevar
a cabo una simulacién en AC, los resultados de la simulacién se muestran en la figura 4.3, las
barras de la figura indican la ganancia maxima, la frecuencia de corte (f_sqp), que indica el ancho

de banda y el ancho de banda de ganancia unitaria (fcg).
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Aunque la gréfica no muestra marcada con una barra la frecuencia de cruce de fase (fcf), es
claro que fecg (ancho de banda a ganancia unitaria) < fcf, por lo que puede predecirse que al operar
en lazo cerrado sera estable. Se recordard que del proceso de diseno una de las condiciones no se
cumplié (gm6j10gm1), lo que no tuvo repercusiones en la estabilidad del circuito. Sin embargo,
como se menciona en el capitulo anterior, para que el op amp sea estable al conectar una red de
retroalimentacién, se requiere tener una ganancia minima de 2000 V/V o 66.02 DB, lo cual no
se consigue con la la aproximaciéon obtenida. Para obtener mayor ganancia, se puede incrementar
los tamanos de los transistores sin cambiar la relacion de aspecto, con la finalidad de disminuir el
parametro de modulacién del canal A, que seglin la ecuaciéon 14 incrementaria la ganancia. Para
hacer esto, la rutina implementada en MATLAB incluye los pardmetros de escalamiento K, el cual
sirve para hacer un escalamiento del W y L de los transistores, manteniendo la misma relacién de
aspecto. El escalamiento se hace de manera uniforme para todos los transistores de la configuracién,
a partir de la primera aproximacién. La siguiente expresion explica de manera sencilla los valores
para K empleados.

K, = n(K(1)) (4.1)

Lo que significa que en las diferentes aproximaciones, simplemente se multiplicé el nimero de
aproximacion por los valores para K de la aproximacién original.

Como se mencioné antes el requisito minimo es obtener una ganancia de lazo abierto mayor o
igual a los 66.02 DB, al modificar el factor de escalamiento K, el objetivo no se cumplié para K=2,
pero para K>3 ya se cumple. A continuacion se presentan las gréaficas para K = 3, 4, 5 y 6. En las
figuras 4.4, 4.5,4.6 y 4.7, respectivamente.
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Aprox. Gmax(dB) fc(Hz) fcg(Hz) Mo (°)

3 67.24110 2,096.87 4.75909 M 71.18547°
4 72.79591 1,141.43 4.82217 M 67.704°

) 77.47695 678.535 4.80283 M 63.78304°
6 81.54128 430.54 4.72994 M 59.48153°

Tabla 4.1: Tabla que muestra los resultados de la ganancia maxima Gmax, frecuencia de corte fc
(Ancho de banda), frecuencia de cruce de ganancia fcg (f(0dB)) y Margen de fase M¢, para las
aproximaciones 3,4,5 y 6.

De las gréaficas puede calcularse el margen de ganancia y el margen de fase, a continuacién
la tabla 4.4.1 se muestra una tabla que resume los datos importantes extraidos de las anteriores
graficas en frecuencia.

Respecto al margen de fase resultante de las aproximaciones, todos cumplen con la condicién
de que sea mayor a 45° y solo la 1iltima aproximacién tiene un margen de fase ligeramente menor
al margen de fase preferible de 60°.

La razon de no haberse conformado con la 3a aproximacion que ya cumple con los requisitos
minimos de un op amp que sea estable en lazo cerrado, es que para la aplicacién del op amp, se
esta buscando conseguir una ganancia ideal de 10,000 V/V o 80dB que se consigue hasta la sexta
aproximacion, todas las graficas restantes de este capitulo son simulaciones de esta aproximacién.

4.4.2. Cilculo del Parametro de Modulacién del Canal Lambda ().

Ya seleccionada la aproximacion a implementar, lo primero que se calculara es el pardametro de
modulacién del canal lambda (\). Se debe recordar que este pardmetro estd pendiente por calcular,
ya que se hard mediante simulacién y era requerido conocer las dimensiones de los transistores M2,
M4, M6 y M7 para poder hacerlo. La configuracién que se utilizé para el cdlculo de A se muestra
en la Figura 4.8

A los transistores tipo N M2 y M7 se les aplicé un VGS constante de 1.6V, mientras que a
los transistores tipo P M4 y M6 se les aplico un VSG constante de 1.8V. La fuente que simula el
VDS y VSD, para los transistores N y P, respectivamente se fijé al mismo valor en dos corridas
distintas, primero se fijé a 2V y después a 2.5V. Al entrar al modo de simulacidén se seleccionaba un
andlisis DCOP (de punto de operacién), para de esta manera al hacer clic en el icono de la barra
del lado lateral izquierdo view — Log y desplazandose casi al final del archivo de texto poder ver
los resultados del andlisis de DCOP. Lo primero que se verificé es que los transistores operaran en
saturacién, esto aparece de manera explicita, la razén es que todo el analisis se ha hecho asumiendo
que operamos en este modo. Después se tomaron los datos de las corrientes ID de los transistores,
para formar pares coordenados (VDS,ID). Cabe mencionar que VDS se refiere al voltaje drenador-
fuente (drain-source), no debe confundirse con el termino de vds sat. En la tabla 4.4.2 se muestran
los pares coordenados obtenidos para los cuatro transistores.

Ahora estos valores se introducen en la rutina de MATLAB para concluir la segunda iteracién
y observar el resultado que se predice para la ganancia del amplificador, que resulta ser de 109.71
dB = 28.17 dB mayor que la encontrada en la simulacién de la Figura 4.7 en donde la ganancia es
de 81.54128 dB.
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Figura 4.8: Configuraciéon empleada para al calculo de lambda.

Transistor P1 P2

M2 (2V, 575.77214A)  (2.5V, 576.94111A)
M4 (-2V, -36.4608uA)  (-2.5V, -36.5891uA)
M6 (-2V, -1.5308mA)  (-2.5V, -1.5362m)
M7 (2V, 7.5781mA) (2.5V, 7.5935mA)

Tabla 4.2: Pares coordenados (VDS,ID) de los transistores en dos puntos distintos para el célculo
del pardmetro de modulacién del canal (\)
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Figura 4.9: Configuracion seguidor de voltaje.

4.4.3. Simulaciones Temporales de Lazo Cerrado sin Compensacién de Voltaje
de Desvio de Entrada.

En las primeras simulaciones en tiempo, que se presentan en esta seccidén, no se considerd el
voltaje de compensacién que debe agregarse en la entrada para eliminar el voltaje de desvio que se
presenta a la salida. El objetivo de las simulaciones es verificar el comportamiento en lazo cerrado
del amplificador, comprobar que realmente es estable como se predice de la gréfica en AC.

Seguidor de Voltaje.

La siguiente simulaciéon que se presenta, tiene la finalidad de conocer la respuesta temporal con
el op amp retroalimentado para una ganancia unitaria (seguidor de voltaje), la configuraciéon que
se empled es la que se muestra en la Figura 4.9 y el resultado se muestra en la Figura 4.10. La
senal de entrada es una senal senoidal de 20uVpp a 100 Hz, la amplitud y frecuencia de la senal
son tipicas de una sefial de EEG. Se puede observar en la salida un desvio de aproximadamente
19uV.

De la gréafica se puede apreciar que la amplitud y fase de la senal de salida son practicamente
idénticas a las de la senal de entrada, como debe de ser, pero se puede apreciar la presencia de
un desvio de aproximadamente 19 pV, el cual no es muy significativo, pero de no compensarse, al
amplificar la senal, el desvio también lo hard y puede llegar a ser muy significativo dado que el
factor de amplificacion para las senales de EEG debe de ser muy alto, ademds un desvio grande
podria provocar que la senal se salga del rango permitido para Vout max y Vout min, provocando
que esta se distorsione o se sature.

Amplificador No Inversor.

Para ver si el amplificador amplifica ya retroalimentado, se capturé la configuracion del ampli-
ficador no inversor tipico que se muestra en la Figura 4.11.

La senal de entrada es una senoidal de 100Hz, de 10uV pico, lo que varia es el factor de
amplificacién de la configuracién, como se obtuvo una ganancia de lazo abierto ligeramente superior
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aproximadamente 194 V.
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Figura 4.11: Configuracién tipica del amplificador no inversor.

G Vpp Geff
10 219.69uV  10.8345
100 2.0125mV  100.625
1000 19.492mV  974.6
10,000 155.08mV 7,754

Tabla 4.3: Tabla que muestra el factor de ganancia fijado, el voltaje Vpp de la senal de salida y la
ganancia efectiva obtenida.

a los 10,000 V/V, se muestran resultados para ganancias de 10, 100, 1000 y 10,000 en las figuras
4.12,4.13, 4.14 y 4.15.

Al desplegar las imégenes puede seleccionar una icono de la barra de herramientas del EZ wave,
que permite hacer mediciones y plasmarlas en las graficas, para estas se seleccioné la de voltaje
pico a pico, para verificar la amplificacién obtenida. A continuacién se muestra una tabla(4.4.3)que
muestra el factor de amplificacién G fijado, el voltaje Vpp de la senal resultante, y la amplificacién
efectiva Geff obtenida, al dividir el voltaje Vpp de las diferentes senales entre el voltaje Vpp de la
senal de entrada, que es de 20uV pp.

Hasta el factor de amplificacion de 1000 se obtiene una ganancia efectiva de fidelidad aceptable
respecto al factor de amplificacion fijado. Claramente para el factor de 10,000 la fidelidad se reduce
bastante dado que la amplificacién efectiva es solo del 77.54 por ciento del factor de amplificacién.

Para encontrar el rango de valores de los factores de amplificacién para los cuales la ganancia
efectiva se aproxima de manera satisfactoria, se repitié la simulacién anterior para senales que se
encuentran en el rango de 1000 < G < 10,000. La senal de entrada es de 100 Hz, de 10V pico,
201V pp. Los valores que se seleccionaron para G son 1100, 1300, 1500, 2000 y 5000; los resultados
se muestran de manera respectiva en las figuras 1, 2, 3, 4 y 5 del apéndice E.

Para definir el rango en el cual el factor de amplificaciéon G, da como resultado una Ganancia
efectiva Geff fiel al factor definido; primero se debe definir una tolerancia para definir la fidelidad,
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Figura 4.12: Resultado de la simulacion para la configuracion tipica del amplificador no inversor.La
senal de entrada es de 100 Hz, de 101V pico, 20uV pp. Factor de amplificacién G=10.

Database : ampnoinversor_vpt_c35bd4_device 3  June 8, 2007 / 12:53:17 MM cdiaz / unknown

281
26M
2am]
22M
Sz.omf
5 Feak To Feak :2.0125 MV
& 1au]
Gl
=
1.6M —
144
12
1oM ]

2500 30,01 - o EL 220000

i vivouny

V(VIH)

Voltags (V)
E]
L

— ]
50080 55080 60080 65080 70080 750
Time (s)

Figura 4.13: Resultado de la simulacién para la configuracion tipica del amplificador no inversor.La
senal de entrada es de 100 Hz, de 10uV pico, 20uV pp. Factor de amplificaciéon G=100.

78



Database : ampnoinversor vpt_c3Shd dewice  June 8, 2007 / 12:48:29 PM  cdiaz / urdmowm

30.0M

J vivour)
2500 —|
260M |
2404
2200

20,00 —

Peak To Peak : 10 492 MV
18,00

Voltags (V)

16.0M

14.0M

1200 —

10,00

£0M

12.00

V{VIN)
1000

20U
60U
400 |
200
00U

200~

Voltags (V)

400
600
80U

-10.007

1200

I T T T T T T T T T
2500 3000 350M 4000 cL 2 S.DDDDM S0.0M 5500 &0.0M &5.00 700N 750
Titne ()

Figura 4.14: Resultado de la simulacion para la configuracion tipica del amplificador no inversor.La
senal de entrada es de 100 Hz, de 104V pico, 201V pp. Factor de amplificacién G=1000.

Database : ampnoinversor_vpt_c35bd4_device 2  June 8, 2007 / 12:45:10 MM cdiaz / unknown

240.0M

i vivouny
220.0M |

200.0M —
180.0M -
160.0M

Peak To Pesk : 155 02 MV
140.0M

Veltage (V)

120.0M —

100.0M -

20,08

60.0M

1200 V(VIH)
10,00 ]

500

600

400

200~

0.00—

Veltaga (V)

200

400 —

500

200

1000

1200

—— ] A W o St R
0.0M S0M 10.0M 150M 20080 G122 47055 300M 3508 40.0M 450M s0.0r
Time (5)

Figura 4.15: Resultado de la simulacién para la configuracion tipica del amplificador no inversor.La
senal de entrada es de 100 Hz, de 104V pico, 20V pp. Factor de amplificacion G=10000.

79



G %Geff/G

1,100 97.2
1,300 96.68
1,500 96.18
2,000 94.94
5,000 87.96

Tabla 4.4: Tabla que muestra el factor de ganancia fijado, y el porcentaje de la amplificacién efectiva
Geff respecto al factor de amplificacién G

OP‘AMPEETAPASPARFIFFNW BKE1

PN ﬁ = > VSALIDA
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Figura 4.16: Configuracién para obtener el cambio en la salida de voltaje (output swing). Primera
aproximacion sin ajuste de offset.

la tolerancia definida es de ~ 5 de variacién de Geff respecto a G. La tabla 4.4.3 incluye el factor
de amplificacion G de las simulaciones anteriores y el porcentaje de Geff respecto a G.

Para la tolerancia definida, de la tabla puede concluirse que el op amp mantiene la igualdad de
la ganancia efectiva Geff con el factor de amplificacién G, para 1< G < 2000.

4.4.4. Compensacién del Desvio (Offset), Andlisis de DC.

Es importante mencionar que para las graficas anteriores no se consideré el desvio de entrada
que debe de incluirse para ajustar el punto de operacién del amplificador. El motivo por lo que no
se profundizé mucho en las simulaciones de todas las aproximaciones fue para escoger de manera
pronta la mas adecuada y verificar con las simulaciones en tiempo, su desempeiio.

Para encontrar el valor del voltaje de desvio de entrada se realizé un barrido de DC para
observar el cambio de voltaje de salida (Output Swing) e indagar sobre el valor del desvio de
entrada requerido para lograr que la salida se ubique a la mitad del voltaje de alimentacién total,
es decir a (VDD+VSS)/2, en este caso para la alimentacién propuesta de 1.5 a -1.5V, a 0V. La
configuracién que se empled para esta simulacién es la que se muestra en la Figura 4.16.

La fuente de entrada es una fuente de DC, se aplicé un barrido en la fuente de entrada de 1.5
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Figura 4.17: Cambio en la salida de voltaje (output swing). Primera aproximacién sin ajuste de
offset.

a -1.5. Como resultado se obtiene el output swing del amplificador. El resultado se muestra en la
Figura 4.17, en esta Figura no se aprecia todo el rango del barrido se amplificé la vista de la grafica
para poder ver el rango de operacién lineal.

Anteriormente en la seccién se mencioné la presencia de un desvio de aproximadamente 19 u
V. En la Figura 4.17 se puede observar con mas precisién el valor de este desvio. Para apreciarlo
se colocod una barra en la salida, a la mitad del voltaje de alimentacién, a 0 volts. En este punto
se aprecia un offset en el barrido de entrada de -19.1096 u V. El signo negativo del desvio no se
contrapone con el desvio apreciado en la configuracion del seguidor de voltaje. La diferencia es que
en la configuracién del seguidor observamos el desvio en la salida y no en la entrada como se hace en
la gréafica del output swing. Realmente en la gréafica lo que se mide es el voltaje de entrada necesario
para que no exista un desvio en la salida. Si no se incluye este desvio en la entrada, resulta obvio
que en una configuracién de ganancia unitaria, si no se incluye el voltaje de compensacién en la
entrada este se presentard a la salida con signo contrario.

Ahora este desvio se incluye en la configuracién de la Figura 4.16, insertando una fuente de
corriente directa entre la fuente de entrada y la entrada del amplificador. La razén de hacer esto
y no sumar directamente al valor de la fuente de DC de entrada, es para poder hacer de nuevo el
barrido, el desvio no debe de ser incluido en el barrido, debe de ser un voltaje directo constante
que siempre se suma a la entrada. La configuracién que incluye el desvio se muestra en la Figura
4.18.

Partiendo del desvio encontrado, a prueba y error se fue modificando hasta lograr que para el
desvio de compensacion de entrada encontrado se tuviera una gréafica en la que el punto correspon-
diente al barrido de la fuente de entrada igual a cero correspondiera al punto del voltaje de salida
igual a cero, esto aparece plasmado en la Figura 4.19.

El valor final total del desvio encontrado fue de -19.19934uV .
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Figura 4.19: Cambio en la salida de voltaje (output swing). Ultima aproximacion con ajuste final

de desvio.

Database :

12—

Voltags (V)
T

testde_vpt_c3Shd_device 9

1

June 10, 2007 / 5:56:52 PM

[-0.20956

OEAMP2ETAPASPARFIFFNWBKBW

cdiag / unknown

035811

e

j0.00000

[ > VSALIDA

J vivsaLina

L e I
4000

T
3000

T T
-0 -1000

T
______ 10pu 2001 3000

I
[C3: -19.736270 (cx = -19.73627U0)|

™ C2 10 TS50 (e = 1015137001

82

T
a0 50



Database : testde vpt_c3Shd_dewice June 10, 2007 / 9:34:07 PN cdiaz / unkmowmn

1

| vivsaia

121
120~
115
118

117

Veltage (V)

116

115

114

113

I T T - T T T
[l pLefr) 200 C1: 27 00000 40.0

500 0.0
Termperature (Celsius)

Figura 4.20: Variacion del punto de operacién del dispositivo en razén de la temperatura. El barrido
se efectud de los 0 a los 100°C

Otro dato importante que se puede obtener de esta grafica es la ganancia de lazo abierto, la
cual equivale a la pendiente de la regién linear de la gréafica del voltaje de entrada contra el voltaje
de salida, las dos barras extras a la que indica el punto (0,0), indican los limites de la regién lineal,
para utilizar dichos puntos en el cédlculo de la pendiente. La pendiente de una recta se da por la
ecuaciéon 4.2

Ay -y
Ax  x9—1x1

(4.2)

De la Figura 4.19 indicados por las barras se obtuvieron los dos pares coordinados (x,y), el punto
P2 dado por (10.15137u, 0.35811) y el punto P1 dado por (-19.73627u, -0.80956), introduciendo
los datos en la ecuacién 4.2 obtenemos que m = 39,068.65848 V/V = 91.83656998dB, que
supera en aproximadamente 10dB la ganancia de lazo abierto observada en la Figura 4.7.

Barrido de Temperatura.

El seleccionar la opcién del andlisis DC permite la posibilidad de realizar también barridos
de temperatura y de largo y ancho de transistores. A continuacién en la Figura se muestra la
grafica resultante para el barrido de temperatura, el barrido se hizo de los 0 a los 100°C. Para
todas las simulaciones presentadas en la tesis que se ha considerado la temperatura de los 27°C
(temperatura ambiente), como la temperatura de operacién del dispositivo. En la Figura 4.20 se
muestra el resultado del barrido.

Se aprecia como el punto de operacion desciende linealmente en el rango del barrido conforme
aumenta la temperatura, y aunque se ve una variacion clara no es tan significativa, lo que significa
que en ese rango el amplificador seguira operando.
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Fuente Gmax(dB) fc(Hz) fcg(Hz) Mogp(°)

rutina 109.71 dB — 5M 60°
AC sin desvio  81.54128 430.54  4.72994 M 59.48153°

AC con desvio 92.09487 136.508 4.96836 M 57.94202°
barrido DC 91.83656998 dB - — —

Tabla 4.5: Tabla que muestra los resultados de la ganancia maxima Gmax, frecuencia de corte
fc (Ancho de banda), frecuencia de cruce de ganancia fcg (f(0dB)) y Margen de fase M¢, para
la aproximacién seleccionada(6) de la rutina, de la simulacién en AC sin compensacién y con
compensacion de desvio, y del barrido DC.

4.4.5. Simulaciones en Lazo Abierto con Compensacién de Desvio de Entrada.
Ganancia, Analisis AC.

Ya conocido el desvio de compensacion de entrada, se simulara nuevamente la grafica en fre-
cuencia para la configuracién de lazo abierto de la Figura 4.2, en este caso para anadir el desvio
de entrada no se inserta ninguna fuente de DC entre la fuente de entrada de AC y la entrada del
amplificador, ya que al ser una simulacién en AC el simulador marca error si se intenta de esta
manera. El desvio se incluye de manera directa en las propiedades de la fuente de entrada de AC,
incluye la opcién de anadir un voltaje de DC, en esa opcién se introduce el desvio. El resultado se
muestra en la Figura 4.21.

El resultado de la grafica en AC, que incluye el desvio, cambié de manera notable respecto a la
ganancia maxima alcanzada que fue de 92.09487 dB, o contra los 81.54128 dB de la simulacién que
no incluye el ajuste, una diferencia de poco mas de 10dB. El resultado de la amplitud maxima de
este andlisis también es satisfactoria en el sentido de que concuerda con el andlisis de la simulacién
previa de DC donde la ganancia méxima de lazo abierto resulté ser de 91.83656998 dB, tan solo
~ 0.26 dB menor. Ademas se aproxima mas a la ganancia predicha en la segunda iteracién con la
rutina, que es de 109.71 dB (= 17.61 dB menor), respecto a la simulacién en lazo abierto que no
incluye el ajuste de desvio (= 28.17 dB dB menor).

En cudnto al comportamiento en frecuencia, la nueva frecuencia de corte es de 136.508 Hz,
frecuencia muy acorde con el espectro de frecuencias del EEG. El ancho de banda de ganancia
unitaria o frecuencia de cruce de ganancia fcg es de 4.96836MHz, aproximada aun maés al original-
mente especificado de 5MHz. En la tabla 4.4.5 se resumen para comparar los datos extraidos de los
andlisis de AC para la simulacién sin compensacion de desvio y para el compensado.

El margen de fase se redujo por 1.53951°, lo que lo aleja un poco mas del minimo deseable de
60°, pero sigue siendo significativamente mayor al minimo de 45°.
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modelo Montecarlo.

Analisis DCOP.

El andlisis DCOP, que se efectia simplemente seleccionando la casilla correspondiente al elegir
el tipo de simulaciéon a llevar a cabo, sirve para verificar los voltajes y corrientes de operacién
del circuito y apreciar que tanto se aproximan a los definidos en la etapa de disenio. Un detalle
importante que se puede observar en este andlisis es en que region estan operando los transistores,
ya que aparece escrito de manera explicita al final de la lista de los diferentes valores encontrados
para los parametros que incluye el analisis para cada dispositivo.

Se puede verificar si los valores para los distintos voltajes de cada dispositivo no superan los
maximos permitidos para dicho elemento.

Ganancia, Analisis AC-Montecarlo.

El analisis montecarlo consiste en una serie de analisis DC, AC o transitorios, donde uno mas
parametros del circuito o del modelo siguen una distribucién probabilistica. Se corrié una simulacién
tipo montecarlo para la ganancia en AC, para hacerlo simplemente ademéas de tener seleccionada
la opcién de simulacién de AC, se selecciona la opcién para el anélisis montecarlo [21]. El resultado
se muestra en la Figura 4.22.

En este caso no se ahondaré en detalles sobre los resultados de la grafica ya que a simple vista
puede apreciarse que practicamente no hay variacién alguna del andlisis montecarlo respecto al
andlisis de AC convencional.
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Anélisis Transitorio (En Tiempo).

. Aunque el objetivo de disefiar un amplificador con una ganancia muy grande en lazo abierto,
tiene como objetivo poder tener estabilidad en lazo cerrado, para algunas aplicaciones como se
menciona en [30] es importante la aplicacién en lazo abierto, aplicaciones dentro de las cuales se
encuentra la electrénica médica. Por esta razén se llevé a cabo una simulacién en tiempo de lazo
abierto. Para hacerlo se sustituy6 la fuente de AC de la Figura 4.2, por una fuente senoidal. Ademaés
al configurar el tipo de simulacién debe cambiarse la opcién de AC por la de transient. La senal de
entrada es una sefial de 50 Hz, con una amplitud de 20uVpp para la senal de laFiguraa 4.23 y de
200uVpp para la de la Figura 4.24.

Puede observarse como en ambas graficas la senal queda perfectamente centrada. En la gréafica
de la Figura 4.23, aparentemente la senal se amplifica sin distorsién, sin embargo si se pone atencién
en la gréfica, si se toma el eje de los 0 V como la referencia del centro de la sefial, se aprecia una
amplificacién ligeramente mayor para los valores de voltaje negativos.

La grafica de la Figura 4.24, muestra una senal de salida claramente distorsionada por la satu-
racion del amplificador, lo cual no es extrano debido a que la ganancia de lazo abierto encontrada
en la seccién anterior que es de 40,247.92546 en unidades de V/V, si se olvidard la limitacién im-
puesta por el voltaje de alimentacién, al multiplicarse por la sefial de entrada de 200V pp daria
como resultado una sefial de salida de aproximadamente 8.05 V. De las graficas puede apreciarse
como el incluir el desvio para la operacién en lazo abierto no logra centrar la senal a la mitad del
voltaje de alimentacion total. También puede apreciarse como a pesar de que la sefial no se centra,
la magnitud de Voutmax-Voutmin si concuerda con los valores especificados en la rutina de 1V
para el Voutmax y de -1V para el Voutmin.

La tltima de las graficas en lazo abierto ( 4.25 ) se incluye para verificar el comportamiento en
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Figura 4.24: Resultado de la simulacién temporal en lazo abierto .La senal de entrada es de 50 Hz,
de 100uV pico, 2001V pp.

frecuencia predicho por el analisis en AC. La senal de entrada fue de 20V pp a las frecuencias de
10, 50, 100, 300 y 1000Hz

De la tabla 4.4.5 la fc con desvio compensado es de 136.508Hz, lo que concuerda con los resul-
tados de la Figura 4.25, donde se aprecia una reduccién significativa en la amplitud a partir de la
senal con frecuencia de 150 Hz, la atenuacién de la senal se va incrementando conforme aumenta
la frecuencia de la senal.

Ruido.

Con la misma configuracién de la Figura 4.2, para el andlisis de la ganancia en lazo abierto en
AC, se realiza el andlisis del ruido. Esto se hace simplemente seleccionando la opcién en el ment del
tipo de simulacién a realizar, junta con la opcién del analisis en AC. Al seleccionar la opcién del
andlisis del ruido se especifican los puertos de referencia para el ruido de entrada y salida, que
serian segun la Figura 4.2 Ventrada y Vsalida. Los resultados se presentan en la Figura 4.26.

Ruido Transitorio.

Transitorio es el estado temporal en el que la salida de un sistema se ajusta gradualmente, frente
a un cambio en la entrada.

En la mayoria de las aplicaciones de disefio analdgico, el conocimiento de los niveles de ruido
generados por el circuito es de gran importancia. En todos los simuladores tradicionales tipo SPICE,
el calculo del ruido solo esta disponible para el andlisis AC. En este caso se asume que el circuito
tiene una polarizacién fija (punto de operacién DC), y la simulacién del ruido solo se puede aplicar
a circuitos operando bajo condiciones de senal pequena. Por esta razén, muchas aplicaciones no
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pueden ser simuladas y su comportamiento respecto al ruido se desconoce hasta que es posible
hacer la medicion fisica en el diseio manufacturado. El iinico método alternativo para obtener esta
informacién importante es el realizar calculos tediosos a mano (cuando esto es posible).El simulador
que se emplea en el paquete de ICflow, Eldo permite realizar la simulaciéon del ruido durante el
andlisis transitorio para todo tipo de circuitos sin restriccién alguna [21].

Para realizar la simulacién del ruido transitorio se empled la misma configuracion de la seccién
anterior para el andlisis transitorio, simplemente al seleccionar el tipo de simulacién a realizar

aparte de la opcién de transient se selecciona también la de transient noise. El resultado se muestra
en la Figura 4.27

4.4.6. Simulaciones de Lazo Cerrado con Compensacién de Desvio de Entrada.

Para considerar el desvio en las configuraciones para obtener las simulaciones en tiempo, este
simplemente se agrega en las propiedades de la sefial de entrada.

Seguidor de Voltaje.

Al igual que en las simulaciones previas sin compensaciéon de desvio, se introdujo una sefnal
senoidal de 20uVpp a 100 Hz, con la unica diferencia de la introduccion del desvio, que se aprecia
en la senal de entrada de la Figura 4.28 como un desplazamiento hacia abajo, en la Figura se puede
apreciar como la senal de salida aparece centrada exactamente en 0V, a la mitad del voltaje de
amplificacién total, y con una amplitud practicamente igual a la de la entrada, lo que significa que
amplifica correctamente y que el ajuste para la compensacién del desvio de entrada que se hizo es
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aproximadamente 19uV.

perfecto.

Amplificador No Inversor.

A continuacion se reproducen nuevamente las graficas para ganancias de 10, 100, 1000 y 10,000
en las figuras 4.29, 4.30, 4.31 y 4.32.

En todas las graficas anteriores se aprecia como la senal de salida se centra en los cero volts
gracias al desvio de compensacién que se agrega en la entrada.

Amplificador Inversor.

A continuacion se presentan los resultados de la simulaciéon llevada a cabo con la configuracién
de la Figura 4.33, que es la del amplificador inversor tipico. Al igual que para la configuracién del
amplificador no inversor, se utilizé la misma senal de entrada y los mismos valores de ganancias,
en las figuras 4.36,4.35 y 4.34, en el apéndice E se incluye la Figura 6.

Se puede apreciar que las senales no se distorsionan al ser invertidas, y sin desvio a la salida. En
cuanto al desvio de compensacién en la entrada requerido para lograr que en la salida no se presente
desvio, se hace la observacion de que por estar en configuracién inversora, debe de introducirse con el
signo opuesto de como se habia estado introduciendo, de no hacerlo asi, el desvio que normalmente
se presenta cuando no se compensa en la entrada resultaria ser del doble, como sucede en la Figura
4.34

En la Figura 7 ubicada en el apéndice E, se muestra una gréafica para una senial de entrada de
100 hz de 200uV pp, se muestra las salidas para dos voltajes de alimentacion distintos de -1.5 a 1.5
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Figura 4.29: Resultado de la simulacion para la configuracion tipica del amplificador no inversor.La
senal de entrada es de 100 Hz, de 101V pico, 20uV pp. Factor de amplificacién G=10.
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Figura 4.31: Resultado de la simulacion para la configuracion tipica del amplificador no inversor.La
senal de entrada es de 100 Hz, de 104V pico, 201V pp. Factor de amplificacién G=1000.

Database : ampnoinversor_vpt_c35bd4_device 3  June 10, Z007 / 6:15:33 MM cdiaz / unknown

100.0M

i vivouny
B80.0M |

0.0M —|
40.0M |
20.0M |
0.0M — Peak To Peak : 15764 MV
-20.0M |
-40.0M |
-60.0M —|
-50.0M —|
T T

-100.0M

Veltage (V)

500

§ vivim)
-10.00—

1200
-14.00

-16.00

=
o
&
|

To Peak : 20.000 UV
2001 |

Veltage (V)

2200

2400

2600 |

2500 |

3000

—— [
0.0M 10 0K 20080 30.0M 40 0M 50080 £0.0M 70 0M 20080 50.0M 1000
Time (5)

Figura 4.32: Resultado de la simulacién para la configuracion tipica del amplificador no inversor.La
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y de -2.5 a 2.5.

El motivo de presentar esta grafica es para demostrar como el amplificador se satura distorsio-
nando la sefial para el voltaje de alimentacién de 1.5 a -1.5, distorsién que se evita al aumentar el
voltaje de alimentacién a de -2.5 a 2.5. Para la alimentacién mayor se presenta un desvio, se supone
que ya se habia solucionado esto con el ajuste hecho, sin embargo se hizo para una alimentacién de
-1.5 a 1.5, alimentacién para la que en efecto la compensacién sirve para que se centre en los 0V.
La razon de que esto pase, es que el punto de operacion para centrar la sefial se efectué basandose
en el voltaje de alimentacién menor. Esto quiere decir que el punto de operaciéon también varia con
el voltaje de alimentacién, para centrar la sefial que no aparece centrada seria necesario repetir el
andlisis de DC y los pasos previamente explicados para encontrar el desvio de compensacién. A
pesar de que una senal aparece desplazada hacia arriba, de la grafica se aprecia con claridad que
el voltaje de alimentacién mayor permite que la senal no se achate, como ocurre con el voltaje de
alimentacién menor.

4.4.7. Simulaciones Temporales Incluyendo Resistencia de Carga.

En las configuraciones implementadas para las simulaciones previas no se incluye una resistencia
de carga, esto es importante porque los dispositivos conectados a la salida del amplificador aparte
de representar una carga capacitiva, también representan una carga resistiva. Aunque el objetivo
para el que se disenio la celda presentada en esta tesis es para servir como bloque funcional de
una arquitectura mayor, esta celda por si misma que es un op amp puede implementarse como
tal. Asi de esta manera, si a la salida lo que se estuviera soportando fuera la compuerta de un
transistor CMOS (una carga tipica dentro del chip), la carga serfa puramente capacitiva, y puede
obviarse la resistencia de carga de las simulaciones, querria decir que las simulaciones anteriores
estan configuradas correctamente, suponiendo que la celda serd un bloque de una arquitectura
mayor, como originalmente se tiene previsto. La capacitancia de carga puede calcularse basados en
el area del gate del transistor que se esta soportando (al que esta conectado la salida).

La carga mas comun fuera del chip es una sonda de osciloscopio. Las entradas tipicas de un
osciloscopio tienen una resistencia de entrada de 1M 2 y una capacitancia de entrada de 15pF.
Adicionalmente a la capacitancia del osciloscopio, el empaquetamiento bésico y los cables anaden
capacitancias. Si el chip se empaqueta con un empaquetamiento cerdmico DIP (“Dual-Inline Pack-
age ") estandar, el empaquetamiento por si solo adhiere de 1-4pF a cualquier nodo dentro del chip
conectado a un pin. Si se conecta el chip a una tabla de pruebas, ésta, puede sumar de 1-2 pF de
capacitancia adicional a cada pin. Los cables coaxiales “BNC ”que se usan para conectar el chip a
un osciloscopio suman aun mas capacitancia. Los cables coaxiales estandar tienen una capacitancia
de aproximadamente 100pF/m. Se puede decrecer el efecto de carga del osciloscopio usando una
sonda “10x”, que incrementa la resistencia de entrada desde un factor de 10 a 10MS). Tedrica-
mente la capacitancia de entrada se disminuye por un factor de 10, pero en préctica permanece
aproximadamente cerca de los 15pF (sin incluir la capacitancia extra del cable coaxial)[16].

En base a lo anteriormente expuesto se recomienda usar en las simulaciones una carga de
Rr=1MQ Y C=30pF. Esta carga aproxima la carga causada por el empaquetamiento tipico y un
osciloscopio tipico con cables. Es un error comun de disenadores novatos simulen circuitos sin carga
y luego queden sorprendidos cuando el chip se fabrica y los resultados medidos no concuerdan con
las simulaciones, debido a la carga causada por el empaquetamiento y los instrumentos de medicién
[16].

La resistencia de carga no se habia contemplado, pero la capacitancia de carga, sin embargo no
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cuadra con la recomendacién, ya que para el disefio se empled de referencia una capacitancia de carga
de solo 10pF. Sin embargo se debe recordar que en la rutina para que el disefio cumpliera con todos
los requerimientos, se escald la capacitancia C. 3 veces, fijando la constante de escalamiento K C.=3,
aunque esto resulté de manera fortuita, en el sentido de que no fué una previsién, es equivalente a
dejar KC.=1y cambiar el valor de C7, de 10 a 30pF, el valor justamente recomendado[16]. Aunque
todas las simulaciones anteriores donde C,=10pF, demuestran que el op amp opera correctamente
con esa carga capacitiva, pero la ideal es la de 30pF.

Las simulaciones se llevaron acabo utilizando la configuracion del amplificador no inversor de la
Figura 4.11, solo que con una resistencia de carga anadida a la salida. Los resultados se muestran en
las figuras 8, 9 y 10 del apéndice E, para resistencias de carga de 100, 1M y 10M 2 respectivamente.
La senal de entrada es la misma para todas las figuras, para poder apreciar con claridad el efecto
de la resistencia de carga, es una senoidal de 100 Hz, de 10V pico.

De las figuras 8, 9 y 10, puede apreciarse que no existe gran variacién al colocar y aumentar
la resistencia de carga, de hecho conforme aumenta la resistencia de carga el voltaje tiende a
estabilizarse hacia el valor en ausencia de resistencia, esto es légico puesto que a la ausencia de
resistencia de carga puede interpretarse como una resistencia de carga de valor infinito.

4.4.8. Configuracion Ideal para la Aplicacion como Amplificador de Senales de
EEG.

Aunque el objetivo principal de la tesis es mostrar el proceso de diseno de un op amp CMOS,
de forma metddica y respaldada por el previo andlisis a mano, decidi incluir esta seccién donde se
ajusta de manera experimental el funcionamiento del op amp en configuraciéon no inversora para
que cumpla con los requerimientos especificados para la aplicacién de amplificador de senales de
EEG, haciendo uso exclusivo de la simulacién. Se empled la configuracién para el amplificador no
inversor de la Figura 4.11. En las distintas aproximaciones se ajustaron los valores de las resistencias
para fijar el factor de ganancia G y el voltaje de alimentaciéon empleado.

Para hacer el ajuste se partié de que el requerimiento de que la amplitud méaxima de la senal
de EEG que es de 2001V pp de como resultado una senal de salida de 2Vpp, lo que significa una
ganancia efectiva de 10,000V/V o 80dB.

La primera aproximaciéon que se efectud, se logré fijando un factor G=15K y para evitar la
saturacién de la senial, se incrementd el voltaje de alimentacion de -1.5 - 1.5 a -2.5 - 2.5. El resultado
se muestra en la Figura 4.37.

De la Figura 4.37, puede apreciarse que el voltaje pico a pico se aproxima casi exactamente al
buscado, sin embargo esta aproximacién no resulté satisfactoria en razén de que puede apreciarse
un desvio en la salida de 0.1 volts, desplazamiento que aparentemente se compensa y no de manera
completa en el limite superior de la senal de salida, pero dicha compensacién no ocurre con el
limite inferior, del que se esperaria estuviese alrededor de los -0.9V cuando se mantiene a -1V. Esto
significa que la senal no esta equilibrada, ocurre una pequena distorsién. La razén de que el desvio
no aparezca bien compensado es en razén del cambio al voltaje de alimentacién, para lograrlo
tendria que repetirse el andlisis de DC y los pasos que se detallan en la seccién 4.4.4. Sin embargo
la compensacién del desvio no solucionaria el efecto de la distorsiéon de la senal. La Figura 4.24
sirve para justificar esta afirmacion, en dicha Figura donde la senial de salida es una senal saturada
se aprecia como el Voutmax y el Voutmin no son simétricos para este amplificador a esos niveles de
voltaje. De las simulaciones en tiempo previas que incluyen la compensacién de desvio, el maximo
rango de simetria para el Vout y Voutmin, se aprecia en la Figura 7?7, que abarca el rango de los
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Figura 4.37: Resultado de la simulacién para la primera aproximacion del amplificador de senales de
EEG. La senal de entrada es de 100 Hz, de 1001V pico, 201V pp. Factor de amplificacién G=15K,
resistencia de carga de 10M2, VDD=2.5 y VSS=-2.5.

+100mV, en las simulaciones previas no se hace un anélisis exacto del maximo rango de voltaje
para el cual la sefial mantiene su simetria respecto al eje x, es un punto que queda pendiente que
seria interesante completar preferentemente basados en la configuraciéon del amplificador inversor
o el no inversor.

Considerando la falta de simetria en la senal para alimentacion simétrica, para los rangos a
donde quiere llevarse la senal, se procedié a experimentalmente modificar el rango de alimentacién,
de manera intuitiva se procedié a disminuir la magnitud de VSS, sabiendo que esto limitaria el
rango de Voutmin, de esta manera se llegd a la segunda aproximacién donde VDD=2.5V, VSS=-
1.7 y G se mantuvo en el valor de la aproximacién anterior. Los resultados se muestran en la Figura
4.38.

El ajuste de la Figura 4.38 es casi perfecto, no hay desvio en la salida, pero aun se nota
una ligerisima distorsién hacia el Voutmin, de aproximadamente 0.02 V, al aumentar el factor
de amplificacion esta distorsién logré reducirse, de manera que el factor de amplificacién de la
aproximacion final quedo fijo en 26K(2, la configuracién se muestra en la Figura 4.39 y los resultados
se presentan en la Figura 4.40

98



Database : ampnoinversor_vpt_c3Shd dewice 15 June 12, 2007 / 9:22:12 PM  cdiaz / umkmomn

§ vivoury

Veltage (V)
s

| T T T T T T T T T T
0.0M 50M 10.0M 15.0M 20.0M 25.0M 30.0M 350M 40,00 450M 50.0

Titae (s)

Figura 4.38: Resultado de la simulacion para la segunda aproximacién del amplificador de senales de
EEG. La senal de entrada es de 100 Hz, de 1004V pico, 201V pp. Factor de amplificacién G=15K,
resistencia de carga de 10MS2, VDD=2.5 y VSS=-1.7.

OPAMP2ETAPASPARFIFFN1BKE1

w,wi s 1 1> VOUT
N

Y of > 10000K
A/\/
R2
< 1
I

10P

BB <

VoD

Figura 4.39: Configuracién del amplificador de seniales de EEG. La senal de entrada es de 100 Hz, de
100pV pico, 200V pp. Factor de amplificacion G=15K, resistencia de carga de 10M€2, VDD=2.5
y VSS=-1.7.

99



00T

June 12, 2007 7 9:46:52 FH cdiaz / unknoum

12 ¥ {VOUT)

104 W{VOuIT)

. ¥ (VOUT)
o0&

05

0.4 /\ : -

02 Peak To Prek : 10250 MY \

0.0 Peek To Prek : 1 1248 ¥ Peek Ta Prak : 20056 ¥
02
0]
08
10

WVoltage (V)

12 ]
I | | | | | | I | I
80.00 — V{VIN)
p— V(VIN)
J V(VIN)
40,07

Feek To Peek : 200.00 LIV

30,07 ] \
0.00 ] /
] Peak To Feak + 100,000 TV

000 \ﬁ‘\

/
00T pegk To Peak - 10000 UY /] ' ' | |
60007 —| Y
-B0.07 — =

-100.01T7
-120.0T7 \m

4 e e e
-140.017 _| =

T ™ T ™
30.0M 35.0M 35.0M G008

Voltage (V)

T T T ™
43.0M 5008 &5.0M 7008

Time (s}

L
25.0M

Figura 4.40: Resultado de la simulacién para la tercera aproximacién del amplificador de seniales de EEG. La senal de entrada es
de 100 Hz, de 1001V pico, 200V pp. Factor de amplificaciéon G=15K, resistencia de carga de 10Mf), VDD=2.5 y VSS=-1.7.



En la Figura 4.40, se incluyeron senales de entrada de 10, 100 y 200 ¢ Vpp para representar una
mejor muestra de sefiales caracteristicas de EEG. Se puede apreciar la buena calidad de las senales
de salida, sin desvio, con la amplificacién efectiva deseable y sin distorsién.

Con la configuracién final escogida se procedié a hacer el analisis en frecuencia AC y de ruido
en las figuras 11 y 12 colocadas en el apéndice E. La configuracién del esquematico es idéntica a la
de la Figura 4.39, exceptuando la fuente en la entrada, que se sustituye por una fuente de AC.
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Capitulo 5

Trazado(Layout).

Este capitulo describe el disefio de layout para el amplificador, aunque se encontré una con-
figuracion ideal para el amplificador de senales de EEG buscado (seccién 4.4.8), este funciona con
caracteristicas no deseables como la alimentacién asimétrica, ademas de cualquier forma dicha con-
figuracién parte de la celda op amp disenada. Ademas la celda op amp es un bloque funcional que
puede servir para muchas otras configuraciones, o por si misma con los paths de salida adecuados,
fabricarse como un op amp CMOS.

Después de obtener una simulacion satisfactoria del diseno, el siguiente paso es la imple-
mentacién fisica en layout. Los aspectos fisicos del disefio ejercen una fuerte influencia en el de-
sempeno eléctrico del dispositivo. No se puede asumir que el disefio esta completo sin considerar
cuidadosamente la implementacion fisica. Un buen diseno eléctrico puede arruinarse por un disenio
fisico o layout deficientes.

El disefio del layout con herramientas de software que solo permitan la edicién de poligonos no es
algo trivial, aparte de requerir de los conocimientos eléctricos necesarios, requiere del conocimiento
en detalle del proceso con el que serd implementado, lo que es muy dificil por todas las considera-
ciones que deben de hacerse.

En el capitulo anterior se explicé de manera breve el software empleado en la elaboracion de
esta tesis, y en la seccién 4.2 se indicaron las consideraciones que deben de hacerse para que haya
compatibilidad al hacer el layout mediante la técnica de SDL.

El proceso optado para la celda op amp, fue el proceso de 0.35 micrones de austriamicrosys-
tems C35B4C3 (“standard top metal ”), el cual es un proceso CMOS digital y analdgico de alto
desempenio, que tiene cuatro capas de metal, dos capas de poly y una capa de poly de alta resis-
tividad. Con voltajes de alimentacién de 3.3 y 5V

5.1. Layout Dirigido por Esquematico (SDL).

El proceso de SDL se inicia creando una nueva vista de nuestro diseno, se escoge la vista de
layout y se selecciona como fuente un view point creado a partir del esquemaético. La metodologia
indicada por Mentor Graphics indica que debe de seleccionarse como fuente el esquematico, lo
cual es efectivo si no se estd usando el HIT-kit de AMS. En la informacién que puede accederse
libremente desde las paginas Web de austriamicrosystems [8] y [9] es donde se indica como se crea
el viewpoint y el procedimiento para el SDL.

Al crearse la vista se abre la aplicacion de IC station, que sirve para la ediciéon de capas para
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poder disenar fisicamente circuitos integrados. Se abrird una ventana para la edicién del layout junto
con la ventana que muestra el esquematico del disefio, si no se abre se selecciona en el ment Open—
Open Logic para abrir la ventana donde aparece el esquematico.

En la pigina Web de AMS [9], se indican los pasos a seguir para la realizacién del layout
mediante la técnica de SDL. Para colocar los elementos se seleccioné la herramienta de place— Inst
de la pestana place & route del menu principal colocado en la parte lateral derecha de la pantalla.
Esta herramienta permite ir colocando uno por uno cada elemento, todos los elementos se forman de
manera automatica con los generadores del HIT-Kit, solo se tienen que colocar, todos a excepcién
del capacitor, para el cual, cuando llega su turno de ser colocado se pide que se trace una linea
de poly, esta linea debe de ser del largo que puede apreciarse en las propiedades del capacitor en
el esquematico, al haberlo trazado simplemente se da doble clic y el capacitor se coloca, conforme
se van colocando los elementos se van trazando las lineas guia, que guardan la conectividad del
esquematico para posteriormente trazarse con pistas de metales conductores.

Deben de ajustarse las dimensiones de los transistores, ya que originalmente aparecen con las
dimensiones indicadas por el esquematico, y las relaciones de aspecto de transistores M6 y M7 son
mucho mayores en comparacion a las de los demas transistores. Para solucionar esto se selecciona en
el mend del lado derecho DLA Layout — Dedit — Fold, que permite doblar o partir los transistores,
de manera de obtener un transistor equivalente con una relacién de aspecto menor, tal que permita
un mejor acomodamiento en la celda, buscando aprovechar de manera mas eficiente el area y una
relacién de aspecto lo mas cercana posible a la unidad. El valor que se introduce es el del niimero
de dobleces que se requieren. De manera experimental se consideraron que los valores apropiados
eran de 6 y 8 dobleces para los transistores M6 y M7 respectivamente.

El problema de las dimensiones de los dispositivos también se presentaba con la resistencia,
pero para esta el nimero de dobleces se define desde que se incluye en el esquemaético como se
explico en la seccion 4.2.

En la figura 5.1 se muestran los elementos colocados a partir del esquematico sin haber hecho
aun el ruteo.

En la figura se aprecian sin rutear los bosquejos de los 8 transistores, la capacitancia y la
resistencia que conforman el circuito.

Por la falta de experiencia en el diseno del layout se decidié copiar la celda de la figura 5.1 y
pegarla con otro nombre, con el objetivo de hacer el ruteo y la colocacién de puertos a partir de la
celda copiada, y asf poder dejar la celda de la figura 5.1 disponible para poder completarse de otra
manera, que pudiera ser mas correcta.

A partir de la nueva celda copia de la original se procedié a colocar los puertos, esto se hizo
utilizando la herramienta de colocaciéon automatica de puertos (Autoplace — Ports), esto crea un
marco alrededor de la celda y coloca los puertos sobre este marco, los puertos pueden moverse si
se quiere otra distribucién.

El ruteo se llevé a cabo usando las herramientas de ruteo de “Point to Point "y el “Iroute 7, la
primera permite trazar de manera automatica una pista de metal conductora senalando los puntos
que quieren unirse, si existe la necesidad de hacer cambio del nivel de la pista de metal para evitar
corto circuitos, lo hace de manera automatica colocando las vias necesarias. El Iroute permite que
el usuario seleccione la trayectoria del ruteo, la principal ventaja de esta herramienta es que permite
cambiar de capa conductora, presionando la barra espaciadora, en las uniones de distintas capas
permite hacer el cambio de via necesaria para hacer la conexién correcta dependiendo de las capas
que se conectaran, marcando con v/ cuando se tiene seleccionada la via adecuada. Iroute toma
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Figura 5.1: Figura que muestra el layout de los elementos colocados con las lineas de guia que
representan la conectividad cuya fuente es el esquematico colocado al lado derecho.
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Figura 5.2: Primer layout terminado de la celda op amp.

cuidado de las reglas de diseno. Haciendo uso de estas herramientas se hiso el primer ruteo de la
celda, el resultado se muestra en la figura 5.2

En la parte superior central de la celda se puede observar la resistencia, los transistores pequenos
de forma casi cuadrada colocados bajo la resistencia en la parte central, son los transistores de la
carga espejo de corriente de la primer etapa M3 y M4, también abajo de la resistencia pero bajo el
extremo izquierdo, se encuentran los transistores de entrada M1 y M2. Abajo de los transistores M3
y M4 esta el transistor M8 y bajo este el transistor M5. Los rectangulos del lado derecho de la celda
bajo la resistencia son los transistores M6 (el de arriba) y M7(el de abajo). El cuadrado grande
de la parte inferior izquierda es el capacitor de compensaciéon C.. En la figura se colocaron unas
“reglas 7, que fisicamente no forman parte del layout, tan solo se colocaron para poder apreciar las
dimensiones del layout. La celda es de aproximadamente 265 x 215 pm, se aprecia a simple vista
que el drea de la celda aun puede reducirse considerablemente puesto que sobra bastante espacio
entre la ubicacién de las barras donde estan colocados los puertos y los elementos del layout. Esta
colocacion no se hizo asi de manera intencional, se definié de esa manera debido que se selecciond la
opcién de la colocacién automaética de puertos. Aun con este ajuste pendiente, segin la tabla 2.2.2,
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cumple holgadamente con el requerimiento del limite del area, como se demuestra a continuacién.
El Area de layout (A;qy) debe cumplir con la sigiente condicion:

Ajay <5000 x (Imin)? (5.1)

Al evaluar las dimensiones del layout de la figura y la longitud minima de canal (lmin) que es
de 6um, se obtiene la siguiente desigualdad:

56,975um? < 5000 x 6m? (5.2)
56,975um? < 180, 000um?

La desigualdad se cumple, Ay, es aproximadamente 3 veces menor que el limite.

5.2. Verificacion del Layout.

Antes de comenzar a verificar la celda deben de colocarse etiquetas a los puertos para que el
archivo de reglas pueda reconocer la conectividad especialmente para la comprobacion de las reglas
eléctricas y para reconocer los puertos si se usa Calibre [9].

Para verificar la celda se da click en ICrules — Check, para comprobar el layout con las reglas
de diseno y geometria especificadas en el archivo de reglas. Después de correr ICrules se detectaron
varios defectos en el diseno del layout, los cuales fueron corregidos, entre los errores que salieron
estaba la mala colocacién de algunos paths, el ancho de los puertos de alimentacién (lo cual se
tuvo que solucionar con edicién de poligonos) y la distancia entre unas pistas conductoras de
metal. También marcaba el error de que estaban perdidas las capas FIMP y NLDD, lo cual se
solucioné como se explica en [9], al dar click en Hit-Kit Utilities — Generated Layers y en el
menu seleccionar las capas faltantes. Después de corregir todos los errores para los que se pudo
entender el origen, se obtuvo el diseno de layout para el op amp que se muestra en la figura 5.3

Para una mejor apreciacién del layout se tomaron acercamientos para mostrar mas en detalle
los transistores y los puertos en las figuras 5.4, 5.5, 5.6, 5.7 y 5.8.

También se empled el “short-checker ”para verificar que no existieran cortos circuitos, el test
paso sin detectar cortos. Ademas se corrié el “Antena Check 7, del cual deben de corregirse todos
los errores, lo cual no fue necesario ya que no detecté ninguno.
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Figura 5.3: Layout definitivo de la celda op amp.
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Figura 5.4: Acercamiento al layout definitivo de la celda op amp. Se aprecian los transistores M1,
M2,M3,M4, M5, M6 y M8 ademas de la resistencia Rs y el borde superior derecho del capacitor
Cec.
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Figura 5.5: Acercamiento al layout definitivo de la celda op amp. Se aprecian los puertos de entrada
V+y V-.
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Figura 5.6: Acercamiento al layout definitivo de la celda op amp. Se aprecia el puerto de alimentacién

VDD.
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Figura 5.8: Acercamiento al layout definitivo de la celda op amp. Se aprecia el puerto de salida

VOUT.
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Capitulo 6

Conclusiones.

En esta tesis presenté el flujo de diseno completo de un circuito integrado; desde su concep-
ci6én, pasando por los cdlculos matemadticos, captura esquemdtica, simulacién, trazado (layout) y
verificacion. El circuito implementado es una celda op amp CMOS de propédsito especifico, para
la adquisicién de senales de EEG. El disefio del op amp es un proceso reiterativo que requiere de
muchos ajustes, para poder hacerlo mas eficiente y rapido implementé la metodologia del proceso de
diseno del amplificador de dos etapas tipico en una rutina de MATLAB. Con la rutina en primera
instancia, logré obtener una aproximacion que cumpliera con todas las especificaciones requeridas
por el proceso de disefio capturado; si no se cumple con alguno de los requerimientos la rutina avisa
en pantalla con cual requerimiento no se estd cumpliendo. Dado que el método de diseno se centra
en encontrar los valores para las relaciones de aspecto de los transistores, fue sencillo lograr que con
la rutina se pudiera definir el W y L de los mismos, a parte de poder escalarlos, lo que repercute en
la disminucion del parametro de modulacion del canal A, y en consecuencia dada la relacion 3.40
en el aumento de la ganancia. En la etapa de simulacién, escalando las relaciones de aspecto de
los transistores se obtuvieron seis aproximaciones, con el objetivo de cumplir con el requerimiento
para la ganancia de lazo abierto, este requerimiento lo verificaba mediante simulaciones en AC del
amplificador(4.4.1), para las cuales, en principio, no hice el andlisis de compensacién de desvio de
entrada (4.4.4). Este andlisis lo realicé después de haber seleccionado la aproximacién a implemen-
tar (la 6), y simulé nuevamente, ya con la compensacién de desvio incluida, lo que resulté en una
mayor ganancia que la prevista por la simulacién sin la compensacién incluida (aproximadamente
10dB mayor). Después de la etapa de simulacién, segui con la etapa de implementacién del trazado
(layout), mediante la técnica de trazado dirigido por esquematico(SDL). Por ltimo se verifiqué la
celda e hice las correcciones del layout indicadas por la verificacién, para por ultimo obtener el
layout final que se aprecia en la figura 5.

Se puede concluir lo siguiente:

= En esta tesis demuestro la relacién directamente proporcional entre las dimensiones de los
transistores y la ganancia de lazo abierto del amplificador.

= Al hacer las simulaciones en el dominio del tiempo y frecuencia pude comprobar la estabilidad
del amplificador, lo que verifica la fiabilidad de la rutina implementada.

» Las simulaciones complementarias que se incluyen (temperatura, ruido, andlisis montecarlo),
indican que aunque quiza la celda no esta optimizada, es fabricable.
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6.1.

Al hacer el barrido de DC para encontrar el desvio de compensacién de entrada y calcular la
pendiente del rango lineal de la salida del amplificador, encontré un valor para ma 91.84 dB
(4.4.4) equivalente a la ganancia méxima de lazo abierto del op amp, este resultado concuerda
con el que obtuve de la simulacién en el dominio de la frecuencia con compensacién de desvio,
donde se observa una ganancia méaxima de ~ 92.09 dB, solo ~ 0.26 dB mayor.

Los resultados para el ancho de banda y el margen de fase, de la configuracién con com-
pensaciéon de desvio, para la simulacién del amplificador en AC en lazo abierto fueron,
GB=4.96836MHz y M® = 57,94202°; resultados que concuerdan con los especificados desde
el diseno de origen, que fueron de GB=5MHz y M ® = 60°.

Trabajo a Futuro.

Si se pretende mandar fabricar la celda de esta tesis, al layout faltan colocarle los pads (los
elementos de conectividad de la dltima etapa) de la periferia, y de ser necesario redistribuir la
colocacion de los puertos, para la colocacion éptima de pads, la redistribucién de los puertos,
requeriria de eliminar el ruteo conectado hacia ellos y redefinirlo.

También faltan por verificar las conexiones de los bulks, lo que pasa es que al usar el método
de SDL, se supondria que se guarda toda la conectividad del esquemaético, sin embargo dichas
conexiones no se aprecian de manera fisica en el layout.

Para completar el flujo de diseno previo a la fabricacién del dispositivo, esencialmente falta
utilizar la herramienta Calibre, que sirve para completar la verificacién y extraer las capaci-
tancias pardsitas del layout para después anadirlas a un modelo Spice, que serfa un modelo
mas aproximado al comportamiento que tendria la celda si es fabricada.

Realizar las simulaciones que se consideren convenientes utilizando el modelo SPICE para
verificar el comportamiento eléctrico del circuito (Post-simulacién).

Después de la post-simulacién, si no se estd conforme con el desempenio del circuito, se re-
queriria regresar a la etapa de diseno del layout, o dependiendo de la inconformidad, quiza re-
gresar hasta la etapa de disefio ya sea para modificar los tamanos de los transistores y/o
valores de la resistencia y capacitor, cambiar la arquitectura empleada o agregar etapas para
robustecer el diseno.

Si se esta conforme con el desempeno, el siguiente paso seria la exportacién del layout al
formato de fabricacién GDSII, con lo que se daria por concluido el flujo de diseno del op amp.

Después de la post-simulacién, si se estd conforme con el desempeno del circuito (si no es
asi, se requeriria regresar a la etapa de diseno del layout, o dependiendo de la inconformidad,
quiza regresar hasta la etapa de disefio), el siguiente paso seria la exportacion del layout al
formato de fabricacién GDSII, con lo que se daria por concluido el flujo de diseno del op amp.

Todos los puntos anteriores son en relacién a la celda op amp disenada, hablando en un
sentido general para el proyecto de la ciatedra de Bio MEMs de crear un micro dispositivo
capaz de efectuar la adquisicion, acondicionamiento, procesamiento y transmision de senales
de electro encefalografia (EEG); de principio para la etapa de adquisicién que es donde se
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emplearia la celda disenada, faltaria definir la arquitectura a nivel op amp conveniente, en
esta tesis se propone una configuracion de un amplificador no inversor 4.4.8, sin embargo este
solo cumple con los requerimientos de amplificacién y no con los de limitacién del ancho de
banda, ademas las condiciones de bajo las que se logré el objetivo no son muy convencionales
y requieren de mucha precisién, por lo que es recomendable considerar una arquitectura mas
robusta. De la electrénica de instrumentacion se pueden obtener diversas configuraciones que
pueden ser de utilidad (por ej. el amplificador de instrumentacién).

De modo superficial, ya que en esta tesis no se aborda en absoluto el diseno de las etapas
posteriores al acondicionamiento de la senal, cabe hacer la observacién de que si se desea
hacer un filtrado de la senal de interferencia de los 60 Hz (lo que es de suma importancia por
las amplitudes tan pequenas de las senales de EEG) como el propuesto en [12], se requeriria
de una arquitectura en hardware compleja capaz de ejecutar el algoritmo, otra opcién seria
emplear en esta etapa un FPGA o un DSP.

Otra opcién para disminuir la interferencia de las lineas de alimentacién (interferencia de los 60
Hz), es el uso de electrodos activos, como se propone en [4], ya existen de este tipo de electrodos
a la venta en el mercado [11], sin embargo estos se fabrican a partir de circuitos integrados
ya comerciales. Para lograr hacer mas eficientes los electrodos principalmente en cuanto la
reduccion del ruido, seria bueno lograr la integracion del electrodo con el amplificador de
sefiales de EEG en el mismo sustrato, lo que es posible haciendo uso de tecnologia MEMs
[22].Para hacer esto tendrian que analizarse las caracteristicas de las capas del proceso, para
definir el proceso de integracién mas conveniente para la integraciéon del electrodo con el
amplificador, ya sea para hacerlos en el mismo proceso de fabricacion de circuitos integrados
CMOS, o para integrarlos acoplando procesos diferentes.
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Apéndice A:Tablas.

Simbolo | Descripcién Valor Tipico Canal-N | Valor Tipico Canal-P | Unidades

Viro voltaje umbral 0.7£0.15 -0.74+0.15 A4

K’ Transconductancia (en saturacion) 110+10 % 50410 % wA/ Vs

~y umbral bulk 0.4 0.57 vV

A modulacién de la longitud del canal 0.04 (L=1pm) 0.05(L=1pm) vt
0.01(L=2 pm ) 0.01(L=2 p)m

2|¢r| Potencial de la superficie en inversién fuerte | 0.7 0.8 \Y%

Tabla 1: Parametros de modelo para un proceso tipico CMOS bulk, adecuado para calculos a mano
usando el modelo simple. Estos valores se basan en un proceso de 0.8 um silicon-gate bulk n-well

Simbolo | Descripcién Valor Tipico Canal-N | Valor Tipico Canal-P | Unidades

Vro voltaje umbral, canal largo (10x10) 0.46+0.1 -0.68F0.1 A%

Vro voltaje umbral, canal corto (10x0.35) 0.5+0.1 -0.65F0.1 Vv

VTN3L | voltaje umbral, canal corto (10x0.35) 0.59+0.1 -0.7270.1 \Y%
medido en regién lineal

K’ Transconductancia (en saturacién) 1704+20 % 58+10 % pA/V?

v umbral bulk 0.58+0.1 -0.4F0.08 VV

2|or| *Potencial de la superficie en inversién fuerte 0.79 -0.77 \Y%

1o Movilidad efectiva 370 126 cma/Vs

tox Espesor de la capa de 6xido bajo la compuerta | 7.6+0.5 7.6+£0.5 nm

Tabla 2: Parametros de modelo para un proceso tipico CMOS bulk, adecuado para calculos a mano
usando el modelo simple. Estos valores se basan en el proceso de 0.35 pm de AMS (austriami-
crosystems). * Este valor se tomé de una referencia ajena a los documentos del proceso de AMS

[13].
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Apéndice B:

Procedimiento de diseno para un Amplificador Op-
eracional “Unbuffered "de Dos Etapas (propuesto en 1a referencia

[24]).

Este procedimiento de disenio se tom¢ del libro [24], a continuacién se explica el método.

Este procedimiento de disefio asume que la ganancia de corriente directa (A,), el ancho de
banda de ganancia unitaria (GB), el rango de entrada de modo comun [Vp,:(max) and Vi (min)],
y la potencia de disipacién (Pg;ss)son proporcionados.

1.

Escoja la longitud mas pequena posible para el dispositivo, tal que permita tener un pardametro
de modulacion del canal constante y se adapte bien a los espejos de corriente.

A partir del margen de fase deseado, elija un valor minimo para C¢; de esta manera para un
margen de fase de 60° obtenemos la siguiente relacién Esto asume que z > 10GB.

C. > 0220, (1)

Determine el valor minimo para la corriente de cola (“tail current ”)del mayor de los dos
valores.

Is=SR-C. (2)
~ Vpp + |Vss|
I5 = 10 <2TS (3)

. Encontrar S5 a partir del maximo voltaje especificado.

21,
ks3[Vpp — Vin(mazx) — |Vroes| (max) + Vi (min)]?

Sy = >1 (4)

. Verifique que el polo y el cero debido a Cye3 y Cyea(= 0.67W3L3C,,) no seran dominantes,

asumiendo que ps serd mayor a 10GB.

9Im3
> 10GB )
2Cs3 (5)

. Disenar 51(S2) para lograr el GB deseado.

2
Im2
mi =GB -Cc= 81 =S =
gm1 G C 51 SQ Ké[5 (6)
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7. Encuentre S5 del voltaje minimo de entrada. Primero calcule Vpgs(sat) luego encuentre Ss.

I
Vpss(sat) = Vi (min) — Vgg — ﬂ—‘j — Vri(maz) > 10mV (7)
215
Sy = 8
* 7 Kl[Vpss(sat)s)? (®)

8. Encuentre Sg e I igualando el valor del segundo polo (p2) a 2.2 veces GB.

9m6 = 2529m2(CL/Cc) (9)

Se asume que Vgaq = Vsas, por lo que tenemos

S = S, Im8 (10)

gma

Conociendo gmg y Sg se resuelve para Ig, obteniendo la siguiente expresion

2
Io = —mb (11)
2K{Se

9. Se puede calcular I de manera alternativa utilizando la siguiente expresién

gme
J A L — 12
6 KéVDSﬁ(Sat) ( )

Y después usando la expresién previa para encontrar Ig. Pero no se garantiza el espejeo
correcto entre M3 y M4.

10. Se disena S7 para obtener la razén de corrientes deseada entre I5 e Ig.

St =16/1555 (13)

11. Compruebe las especificaciones de ganancia y disipacién de potencia

2gm2gm6
A, = 14
15()\2 + )\3)()\6 + )\7) ( )

Piiss = (Is + Is)(Vpp + [Vss]) (15)

12. Si las especificaciones de ganancia no se cumplen, se puede disminuir las corrientes I5 e Ig
o incrementar las razones W/L de M2 y/o M6. Después de hacer algin cambio, se debe
recalcular la ganancia. Si la disipacion de potencia es muy grande, se pueden reducir las
corrientes I5 e Ig. La reduccion de corrientes probablemente requerird incrementar alguna de
las razones W /L para satisfacer las oscilaciones(swings) de entrada y salida.

13. Simule el circuito para comprobar que se cumplan todas las especificaciones.
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Apéndice C:

Rutina Implementada en Matlab para el Desarrollo
del Diseno del Op Amp de Dos Etapas.

%h%A%hARUTINA PARA EL DISENO DE UN OP AMP TIPICO DE DOS ETAPAS
%%%%%%DE ENTRADA PAR DIFERENCIAL NU%%hshhhhhtelslslstototolslstetststote
%Basado en el procedimiento de disefio del capitulo 6

%del libro de CMOS Analog Circuit

%Design de Philip E. Allen y Douglas R. Holberg
hhhhhIncluye los pardmetros del proceso de fabricacidn
%hhh%C35B4AC3 de AMS

%%Elaborado por Carlos José Diaz Torres

%/%Departamento de Ingenieria Eléctrica

% HITESM

%%2007

clc;

format short g;

Tt toto Io o to o VoS 1o To o o WENTRAD AS Y, %o %o To o Vo o Fo o To o foto To Fo Vot o Fo o to o fo o To Fo o
Totatototo ot to Toto o oo Joo Fo oo Voo to Foto o oo Foto Fo oo Vo o to fo o Fo oo Foto Fo o to Fo o o Fota
Ut toto oo APARAMETROS DE ESCALAMIENTO (AJUSTE) %%%%///s
KCc=3;

K1=6;%K1,2

K3=6;%K3,4

K5=6;

K6=6;

K7=6;

T oottt tolohohdeds REQUIRIMIENTOS %%htototetetototatotote oo totatoth
Toto oo Too To o ToTo To o To o To o ToTo To o To o To o To o To o To o Yoo To o To o Jo o To o oo o o o o
%hkVoltaje de Alimentacién

VDD=1.5; YAl

VSS=-1.5; YA

Av=10000; %V/V Ganancia de corriente directa, solo aparece como
%requerimiento

GB=be6; %Hz Ancho de Banda de Ganancia Unitaria

SR=5e6; %V/S Slew-rate (5V/us)

Tttt to o to ottt foiRango de entrada de modo comin
Dototo o lototofototo o Toto oo h ICMR. Input Common-Mode Range
Vinmin=-0.5; YA

Vinmax=0.5; YA
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Tttt ottt hhiRango de salida
bt toto o toto e tothhOutput Voltage Swing
Voutmax=1; VAU

Voutmin=-1; YA

Tt to Tototo o fo o To o foto o To o Fo o Voo To o foto To Fo fo Fo o Voo Fo o

CL=10e-12; %F, faradios
L=1e-6; %m, metros

Yoo 1o oo oo ToTo o o o ToTo o o Jo To o o o Jo To o o o o To o o o Jo ToTo o o Jo To o o o Jo T o o o To T o o o

T ot to To o too fo S 1o o Toto o To o to o Fo o To Fo Vot To To o Vo o Yoo Fo Fo oo o Fo ot o Voo To o Fo o To Fo o Fo o Fo oo o
Yottt ool oo/ hCONSTANTES DEL Si%%%tetetetetetetetetetetotototoo oottt tatatatots
e0= 8.854%10"(-12) ;%F/m
Eox=(3.9)*e0; %F/m

ToTo T ToTo T To o ToTo JoTo o To o o Jo o To o o o o To o o o o To o o o o oo o o o To o Fo o o o Fo o o o Jo o o o o o o
%%PARAMETROS DEL PROCESO AMS 0.35 MICRONES C35BAC3Y%%%hhhlhihh
Tox=7.6e-9; %m

Cox=Eox/Tox; %F/m2

ToloToTo ToTo Too ToTo To o FoTo FoTo Fo To Foto FoJo Jo /P ARAMETROS - N7t a oo oo toe
MUON=370e-4; %m2/Vs

Voo oo Too Too FoTo FoTo Fo T KN FoTo Jo o Fo o Fo o Jo o FoFo Fo o Yoo Fo o
KN=170e-6; HA/V"2

KNmax=150e-6;

KNmin=190e-6;

T T to T o To o To o To e o ' TON (V) Yool To o To o fo To o To o Vo To o T
Tt hotohtohthdlhcorto (10x0.35)

VIONc = 0.5;

VTONmaxc 0.6;

VIONminc = 0.4;

Tt bttt hththhlargo (10x10)

VION1 = 0.46;

VTONmaxl = 0.56;

VTONminl 0.36;

Voto T loto foTo o To o foTo o To o fo T o To o o To o Yo 7o L PARAMETROS - P o th o oo foth o
MUOP= 126e-4; %m2/Vs

Voot To o foTo o ToTo Jo To T ToKP To o Fo o o To o Fo o o To o Fo o o To o o

KP=58e-6;% A/V~2

KPmax=68e-6;

KPmin=48e-6;

Voo o To ToTo ToTo ToTo ToTo To T NTOP (V) Yoo o To o Too Too Too To o To o To o
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Dotololotohototohotohcorto (10x0.35)

VIOPc = -0.65;

VTOPmaxc = -0.75;
VITOPminc = -0.55;

Dot hots ot ottt largo (10x10)
VIOP1 = -0.68;

VTOPmaxl = -0.78;
VITOPminl = -0.58;

T T ToToToTo T o o o o o o o HSEGUNDA - TTERACT ONY 4o e oo oo o
Tl ToToTo T T To o o T T To o o o T T o o o T o T T L AMBD A To 1o o o T To o o o T To o o o T oo o o T o o
VDS1L=2;

VDS2L=2.5;

ID1LM2=575.7721E-6;
ID2LM2=576.9411E-6;
ID1L.M4=-36.4608E-6;
ID2LM4=-36.5891E-6;
ID1LM6=-1.5308E-3;
ID2LM6=-1.5362E-3;
ID1LM7=7.5781E-3;
ID2LM7=7.5935E-3;

LAMBDAM2=(ID1LM2-ID2LM2) / (VDS1L*ID2LM2-VDS2L*ID1LM2) ;
LAMBDAM4=(ID1LM4-ID2LM4) / (VDS1L*ID2LM4-VDS2L*ID1LM4) ;
LAMBDAM6=(ID1LM6-ID2LM6)/ (VDS1L*ID2LM6-VDS2L*ID1LM6) ;
LAMBDAM7=(ID1LM7-ID2LM7)/(VDS1L*ID2LM7-VDS2L*ID1LM7) ;

Yot loTo o ToTo o o o oo ToToTo o o o o o o o ToTo oo o o o o o ToTo oo o o o o o ToTo oo o o o o o ToTo oo o o o o Jo To T oo o o o o

%l hhih i INICIO DE LA RUTINAKLKTeotototototo oo o o s o s sisisieioootototototttolololoolole

Ccmin=0.22*CL; % Se calcula el capacitor de compensacién de miller (mayor o igual)
Cc=Ccmin*KCc;

I5=SR*Cc;
I11=I5/2;
I12=15/2;
I3=-11;
I4=-12; %I3=I4

S3=I5/(KP* (VDD -Vinmax-abs(VTOPmaxc)+VTONminc) ~2) ;
S4=S3;
S35
L3=L;
W3=L3*S3;
L3=L3%*K3;
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W3=W3*K3;

S4=583;
W4=W3;
L4=L3;

gm3=sqrt (2¥KP*S3*abs (I3)) ;
gmd=sqrt (2*xKP*S3*abs (14));

Cgs3=0.667*L3*xW3*Cox;
p3= -gm3/(Cgs3) ;
p3=abs (p3)/(2%pi) ;%en hz

gm1=GB*2*pix*Cc;

S1=(gm1°2)/(2*KN*I1) ;
L1=L;
W1=L1%*S1;
L1=L1%K1;
W1=W1*K1;

S2=81;
W2=W1;
L2=L1;

gm2=sqrt (2*S2*KN*I2) ;
BETA1=KN*S1;

VDS5sat=Vinmin-VSS-sqrt (I5/BETA1)-VTONmaxl; %se

S5=(2%15)/(KN*VDS5sat~2) ;
L5=L;
W5=L5%*S5;
L5=L5*K5;
W5=W5*K5;

gmbmin=10*gml; Jmayor igual
gm6=2 . 2*gm2* (CL/Cc) ;

p2=-gm6/CL;
p2=abs (p2)/(2*pi);

z1=gm6/Cc;
z1=z1/(2*pi);

S6=S4* (gm6/gm4) ;
L6=L;

122

ajusté al final vtOc-1



W6=L6*S6;
L6=L6%*K6;
W6=W6*K6 ;

I16a=gm6~2/ (2*KP*36) ;
I6b=(S6/S4)*I1;

I6=max(I6a,I6b);
I7=-16;

S7=(I6/15)*35;
L7=L;
W7=L7*37;
L7=L7%K7;
W7=W7*K7;

BETA7=KN*S7;
VDS7sat=sqrt (2xabs(I7)/BETAT7) ;

VSG6=(gm6/ (KP*S6) )+ VTOP1;
Vmaxout=VDD+VGS6;
Vminout=VDS7sat;

38=85;
W8=W5;
L8=L5;

VDS8sat=VDS5sat;
Rs=(VDD-VDS8sat)/I5;

Pdiss=(I5+I6)*(VDD+abs(VSS));

Av1=(2*gm2) / (I5% (LAMBDAM2+LAMBDAM4) ) ;
Av2=gm6/ (16% (LAMBDAM6+LAMBDAMT) ) ;
Av=Av1*Av2;

AvDB=20*L0G10 (Av) ;

Totoo o oo 6767676 /s s CONDI CTONES o 0 To oo o oo o o o o o o o o o o o o o o o oo o oo oo oo o ToToToToToToToTo oo To oo
Tololotooto oo oo oo oo 1
if (S3<1)
disp(’NO SE CUMPLE LA CONDICION 1: S3 debe incrementarse a un valor mayor a uno,
para evitar la degradacién del margen de fase’)
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disp(’0OPCIONES:’)

disp(’1. La opcién mads recomendable es aumentar Cc ya sea aumentando el factor
de escalamiento KCc sin modificar CL,’)

disp (’o aumentando CL. El incremento de Cc provocard el aumento de todas

las corrientes.’)

disp (’2. Modificar el requerimiento de GB (aumentarlo)’)

else
disp(’SE CUMPLE LA CONDICION 1: S3 es positivo.’)
end

Yoo ToToToTo o o oo foTo 1o 2
if (abs(p3)>10%GB)
disp(’SE CUMPLE LA CONDICION 2: Cumple con la condicién de p3>10GB’)
else
disp(’NO SE CUMPLE LA CONDICION 2: p3 es menor a 10GB’)
end

Yoo hoToToToTo o o oo foJo1o3

if (VDSbsat <O0)
disp(’NO SE CUMPLE LA CONDICION 3 :°’)
disp (’ VDS5 es negativo. Si S5 es muy grande, probablemente esto
sea la causa.’)
disp (° Puede ser que los requerimientos para el ICMR sean muy exigentes.’)
disp (° Las opciones son: reducir I5(CL), incrementar S1 , aumentar el ’)
disp (° requerimiento de GB, o ajustar el ICMR (disminuir |Vinmin]|)?)

elseif (VDSbsat <100e-3)
disp(’NO SE CUMPLE LA CONDICION 3 :’)
disp (° VDS5 es menor a los 100mV. Si S5 es muy grande, probablemente
esto sea la causa.’)
disp (° Puede ser que los requerimientos para el ICMR sean muy exigentes.’)
disp (° Las opciones son: reducir I5(CL), incrementar S1 , aumentar el ’)
disp (° requerimiento de GB, o ajustar el ICMR (disminuir |Vinmin])’)

else

disp(’SE CUMPLE LA CONDICION 3: VDS5 es mayor o igual a los 100mV’)
end

ToToto oo To o foToo o Joh ok
if ( gm6 < gm6min)
disp(’NO SE CUMPLE LA CONDICION 4 : gm6<10gmi’)
else
disp(’SE CUMPLE LA CONDICION 4: gm6<=10gmi’)
end
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T 1ot Too foTo o ToTo fo o 1o /o5
if ( I6a > I6b)
disp(’NO SE CUMPLE LA CONDICION 5 : S6 debe incrementarse, incremente Cc,
varie CL o aumente GB, o la relacién entre VDD y el ICMR’)
else
disp(’SE CUMPLE LA CONDICION 5: I6a <= I6b’)
end

hhltthh Verificacion del output rangehshhlolslshhlolstshllelstshlololstslolotststslolstststolostotsole

if ( Voutmin > Vminout)
disp(’NO SE CUMPLE LA CONDICION 6a: No se cumple con el requerimiento para
el Vout min’)
else
disp(’SE CUMPLE LA CONDICION 6a: Se cumple con el requerimiento para
el Vout min’)
end

if ( Voutmax > Vmaxout)
disp(’NO SE CUMPLE LA CONDICION 6b : No se cumple con el requerimiento para el
Vout max’)
else
disp(’SE CUMPLE LA CONDICION 6b: Se cumple con el requerimiento para el Vout max’)
end

Dol 1o1o 1o 1o 1o 1o 1o Jo RESULTADOS % %o o ToTo o o o To o o o o To o Fo o To To o o o To To o o o ToTo o o o To T o o o To o o o o To o o o T To o
p2

rp2gb=p2/GB

p3

rp3gb=p3/GB

z1

rz1gb=z1/GB
rgmégml=gm6/gm1
I5

Av

AvDB

Pdiss

S=[S1;S2;S3;S4;S5;56;S7;S8];
W=[W1;W2;W3;W4;W5;W6;W7;W8];
L=[L1;L2;L3;L4;L5;L6;L7;L8];

R=[S,W,L]
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Cc
Rs

LAMBDA=[LAMBDAM2 ; LAMBDAM4 ; LAMBDAM6 ; LAMBDAM7]
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Apéndice D:

Resultados de la Rutina Implementada en Matlab para
el Diseno del Op Amp de Dos Etapas.

En el capitulo 3 se detalla sobre la seleccion del factor de escalamiento de los transistores, que
en lo tnico repercute (si el W y el L se escalan proporcionalmente) es en la ganancia del op amp.
por lo pronto basta decir que se seleccioné el valor de K para todos los transistores, igual a seis y
KC. = 3. Ademss se incluyen los valores resultantes para A.

A continuacién se muestran los datos arrojados por MATLAB.

SE CUMPLE LA CONDICION 1: S3 es positivo.

SE CUMPLE LA CONDICION 2: Cumple con la condicién de p3>10GB

SE CUMPLE LA CONDICION 3: VDS5 es mayor o igual a los 100mV

NO SE CUMPLE LA CONDICION 4 : gm6<10gml

SE CUMPLE LA CONDICION 5: I6a <= I6b

SE CUMPLE LA CONDICION 6a: Se cumple con el requerimiento para el Vout min
SE CUMPLE LA CONDICION 6b: Se cumple con el requerimiento para el Vout max
p2 =

11000000

rp2gb = p2/GB=

2.2

5.4997e+007

rp3gb = p3/GB=

10.999

zl =

1.6667e+007
rzlgb = z1/GB=
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3.3333

rgm6gml = gm6/gml=

3.3333

I5

3.3e-005

Av =

3.0589e+005

AvDB =
109.71
Pdiss =
0.00077287
R:
M S W
1 7.6635 4.5981e-005
2 T7.6635 4.5981e-005
3 1.3467 8.08e-006
4 1.3467 8.08e-006
5 54.9222 2.9533e-005
6 18.333 0.00011
7 33.505 0.00020103
8 4.9222 2.9533e-005
Cc =
6.6e-012

6e-006
6e-006
6e-006
6e-006
6e-006
6e-006
6e-006
6e-006
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Rs

36944
LAMBDA =
LAMBDA2= 0.0040939
LAMBDA4= 0.0071382
LAMBDA6= 0.0071561
LAMBDA7= 0.0040977
>>

SE
SE
SE
SE
SE
SE

p2

Ahora se muestran los resultados fijando KC. = 1 y aumentando Cy, de 10 a 30pF

SE CUMPLE

CUMPLE
CUMPLE
CUMPLE
CUMPLE
CUMPLE
CUMPLE

LA
LA
LA
LA
LA
LA

11000000

LA CONDICION 1: S3 es positivo.

CONDICION 2: Cumple con la condicién de p3>10GB

CONDICION 3: VDS5 es mayor o igual a los 100mV

CONDICION 4: gm6<=10gmil

CONDICION 5: I6a <= I6b

CONDICION 6a: Se cumple con el requerimiento para el Vout min
CONDICION 6b: Se cumple con el requerimiento para el Vout max

rp2gb =p2/GB=

p3

2.

2

5.4997e+007

rp3gb =p3/GB=

10.999

129



zl =

5e+007

rzlgb =z1/GB

10

rgmégml =gm6/gml

10

I5

3.3e-005

Av =

3.0589e+005

AvDB =

109.71

Pdiss =

0.0021206

S
7.6635
7.6635
1.3467
1.3467
4.9222
54.999
100.51
4.9222

0 ~NO Ok WN -

W
4.5981e-005
4.5981e-005

8.08e-006
8.08e-006
2.9533e-005
0.00032999
0.00060308
2.9533e-005

6e-006
6e-006
6e-006
6e-006
6e-006
6e-006
6e-006
6e-006
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6.6e-012

Rs =

36944

LAMBDA =

0.0040939
0.0071382
0.0071561
0.0040977

>>
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Apéndice E:Simulaciones.

Database : awpnoinversor_vpt_c3Sha_device 6  June 8, 2007 / 1:47:14 P
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Figura 1: Resultado de la simulacién para la configuracién tipica del amplificador no inversor.La
senal de entrada es de 100 Hz, de 104V pico, 20V pp. Factor de amplificacion G=1100.

Database : awpnoinversor_vpt_c3%hd_device 4  June 8, 2007 / 1:41:20 P
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Figura 2: Resultado de la simulacién para la configuracion tipica del amplificador no inversor.La
senal de entrada es de 100 Hz, de 104V pico, 201V pp. Factor de amplificacion G=1300.
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Figura 3: Resultado de la simulacién para la configuracion tipica del amplificador no inversor.La
senal de entrada es de 100 Hz, de 104V pico, 201V pp. Factor de amplificacién G=1500.
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Figura 4: Resultado de la simulacién para la configuracién tipica del amplificador no inversor.La
senal de entrada es de 100 Hz, de 104V pico, 20V pp. Factor de amplificacion G=2000.
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Database :
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Figura 5: Resultado de la simulacién para la configuracion tipica del amplificador no inversor.La
senal de entrada es de 100 Hz, de 104V pico, 201V pp. Factor de amplificacién G=5000.
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Figura 6: Resultado de la simulacién para la configuracion tipica del amplificador inversor.La senial
de entrada es de 100 Hz, de 10V pico, 20V pp. Factor de amplificacion G=10000.
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June 10, 2007 / §:32:33 PM cdiaz / unknown
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Figura 7: Resultado de la simulacién para la configuracién tipica del amplificador inversor.La sefnial
de entrada es de 100 Hz, de 10uV pico, 201V pp. Factor de amplificacion G=10000.Se muestran
dos senales de salida, para voltajes de alimentacién de £1.5V y +2.5V
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Figura 8: Resultado de la simulacién para la configuraciéon tipica del amplificador no inversor.La

senal de entrada es de 100 Hz, de 101V pico, 20V pp. Factor de amplificaciéon G=1000 y resistencia
de carga de 100S2.
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Databage : ampnoinversor vpt_c35bd device 4  dune 11, 2007 / 11:43:59 AM  cdias / unknowm
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Figura 9: Resultado de la simulacién para la configuracién tipica del amplificador no inversor.La
senal de entrada es de 100 Hz, de 101V pico, 20V pp. Factor de amplificacién G=1000 y resistencia

de carga de 1MS2.
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o de la simulacién para la configuracion tipica del amplificador no inversor.La

senal de entrada es de 100 Hz, de 101V pico, 20V pp. Factor de amplificaciéon G=1000 y resistencia

de carga de 10MS.
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LET
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Figura 11: Simulacién de la Ganancia y Ancho de Banda para el amplificador no inversor de sefiales de EEG ideal.
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Datahase : amphoinversor _wpt_c3Shd dewice_2 June 12, 2007 /4 l0:12:44 PM cdiaz / unknowm
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Figura 12: Simulacién del ruido de entrada y salida para el amplificador no inversor de senales de EEG ideal.



Apéndice F:
Tarjetas de Adquisicion de Senales de EEG de OLIMEX.

Es de suma importancia mencionar que las tarjetas estdn diseiadas para funcionar de man-
era 6ptima, pero su funcionamiento seguro no esta garantizado. El diseflio puede tener errores que
afecten la seguridad fisica del usuario. Antes de empezar a usar las tarjetas es altamente recomend-
able si no es que obligatorio leer toda la informacién de la pagina Web del proyecto openEEGI3].

De la pagina Web del proyecto openEEG [3] puede accederse a una pagina Web de OLIMEX
[23], empresa dedicada al disenio de dispositivos y artilugios electrénicos, donde aparece informacién
sobre la venta de tarjetas para la adquisicién de senales de EEG.

La disenio de las tarjetas que comercializa OLIMEX se basa en el disefio de fuente libre del
proyecto OPENEEG [3].

Mucha gente esta interesada en lo que es conocido como neuro retroalimentacion o entrenamiento
de EEG por retroalimentacién, un método de entrenamiento mental genérico que hace que la
persona entrenada sea consciente de la actividad general del cerebro. Este método muestra un
gran potencial para mejorar muchas capacidades mentales y explorar la conciencia. Otras personas
quieren experimentar con interfaces cerebro-computadora o simplemente desean observar su cerebro
trabajando [23].

El objetivo del proyecto OpenEEG es hacer diagramas y software para hacer dispositivos de
EEG hechos en casa, de manera gratuita. Esto con el propdsito de guiar a personas inexpertas que
deseen experimentar con el EEG. En las Figuras 13 y 14, se muestran las tarjetas vendidas por
OLIMEX, la primera figura muestra la parte analdgica y la segunda la digital.

Por parte del Departamento de Ingenieria Eléctrica se adquirieron dos pares tarjetas ya armadas
(2 analdgicas y dos digitales) y dos pares de circuitos impresos para armar adquiriendo las piezas
necesarias otros dos pares de tarjetas. La labor llevada a cabo con las tarjetas fue probar su
funcionamiento, para poder hacerlo se tuvieron que armar cables conectores, ya que no venian
incluidos, los cables requeridos son los siguientes:

= El cable plano que conecta la tarjeta analégica de entrada con la digital

= El cable de Programacion, que se conecta del puerto paralelo de la computadora a la tarjeta
digital

= El cable serial, para la transmisién de datos.
= El cable de alimentacién

= Los cables de los electrodos

Todo acerca del procedimiento de implementacién de las tarjetas, cables conectores y demads;
asi como de la programacion del microcontrolador se puede consultar de la pagina Web del proyecto
openEEG [1].

Reciclando material de computadoras desarmadas se encontré un cable plano que coincidia para
la interconexién entre tarjetas (de 34 pines). Se armé el cable serial, que conecta el puerto serial
de la PC con la tarjeta digital. Para la correcta conexién de este cable se muestra a continuacién
la lista de asignacion de colores respecto a los pines de conexién de la tarjeta:
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Figura 13: Tarjeta de adquisicion de senales de EEG de OLIMEX, parte analdgica. Imagen tomada
de [23].

Cable Serial
Rojo-GND1
Negro-TXD
Amarillo-RXD

Se armé un cable programador con la configuracién que se muestra en la pagina Webl[1] re-
sulté que el microcontrolador ya venia programado, y se encontré un conector de dos pines 1til
para emplearlo como el cable de alimentacion.

Lo siguiente fue descargar uno de los programas recomendados para probar el funcionamiento de
las tarjetas, se optd por el software de BioEra. Se instald, se hicieron todas las conexiones necesarias
y después se tiene que abrir o disenar un sistema a partir de bloques de software (al estilo Lab-
View de National Instruments o Symulink de MATLAB). Se abrié un sistema predeterminado y
se comenzd a correr; al tocar los electrodos conectados en la entrada se detectd la actividad en el
monitor de la PC, lo que significa que las tarjetas funcionan. Ademads el microcontrolador ya venia
programado, pero se puede programar con otras rutinas incluidas en el firmware del proyecto, que
se puede descargar desde la pagina [2].
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Figura 14: Tarjeta de adquisicion de sefiales de EEG de OLIMEX, parte digital.Imagen tomada de
[23].
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