Universidade Estadual de Campinas - UNICAMP
Faculdade de Engenharia Elétrica - FEE
Departamento de Microeletrbnica

Equacionamento, Simulacao e Andlise de Transcondutores que
utilizam o Transistor MOS operando na Regido de Saturacao

A

Luiz Antdnio Razera Junior

Qrientador: - Prof. Dr. Wilmar Bueno de Mt;raes
DEMIC / FEE - UNICAMP

-
o

$fEsm exXerry core ot aiv 2 & aodo final da lose %i
defandidas oor sz AN‘POI\W HAazehd JEniOR Dtsser?ag:ao apresentada a Faculdade de
. ipr oy e ld L comdsad EEngenhana Elgtrica da Universidade
Y s ~ Estadual de Campinas - FEE / UNICAMP -
Jugadoga em 719, "/'Owé_ / 7?? S:‘ ~cdmo requisito parcial & obtengdo do titulo

¢ 'dd Mestre em Engenharia Elétrica
(LR BUENO DEMorAes < imTag .

o - it ars c= |

Campinas, Junho de 1885

g i %
H LHLG AR %
E‘

A 0 TECA BERTTAL
% — s o



Dedico este trabalho...

...a0s meus Pais, Luiz Antonio Razera e Eidil Aparecida Milani Razera, Doutores
pela Vida, sabios Conselheiros, que por todo o meu caminho sempre me apoiaram e in-

centivaram. Que seus ensinamentos me acompanhem para sempre.



Agradecimentos

Gostaria de agradecer a todas as pessoas que, de uma maneira ou de outra,
com maior ou menor intensidade, me ajudaram no processo de elaboracéo
deste trabalho, em especial ...

... aos amigos do Centro Tecnologico para a Informatica - CTI, particu-
larmente ao Eng. Frank Herman Behrens, meu ex-chefe, e ao Eng. Saulo
Finco, pela amizade, apoio, compreenséo e estimulo recebido;

. a0 Eng. Luciano S. Fernandes, colega e amigo, pelas conversas e
discussdes, e pelo gentil fornecimento do programa "Sspice”, de grande im-

portancia para o desenvolvimento deste trabalho;

... ao Prof. Dr. Wilmar Bueno de Moraes, meu orientador e amigo, por

tudo o que me transmitiu, inclusive os conhecimentos cientificos;

. & familia Charry Sierra, por todo ¢ apoio e incentivo, pelas sabias
opinides, pelo carinho e compreensé&o de todos;

... 80s meus pais, Luiz Anténio e Eidil, e @ minha irm&, Renata, pelo esti-

mulo, carinho e amor,

... a minha futura esposa, Ximena, pela paciéncia, incentivo e apoio.
Agradeco, de maneira preeminente, Aquele sem o qual nada disso seria
possivel.

Agradeco a Deus.



Algumas Palavras ...

"Uma coisa permanece. Hd uma férmula famosa - talvez a
mais compacta e famosa de todas as férmulas - desenvolvida
por Euler, partindo da descoberta do matemdtico francés De
Moivre: e ™+ 1=0. Elegante, concisa e cheia de significacdo,
podemos apenas reproduzi-la, mas ndo devemos parar para
perguntar suas implicacoes. Ela interessa tanto ao mistico
quante ao cientista, ao filosofo, ao matemdtico. Para cada um
deles tem um significado. Embora conhecida por mais de um
século, a formula de De Moivre pareceu a Benjamin Peirce,
um dos maiores matemdticos de Harvard do século XIX, algo
como uma revelagdo. Tendo descoberto a formula um deter-
minado dia, ele dirigiu aos seus alunos uma observacdo que
encerra, em qualidade dramdtica e apreciagdo, o que lhe falta
em conhecimento e sofistica¢do: "Senhores”, disse ele, "isso é
certamente verdade, é absolutamente paradoxal; ndo podemos
entendé-lo, e ndo sabemos o que significa, mas provamo-lo e,

portanto, sabemos que deve ser a verdade”.

Quando tanta humildade e tanta visdo existirem por toda parte,
a sociedade serd governada pela ciéncia e ndo por seus com-
ponentes mais espertos.”
Matematica e Imaginagéo

Edward Kasner e James Newman
pag. 107.
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RESUMO

Este trabalho apresenta o equacionamento matematico, as simulagdes e analises detalha-
das do comportamento DC, distorcao harménica, resposta em freqliéncia e excurséo do
sinal de entrada de dez conversores tensio-corrente, ou franscondutores, que utilizam
transistores MOS operando na regiao de saturagao.

Estes transcondutores estao subdivididos em quatro grupos, correspondentes aos guatro
capitulos do trabalho. S&o eles:

& Transcondutores com Pares Diferenciais;

& Transcondutores com Polarizacdo Adaptativa;

= Transcondutores em Classe AB;

= Transcondutores Projetados no DEMIC/FEE-UNICAMP.

Sao tecidos comentarios acerca de cada circuito, enfatizando seus pontos positivos e ne-
gativos, além de comparacgbes entre os transcondutores de um mesmo grupo. Sugestdes e
propostas de melhorias também s8o realizadas, além da verificagéo das mesmas através
de simulagoes.



Vi

ABSTRACT

This work presents the mathematical equations, simulations and detailed analysis of DC
behavior, harmonic distortion, frequency response and input signal excursion of ten V-|
converters, or tranconductors, that use MOS transistors on the saturation region of opera-

tion.

Those transconductors are divided into four groups, which corresponds to the four chap-
ters of the thesis. They are:

@« Transconductors with Differential Pairs;

& Transconductors with Adaptative Biasing;

& Class AB Transconductors;

& Transconductors Designed at DEMIC/FEE-UNICAMP.

Comments are done on each circuit, enhancing their positive and negative aspects, besides
comparisons among transconductors of a same group. Suggestions and enhancement

proposes are also realized, besides their verification by simulations.
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Introducao

Desde a invengao do transistor, em 23 de dezembro de 19847, por John Bardeen, Walter Brattain e
William Shockiey, nos Laboratérios Bell, os rumos do desenvolvimento tecnolégico sofreram uma
revolugio sem precedentes. Deste entdo, a Eletrbnica e, a seguir, a Microeletrbnica, tém desem-
penhado um papel fundamental na evolugdo da humanidade. Presente, porém nem sempre per-
cebida e valorizada, € esta ciéncia a responsavel por feitos que vao desde atos simples e antigos,
como a marcagdo do tempo, até atos praticamente inimaginaveis por nossos antepassados, como
a comunicagao via satélite, a conguista do Espaco e a previsdo de safras agricolas, entre outros.

Historicamente, os primeiros transistores disponiveis (transistores bipolares) substituiram as anti-
gas valvulas com inimeras vantagens. Eram menores e mais leves, ndo tinham necessidade de
filamentos que provocavam perda de calor, eram mais resistentes e eficientes, uma vez que ab-
sorviam menos energia, n&o necessitavam de tempo de aquecimento, podendo ser utilizados a
qualquer instante e exigiam menores tensbes de operagio. Os Circuitos Analdgicos, que até entac
utilizavam valvulas, foram rapidamente se ajustando de modo a utilizar este novo dispositivo. Des-
de entdo, dispositivos cada vez menores, mais baratos e confiaveis tém sido largamente empre-
gados em inumeras aplicagbes. Amplificadores, filtros, moduladores e demoduladores, e, mais
receniemente, conversores A/D e D/A s8o apenas alguns exemplos destas aplicagdes, que s&
inserem num contexto ainda maior, como as comunicagdes, a radiodifusdo e ¢ processamento de
sinais em uma forma geral.

A evolug@o do computador digital tem atuado de forma profunda do desenvolvimento da microele-
trdnica. Através da necessidade de componentes cada vez menores e mais rapidos, novas tecno-
logias tém sido continuamente desenvolvidas. Dentre varias disponiveis, a tecnologia CMOS tem
ocupado posi¢do de destaque na atualidade. Mais de 60% do mercado atual de microeletrénica,
incluindo aplicacbes digitais e analdgicas, & dominado por esta tecnologia. Circuitos digitais de
crescente complexidade, como microprocessadores, microcontroladores e processadores digitais
de sinais tém utilizado cada vez mais esta tecnologia, devido & altissima capacidade de integragao
de componentes que a mesma oferece, fazendo com que circuitos que utilizem milhdes de transis-
tores possam ser realizados numa pastitha de silicio de aiguns miiimetros guadrados.

Sendo assim, o desenvolvimento de circuitos analégicos com transistores MOS tem sido cada vez
mais uma necessidade, de formza a compatibilizar, num mesmo circuito, fungdes analdgicas e digi-
tais, de modo a se obter um sistema integrado Gnico, com maior confiabilidade e menor custo.

A evolucdo da capacidade de processamento de computadores, principalmente equipamentos
pessoais, de baixo custo e altc desempenho, também proporcionou o desenvolvimento de pro-
gramas cada vez mais poderosos e Uteis, atuando como ferramentas de trabalho de profissionais
das mais diversas areas.

Na area de projetos de circuitos, os programas de maior utilidade tém sido simuladores. Baseados
em parametros elétricos e parametros de construgdo de dispositivos, estes implementam as fun-
¢Oes matematicas que descrevem seu comportamento. Desta maneira, o projetista pode observar
o desempenho de seu circuito, antes mesmo de fabrica-lo. Na arera de microeletrénica, um destes
programas tornou-se praticamente um padrdo: SPICE, que quer dizer "Programa de Simulagéo
com Enfase em Circuitos Integrados”. Desta maneira, comportamento DC, andlises da resposta
transiente e de freqgliéncias, analises de rufdo e distor¢do harmdnica de um circuito s30 algumas
das capacidades que se tém hoje em dia nestes simuladores.
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Qutros programas, desenvolvidos nos dltimos anos, também tém servido como ferramentas preci-
osas nas maos de projetisias de circuitos. Pacotes matematicos gque possuem tratamenio simbéli-
co tém ajudado projetistas a resolver e formular, de maneira literal, as equagdes de seus circuitos.
QO programa Mathematica é um exempilo.

Apés o surgimento deste tipo de programa, que possui tratamento simbdlico, surgiram simuladores
simbélicos de circuitos, como o programa Sspice. Desta forma, os comportamentos DC e AC de
um circuito podem ser dados, ndo mais apenas sob a forma de um gréfice, obtido numericamente,
mas através de fungdes matematicas. A possibifidade de se ter, matematicamente, a expresséo de
uma fungdo de transferéncia em fungio de parametros do circuito, como condutancias e capaci-
tancias e ganhos associados, abre uma nova forma de se resolverem problemas anteriormente
solucionados através da intuico e experiéncia de projetistas. No caso da resposta em freqiéncia
de um circuito, por exemplo, um capacitor de compensagio pode ter seu valor exatamente deter-
minado, de modo a aumentar a faixa de operagao. A utilizag@o deste tipo de programa, que torne-
ce uma expressdo matematica do funcionamento do circuito, em conjunto com pacotes matemati-
cos, que resolvem equacgdes, de maneira numérica e simbdlica, estdo se tornando, para o projetis-
ta de circuitos, ferramentas analogas ao processador de texios para um escritor.

De posse destes programas, juntamente com um computador de alta capacidade e velocidade de
processamento, a realidade de um projetista de circuitos integrados é bastante diferente daquela
encontrada nos primérdios da microeletrénica. A tarefa de projeto, hoje, se resume praticamente a
um trabalho realizado sob o auxilic dos programas mencionados, num computador. A fabricagao e
teste de protétipos, etapa essencial para a verificagdo da idéia, vém apenas confirmar 0s resulta-
dos esperados. Embora estes programas tenham auxiliado de maneira importantissima o projeto
de um circuito, a criagdo e idéias para a solugdo otimizada dos problemas sac ainda méritos que
cabem exclusivamente ao projetista.

Esta tese trata, sob o ponto de vista do equacionamento matematico, verificagdo computacional
do comportamento (simulagdo) e analise dos resultados obtidos, de circuitos que realizam a con-
versao de sinais sob a forma de tensao elétrica para corrente elétrica.

O Conversor Tensao-Corrente, ou Transcondutor, € um bloco analégico basico para a implemen-
tacio de sistemas de processamento de sinais analbgicos mais complexos, tais come integrado-
res, resistores flutuantes, giradores, filtros ativos e multiplicadores analégicos, entre outros. Na
atualidade, circuitos de grande compiexidade, como conversores A/D e D/A, necessitam de trans-
condutores de alta precisfo para realizarem suas fung¢des adequadamente.

ma nova vertente na eletrénica analdgica tem sido o processamento de sinais sob forma de cor-
rente. Esta abordagem, chamada "modo corrente”, tem demostrado algumas vantagens em rela-
¢do ao modo tensdo. Dentre elas, destacam-se o aumento da banda de freqiiéncias e seu uso
apropriado para sistemas em baixa tensio {3.3V ou 5 V), uma vez que, sendo o sinal em forma de
corrente, nAc € necessario o uso de grandes variagdes de tensdo. O processamento em modo
corrente quase sempre leva a projetos mais simples e menor consumo de poténcia, aumentando
portanto a densidade, reduzindo-se o custo em area de material semicondutor. Porém, para a ma-
nutengdo da compatibilidade entre sistemas existentes em modo tensdo, é necesséario 0 uso de
transcondutores na entrada de Sistemas de Processamento de Sinal em Modo Corrente.

No caso de ser necessdario o uso de tais conversores, estes sdo uma parte delicada no projeto
global, uma vez que podem limitar a linearidade, a resposta em freqiéncia e a imunidade a ruidos.
Deste modo, qualquer transcondutor que seja utilizado na entrada de um sistema de processa-
mentc de sinal em modo corrente deve satisfazer os seguintes atributos:
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aita linearidade para sinais de relativa amplitude;
baixo ruido;

alta freqiiéncia de operacio;

baixo consumo;

alta transconduténcia.

998 499

O objetivo principal deste trabaltho & enfatizar os aspectos mais importantes na analise e projeto
de transcondutores que utilizam o transistor MOS operando na regido de saturagdo. Sao apresen-
tados dez circuitos, divididos em quatro categorias:

= Transcondutores com Par Diferencial - 4 circuitos;

= Transcondutores com Polarizagio Adaptativa - 2 circuitos;

@ Transcondutores em Classe AB - 2 circuitos;

= Transcondutores Projetados no DEMIC/FEE-UNICAMP - 2 circuitos.

A ndo ser nos dois Ultimos circuitos, cuja andlise detalhada pode ser encontrada em trabalhos de
tese apresentados na propria faculdade, todos os outros oito circuitos foram minuciosamente
equacionados, simulados e analisados, com algumas propostas de melhoramentos e inovagdes.

E importante ressaltar que foram dadas énfases a aspectos relativos ao transcondutor em si. Pro-
blemas como a geragao de tensdes de polarizagdo e melhorias nas respostas DC e AC de espe-
lhos de corrente nao foram analisados. Cada um destes problemas pode resultar em outros temas
de tese, dada a sua complexidade.

O equacionamento DC de cada circuito foi realizado manualmente, tendo sido verificado com ¢
auxilio do programa Mathematica. As expresstes obtidas nas andlises AC de cada circuito foram
obtidas pelo programa de simulagdo simbdlica Sspice. Todos os resultados tedricos foram verifi-
cados através da utilizagao do programa de simulagdo PSpice, versdo 4.05, baseado no Spice.
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Transcondutores com Par Diferencial

1.1 Introdugéo

Dentre a grande variedade de transcondutores existentes, os mais utilizados s&o aqueles que
empregam Pares Diferenciais. E n&o é dificil saber o porqué. Dentre as vantagens, pode-se citar
a simplicidade de projeto, o baixo consumo de poténcia, a alta resposta em freqliéncia, a alia
transcondutancia, a alta impedancia de entrada e o baixo ruido.

Porém, uma das grandes desvantagens de circuitos que utilizam Pares Diferenciais como trans-
condutores & a sua ndo-linearidade inerente para sinais de entrada de relativa amplitude, o que
reduz sensiveimente a faixa de tensbées de entrada. Devido a este fator existem muitas propostas
de circuitos que se baseiam no Par Diferencial Simples e, através de diferentes técnicas de linea-
rizagdo, conseguem melhorar significativamente a linearidade, aumentando a faixa de excursao
do sinal de entrada.

Qutra caracteristica indesejavel é o fato de o sinal de saida ser diferencial, necessitando de espe-
thos de corrente adicionais que conduzam a corrente de saida a um ramo Gnico. Estes espelhos
exercem também a funcgdo de levar a saida a um ponto de tensdo nula, uma vez que, sendo os
sinais de entrada referenciados ao terra, a propria topologia de circuitos que utilizam pares dife-
renciais como elementos transcondutores faz com que, inerentemente, a tensé@o de saida possua
um alto “offset”. Porém, a inclusio destes elementos (espelhos de corrente) faz com que haja uma
alta degradagao na resposta em freqiéncia dos circuitos, limitando a largura de faixa de operagéo.

Este capitulo trata de quatro circuitos que utilizam pares diferenciais. Sao eles:

<+ Par Diferencial Simples [1};

@ Par Diferencial Cruzado com Fontes de Corrente Independentes [2];
@ Par Diferencial Cruzado com Fonte de Corrente Comum;

% Par Diferencial com Celula em Mode Corrente [3];

O primeiro circuito mostra todas as caracteristicas inerentes de um par diferencial. A ndo-
linearidade intrinseca é a principal desvantagem, ¢ gue reduz sensivelmente a faixa de tensées de
entrada do circuito. Apds € mostrado que, utilizando-se dois Pares Diferenciais Simples completos
com relagbes de geometria e correntes apropriadas, é possivel obter um canceiamento parcial das
nao-linearidades, o que resulta numa melhora significativa da linearidade e da faixa de tensdes de
entrada utilizavel pelo circuito. O terceiro circuito é uma simplificagdo do segundo, com apenas
uma fonte de corrente utilizada de mode comum pelos dois pares de transistores. E mostrado que
ndo existe nenhuma vantagem em operacio de grandes sinais, em relacdo ao Par Diferencial
Simples. Existe, entretanto, uma melhora na resposta em freqliéncia, com a possibiiidade de
eliminagdo de um zero da fungéo de transferéncia. O Gltimo circuito apresenta uma recente pro-
posta de linearizagdo através do uso de uma célula em modo corrente, na qual € mostrado que
um cancelamento completo dos termos ndo lineares pode ser obtide, resultando em um circuito
com alta linearidade. Porém, a resposta em freqiéncia deste circuito é inferior aos circuitos anteri-
ores, limitando a faixa de freqgiiéncias de operagao.
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1.2 Par Diferencial Simples

O transcondutor mais simples e mais comumente utilizado & o Par Diferencial Simples. Além de
sua simplicidade, este circuito oferece baixo ruido, baixo “offset” em corrente e alta resposta em
frequencaa Porém, devido & sua ndo-linearidade, a faixa de tensdo de entrada utilizavel e eficién-
cia (méaxima corrente linear de saida / corrente total) s&o reduzidas [1].

I
YA N

Iss l Vhias O—--——M{ i_ ilss

Vss Vss
{a) (&

Figura 1.1 - Par Diferencial Simples
{a) - Implementacao ldeal
{b) - implementag¢éo Real

A andlise topologica dos circuitos da figura acima mostra claramente que o sinal de saida deve ser
tomado como a diferenga entre as correntes Id; e Id;. Além disso, em aplicagdes usuais, a tenséo
nos drenos destes transistores, com uma tensdo de modo comum de entrada igual a zero, possui
um alto “offset”.

Esta situacdo € muito comum em varios transcondutores. O esquema abaixo representa uma
forma genérica de se conseguir uma saida em corrente Unica, num ponto de baixo “offset” de
tensao.

Ydd
T

l Espalho 1 l
Vad P

¥ g IEsmiho 2! d oot
| |zl S
tz o
\;i;_ Conversor
Vel Espelho 3

Figura 1.2 - Esquema para saida Unica e baixo “offset”

Desta forma, utilizando espelhos de corrente simples, o circuito completo que utiliza um Par Dite-
rencial Simples como elemento transcondutor é representado na figura 1.3.
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Vss

Figura 1.3 - Circuito Completo com Par Diferencial Simples

No circuito acima, os transistores M4-M5, M6-M7 e M8-M3 s3o, respectivamente, os espelhos 1,2
e 3 representados na figura 1.2. Note que a transconduténcia do circuito pode ser alterada varian-
do-se as relagbes W/L dos espelhos de corrente.

Todas as simulagbes realizadas sobre o Par Diferencial Simples foram feitas levando-se em con-
sideragdo o circuito da figura 1.3. Foram utilizados os seguintes parametros:

Vdd=-Vss=5V

lss = 200 pA

(W/L)ws v = 201/51
(W/L)we = 100/51
(W!L)W,W,MSM?E 4()}}/5}1
(W/L s = 12.61/501
Rout=50Q,Rs =500

99949989

Nos parametros acima, Rout € a resisténcia de carga no né de saida simples (n¢ Y da figura 1.3},
por onde fiui @ corrente lout,, € Rs € a impedancia da fonte geradora de sinal. Além disso, as
relagbes W/L dos transistores representam suas dimensdes, em micras. Foram utilizados valores
nao inteiros na geometria dos transistores M8 e M9 para se ajustar o “offset” de tenséo no né de
saida.

1.2.1 N&o-Linearidade

Através de uma analise de grandes sinais da figura 1.1-a, utilizando o modelo simplificado do
transistor MOS (Apéndice A), pode-se mostrar que a corrente de saida (ld1 - 1d2) do Par Diferen-
cial Simples é dada pela equagado 1.1.
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gr JESE— i K R ; Iss
| J2Uss K Vid V!l»g{;;\”fd‘ S 77 3 {a)
Tour =1d, —Id, =1 - (1.1}
i{lss sgn(Vid) | = J}? (b)
.
onde K = B o My .
2 L,

Pela observacac da equagio 1.1 vé-se que a saida é inerentemente nao linear. A figura 1.4 apre-
senta a curva de transferéncia do Par Diferencial Simples. Foram utilizados os modelcs de simula-
¢ao fornecidos para o processo CMOS 1.2 um da “foundry” AMS {4] (modelo MOS de nivel 2 -
casos tipicos), para a obtengdo de resultados mais realistas, e modelos de nivel 1 extraidos a
partir dos modelos fornecidos, para a verificagdo do equacionamento realizado. O apéndice A
apresenta a descri¢do dos dois modelos utilizados.

As diferencas observadas entre o caso “ideal” (nivel 1) e o caso “real” (nivel 2} se deve, principal-
mente, pelo fato de ¢ nivel 1 de simulagao nao contemplar a variagdo da mobilidade com o campo
glétrico gerado pela tensdo porta-fonte do transistor, e efeitos de modulagio de canal.

2004 260U
i A2
T /f"
100,61 100,00 1 Z
) i
e 2
[
a
oy
T 2 a
- ]
= 7
2 3
-108.00  ~100.0U ;
20U —-260U +
~1.088 “Enon 500M 1.90

din - Tensoo de Entroda Norsclizado

Figura 1.4 - Curva de Transferéncia do Par Diferencial Simples
{1) - Simutagdo com Modelo MOS nivel 1
{2) - Simulacdo com Modele MOS nivei 2

O eixo “x" da figura acima corresponde a uma tensdo de entrada normalizada, dada por:

(1.2)
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No grafico, lout corresponde 2 diferenca entre as correntes Id, e Id; da figura 1.1. A variagée
percentual entre a corrente lout, da figura 1.3 e a corrente de saida mostrada na figura 1.4 foi de.
noe méaximo, 3.18%, no ponto de tensdo normalizada igual a 1. Isto se deve ac aumento nas cor
rentes dos espelhos em relacac s correntes de entrada, devido a efeitos de modulagéo de canal.
Esta diferenga pode ser minimizada aumentando-se o L dos transistores do espelho.

Pela andlise da equagao 1.1 e da figura 1.4, a corrente de saida € linear apenas numa pequena
faixa de excursido da tensdo de entrada. Esta n&o-linearidade causa distorgao harmbnica em
sinais de grande amplitude. Além disso, a transconduténcia gn. do circuito diminui com o aumento
da tensado de entrada, fazendo com que a mesma possua a indesejavel caracteristica de ser fun-
¢80 da mesma.

A expressio da transcondutancia do circuito pode ser obtida derivando-se a equagao 1.1-a com

respeito a Vid, para sinais de entrada menores que l‘/]SS/K ‘ Apos este valor, a corrente de saida
assume valor constante de moédulo igual a Iss. Deste modo, a transconduténcia do circuito cai a

zero.
KVid*
1IQISSK(I— id }

Iss
m= KVid® 1
T 2Iss

De modo geral, pode-se definir a corrente ideal de um transcondutor como o produto da tensao de
entrada pela transcondutancia, sendo esta Ultima calculada ne ponto em que Vid é igual a zero.
Neste caso, sendo a transcondutancia dada pela equagao 1.3, tem-se:

1, =+[2IssK Vid (1.4)

O método aqui utilizado para reportar a nac-linearidade é a variagdo percentual da corrente de
saida em relagdo a corrente linear, dada por:

Iout - Ilinear
Var(%) = ———==.100 (1.5)

linear

Utilizando 1.1-a € 1.4, tem-se que:

Var(%) { Vza"" ~1J 100 (1.6)

Para que a variagio desejada fique abaixo de 1%, utilizando 1.8, a faixa de variagéo da tenséc de
entrada, nos casos de tensédo diferencial absoluta e tensao normalizada, segundo a equagao 1.2,

& restrita a:
Iss Iss
020, — s Vid £ 020,/ — a
1,/ X i \} X (a)

—0.20<Vin<020 (b)
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De acordo com as relagBes geométricas e modelos de simulacgio utilizadoes, a transconduténcia
maxima tedrica (/2 IssK ) € igual a 237.2 uA/V. Este foi o valor utilizado na equagdo 1.4 para a
obtengdo da curva 1 da figura 1.5. Devido principalmente ao efeito de redugao da mobilidade peic
campo elétrico gerado pela tensio porta-fonte, a transcondutancia do circuito simulado, utilizando-
se o modelo MOS nivel 2 fornecido pela "foundry”, foi de 219.8 pA/V. Este foi o valor utilizado na
equacgdo 1.4 para a obtengdo da curva 2 na mesma figura. £ esta a razdo pela qual a néo-
linearidade € menor que o caso tedrice para maiores tensdes, uma vez que as curvas de transfe-
réncias de ambas as simulagées (figura 1.4) se encontram em Vin igual a 1.

A figura abaixo representa a variagao percentual da corrente de saida (Id: - 1d;) em relag@o &
corrente linear observada, segundo a equagio 1.5.

-182.00 ~19.66 ‘\:\“‘“

1]
= e N
g PN
- T N
G 4
g ...28 a _28 E] it et $——t bt Yot $ dodeind bt 3 reefrrerfireed :\\N PRI
: - - ——— 4 +———+ 4+ - ¥ o bttt it y x\ Ay
o 1 \..‘\
= ¥ 11}
B -30.0 -36.0

-44.0 ~40 .0

160 .0M =ialaly! SEOM Fiolaly SE0M
Bin — Ternsao de Entrada Normalizada

Figura 1.5 - Nao-Linearidade do Par Diferencial
{1) - Simulagac com Modelo MOS nivel 1
{2} - Simulagéo com Modelo MOS nivel 2

Pela analise da figura 1.5 também se pode comprovar a equagdo 1.7, sendo a faixa de excursé&o
linear do circuito apenas 20% da faixa de excurséo total, resultando em baixa eficiéncia (maxima
corrente linear / corrente total). No circuito simulado, a faixa linear se resiringe a |Vid] < 238 mV.
Pode-se melhorar a faixa dindmica utilizavel aumentando-se a corrente de polarizagdo, o que
aumenta a poténcia consumida, ou reduzindo-se a relagdo W/L, o que implica um aumento de
Vgs, acarretando deterioracdo na mobilidade. Estes fatores limitam a faixa de methora possivel do
circuito.

Este circuito foi simulado para duas situagbes de tensdes de entrada, uma em que a mesma &
balanceada, e outra em relagdo ao terra, aplicada em apenas um dos transistores. Em ambos os
casos pode ser mostrado que a tensdo Vgs dos transistores € a mesma, o que leva a resposta a
grandes sinais ser idéntica, ou seja, as equag¢bes aqui deduzidas e a figura 1.2 retratam a respos-
ta do circuito para ambos os casos. Porém, esta situac@o acarreta uma variagao maior na tensao
Vds do transistor M3 (fonte de corrente), o que leva a uma maior variagde na corrente Iss em
funcéo de efeitos de modulagao de canal.
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1.2.2 Distorcao Harmdnica

Distorgao Harménica de ordem n {DH,} é a relagdo entre a amplitude da n-esima harménica e
amplitude da harménica fundamental. E um importante parametro de analise de um circuito. Em-
bora a linearidade seja freqglientemente utilizada como forma de se avaliar 0 comportamento de
um circuito, esta nao fornece nenhuma informagéo com respeito a intermodulagdc de sinal existen-

fe.

Para se avaliar a Distorgao Harménica, expande-se a fungdc de transferéncia de grandes sinais
em torno do ponto de operagdo (série de Taylor). Como no caso ¢ ponto de operagdo central €
igual a zero, uma vez que a tensao de entrada é diferencial, a série obtida e também chamada
série de Maclaurin. Portanto, expandindo 1.1-a, tem-se:

K% <y
Tout = 2 Iss K Vid ———=—==Vid~ ~ 5= ————=—=Vid  — ... 1.8
22 Jiss 162 IssIss (1-8)

Nota-se que, devido & topologia diferencial do circuito, os termos de ordem par sao eliminados,
reduzindo-se a distorgdo harmdnica. De uma maneira geral, a equagao 1.8 pode ser expressa da
seguinte forma:

Jout = a,Vid +a.Vid* +aVid*+... = ) _a, Vid*™ (1.9)

Para se determinar a porcentagem de distorgdo harmdnica, seja Vid um sinal cossenocidal da
seguinte forma:
Vid = Vpcos(wr) (1.10)

Substituindo (1.10) em (1.9) resulta em:
a
Jout = a, Vp cos(ot) +~j-Vp3 [3cos(wr) + cos(3or)] +... (1.11)

Para pequenas distorgdes, os termos de ordem superior a 3 podem ser desprezados, sem gran-
des perdas. Desta maneira a distorgao harménica total (DHT) pode ser aproximada pela distor¢éo
harmonica de ordem 3, ou seja:

as ) 2
DHT = DH, = = Wp (1.12
4a,+3a,Vp
Substituindo os termos de (1.8) em (1.12) resulta:
DHT ~DH, = K d* (1.13)
T T Yelss— 3K vid® | | i

Utilizando o resultado acima e substituindo a tensio Vid pela tensdo normalizada Vin (equagéo
1.2), para se ter uma DHT menor que 1%, tem-se:

—0.3941<Vin<0.3941 {1.14)
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A faixa de excursac do sinal de entrada praticamente dobrou em relacdo ao critério da néo-
linearidade. Embora menos utiizado que © anterior, esie critério fornece informagdes mais relevan-
tes do que o primeiro, sendo suficiente para uma descrigao completa do comportamento de gran-
des sinais de um circuito.

Para verificar este critério, realizaram-se simulagdes SPICE, com uma anélise de Fourier da cor-
rente de saida (Id, - Id.). Para isso, fez-se um sinal de entrada, normalizado, da forma da equagao
1.10, com Vp variando de 0 a 1.0 V, em intervalos de 0.1 V. O resultado obtido € mostrado na
figura 1.6.

1.00E+01 e e

1.00E+00

= =

L

fo / —&—MOS Nivel 1
1.00E-07 fommmme—t—p

= e i~ MOS Nivel 2
i T@OriE

~TOog

i

1.00E-02

¢ 0.1 0.2 c.3 0.4 ¢.5 08 0.7 .8 0.9 1

Tensac de Entrada Normalizada

Figura 1.6 - Distor¢do Harménica do Par Diferencial Simples

Pela analise da figura acima vé-se que, para uma DHT menor que 1%, a tensao de entrada nor-
malizada deve situar-se abaixo de 0.4, de acordo com a expressao 1.14. A distorgdo harménica
total verificada utilizando-se o modelo MOS nivel 1 foi maior que o modelo nivel 2 pelo mesmo
motivo apresentade na analise de nao-linearidade. As diferengas observadas entre a curva tedrica
e a curva obtida utiizando-se ¢ modelo de nivel 1 do transistor MOS s&o devidas ao fato de se ter
aproximado a Distorgdo Harmdnica Total pela Distorgao Harménica de 3° ordem. Esta aproxima-
cdo & valida para sinais de baixa amplitude. A partir de um certo ponto, as contribuigbes dos ter-
mos de ordem superior a 3 passam & ser significativas.

Os resultados relativos a corrente de saida lout, da figura 1.3 € & corrente lout (id: - id;) para ca-
sos em que a entrada é ndo balanceada pouco diferiram dos resultados apresentados na figura
1.6. As diferencas foram de, no méaximo, 0.1%.

Embora os resultados de simulacac e teoria predigam baixos niveis de distor¢8o para tensdes de
entrada de pequena amplitude, deve-se dizer gque, na pratica, estes niveis s&o dominados pelo
descasamento entre os dispositivos e pelas caracteristicas intrinsecas dos mesmos [1]. Alem da
adogao de técnicas de leiaute para minimizagéo do descasamento entre os transistores, o projetis-
ta pouco pode interferir neste tipo de problema.

1.2.3 Resposta em Freqiiéncia

O par diferencial pode ser simplificado para uma analise de pequenos sinais no €aso em que o
sinal de entrada é balanceado e diferencial. A tensic na fonte dos transistores da figura 1.1 pratli-
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camente n&o varia para sinais de entrada de peguena amplitude, podendo ser considerado um
terra AC. Deste modo, tantc no caso de ¢ transistor ter o substrato ligado & fonie ou ac ponto mais
negativo do circuito (Vss), a analise ¢ 2 mesma, ndo existindo efeito de corpo na condigdc AC.
Considerando gue a impedancia vistz pelos drenos dos transistores M1 e M2 seja ideaimente
zero, também estes s8o considerados terras AC. Deste modo, a figura 1.7 representa o circuito
equivalente AC do par diferencial e 0 modelo de pequenos sinais correspondente.

|

jouwt/2; } ——

<_._.___.
RS /] .
o~ lg I-T’\/\/\/ i {

Vid /2 - Ves
Vid/2q> = Cgsl Cgbl &7 e |

(a) (b)

Figura 1.7 (&) - Circuito equivalente AC
(b} - Modelo de Pequenos Sinais

Através da analise da figura 1.7-b, é possivel demostrar que a relagéo lout/Vid € dada por:

gm (I - Swgw‘gfi]
lour , | gm

si=
Vid ) sRS(Cgs + Cgd + Cghb)+1

(1.15)

Nesta equacgdo, RS é a impedéancia de saida da fonte de sinal Vid. Note que, sendo a soma das
capacitancias da ordem de picofarads a fentofarads, e RS da ordem de dezenas de ohms, o polo
predito por 1.15 é da ordem de dezenas de gigahertz a dezenas de terahertz, existindo, portanto,
uma extensa faixa de freqléncias em gue o circuito pode ser utilizado sem perdas na transcondu-
tancia. Além disso, existe um zero no semiplano direito, formado pelo caminho direto entre a en-
trada e a saida através de Cgd, correspondente a freqiiéncia na qual a corrente que fiui através de
Cgd anula exatamente a corrente do gerador gm Vgs no né de saida [5]. Este zero causa um
efeito na fase do mesmo modo gue um podlo no semipiano esguerdo, existindo uma degradagac
na mesma.

Em aplicagbes praticas, porém, a impedancia nos drenos dos transistores M1 e M2 é finita e s80
necessarios espelhos de corrente para iransportar a corrente de saida diferencial para um pento
de tensio nula e saida simples.

A figura 1.8 ilustra a transcondutancia AC do circuito da figura 1.3, com sinais de entrada balance-
ados e nfo balanceados. Nas curvas 2 e 4 da figura 1.8 vé-se claramente o efeito dos espelhos
de corrente na resposta em fregliéncia do Par Diferencial Simples. O polo introduzido é da ordem
de 8 MHz, bem inferior & freqliéncia do zero da saida ideat {curvas 1 e 3), em 6.9 GHz. Deste
modo, para que se obtenha uma corrente de saida com bom desempenho em freqiéncia, devem-
se estudar as configuracbes de espelhos de corrente adequadas para tal, ja que € este o fator
limitante para este tipo de circuito.
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Figura 1.8 - Resposta em Fregiiéncia de Par Diferencial Simples
{1} - Transconduténcia na saida do Par Diferencial Simples - Entrada Balanceada
{2) - Transcondutincia na saidz dos espethos de corrente - Entrada Balanceada
(3} - Transcondutdncia na saida do Par Diferencial Simples - Entrada Simples
{4} - Transcondutancia na saida dos espelhos de corrente - Entrada Simples

Se RS for igual a zero, a equagao 1.13 prediz que o pdlo é efetivamente eliminado. Porém, para
valores de RS comparaveis & resisténcia de canal, 0 modelo de pequenos sinais ndo é mais vali-
do. Neste caso, uma analise das resisténcias de canal e capacitancias de porta mostra que existe
um infinito nimero de polos [6], com um pdlo ndo dominante efetivo dado pela equagéo 1.16.

Py = **J =250, (1.16)

onde o = gm/Cgs. Em processos de fabricac@o normais nos dias atuais, wr pode variar de cente-
nas de megahertz a gigahertz. Este desempenho nunca € alcancado na prética, devido a resis-
téricia associada a porta do transistor. No entanto, um alio desempenho em freqliéncia é obtido
pelo fato de n&o existir nenhum no interno que possa gerar pélos parasitas {1] (figura 1.7-a).

No caso em que a tensao de entrada € aplicada em apenas um dos transistores, estando o outro
com a porta ligada ao terra, a analise de pequenos sinais é muito mais complexa, uma vez que,
neste caso, a fonte dos transistores nao mais pode ser considerada um terra virtual. Isto implica
que o circuito € naoc simétrico, nao podendo ser aplicado o tecrema da bissec¢ao. Qualitativamen-
te, como existe uma variagdo de tensdo maior na fonte dos transistores do Par Diferencial, ocorre-
rao efeitos de modulacao de canal nos transistores que compuserem a fonte de corrente. Isto
ocasionara cargas e descargas de capacitdncias associadas a estes transistores, gerando novos
pblos e zeros e, por conseguinte, alterando a resposta em freqiéncia. No entanto, estes poélos se
situam em freqiéncias muito superiores aos pdlos gerados pelos espelhos de corrente (acima de
100 megahertz, segundo as curvas 3 e 4 da figura 1.8), fator limitante da resposta em freqléncia.
Novamente se vé que, para uma melhor resposta em freqiiéncia, deve-se melhorar o desem-
penho dos espelhos.
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1.2.4 Excursio do Sinal de Entrada em relacéo as Fontes de Alimentagéo

Outro importante par&@metro de analise de desempenho de transcondutores € a maxima variagao
de amplitude do sinal de entrada em relagdo as fontes de alimentacéo do circuito. Esta pode ser
definida pela equagaoc 1.17

) ( vid,,, ~Vid,,, |
Excurs (%)= k Vad—vsd | 100 (1.17}

E importante salientar que Vinma € a tensdo a partir da qual um dos transistores do Par Diferencial
Simples (M1) conduz toda a corrente Iss, e Vinn, € a correspondente tensao a partir da quai M2
conduz toda a corrente. Portanto, estas ndo sdo as tensdes maximas e minimas necessarias
para que os transistores operem na regido de saturagao.

O circuito da figura 1.3 ilustra uma situagdo pratica em que esta inserido um Par Diferencial Sim-
ples. Esta figura é repetida abaixo para facilitar o desenvolvimento deste item.
Vdd

—
I
M 7| %f@m
] N
M6 I*—"“—‘f M7
! 14,
1
id; | l ~N
i 1d; Toutz
ey
- \L N SR
Id;
—
oA w w -
Vid ‘j h s
. ~N
o
MEE [1ss ey ;
Vhias S ME i b, MY
v - 5

Vss

Supondo gque a porta do transistor M2 esteja aterrada, que todo o sinal (Vid) seja aplicado apenas
na porta do transistor M1 (entrada simples}, e que toda a corrente gerada pelo transistor M3 esteja
fluindo através de M1 e M4, a corrente através de M2 € zero, fazendo com que Vgs; seja igual a
V2. Como a tensdo na porta do transistor M2 é zero, a tensae em sua fonte & igual a {-Vy2}. Sende
assim, a tens&0 maxima de entrada é dada por:

. Iss : .
Vid, =V, =V, + = (1.18)
K}

Como Iss € a corrente gerada pelo transistor M3, tem-se que:
. 2 .
Iss= Kg(Vbzas-»Vss”Vn) (1.19)

Substituinde 1.19 em 1.18, a expressao resultante da tensdc méaxima de entrada é dada peiz
equagao 1.20.
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Vid,, = (Vbias —Vssmvn)vf +Vo =V, (1.20]
i

Para se achar a tensio minima de entrada, assume-se que toda a corrente flui através de M2 e
M5. Neste caso, a corrente através de M1 é zero, de modo que Vgs; = Vr, . Pode-se, entdo, mos-

trar que:
. . KB 3
vid,,, = -(Vbias—Vss—Vy,) = V= Vr: (1.21)

Substituindo 1.21 e 1.20 em 1.17, e assumindo gue K, = K; = K, ,, resulta a excurs&c maxima de
entrada em relagao a fonte, dada pela equagéo 1.22

) 2 (Vbias—vss vy, VK, K. /Ko | ]
Excurs ,, (%) ={ Vdd —Vss J 100 (1.22)

Deste modo, para um aumento da excursao do sinal de entrada, deve-se fazer a relagdo W/L do
transistor M3 muito maior que a relacao W/L dos transistores M1 e M2. No entanto, alguns pro-
blemas devem ser observados. Mantendo-se a tenso Vbias constante, o aumento da relagao Wil
do transistor M3 (o que implica um aumento da corrente Iss} e/ou a redugdo da relagdo W/L dos
transistores M1 e M2 s6 podem ser realizados até o ponto em que a tens@o em suas fontes (dreno
da fonte de corrente - transistor M3) seja suficiente para manter M3 saturado.

Para se ter uma idéia quantitativa, com os valores utilizados para a simulagdo do circuito da figura
1.3, tem-se uma excursio da entrada em relagdo as fontes de alimentagdo de 23.85%. Note que
esta é a excursdo maxima, sem levar em conta as ndo-linearidades presentes. Como ja visto, para
nao-linearidades inferiores a 1%, a tenséo de entrada deve situar-se abaixo de 20% da tensao
diferencial maxima, segundo a equag¢ao 1.7. Deste modo, a excursdo maxima cai para 4.77% das
fontes de alimentagdo. De acordo com as dimensdes utilizadas, fazendo com que as fontes pos-
suam valores minimos para que os transistores ainda operem em saturagio para toda a faixa de
excursio de entrada (Vdd = 2.3V, Vss = - 2.8V), a excursdo de entrada em relagdo as fontes de
alimentacio aumenta para 46.76%, aumentando a faixa linear para 9.35%

1.3 Par Diferencial Cruzado com Fontes de Corrente Independentes

Uma grande melhora na linearidade pode ser obtida cruzando-se as saidas de dois pares diferen-

ciais, obtendo-se na saida a diferenga das correntes de cada um deles. Neste caso, utiliza-se uma
fonte de corrente independente para cada par diferencial. E mostrado que, através de um escalo-
namento apropriado das fontes de corrente Iss. e Iss; e das relagdes W/L dos transistores, pode-
se conseguir um cancelamento do termo de terceira ordem da expans&o de Maclaurin (equagac
1.8). Como este & o termo de maior contribuigdo para a nao-linearidade de circuitos que utilizam
pares diferenciais como elementos transcondutores, ha uma sensivel melhora na linearidade do
circuito. A figura 1.9 ilustra o circuito em questao.

Novamente, este circuito apresenta as mesmas limitagdes em relagao & saida, ou seja, a mesma é
diferencial e apresenta um alto “offset” de tensdo. O esquema da figura 1.2 € apropriado para
levar o sinal de saida a um ponto de tomada simples e com baixo “offset”.
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Figura 1.9 - Pares Diferenciais Cruzados com Fontes de Corrente independentes
1.3.1 Aumento da Linearidade através de Diferenca de Correntes

Utilizando a lei das correntes de Kirchhoff, e fazendo lout, = Id, - Id;, lout, = Id; - ids, da figura 1.9
pode-se facilmente deduzir que:

Tout = Iout, — fout, (1.23)

Deste modo, o circuito da figura 1.9 emprega diferenga de correnies para conseguir um aumente
na linearidade. De acordo com a equagao 1.8, se os coeficientes dos termos de terceira ordem de
ambos os pares diferenciais forem idénticos, e se as correntes Iss: e Iss; forem distintas, assim
como as relagdbes W/L de ambos os pares diferenciais, existira um cancelamento do termo nao
linear de terceira ordem, sem haver o mesmo com o termo linear. impondo estas condigdes, a
seguinte relagao deve ser satisfeita:

Tw/n), Ve Tiss, 17 |
lm_} :LISSZJ (1.24;

E importante ressaltar que ambas as correntes e relagbes de geometria dos transistores devem
ser diferentes. Caso contrario, haveria também um cancelamento do termo linear. Obedecidas as
condigbes aqui descritas, a transcondutancia € agora dada por:

gm=2Iss,K, —\[21s5,K, (1.25)

Utilizando-se o esquema da figura 1.2, o circuito em guestgo foi simulado para dois niveis de
modelamento dos fransistores, descritos no apéndice A. Segundo os niveis de corrente Iss1 e lss2
adotados (200 pA e 100 pA), segundo 2 equagdo 1.24, tem-se que a relagdo W/L dos transistores
M1 e M2 deve ser 26% maior que a relagdoc W/L dos transistores M3 e M4 da figura 1.9. Desta
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maneira, foram adotados os seguintes pardmetros para a simulagio do circuito utilizande o Par
Diferenciatl Cruzado e espelhos de corrente:

Vdd=-Vss=5V
Issy = 200 pA
Iss, = 100 pA

(W/LImeme = 20050
(W/lmame = 200/6.41
(W”E—)espelhc‘s. espelho 2 = 40!.!4"5[.1
{W/L)espeino 3 = 18.4/50p
Rout = 502, Rs =50 Q

9499 994994

Novamente, valores nao inteiros de dimensdes dos transistores dos espelhos de corrente foram
necessarios para se minimizar ¢ “otfset” de tens&o na saida. A figura 1.10 apresenta a curva de
transferéncia do Par Diferencial Cruzado com Fontes de Corrente Independentes, na qual a ten-

sdo de entrada & normalizada por 4//ss, /K, .
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A4 -
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S 1
~51,2U -E3 .6t / T
p z
bl ¥
Y ~100, 00 T
-1 .20 —-£G0N €0 1.28

Vin - Tensao de Entrodo Norsolizada

Figura 1.10 - Curva de Transferéncia do Par Diferencial Cruzado com Fontes de Corrente Independentes
(1) - Simulagdo com modelc MOS nivel t
(2) - Simulagéo com modelo MOS nivel 2

E possivel notar que a transcondutancia da curva 2 da figura 1.10 (traco fino) é menor gue a
transconduténcia da curva 1 (trago grosso). isto se deve ao fato de o modelo nivel 1 utilizado néc
contemplar a redugdc da mobilidade com o campo elétrico, gerade pela tensdo porta-fonte dos
transistores, como ¢ faz 0 modelo nivel 2.

Uma comparagdo da curva de transferéncia deste circuito com a curva de transferéncia do Par
Diferencial Simples (figura 1.4) mostra claramente o aumento na linearidade obtido com a supres-
sdo do termo néo linear de terceira ordem, subtraindo-se as correntes.

Sendo a transcondutancia do circuito dada pela equacgio 1.25, tem-se a corrente de saida ideal,
dada pela equacéo 1.26.
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I

linear

= («‘fl?‘.fssE K, = \2Iss, K, Wid (1.26)

Para uma analise mais precisa, a figura 1.11 mostra a variagdc percentual da corrente de saida
obtida em relacdo a um transcondutor ideal, de acorde com a equacic 1.5, onde | € dada pela
equagao 1.26.
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B -2.00 =-2.ae \ K
-4.00 -4.00 1 \ \

250 SO0 F50M .80 1.2
Uirn - Tensao de Entrgda Norsslizada

Figura 1,11 - Nao-Linearidade de Par Diferencial Cruzado
{1} - Simulacdo com modelo MOS nivel 1
{2} - Simulagdo com modelo MOS nivel 2

As curvas mostram a variagao percentual da corrente de saida em relacdo a uma corrente linear
dada pela equagdo 1.26. Segundo ¢ modelo adotado e os parametros utilizados para simulacao, &
transcondutancia calculada foi de 88.64 pA/V. Foi este o valor utilizado em 1.26 para a obtengio

da curva 1, onde adotou-se o modeio nivel 1 do transistor MOS. A transcondutancia medida ns
figura 1.10, curva 2, foi de 82.32 pA/V, sendo este ¢ valor utilizado para a obtencgao da curva 2.

Nota-se uma significativa melhora de linearidade em relagdo ao Par Diferencial Simples. De umsa
variacao maxima de 30% em relagdo a uma situagdo ideal (figura 1.5), o Par Diferencial Cruzado

com Fontes de Corrente Independentes apresenta um desvio maximo em torno de 3%. Pela anali-
se da figura 1.11 nota-se que, para um erro de linearidade menocr gue 1%, a tensio de entrada

deve ser:
Iss Iss
- < ; < en—
~0.881} % = Vid < O.SSJ Z (a)

~088<Vin<088 (b)

(1.27)

Comparando a expresséc 1.27 com a expressdo 1.7, vé-se que houve um aumento na faixa de
excurs&o do sinal de entrada da ordem de 440%. A no-linearidade apresentada é devido ao fato
de os termos de ordem superior a 3 terem sidos desprezados na analise. E interessante notar,

pela figura 1.11, que mesmo em tensdes normalizadas maiores que 1 (Vid 2 \//ss, /K, ), & n3o-
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linearidade ainda é baixa. lsto ocorre porque os transistores M1 e M2 ainda operam em sua regigo
ativa.

Os resultados acima apresentados s&c praticamente idénticos aos obtides para o caso de entrads
simples (um dos terminais aterrados, com sinal de entrada pelo outro terminal), uma vez que &
tens@o Vgs dos transistores M1-M4, em ambos os casos, € a mesma. O problema maior € a varia-
¢ado da corrente de polarizag&o Iss, devido a efeitos de modulagéo de canal nos transistores que
formam as fontes de corrente.

1.3.2 Distorgédo Harménica

Segundo a equacgado 1.9, e lembrando que este circuito anula o termo de ordem 3, a expresséo da
corrente pode ser melhor aproximada por:

lout=aVid +aVid® +..=aVid+ 2, _,a _ Vid*™" (1.28}
1

n=2 " )y
Substituindo 1.10 em 1.28 e expandindo os termos de ordem superior, tem-se que:

Savp® | 1 1 |
—"—WWLCOS((DI} ~+~E cos{3m) +-1—6 COS(S(D{)J+... (1.29)

four = a,Vp cos{wr) + 2

E importante lembrar que, embora haja um cancelamento do termo de ordem 3, isto ndo acontece
com as harmonicas de terceira ordem, como mostra a equagac acima. Para se verificar a distorgéo
harmdnica total obtida neste circuito, realizaram-se simulagdes SPICE, da mesma maneira que no
item 1.2.2. A figura 1.12 reporta os resultados obtidos.
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—4—MOS Nivel 1
—3— MOS Nivel 2
1.00E-04 ! ! !
0 0.1 0.2 03 0.4 0.5 (K] 0.7 0.8 0.8 1

Tensao de Entrada Normalizada

Figura 1.12- Distorgac Harménica do Par Diferencial Cruzado com Fontes de Corrente Independentes

E possivel notar que a distorgo harmdnica total se manteve abaixo de 1% para toda a faixa de
tensdo normalizada de entrada, na qual todos os transistores (M1-M4) operam em sua regiac
ativa. Foi verificado também gue componentes de terceira e quinta ordem se sobressaem, haven-
do um predominio da distorgdc harmbnica de terceira ordemn na distor¢ao harmbnica total.
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Novamente, deve-se lembrar que, embora as simulagbes predigam niveis de distorgdo muito
baixos, em situagdes préaticas estes niveis sdo dominados pelo descasamento entre os dispositi-
vos e caracteristicas intrinsecas dos mesmos, onde ¢ projetista pouco pode infiuir.

1.3.3 Resposta em Freqiiéncia

Como o circuito em questdo & formado essencialmente por dois Pares Diferenciais Simples, e
assumindo que o sinal de entrada ¢ diferencial e balanceado, e que a impedancia nos drenos dos
transistores é muito baixa, segundo a eguagio 1.15 é possivel mostrar que a fungdo de transte-
réncia é dada por:

gmy (1,”5%] gm, (}_S_C_g_q.z_]
Iout . gm, £m,

S — p—
Vid (5) SRS,(Cgs, +Cgd, +Cgb )+1 sRS,{Cgs, +Cgd, +Cgh, )+1

- (1.30)

Assumindo que o produto RS:(Cgs.+Cgd:+Cgb,) seja exatamente igual ao produto
RS,(Cgs.+Cgd.+Cgb,), e este seja igual a RS Gy, e sejagm =gm, - gm,, tem-se que:

gm[i - ngi - ngZ J
lout

gm
—(s)=
Vid SRSC, +1

(1.31)

Deste modo, o zero pode ser efetivamente eliminado se Cgd; for igual a Cgd,, ou seja, se o W dos
transistores forem idénticos [9]. Qualitativamente, isto ocorre porque a corrente através de Cgd, é
cancelada pela corrente através de Cgd,, de igual magnitude e fase contraria. A andlise sobre o
polo e freqiiéncia de operagdo é idéntica ao caso do Par Diferencial Simples, ndo havendo ne-
cessidade de maiores comentarios.
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Figura 1.13 - Resposta em Freqléncia do Par Diferencial Cruzado com Fontes de Corrente Independentes
{1) - Transcondulancia na saida do Par Diferencial Cruzado - Entrada Balanceada
{2) - Transcondutincia na saida dos espelhos de corrente - Entrada Balanceada
(3} - Transconduléncia na saida do Par Diferencial Cruzado - Entrada Simples
{4) - Transconduténcia na saids dos espelhos de corrente - Entrada Simpies
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Foram realizadas simulagdes do circuito para casos em gue ocorria uma manutengdo de L, com W
variavel, e casos em gue ocorria o contrario. No case de W variavel, notou-se a presenga do zere.
Quando se fixou o W dos transistores, o zero efetivamente desapareceu, comprovando o resulta-
do predito pela equagio 1.31, conforme as curvas 1 e 3 da figura 1.13. A influéncia de um sinal de
entrada néo balanceado também foi verificada, mostrando a existéncia de novos pélos e zeros em
fregiiéncias superiores aos polos e zeros ja existentes.

As consideracdes ja realizadas no item 1.2.3 a respeito da influéncia dos espelhos de corrente na
resposta em freqiiéncia também podem ser aplicadas a este casc. Pela andlise da figura 1.13, vé-
se claramente qgue os espelhos de corrente s&o o fator limitante da resposta em freqiiéncia. En-
guanto o primeiro pdlo da curva 2 se situa em aproximadamente 18 GHz, o pédlo da curva 1 esta-
belece-se em 8.5 MHz. Novamente, para um bom desempenho em freqiiéncia, deve-se melho-
rar a resposta dos espelhos.

1.3.4 Excursédo do Sinal de Entrada em relagdo as Fontes de Alimentacéo.

Uma vez que este circuito apresenta a mesma topologia basica do Par Diferencial Simples, toda a
andlise realizada no item 1.2.5 pode ser repetida neste caso, nao havendo necessidade de maio-
res detalhes sobre o equacionamento e consideragdes ja realizadas. Deste modo, a equagado 1.22
é também valida nesta situagao.

Como neste caso o elemento transcondutor é formado por dois pares diferenciais simples comple-
tos, dois calculos de variacdo percentual do sinal de entrada em relagao as fontes de alimentagao
sfio possiveis. Neste caso, deve-se tomar o menor vaior. Para o circuito simulado, segundo os
parametros ja descritos, a excursdo maxima foi de 23.85% para o par diferencial composto pelos
transistores M1 e M2 e fonte de corrente Iss,, e de 19.04% para o par M3-M4 e fonte Iss.. Sendo
assim, a variagdo percentual maxima do sinal de entrada em relagio as fontes de alimentagéo ¢
de 19.04%. Lembrando-se que para uma nao-linearidade abaixo de 1% a tensio de entrada deve
situar-se dentro dos limites preditos pela relagdo 1.27, a excursdo maxima cai para 16.75% das
fontes de alimentagdo. Utilizando valores minimos das fontes de alimentagao, com Vdd igual a
2.3V e Vss igual a - 2.8V, a faixa maxima de excursdo aumenta para 37.33% e a faixa linear para
32.85% das fontes de alimentagac.

1.4 Par Diferencial Cruzado com Fonte de Corrente Comum

Este circuito visa mostrar uma situagdo em que apenas uma fonte de corrente é utilizada, como
uma possivel hipétese de simplificacdo adotada peio projetista em relagdo ao Par Diferencial
Cruzado com Fontes de Corrente Independentes. A figura 1.14 ilustra o circuito em questao.

E mostrado que, em comportamento de grandes sinais, este circuito se equivale a um Par Dife-
rencial Simples, com baixa linearidade. No entanto, no que tange ao comportamento em freguén-
cia, ha uma vantagem em relacdo ao Par Diferencial Simples, ja que é possivel o cancelamento do
zero presente na equagaoe 1.31, do mesmo modo que o explicado ho item 1.3.3.

Novamente, pelo fato de a corrente de saida ser diferencial, o esquema da figura 1.2 é apropriado
para se obter uma saida em corrente simples, com baixo "offset” de tensao.
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Figura 1.14 - Par Diferencial Cruzado com Fonte de Corrente Comum

1.4.1 Nao-Linearidade

O circuite da figura acima é intrinsecamente nao linear, como se mostra no equacionamento apre-
sentado neste item. Uma parcela da fonte de corrente lss € utilizada pelos transistores M1 e M2,
de modo que a soma de suas correntes seja constante. A outra parcela € utilizada pelo segundo
par diferencial, definido pelos transistores M3 e M4. Deste modo, a fonte de corrente Iss se com-
porta como a soma de duas fontes de corrente.

Sejam definidas as seguintes varidveis pela analise do circuito em questao:

Iss,=Id, +1d,
Iss,=1d; +1d, .
Jout, = 1d, - Id, (1.32)

lout, = 1d, - Id,
Pode-se mostrar faciimente que a corrente através dos transistores é proporcional a reiagdo W/L
dos mesmos. Deste modo, sendc K definido no apéndice A, tem-se:

Kl K2
Bickes E e 1.33
Iss, Iss, ( )

Como a saida do circuito da figura 1.14 é equivalente a do circuito da figura 1.9, a equagao 1.23
também € valida neste caso. Utilizando o conjunto de equagdes 1.32, e substituindo 1.1-a em
1.23, tem-se a equagao que descreve 0 comportamento do circuito em questao:

K K
]OME:[,/Z]SSi K, \[lm 11 Vid? - |2 Iss, Kz\jlw 2}; Vfa’z}fid (1.34)
z

2 1ss,
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Substituindo 1.33 em 1.34, rearraniando-se os termos e estabelecende-se os limites de validade,

segundo 1.1, tem-se:

) K o s
(V255K — \2Is5,K, |Vid |[1- = —Vid* ——svid| < | = 155

- 21ss, K VK,
Tout = 7 -
58 58
Iss, — 1. Vid —sVid| 2 =5 % (b
t( ss, - Iss, ) sgn(Vid) Vid| 2 X VK, (b)

(1.35)

Desta maneira, comparando-se 1.35 com 1.1, tem-se basicamente a mesma equagao de compor-
tamento em grandes sinais, com uma redugdo da transconduténcia. Desta forma, a curva de
transferéncia do circuito em questao possui a mesma forma que a figura 1.4, conforme a figura
1.15. Foram utilizados os seguintes parametros para a simulagdo do circuito, utilizando-se de
espelhos de correntes para levar a saida diferencial a um ponto de baixo “offset” e tomada Gnica.

Vdd=-Vss=5V

lss = 300 pA

(W/L)w ve = 20750
(W/U)mame = 201/15)
(W/E—)espelhm , espelho 2= 40}1/5},].
(W/i-)espeihc; 3= 18.41.L/50;.L
Rout = 50Q, Rs =50 Q

9994994989

A corrente lout representada no gréfico corresponde a diferenga entre as correntes la e b da
figura 1.14. Vin representa a tensdo de entrada normalizada, segundo a equagio 1.2. Nota-se
também que a diferenga entre as transconduténcias observadas nos outros circuitos praticamente
desapareceu. Isto se deve ao fato de haver uma certa compensagao devido a diferenga de corren-

tes.
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Figura 1.15 - Curva de Transferéncia do Par Diferencial Cruzade com Fonte de Corrente Comum

{1} - Simulagio com Modelo MOS nivet 1
{2} - Simutagio com Modelo MOS nivel 2
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A variacio percentual da corrente de saida em relagdo a uma corrente ideal é dada pela eguagéc
1.5 onde, neste caso, a corrente ideal € dada por:

L e =(21s5,K; ~2155,K; |Vid (1.36)

Substituindo 1.35-a e 1.36 em 1.5, a variagio percentual resultante pode ser descrita por:

] K
Var (%) =| J1=-—"—Vid* -1 }100 (1.37)
21ss,

onde o indice “n” pode ser 1 ou 2, uma vez que, pela relagdo 1.33, a razao {K/lss) é a mesma.
Deste modo, fazendo Vid assumir seu valor maximo descrito pelos limites da equagao 1.35, a
variagao percentual, segundo 1.37, é -29.29%.

A equagao acima é idéntica & variag@o percentual do Par Diferencial Simples, segundo a equagao
1.6. Desta maneira, para que a variagdo percentual fique abaixo de 1%, a faixa de tensdo de
entrada deve situar-se dentro dos limites preditos por 1.7.

A figura 1.16 mostra a variagao percentual da corrente de saida em relagdo a uma corrente ideal
descrita pela equagdo 1.36. Segundo os valores utilizados em simulagdo, a transcondutancia

méxima tedrica (2155, K, — 2 55,K, ) é de 119.96 LAV,
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Figura 1.16 - Ndo-Linearidade do Par Diferencial Cruzade com Fonte de Corrente Comum
{1} - Simulagdo com Modelo MOS nivel 1
{2} - Simulagdo com Modelo MOS nivel 2

E possivel verificar que a ndo-linearidade maxima da curva 1 & aproximadamente 30%, conforme
o predito pela teoria. A curva 2 apresentou uma melhora na ndo-linearidade devido ao fato de,
para tensbes de entrada normalizadas préximas de 1, a corrente de saida ser maior que a do
primeiro caso (figura 1.15). Isto se deve a efeitos de variacdo da tensdo Vy do transistor devido as
suas dimensdes [9], que sao levados em consideragdo apenas no modelo MOS de nivel 2.
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Sendo assim, se se deseja um aumento na linearidade em relagdo a um Par Diferencial Simples.
este tipo de circuito ndo € apropriado, uma vez gue é obtide ¢ mesmo desempenho em grandes
sinais, com um aumento de ruido envolvido, uma vez que se adicionam mais componentes.

1.4.2 Distorcao Harmbnica

Utilizando os mesmos procedimentos descritos no item 1.2.2, realizaram-se simulagbes para a
verificagdo da Distor¢do Harmdnica Total do Par Diferencial Cruzado com Fonte de Corrente Co-
murm.

Pelo equacionamento ja mostrado, é de se esperar que a DHT seja equivalente & obtida no Par
Diferencial Simples, uma vez que a equagio que rege 0 comportamento em grandes sinais de

ambos os circuitos é praticamente a mesma. A figura 1.17 mostra os resultados obtidos utilizando-
se modelos de simulagdo nivel 1 e 2.
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Figura 1.17 - Distorcac Harménica do Par Diferencial Cruzado com Fonte de Corrente Comum

Para a curva 1, os resultados foram essencialmente idénticos aos obtidos no Par Diferencial Sim-
ples, confirmando o acima descrito. A curva 2 mostrou uma methora na distorg&o harmonica para
sinais de elevada amplitude. Istc se deve ac fato de a porcentagem de nac-linearidade ser menor
que no primeiro caso, como mostrado na figura 1.16.

Da mesma maneira que o Par Diferencial Simples, para uma Distorgac Harménica Total abaixo de
1%, o sinal de entrada deve situar-se abaixo de 40% da tens@o méaxima de entrada, conforme a
equacgao 1.14

Novamente se deve ressaltar que, em situagdes reais, o descasamento entre ¢s dispositivos pode
levar a niveis de distorgdes maiores que os resultados aqui previstos, onde o projetista poucc
pode influir.

1.4.3 Resposta em Freqiiéncia
A andlise de pequenos sinais deste circuito é essencialmente a mesma do circuito que utiliza

fontes de cofrente independentes para cada par diferencial, uma vez que se assume que ¢ sinal
de entrada é diferencial e balanceado. Portanto, as fontes dos transistores podem ser considera-
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das terras AC, o gue leva & mesma situaclo do circuito Par Diferencial com Fontes de Corrente
Independentes. Sendo assim, uma vantagem em relacdo ao Par Diferencial Simples € a possibiii-
dade de eliminagio do zero na fungéo de transferéncia descrita pela equag¢do 1.31, conforme as
condicGes j& comentadas no item 1.3.3. Desta maneira, utilizando-se o0 mesmo W para ambos 0s
pares diferenciais, a figura 1.18 mostra a resposta em freqgliéncia obtida.
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Figura 1.18 - Resposta em Freqiiéncia do Par Diferencial Cruzado com Fonte de Corrente Comum
{1} - Transcondutdncia na saida do Par Diferencial Cruzado - Entrada Balanceads
{2} - Transcondutdncia ha saida dos espelhos de corrente - Entrada Balanceada
(3} - Transconduldncia na saida do Par Diferencial Cruzado - Entrada Simpies
{4) - Transconduténcia na saida dos espelhos de corrente - Entrada Simples

E possivel verificar que, com excec¢o dos valores absolutos de transcondutancia, a resposta em
fregliéncia do Par Diferencial Cruzado com Fonte de Corrente Comum € essenciaimente a mesma
do seu similar, com fontes de corrente independentes (figura 1.13), mostrando que a analise AC
de ambos 0s circuitos é idéntica. Novamente, o desempenho em frequéncia dos espelhos de
correntie é o fator limitante, uma vez que a corrente oblida na saida dos pares diferenciais pratica-
mente ndo varia para sinais de entrada na faixa de freqiiéncias de heriz a gigahertz. Sendo assim.
deve-se melhorar o desempenho em freqgliéncia dos espelhos para uma operagao do circuito em
altas fregiiéncias.

As consideragdes a respeito de sinais de entrada ndo balanceados realizadas no item 1.3.3 po-
dem ser repetidas aqui, explicando as curvas 3 € 4 da figura 1.18.

1.4.4 Excurséo do Sinal de Entrada em relagdo as Fontes de Alimentacéao

A mesma anélise realizada no item 1.2.5 pode ser utilizada neste caso, uma vez que a topologia
dos circuitos envolvidos € a mesma. Sendo assim, a variagdo maxima de entrada & dada peia
equagdo 1.22.

Para os valores considerados em simulacao, & excursdo maxima foi de 23.9% das fontes de ali-
mentacdo. Para uma nao ndo-linearidade abaixo de 1%, este valor cai para 4.8%. Utilizando-se os
valores minimos das fonies de tenséo para que todos os transistores operem na saturagao, encon-
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trou-se Vdd igual a2 2.6V e Vss igual a -2.8V. Com estes valores, a excursao maxima aumenta para
44.3% das fontes de alimentagae, e a faixa linear aumenta para 8.84%.

1.5 Par Diferencial com Célula em Modo Corrente

O circuito apresentado neste item apresenta, tecricamente, um cancelamento completo dos ter-
mos nac lineares. Isto é obtido através da utilizagdo de uma célula em modo corrente, correspon-
dente aos transistores M3-M6 da figura 1.19. A corrente de entrada da célula corresponde & cor-
rente de saida do par diferencial simples, implementado pelos transistores Mt e M2 e pela fonte
de corrente. O circuito gera, entdo, correntes que sdo subtraidas das correntes de entrada, levan-
do a um cancelamenio dos termos nao lineares [3].

Ia\L E Ib
N

Vb o s

Vss
~
Vi; o———%tﬁ M1 M2 ;'——E
Iss l? ?
Vss

Figura 1.19 - Par Diferencial com Célula em Modo Corrente

Pela topologia do circuito, pode-se também observar que, para uma saida em corrente simples
num ponto de baixo “offset” de tensdo, espelhos de correntes devem ser utilizados. Neste caso,
para uma manuten¢do da linearidade obtida, espelhos do tipo Cascode ou Wilson, ou ainda outras
configuracdes de espeihos de corrente gue apresentem melhores desempenhos, devem ser utili-
zados [8].

1.5.1 Linearidade atraves de Diferenca de Correntes

Através de uma andlise das correntes envolvidas no circuito acima, a corrente de saida pode ser
descrita por:

lour=Ia~1Ib (a)
(1.38)
Tout =(Id, —1d,) - (Id, - 1d, ) (b)

Utilizando-se ¢ modelo simplificado do transistor MOS descrito no apéndice A, considerando-se
todos os transistores casados, com a mesma tensio de limiar Vy, operando na regido de satura-
cdo, pode-se mostrar que as correntes de saida do par diferencial (Id,-Id;) e da célula em modo
corrente {lds-1d.) s&o dadas pelas equacdes 1.38 e 1.40, respectivamente.
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(Vgs. +Vgs, 3

id, ~1ld, =2K ———— =V, bid {1.39)
o2 J ’

Vgs, +Vgs, '
Ild,—1ld, =2K|———+Vss=Vb+V, Vid (1.40)

Substituindo as equagdes acima na equagao 1.38-b, tem-se que a corrente de saida € dada por:
Jour = 2K (Vb —Vss — 2V, }Vid (1.41)

Deste modo, ha um cancelamento completo dos termos nao lineares. Como o circuito possui um
par diferencial simples em sua entrada, a faixa de excursdc de sinal € a mesma dos circuitos

anteriores:
flss <Vid < {Iss (1.42)
s EVid £ (= )
K K

Para se calcular a tensdo minima Vb de modo que todos os transistores operem na saturagao,
considere-se o pior caso, em gue a tensdo na porta do transistor M2 da figura 1.19 € zero e a

tensao na porta de M1 é igual a 4/Iss/K . Neste momento, a corrente que flui através de M1 e M5 ¢
igual a Iss. Considerando estas condigdes, pode-se mostrar que a tensé@o Vb deve ser:

1
Vb2 2./~ (1.43)
K

Conforme o equacicnamentio realizado, para o cancelamento dos termos nao lineares, € necessa-
rio que todos os transistores sejam casados. Isto significa também que a tens&o Vr dos transisto-
res deve ser a mesma, o que impde que a fonte de cada transistor deva ser conectada ao substra-
to. A tecnologia empregada [4] faz com que apenas os transistores canal P possam ter esta carac-
teristica, uma vez que, sendo o substrato tipo P, pogos N podem ser realizados para o isclamento
destes transistores. Desta forma, © circuito equivalente completo, com os espelhos de corrente
necessarios para saida simples, € apresentado na figura 1.20.

A corrente de saida é agora dada por:

lout=1b—1Ia {(a)
(1.44)

Tour =(Is, =I5, )} —{Is, = Is, ) (b)

Equacionando o circuito do mesmo modo que no caso anterior, pode-se mostrar que a corrente de
saida é agora dada por:

lour=2K{Vdd ~Vb—2Vy,|)Vid (1.45)
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Figura 1.20 - Par Diferencial compieto com Céluia em Modo Corrente utilizando transistores canal P

A faixa de variagdo da tensio de entrada é a mesma do caso anterior, descrito pela expressac
1.42. Para o calculo de Vb, faz-se a tensio na porta do transistor M2 igual a zero, como no caso

anterior, e a tensdo em M1 igual a -»,Uss/K. Deste modo, pode-se mostrar que a tensdo Vb deve

ser.
Vbs 2-"‘““‘“‘“5 1.46

Para se verificarem os resultados preditos, realizaram-se simulagées SPICE do circuito proposto
na figura 1.20. Foram utilizados modelos MOS de nivel 1 e 2. Foram utilizados os seguintes para-
metros:

Vdd=-Vss=5V
Vb=-35V
lss = 100 pA

(W/L)mems = 200/50
(W/L)mrc = 2001/51
(WKL)W,Mw = 250].1/5Li
(W/L)M‘}‘}.M}Q = 100;.1;"5}1
Rout =500, Rs=50Q

99 49 % 445 99

Nos parametros acima, Rout é a resisténcia de carga no né de saida simples, representado pela
corrente lout no grafico, e Rs é a impedéncia da fonte geradora de sinal. Alem disso, as relagdes
W/L dos transistores representam suas dimensdes, em micras.

A curva de transferéncia DC do circuito é mostrada na figura 1.21, para o modeio *ideai” dos tran-
sistores (nivel 1) & o modelo fornecido pela ‘foundry’[4]. No eixo *y” tem-se a diferenga entre as

correntes Ib e la. No eixo “x”, tem-se a tensio de entrada normalizada por +/Iss/K , conforme a
eguagao 1.2.
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Figura 1.21 - Curva de Transferéncia do Par Diferencial com Célula em Modo Corrente
{1) - Simulagdo com Modelo MOS nivel 1
{2} - Simulagio com Modeio MOS nivet 2

A grande diferenga observada na transcondutincia das curvas 1 e 2 ocorre, principaimente, peio
fato de os transistores M3 e M4 possuirem uma tensio porta-fonte muito alta, fazendo com que ¢
campo elétrico gerado pela mesma provoque uma grande redugdo na mobilidade dos portadores,
diminuindo a corrente de saida destes transistores.

A transcondutancia tedrica do circuito da figura 1.20, segundo a equagdo 1.45, é dada por:
gm=2K (Vad -Vb -2V} (1.47)

Com os valores utilizados em simulagao, a transcondutancia teérica, segundc a equagac acima, ¢
de 690.8 pA/V, proxima a transconduténcia maxima medida para a curva 1 da figura 1.21, que foi
de 682.8 pA/V. Esta discrepancia € devida a pequenas variagbes na tenséo Vr dos transistores
M3 e M4 devido & alta tensao porta-fonte [9]. J& a transcondutancia maxima observada na curva 2
da figura 1.21 foi de 393.9 uA/V, 57% do valor tedrico.

A figura 1.22 representa a variagio da corrente de saida (lb-la da figura 1.20, segundo a equagac
1.44) em relagdo a uma corrente ideal, com transcondutancias dadas pelos valores medides em
cada caso. E importante notar que as curvas nfo estdo na mesma escala vertical. A escala da
curva 1 vai de -0.4% a zero, enquanto a escala da curva 2 vai de -4% a zero. A nao-linearidade
apresentada na curva 1 manteve-se abaixo de 0.1% para quase a totalidade da tensao de entra-
da. A pequena variagdo deve-se as quedas de tensbes associadas as resisténcias de dreno e
fonte dos transistores, o que implica uma diminuigdo, ainda que muito pequena, da corrente de
saida. J& na curva 2, para uma ndo-linearidade abaixo de 1%, a tensio de entrada normalizada
deve situar-se abaixo de 0.6. Um redimensionamento dos transistores e das tensées utilizadas
deve ser efetuado, neste caso, para que um desempenho préximo ao obtido na curva 1 possa ser
alcangado.
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Figura 1.22 - Nao-Linearidade do Par Diferencial com Célula em Modo Corrente
(1) - Simulag&c com Modelo MOS nivel 1
{2} - Simulagio com Modelo MOS nivel 2

Os resultados obtidos sdo validos para dois casos de tenséo de entrada. Um diferencial e balan-
ceado, aplicado aos transistores M1 e M2 da figura 1.20, e outro com excitagéo simples aplicado
apenas na porta do transister M1, estando M2 com seu terminal de porta conectado ao terra.

1.5.2 Distorcédo Harmodnica

Utilizando os mesmos procedimentos utilizados no item 1.2.2, verificou-se a Distorgdo Harmédnica
Total do circuito em questio para toda a faixa de tens@o de entrada, segundo a expressao 1.42.
Deste modo, o resultado obtido € apresentado na figura abaixo.
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Figura 1.23 - Distorgac Harménica do Par Diferencial com Célula em Modo Corrente

Utilizando o modelo de nivel 1 do transistor MOS, a DHT situou-se abaixo de 0.03% para toda a
faixa de excursdo de entrada, sendo um resultado esperado pela alta linearidade mostrada na
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figura 1.22. No caso da simulagio utilizando-se o modelo MOS de nivel 2, a DHT manteve-se
abaixo de 0.8%.

Em ambos os casos, a distorgao harmdnica de 3% ordem foi responsavel pela quase totalidade da
distor¢ao harmbnica total observada (maior que 98% da DHT).

1.5.3 Resposta em Freqliéncia

A analise no dominio da fregiiéncia do circuito em quest&o foi realizada considerando-se apenas
os transistores que formam a célula transcondutora da figura 1.20 (M1-M6). Uma vez que um sinal
de entrada & diferencial e balanceado, a fonte dos transistores M1 e M2 pode ser considerada um
terra AC. Além disso, desprezando as impendancias apresentadas pelos transistores M7 e M9,
pode-se considerar o dreno dos transistores M5 e M6 também um terra AC. Como a tens@o de
controle de transcondutancia Vb também é fixa, este ponto, além das fontes de alimentagéo, € um
terra AC. Levando em conta estes aspectos, e pelo fato de o circuito ser simétrico, o teorema da
bisseccdo pode ser aplicado, resultando no circuito AC mostrado na figura 1.24. Para uma simplifi-
cagdo da analise, foram dezprezadas as resisténcias dreno-fonte dos transistores, sendo conside-
radas as capacitancias porta-fonte (Cgs), porta-substrato (Cgb). porta-dreno (Cgd) e substrato-
dreno (Cbd).

M3

L

Figura 1.24 - Circulto AC do Par Diferencial com Céluia em Modo Corrente

No circuito AC acima, RS corresponde & impedancia de saida da fonte de sinal, e as capacitan-
cias C1, C2 e C3 correspondem a:

= 1 = Cgs~, + Cgbz
& 02 = ng1
= 3 =Chd, + Cg33 + Cgb3 -+ ngg + 0955 + Cgbs + Chds

Analisando o circuito da figura acima e o circuito original {figura 1.20), pode-se verificar que a
corrente de saida & dada por:

Tout(s) = 1,(sy—15(s) {1.48)

Realizando um eguacionamento da transcondutancia AC do circuito, pode-se mostrar que a mes-
ma é dada pela equagao 1.49.
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(1.49)

Considerando que a resisténcia da fonte de sinal &, na maioria dos casos préaticos, desprezivel, a
expressao acima reduz-se a:

1- o s
dout oy o gm | 1487 8 (1.50)
Vid gm C,+C,
PR i N
gms

A expressao 1.50 mostra a existéncia de um zero no semiplano direito € de um pdlo no semiplano
esquerdo. O zero no semiplano direito introduz um atraso na fase da mesma maneira que um polo
no semiplano esquerdo. E interessante notar que este zero é o mesmo do Par Diferencial Simples
(equacgdo 1.15).

Pela equacéao 1.50, a freqliéncia de queda de 3 dB e a freqiéncia do zero sdo dadas por:

&1 ,
i =TT (1.51)
Tesam 21 (C2 +C3)
gnm,
f{zem) - ZTE C—; (152)

De acordo com os valores obtidos para C,, Cs, gmiy e gms, utilizando-se o nivel 2 de modelamento
do transistor MGS, segundo o apéndice A, a freqiéncia de queda de 3 dB, segundo a equagao
1.51 foi de 55.6 MHz. O zero situou-se na faixa de 2.6 GHz, segundo 1.52. De acordo com a
expressao 1.49, utilizando uma resisténcia de fonte RS igual a 25 ohms, alem deste polo, existe
um outro em 62 GHz. Comparandc estes resultados com uma anélise mais precisa, utilizando o
simulador simbdélico Sspice [10], onde s&o levadas em conia os par@meliros aqui desprezados,
verificou-se a existéncia de polos no semiplano esquerdo em 56 MHz e 62 GHz, um zerc no se-
miplano direito em 2.6 GHz e um zero no semiplano esguerdc em 2.7 GHz.

A figura 1.25 mostra o comportamento em freqliéncia da transconduténcia, levando-se em consi-
deragdo sinais de enirada balanceados e ndo balanceados. Pela analise da curva 1 vé-se que 0s
resultados dos pélos e zeros preditos foram plenamente validos, considerando-se os resultados
alcancados e as aproximacfes realizadas para a obtengio das expressées 1.49 e 1.50.

Diferentemente dos resultados obtidos nos circuitos anteriores, o fator limitante da resposta em
fregiiéncia, neste caso, ndo é causado pelos espethos de corrente. A propria célula transconduto-
ra possui uma resposta em freqiiéncia gue limita a faixa de operacgao. E 6bvio que os espelhos de
corrente devem possuir uma resposta em fregiiéncia da ordem da resposta do transcondutor para
que ta! seja verdade.
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Figura 1.25 - Resposta em Freqléncia do Par Diferencial com Célula em Modo Corrente
(1) - Transcondutdncia ha saida do Par Diferencial - Entrada Balanceada
(2) - Transcondutincia na saida dos espelhos de corrente - Entrada Balanceada
(3} - Transcondutdncia na saida do Par Diferencial - Entrada Simples
{4} - Transconduténcia na saida dos espelhes de corrente - Entrada Simples

Foi este 0 caso ocorrido nas simulagdes realizadas (curvas 2 e 4}, em que existiu um outro pélo,
devido aos espelhos, praticamente na mesma freqiiéncia de queda do transcondutor (56 MHz).
Novamente, o ndo balanceamento do sinal de entrada (curvas 3 e 4) leva ao fato de a fonte dos
transistores M1 e M2 ndo mais poder ser considerada um terra AC, fazendo com que as capaci-
tancias do transistor que implementa a fonte de corrente (MFC) sejam levadas em consideragao,
alterando a resposta em freqiiéncia do circuito.

1.5.4 Excurséo do Sinal de Entrada em relacéo as Fontes de Alimentacao
Através do mesmo procedimento realizado para o equacionamento do item 1.2.5, pode-se mostrar

que a excursdo maxima de entrada em relagao as fontes de alimentagdo, considerando o circuitc
da figura 1.20, é agora dada por:

(Vdd ~Vbias -V ) K e K, ”

-100 1.53)
WVdd —Vss| J 0 (1.53)

[
Excursd ,, (%) :i

onde Krc € K12 S80 parametros dos transistores Mec, My e My (LCoxW /2 L) que formam a fonte
de corrente e ¢ par diferencial da figura 1.20.

Deste modo, para se ter uma idéia quantitativa, com os valores utilizados em simulagéo, a excur-
si0 do sinal de entrada foi de 28.47% das fontes de alimentacdo. Utilizando valores minimos de
tensdo de alimentagio para que todos os transistores se mantenham na regido de saturagio (Vdd
= 2.682V e Vss= - 4.66V), a excursfo de entrada aumenta para 39% das fontes. Como a né&o-
finearidade é muito baixa, podem-se considerar estes valores como sende validos também para a
faixa linear.
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1.6 Conclusdes

Os circuitos aqui estudados representam algumas maneiras simples ¢ bastante utilizadas para se
realizar a conversao de sinais em tensdo para sinais em corrente.

Com respeito ao processamento em grandes sinais, o Par Diferencial com Célula em Mode
Corrente apresenta o melhor desempenho (resolucao de 10 bits, para praticamente toda a faixa de
tensao de entrada), ja que um cancelamento completo dos termos ndo lineares pode ser obtido.
Porém, a configuragio proposta apresenta uma transcondutancia que é dependente das fontes de
alimentagéo, o que constitui uma desvantagem. No mesmo artigo em que este circuito € apresen-
tado [3], os autores sugerem uma outra topologia, baseada na primeira, em que este problema é
resolvido com a inclusdo de mais uma tens&o de controle. No entanto, foi observado que, pela alta
tensao porta-fonte a que os transistores que constituem a célula em modo corrente estao subme-
tidos, utilizando o modelo que mais se aproxima do comportamente real dos transistores (MOS
nivel 2), ocorre uma alta depreciagdo na mobilidade dos portadores, ocasionando uma queda
acentuada na corrente, o que acarreta um aumento da ndo-linearidade (resolug&o cai para 6 bits,
para uma faixa de 60% da tensao de entrada). Portanto, novos ajustes devem ser realizados na
geometria dos transistores para que o circuito tenha um comportamento proximo ao resultado
teérico obtido. Dependendo do nivel de ndo-linearidade que se requeira, o Par Diferencial Cruzado
com Fontes de Corrente independentes também pode ser uma boa op¢éo, ja gue o mesmo ofere-
ce uma resolugdo de 6 bits para 88% da faixa total de tenséo de entrada.

Em relagao & distorgdo harménica verificou-se que, em todos os circuitos, a mesma situou-se em
niveis relativamente baixos, pois, pelo caréater diferencial das configuragtGes estudadas, as distor-
¢bes harmdnicas de ordem par efetivamente desapareceram. A distor¢do harmdnica de 3% ordem
foi a responsével por quase a iotalidade da DHT observada. Novamente, 0s circuitos que apresen-
tam melhor desempenho no processamento em grandes sinais séo 0s que oferecem a menor
distor¢do harmbnica.

Em geral, os circuitos que utilizam pares diferenciais como elementos transcondutores possuem
uma resposta em frequéncia excelente. Os fatores limitantes estdo relacionados com elementos
extras necessarios para, por exemplo, efetuar a conversdo de uma salda em correnie diferencial
para uma saida simples (espelhos de corrente). No Par Diferencial com Celula em Modo Corrente.
a propria célula em modo corrente pode ser encarada como um circuito extra, que realiza a lineari-
zagao, mas que influl bastante na resposta em freqgiiéneia, degradando-a. As configuragdes que
apresentam 2 pares diferenciais cruzados oferecem a possibilidade de eliminagdo de um zero
presente na fungio de transferéncia, sendo os que apresentam a melhor resposta em freqliéncia.
Verificou-se, portanto, que, para uma boa resposta em fregliéncia, deve-se melhorar ¢ desempe-
nho dos circuitos necessarios para ¢ “complemento” dos pares diferenciais, em especial os espe-
lhos de corrente.

Com relagao & excursio do sinal de entrada em relagdo &s fontes de alimentagdo, os circuitos
estudados apresentaram desempenho semelhante, se nao for levada em conta a ndo-linearidade
para sinais de grande amplitude. Verificou-se que os espelhos e fontes de corrente devem ocupar
uma faixa estreita de tensdo (0 que significa uma elevada relagdo W/L), para que a restante seja
utilizavel nos elementos transcondutores, fazendo com que a tens&o de entrada possa excursionar
por uma grande faixa, mantendo os transistores na satura¢ao, e aumentandc a porcentagem de
excursio de entrada em relagao as fontes.
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Capituio il

Transcondutores em Polarizacdo Adaptativa

2.1 Introdugéo

Circuitos em Polarizagio Adaptativa sdo aqueles que possuem a corrente de polarizagéo (Iss)
dependente do sinal de entrada (Vid). Este conceito foi pnmetramente introduzido em amplificado-
res operacionais de baixo consumo para aumentar o “slew rate” [11]. Neste tipo de aplicagéo, a
linearidade nao era um aspecto relevante. Logo apds, véarios autores apresentaram circuitos trans-
condutores e multiplicadores analbgicos utilizando esta técnica para a obtengdo de uma melhor
linearidade [12, 13].

Este capitulo versa sobre os principios bésicos de funcionamento de circuitos com polarizagéc
adaptativa, além de estudar dois circuitos que empregam esta técnica para a obtencgéc de uma
melhor linearidade. Nos principios basicos, € mostrado que, teoricamente, um perfeito cancela-
mento das nao-linearidades pode ser obtido. O primeiro circuito estudado apresenta uma maneira
imediata de se conseguir um circuito com as caracteristicas requeridas pela teoria. Ja o segundo
[12] utiliza principios mais complexos, o que resulta um circuito final com vantagens em relagao ac
primeiro.

2.2 Principios Béasicos da Polarizagcédo Adaptativa

Seja o circuito da figura 2.1, com uma fonte de corrente que possua um termo constante (lidc) e
outro que dependa quadraticamente do sinal de entrada (Vid), segundo a equagao 2.1:

Iss = Idc + K 'Vid? (2.1)
Wl |l
\i/ t <3
| s
+ D__-_i L}ME M2 @ l%—mqi
Vid E
. |
9 | Iss=Ide+k Vid®
Vss

Figura 2.1 - Par Diferencial com Polariza¢éo Adaptativa

Desta forma, utilizando as expressées simplificadas de comportamento do transistor MOS descri-
tas no apéndice A, da mesma maneira que no Par Diferencial Simples, a express&do que relaciona
a corrente de saida (lout = Id; - Id;) com a tens&o diferencial de entrada (Vid) & dada pela expres-
séo 2.2.
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f —— -
TEkvie B2 v Swiae 2
2 ldc VK
lour=1d, —ld, = @2

l(]a’c +k'Vid* )sgn(Vid) — |Vid| > 1/25;5 )

Pelos limites acima pode-se verificar que a faixa de excursao do sinal de entrada (Vid) é dada por:

22 cvig < 14 (2.3)
K K

Comparando o resultado acima, caracteristico de circuitos que se utilizam de polarizacio adaptati-
va, com circuitos que empregam pares diferenciais com fonte de corrente constante, estudados no

Capitulo 1, vé-se que ha um aumento de J2 na faixa de excursio do sinal de entrada. Fora da
faixa de operagdo, a corrente de saida ndo é mais uma constante, como ocorria anteriormente,
mas aumenta de uma forma quadratica com a tensio de entrada.

E possive! verificar, da equagio 2.2-a, que, se k' = K/ 2, existe um cancelamento da parcela néo-
linear, resultando numa transcondutancia linear, segundo os limites dados pela relagio 2.3, dada

por:
gm=,2ldcK (2.4}

Embora o equacionamento realizado prediga um completo cancelamento das nao-linearidades
dentro de toda a faixa de operagdo do circuito, efeitos de segunda ordem, tais como o efeito de
corpo, a modulagao de canal e a variagdo da mobilidade dos portadores, influem de forma a de-
gradar a linearidade tedrica obtida. O efeito de compo pode ser eliminado, isolando-se os transisto-
res M1 e M2 da figura 2.1 em seus préprios pogos. A modulagdo de canal também pode ser con-
trolada, ajustando-se o comprimento de canal dos transistores de maneira a minimizar este efeito.
Ja a variagao da mobilidade € um aspecto que depende fundamentalmente do processo de fabri-
cacdo. A referéncia [1] mostra uma maneira de se ajustar a constante de proporcionalidade da
corrente Iss com a tensao de entrada, de modo a minimizar este efeito.

Portanto, a elaboragdo de circuitos com polarizacdo adaptativa se resume a criag@o de circuitos
gque implementem a equagdo 2.1, com uma dependéncia quadrética da tensio de entrada, de
modo que k' = K/ 2.

2.3 Par Diferencial em Polarizagao Adaptativa com circuito quadrador de
dois transistores

Seja o circuito da figura 2.2, cujo sinal de entrada Vid possui uma tensdo de modo comum Ve,
sendo ainda diferencial e balanceado.

i i/ld; +1d,

Ve + Vidf2 wﬂgﬂ Mzgj—o Ve - Vide2

Vss
Figura 2.2 - Circuito Quadrador de 2 transistores
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titizando as expressdes simplificadas de comportamente do transistor MOS descritas no apéndi-
ce A, pode-se mostrar gue a corrente de saida lout = id1 + Id2 & dada pela equagao 2.5.

four=2K (Ve = Vss~V; )2 + % Vid? (2.5)

Pode-se verificar que a equacio acima possui a mesma forma da equagéo 2.1, onde

lde =2K(Ve - Vss—V, ) (a)
(2.6)
K
k= 5 (b)

Portanto, fazendo com que os transistores do Par Diferencial (figura 2.1) e do circuito quadrador
(figura 2.2) possuam as mesmas caracteristicas, ou seja, as mesmas relagbes de geometria e de
comportamento DC, para sinais diferenciais e balanceados, este circuito torna-se apropriado para
o uso em polariza¢éo adaptativa.

Deste modo, uma das formas de se implementar um circuito par diferencial em polariza¢ao adap-
tativa, utilizando este circuito quadrador, € mostrada na figura abaixo.

Vdd
e

lldl Idzl

+Vid/2 —{ M M2 | — Vigr2
1 id3+1dd
E M5 M e ] J

Ly N =
VerVid2 b1 M3 M4 | vevian

e Ol
| |

P .

Vss

Figura 2.3 - Par Diferencial em Polarizagéo Adaptativa com Clrculto Quadrador de 2 Transistores

No circuito acima, M1 e M2 s&o os transistores do par diferencial, M3 e M4 formam o circuito qua-
drador de dois transistores e M5 e M6, juntamente com as fontes de corrente i, formam circuitos
seguidores de fonte para fins de polarizagdo do circuito quadrador (deslocadores de nivel). Deste
modo, o sinal na porta dos transistores M3 e M4 possuem uma tensd@o de modo comum igual a Vc,
fazendo com que corrente Id; + Id, seja regida pela equacgao 2.5.

Como o sinal de saida deve ser tomado como a diferenga entre as correntes Id; e Id,, espethos de
corrente s&o necessarios para efetuar esta subtragio, de modo a se obter uma saida simples em
corrente, num ponto de baixo "offset” em tensdo. Além disso, para efeitos de verificagdo do circui-
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to. como os transistores do par diferencial (M1 e M2) e os transistores do circuito quadrador (M3 e
M4) devem ser idénticos, além da mesma geometria, estes devem ser isolados para a eliminagao
do efeito de corpo. Como o processo utilizado neste trabathe [4] permite apenas a construgdo de
transistores isolados de canal P, ¢ circuito completo, com todos os dispositivos e espethos de
corrente, € mostrado na figura 2.4.

vad
—
Vbias © iifj e é Mg N ¢
5 i_____{ i___m Y l} M13 _;}H—{LMM
i l! &
\l/ R .
iMS \ley(vlé.; M6 }— ZJ/

Tout
ﬁJ —_—
. [om M2 } Ye—T o
vid
f" * Ile/ J’Id- 14, \L

MU;H {ngz
Mo 1 |
J 5

e
Vss

Figura 2.4 - Par Diferencial em Polarizagao Adaptativa - Circuito Complete

No circuito acima, ¢ par diferencial é formado pelos transistores M1 e M2 e o circuito quadrador de
2 transistores & formado por M3 e M4. Os transistores M5 e M8 implementam os seguidores de
fonte para a polarizagdo de M3 e M4. M7 e M8 sio as fontes de corrente | dos seguidores e 08
transistores M8 a M14 implementam os espelhos de corrente, necessarios para efetuar a diferenga
das correntes Id: e Id;, levando o sinal de saida a um ponto de baixo "offset” em fensao, num
ramo de corrente unica.

As simulacgbes realizadas foram baseadas no circuito da figura 2.4, utilizando-se 0s seguintes
parametros:

= Vdd=-Vss=5V

# |dc = 100uA

& (W/L)mmemsms = 200/50
= (W/L)msme = B1/14.8p

& (W/L)wrme = 100/250
@ (W/L)vswis = 40R/50

= Rout=500Q,Rs=500Q

Nos parametros acima, Rout & a resisténcia de carga no nd de saida simples (né Y da figura 2.4) e
Rs & a impedancia da fonte geradora de sinal. Foram utilizados valores ndo inteiros na geometria
dos transistores M5 e M6 (seguidores de fonte) para se ajustar tens&o na porta dos transistores
que formam o circuito quadrador (M3 e M4), estabelecendo-se peios mesmos uma corrente quies-
cente (ldc) de 100upA.
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2.3.1 Linearidade

As equagbes obtidas anteriormente também sdo validas no caso do circuito da figura 2.4. Porém
algumas alteragbes devem ser realizadas, uma vez que as mesmas foram deduzidas para transis-
tores de canal N, e o circuito simulado utiliza transistores de canai P. Deste modo, as equagdes
que regem o comportamento em grandes sinais do circuito estudado sdo dadas a seguir.

J21dcK Vid —|Vid| < ,}2% (@)
lour=1d, - Id, = (2.7)
(Ia’c + %Vidz)sgn(‘fid) — |Vid| > ,’2% (b)
onde
Ide = 2K (Vdd - Ve = [V, |)° (2.8)

A equagdo 2.7 é idéntica a equagdoc 2.2, utilizando-se k' = K/ 2, como é o caso. Vé-se, portanto,
que um perfeito cancelamento das nao-linearidades € previsto pela teoria, utilizando-se o0 modelc
simplificado de comportamento do transistor MOS. Na equagéo 2.8, V¢ corresponde a tenséo de
modo comum na porta dos transistores M3 e M4, para fins de polarizagdo dos mesmos e controle
da corrente ldc.

A figura 2.5 apresenta a curva de transferéncia do Par Diferencial em Polarizagao Adaptativa com
Circuito Quadrador de 2 transistores. As curvas 1 e 2 correspondem, respectivamente, as simula-
¢bes realizadas utilizando-se os modelos Spice de niveis 1 e 2 do transistor MOS. No eixo “x",
tem-se a tensdo de entrada normalizada, dada pela equagao 2.9.

200U SE0L
/1
i 2]
. isau 150U T -
¢ o
o "
%_ I
E E] E}it%il.‘:l#i:i:::i:::'__r'r}é ——— 4t
- e
g ol
~180U ~150L ,..--"“"—f
___,..-"
=
306U -300U T
-1.00 504 Etolaty 1,08

Uin — Tensoo de Entrodg Normalizada

Figura 2.5 - Curva de Transferéncia do Par Diferencial em Polarizagao Adaptativa
{1) - Simulagao com Modelo MOS nivel 1
{2) - Simulagdo com Madeio MOS nivel 2
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Com os valores utilizados em simulagdo, de acordo com a equagio 2.9, uma tensio de entrada
normalizada (Vin} igual a 1 corresponde a uma tensao diferencial (Vid) de 2.013V. As diferengas
observadas entre as curvas 1 ¢ 2 da figura 2.5 sdo devidas a redugio da mobilidade com o campo
glétrico gerado pela tensdo porta-fonte dos transistores.

Através de uma simples verificagdo da figura 2.5, pode-se perceber que, apds uma tensfo de
entrada de 0.5, a transcondutancia da curva 2 comega a cair. Antes deste valor, a mesma possuia
um valor praticamente constante. Isto se deve ao fato de o campo elétrico gerado pela tensdo
porta-fonte dos transistores M1 a M4 alcangar um valor critico, a partir do qual comega a ocorrer
uma acentuada degradag&o na mobilidade dos portadores, diminuindo a taxa de variagdo da
corrente com a tensdo Vgs.

De acordo com a equagio 2.4 (gm=./21dcK ), tem-se a transcondutancia tedrica do circuito.

Com os valores utilizados em simulagéo, esta € de 99.3 pA/V. A curva 1 apresentou uma trans-
condutdncia maxima de 99.2 pA/V, muito proxima do valor esperado, enquanto, na curva 2, este
valor foi de 81.7 uA/V, devido a redug&o de mobilidade. Utllizando-se estes valores, a figura 2.6
mostra a ndc-linearidade observada em ambos os casos. E importante notar que a escala da
curva 2 & 20 vezes maior que a escala da curva 1.

i |
400M 8.00 1 1
I TJ

2008

-4.00 \\ :

v

>

—200M

oy

£ Noo Linearidade - Curva [1]
©
# Mao Linearidade - Curva 121

™.

—-468M ~8 .09 + =

1 2
2500 Soak FESOM 1,00 1.25

Uin - Tensao de Entreda Normalizada

Figura 2.6 - Nao-linearidade do Par Diferencial em Polarizacdo Adaptativa
{1} - Simulacdo com Modelo MOS nivel 1
{2) - Simulagdo com Modelo MOS nivel 2

No caso “tedrico” (curva 1) verificou-se que, deniro dos limites de tensdo de entrada (Vin < 1), a
nao-linearidade maxima foi de 0.075%, 0 que estabelece uma resolucao de 10 bits para toda a
faixa de tensdo de entrada. O falo de a nao-linearidade ndo ser nula para toda a faixa, como ©
previsto na teoria, é devido as resisténcias de fonte e dreno associadas aos transistores, nao
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levadas em consideracdo na analise matematica. J& no caso “rea!” {curva 2), a partir de uma ten-
sao de entradz suficienie para se chegar ao campo elélrico critico {0.5, no case), ¢ circuilc apre-
senta um grande aumento na ndo-linearidade, chegando a 8.4% em Vinigual a 1. Abaixo de ums
tens@o de entrada de 0.5, a ndo-linearidade maxima € de 0.34% (resolugio de 8 bits). Para umsz
nao-linearidade abaixo de 1%, a tens&o de entrada normalizada deve situar-se abaixo de 0.54.

2.3.2 Distorcdo Harmédnica

Utilizando os mesmos procedimentos dos circuitos ja analisados, ou seja, aplicando na entrada dc
circuito um sinal senoidal, diferencial e balanceado, de freqiiéncia 1 KHz, com amplitude variavel,
e fazendo-se uma analise de Fourier da corrente de saida (Id: - Id.), verificou-se a distorg&o har-
-modnica total, para toda a faixa de tensao normalizada de entrada.

1.00E+01

1.00E+00

1.00E-01

b = i w B

1.00E-02

x !; =
1.00E-03 —4—MOS Nivel §
] —W— MOS Nivel 2

1.00E-04 T/

o 0.1 0.2 0.3 04 05 0.6 07 0.8 0.8 1

Tenséo de Entrads Normalizada

Figura 2.7 - Distorcio Harmdnica do Par Diferencial em Polarizagdo Adaptativa

Com o modelo de nivel 1 do transistor MOS, a figura acima mostra que a DHT situou-se abaixo de
0.02% para toda a faixa de tens&o de entrada, sendo um resultado esperado, pela alia linearidade
mostrada na figura 2.6. Ja se utilizando o modelo de nivel 2, a DHT manteve-se abaixo de 0.1%
para tensdes de entrada abaixo de 0.5 (tens@o onde se chega ao campo elétrico critico, comegan-
do a haver grande variagdo da mobilidade com o campo elétrico). Acima deste valor, existe um
acentuado aumento na distorgdo harmdnica, dada a baixa linearidade gue ocorre apoés este ponto,
chegandoe a 2.6% na tensfo de entrada maxima. Praticamente toda a distorgdo harménica verifi
cada foi devida a distorgdo harmédnica de terceira ordem.

2.3.3 Resposta em Frequéncia

Como o sinal de entrada deve ser diferencial e balanceado, e o circuito possui simetria, pode-se
aplicar o teorema da bissecgdo para a realizagao da andlise de pequenos sinais do circuito em
guestdo. Além disso, a fonte dos transistores M1 e M2 (e dreno dos transistores M3 e M4) pode
ser considerada um terra AC, uma vez que a tensio neste ponto praticarnente n&o varia. A varia-
¢do de corrente em M3 devido & variagao da tensio de entrada € a mesma variagao na corrente
de M1, isto faz com que, idealmente, a tensdo porta-fonte de ambos 0s transistores deva ser a
mesma; como a fonte de M3 ndo varia, pois esta em Vdd, a fonte de M1 também néo varia, fazen-
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do com que este ponto possa ser considerado efetivamente uma terra AC. Uma vez que a impe-
dancia no greno dos transistores M1 e M2 & muito baixa (espelhos de corrente), por simplificagao,
também este ponto & considerade um terra AC. Deste modo, o circuito de pequenos sinais resul-
tante &€ mostrado na figura 2.8.

Wf:—!ingRo )
£ 3
C: i =, .
M |

Figura 2.8 - Circuito AC do Par Diferencial em Polarizagao Adaptativa

No circuito acima, Rs corresponde a impedéancia de saida da fonte de sinal, e as capacitancias C1
a C4 e a resisténcia Ro correspondem a:

@ C, = Cgs, + Cgb, + Cgds

# G, = Cgd,

= Ca = CQSs + Cgbs

% C, = Cgss + Cgbs + Cgds + Cbds + Cgd; + Cbd,
# Ro = (gdss + gdsy)

Pode ser mostrado que a transcondutancia AC do circuito & dada por:

l+(C5+C4 _ G \Es_i_ C,(C;+C,) }31

Tout (s):gm kg0+gm5 ng Lgml(g0+gm§) (210)
Vid ]1+{C3+C4 . zoC, +Ci+C2\;s+ Ca(C}-M:‘z+C3)+C3(CI+Cz):’s2
igo—k gm; gs(go-i-gmj) gs gs(go+gm5)

onde go = Ro™' e gs = Rs"'. Considerando que a resisténcia da fonte de sinal (Rs) é, na maioria
dos casos, desprezivel, a expresséo acima reduz-se a:

z-{ C,+C, ¢, ]S_[ C,(C, +C,) J“z

go-+ gm, gm, &n, (gO + g )

C,+C,
T+ ——— 5
go+gms

Tout
Vid

(s)=gm, (2.11)
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Vé-se que a fungio de transferéncia dada pela eguagao 2.11 possui 1 zere no semiplanc esguer-
do do plano compiexo, 1 outro zero no semiplanc direitc € 1 pdlo no semipiano esquerdo. As
fregliéncias sao:

go + gm; )
ropy = i —3 SeMplanc esquerdo
Joeren 27 (C, +C, ) P q
§m, . .
erol) = T - semiplano direito (.12}
Tz 2rC, P

8o + gmy

=————— s semiplanc esquerdo
Jipue 21 (C, +C,) d ?

Pelas expressdes acima, ocorre um cancelamento de um zero com o pélo, o que faz com que a
resposta em freqiiéncia deste circuito seja equivalente & de um Par Diferencial Simples, ja discuti-
da no item 1.2.3. De acordo com os valores obtidos para gm1 e C2, com o nivel 2 de modelamen-
to do transistor MOS utilizado pelo Spice, a freqiiéncia do zero, prevista por 2.12, é de 2.65 GHz.

Assumindo agora que a impedancia da fonte de sinal (Rs) assume um valor diferente de zero, mas
ainda assim um valor baixo, no ocorrerda um perigito cancelamento entre o primeiro zero € o polo,
embora ambos estejam muito préximos entre si. Além disso, um novo pblo em altas freqliéncias &
gerado. Qualitativamente, com os valores de capacitancias e condutancias envolvidos, utilizando
uma impedéancia da fonte de sinal de 25 ohms, a equagac 2.10 prevé o primeiro zerc em 5.298
MHz e o pblo em 5.209 MHz, além de outro pélo em 41.23 GHz, acima do zero em 2.65 GHz.

A figura abaixo representa a transcondutancia AC do circuito em questdo. A curva 1 representa o
desempenho em frequiéncia do transcondutor propriamente dito, onde a saida & tomada como a
diferenga entre as correntes Id, e Id; da figura 2.4. A curva 2 inclui a influéncia dos espelhos de
corrente, uma vez que a saida & tomada na saida em corrente simples (n6 Y da figura 2.4).
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Figura 2.9 - Resposta em Freqléncia do Par Diferencial em Polarizag@o Adaptativa
{1} - Transcondutdncia na saida do Par Diferencial
{2} - Transcondutancia na saida dos espelhos de corrente
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ravés de uma analise da curva 1, nota-se a presenga de um zero em 2.8 GHz, freqiUéncia estz
bastante proxima do zero previsto, em 2.65 GHz. Aiém disso, é possivel observar o cancelamento
entre o primeirc zero e o primeiro pdlo, previstos em 5.3 MHz. Novamente, em aplicagbes praticas
que requeiram uma saida simples, a infiuéncia dos espelhos de corrente ¢ o tator dominante na
resposta em freqliéncia (pdlo dominante em 40 MHz), devendo ser este o aspecto a ser melho-
rado no circuito para um melhor desempenho AC.

2.3.4 Excurséo do Sinal de Entrada em relagéo as Fontes de Alimentagao

Para uma melhor compreensao deste item, a figura 2.4 (Par Diferencial em Polarizagdo Adaptativa

- Circuito Completo) € abaixo reproduzida.
Vad
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A transcondutancia do circuito em questao é proporcional a corrente Idc (equagao 2.8). Como esta
¢ proporcional ao quadrade da diferenca entre a fonte Vdd e a tenséo de modo comum Vc, para
que a transcondutancia ndo se altere devido a uma variagdo da fonte de alimentagao Vdd, tam-
bém a tensio Vc deve seguir a variacao da fonte, de modo que a diferenga entre Vdd e Vc se
mantenha constante, ndo variando a corrente idc. Isto pode ser conseguido através de uma varia-
¢d0 automatica da tensdo na porta dos transistores M7 e M8 (fontes de corrente) com uma varia-
¢do na tensdo Vdd, de modo a alterar a gueda de tensdo Vsg dos transistores M5 e M6
(seguidores de fonte), variando, portanto, a tensdo de modo comum Ve. O circuito que realiza este
controle automatico ndo é aqui apresentado, uma vez gue este item pode ser teoricamente descri-
to apenas em fungdo dos transistores que implementam o circuito quadrador e o par diferencial.

A minima tensao Vdd deve ser calculada de modo que os transistores do circuito quadrador (M3 ¢
M4) operem na regifo de saturacio para toda a faixa de tensao de entrada (Vsd = Vsg - [Vip|). A
tensao no dreno dos transistores M3 e M4 (fonte dos transistores M1 e M2) pode ser calculada
como a queda de tensdo Vsg nos transistores M1 e M2 para uma dada corrente. Esta tenséo é
constante para toda a faixa de excurso do sinal de entrada, confome explicado no item 2.3.3.
Apés, utilizando-se Vin = 1, ou seja |Vid|= 2 ldc K , tem-se a situagdo de maior tensdo na porta

do transistor M3 (Ve + Vid/2) e menor tensdo na porta do transistor M4 (Ve - Vid/2), fazendo com
que, nesta situacdo, toda a corrente flua através de M4. Tem-se, neste caso, a méaxima tensao
fonte-porta do transistor. Fazendo com que Vsd = Vsg - [Vip{, encontra-se a minima tensdo de
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porta para que o transistor opere na regido de saturagio. Como a tensdo Vsg deste transistor éa
mesma do transistor M2 do par diferencial, encontra-se a minima tensao Vdd requerida.

Com os valores de simulagao utilizados, a tensao na porta do transistor M2 € de aproximadamente
-1V, tazendo com que sua fonte {dreno dos transistores M3 e M4) tenha uma tensio de 1.75V.
isto faz com que a tensio minima de porta do fransistor M4 seja de 1V. Como M2 e M4 possuem o
mesmo Vsg, tem-se que a tensio de alimentago Vdd minima e de 3.76V.

Com relacao & tensdo Vss, esta pode diminuir, em modulo, até o ponto em que a tenséo no dreno
dos transistores do par diferencial seja suficiente para manté-los saturados para toda a faixa de
tensdo de entrada. Deste modo, espelhos de corrente com uma relagao W/L relativamente eleva-
da devem ser utilizados, de modo a minimizar a queda de tensao sobre os mesmos, fazendo com
que a fonte de alimentagdo Vss possa ser minimizada. Com os valores de simulagao utilizados,
encontrou-se uma tensdo Vss minima de -1.84V.

Com estes valores, pode-se calcular a porcentagem de excursdo do sinal de entrada em relagao
as fontes de alimentacdo, que chegou a 71%. Para uma no-linearidade abaixo de 1%, para o
caso "real" - modelo de nivel 2 - a figura 2.6 mostra que a tensio de entrada deve situar-se abaixo
de 54% do seu valor maximo, reduzindo esta relagio para 38.5% das fontes de alimentagao.

E importante salientar uma grande diferenga entre os valores aqui calculados e os verificados em
circuitos anteriores. Neste caso, a tensdo de entrada deve ser balanceada, o que faz com que
apenas metade da tensdo de entrada seja efetivamente aplicada em cada transistor. Isto faz
com que as tensdes de alimentag@o possam ser reduzidas a valores ainda menores dc que no
caso em que toda a tensfo de entrada € aplicada a porta de um Unico transistor, estando o outro
com sua porta aterrada. Isto reflete o aumento da porcentagem de excurséo do sinal de entrada
em relagao as fontes de alimentagéo observado neste caso.

2.4 Par Diferencial em Polarizacdo Adaptativa com Célula Quadradora
Cruzada

Uma outra maneira de se gerar uma corrente de polarizac@o gue seja uma fungdo guadratica da
tensio de entrada & apresentada pelo circuito da figura 2.10, onde se utilizam pares diferenciais
desbalanceados, com um dos transistores "n" vezes maior que o seu par. Assumindc gue todos os
transistores estejam operando na regifo de saturagdo, utilizando as equacbes simplificadas de
comportamento do transistor MOS, pode ser mostrado que a soma das corrente Id: e id: é dada

por:
-1
1, +1d, =214+ 2k M0 Dy S vid < (
(n+1)

n+1)1a’c (2.13)

f7i K

Segundo a equagio 2.2, deve-se ter o coeficiente do terme quadratice igual a K /2 para um perfei-
to cancelamento das ndo-linearidades. Impondo esta condigdo, segundo a equagao acima, deve-
se fazer n = 2.1547. Utilizando este valor, a expressio 2.13 tem a mesma forma da equagao 2.1,
onde:
lde=21dc’ (a)
(2.14)

K
k "7 (b)



Capitulo I - Transcondulores em Polarizagao Adaptativa &7

Vdd
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M3 VDL VM4
o AT In =
E iL>K KF e_..i
Vid oK nK
b O

| @nlde  nide |G
3

——
Vss

Figura 2.10 - Célula Quadradora Cruzada

Para o valor de "n" requerido (2.1547), os limites de tensdo de entrada impostos pela célula qua-

dradora s&o dados por:
~12102% < via < 1.211/1‘“ (2.15)
K K

Com este resultado, sendo Idc = 2 Idc’, utilizando a equagao 2.3, vé-se que ¢ limite acima imposto
& de 60.5% da tensdo maxima de entrada de um par diferencial em polarizagao adaptativa, sendo
a célula quadradora o fator limitante da tensao de entrada.

O circuito que utiliza esta célula como elemento gerador de uma corrente dependente quadratica-
mente da tensio de entrada € mostrado na figura abaixo, sendo a célula quadradora formada
pelos transistores M1-M4 e fontes de corrente (n+1)ldc’, o par diferencial formado pelos transisto-
res M6 e M7, e o transistor M5, com a fungdo de transportar a corrente (Id. + Id,) para o par dife-
rencial.

vad
T
|
5 s alde’
Ide | v | 14,
N , JL
]
M6 M3 M1 M3 M2 M4 M7
SN | el | N | I S 1 |
+ [ I i IS LS |
K nkK K K Kf nkK K
Vid

?E (m+1)1de’ ?é alde’ %\i n+1)lde"

—

Vss

Figura 2.11 - Par Diferencial em Polarizagéc Adaptativa com Célula Guadradora Cruzada
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Utilizando a lei das correntes de Kirchhoff no dreno do transistor M5, pode-se verificar gue:

ld, =aldc’—(Id, +1d,) (2.16)
Fazendo a mesma analise no no da fonte do mesmo transistor, vé-se que:

Idy+1d, +1d, =aldc’ {2.17)

Substituindo 2.16 em 2.17, vé-se que a corrente que flui através do par diferencial é efetivamente
dada por:

-1
Id, +1d, =1d, +1d, =21dc’+2K’(1(n—1)2)V£d2 (2.18)
n+

Pode ser mostrado que, para que o transistor M5 se mantenha em condugéo para toda a faixa de
tensio de entrada dada pela expressao 2.15, deve-se ter:

g 4n
n+1

(2.19)

A figura 2.12 mostra o circuito completo, com todos os transistores necessarios para a implemen-
tagao das fontes de corrente (M8 - M11) e dos espelhos de corrente (M12 - M17) necessarios para
levar a corrente de saida a um ponto de tomada simples, com baixo "offset” de tensao.

vdd
S . 1. , R
N s
M2 7| M3
Mn(_ M14 "ﬁWﬁ M15
| alde’ - Pl ;
Vb, o 18 - 1ds |
] N
Id |
" | | 1d; 1ds Toul
M6 M3 Mi M3 M2 M4 M7 N
+ oA, L I o
I H
K kK K K" K k
Vid 1ds ;
o N
w o
M8 \E/(n+})1dc’ M10 a lde’ MO J[/(n'*‘l)}d{:’
Vb, © T I In Mi6 | f——i[, M17
i 1IN lz_>i
I S ]
Vss

Figura 2.12 - Par Diferencial em Polarizagdo Adaptativa com Célula Quadradora Cruzada - Circuite Completo
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0y

As simulag¢des realizadas foram baseadas no circuito da figura 2.12, utilizando-se og seguintes
parametros;

= Vdd=-Vss=5V

& |dc' = 50 pA

= a=4

F (W/LIm memsmern = 20050

= (W/L)vsmas = 42.2/51 (nivel 1) e 41.6/5p (nivel 2)
& (W/L)mems = 100p/200

& (W/L)mio = 128201

& (W/L)wi: = 2000/151

& (W/L)mams7 = 400/50

T Rout=500,Rs=50Q

Segundo [1] e [12], um valor de "a" igual a 4 deve ser utilizado para que a tensdo porta-fonte dos
transistores M1 - M7 seja idéntica na condigdo quiescente. Isto também faz com que a tensio V-
destes transistores seja a mesma, no ¢aso em gue 0s Mesmos nao possuem suas fontes ligadas
ao substrato, como e a situagao.

O valor do W dos transistores M3 e M4, no caso de se utilizar o modelo de nivel 1 do transistor
MOS para as simulagdes, foi de 42.2um. Este valor resulta em um "n" de 2.156. Este valor de W
foi 0 que melhor aproxima "n" do valor tedrico (2.1547), uma vez que as dimensdes dos transisto-
res podem variar apenas em multiplos da grade do processo (0.2 pm) [4]. Utilizando o modelo de
nivel 2 do transistor MOS, verificou-se que a melhor linearidade é conseguida com um W de 41.6
pm, resultando em "n" igual a 2.125.

Nos parametros acima, Rout é a resisténcia de carga no dreno dos transistores M13 e M17
{espelhos de corrente de saida) e Rs € a resisténcia da fonte geradora de sinal.
2.4.1 Linearidade

Utilizando n = 2.1547, a corrente de saida, tomada como a diferenga entre as correntes Ids e Id;, é
dada, segundo as equagbes 2.2 e 2.14, por:

Ide’
VK

Através da equagao acima, vé-se gue um perfeito cancelamento das naoc-linearidades é previsto,
como € o casoc de um circuito em polarizagio adaptativa.

Jout = Id, — Id, = 2 Td¢’K Vid = |Vid| <1.21

(2.20)

A figura 2.13 mostra a curva de transferéncia do circuito em questao (figura 2.12), onde a corrente
de saida ¢ tomada como a diferenga entre as correntes Ids e ld;. Nos graficos que se seguem, ©
eixo "x" representa a tensao de entrada normalizada, dada por:

Vin=—24__ (2.21)

1.211’%
K
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260U

160.0U

Tout (Amperes)

-100.68U

~208U

2660 i

: ]
i

100.0U : /

g = /ﬂ,
~166 .60 =
~2080
-1.60 —SEoM ' E=Ralti ] 1.00

Uin - Tensag de Entrada Normatlizado

Figura 2.13 - Curva de Transferéncia do Par Diferencial com Célula Quadradora Cruzada

(1} - Simulagdo com Modelo MOS nivel 1
{2} - Simulagio com Modelo MOS nivel 2

Segundo a equaglo 2.20, a transcondutncia teérica do circuito & dada por gm=2+ldc’K . Com

os valores utilizados em simulagio, a transcondutancia teérica é de 167.7 HA/V. Nas curvas 1 e 2
da figura 2.13, verificou-se uma transcondutancia de 167.9 pA/V e 154.5 pA/V, respectivamente. A
diferenga observada no 0ltimo caso se deve a efeitos de redugdo de mobilidade e modulagao de
canal, nao levadas em conta na andlise tet6rica e no modelo de nivel 1. Utilizando estes valores de
transcondutancia, a figura abaixo mostra a no-linearidade obtida em cada caso.

40 .0M

26.0M

~20.8M

® Nao Linearidade - Curva {11
(o]

=40 . OM

£ Nao Linearidade - Curuva (21

400M 1 /_\
20aM I ';‘
.
ch “’MJMJ ::‘12—!:::: +
-2680M £
=400mM
150M 450M T50M 1.65 1.35

Uin — Tenszao de Entrada Normalizada

Figura 2.14 - Nao-linearidade do Par Diferencial com Célula Quadradora Cruzada

{1} - Simulagéo com Modelo MOS nivel 1
{2} - Simulacdo com Modelo MOS nivel 2
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Peia curva 1 da figura 2.14, vé-se que ocorre um cancelamento praticamente perfeito das nao-
linearidades, situando-se em valores abaixo de 0.02 % em toda a faixa de tenséoe de entrada. Ja
no modelo "real” (curva 2), a ndo-linearidade situou-se abaixo de 0.3% para toda a faixa de tenséoc
de entrada, e abaixo de 0.1 % para 70% da faixa de entrada. Este resuitados demonstram a alia
linearidade do circuito.

Diferentemente do Par Diferencial em Polarizag@o Adaptativa com Circuito Quadrador de 2 Tran-
sistores, este circuito ndo requer a tensado de entrada balanceada. Esta pode ser referenciada ac
terra, aplicando-se todo o sinal em um dos terminais de entrada, e aterrando-se ¢ outro terminatl,
Simulagbes verificaram que, utilizando-se o modelo de nivel 1 do transistor MOS, praticamente
nenhuma diferenga ¢ observada no comportamento DC do circuito, estando a ndo-linearidade
ainda abaixo de 0.02 % para toda a faixa de entrada. Ja no caso de se utilizar 0 modeio nivel 2, a
nado-linearidade aumentou para 0.8 %, no ponto de tensdc de entrada maxima, e situou-se abaixo
de 0.1 % para apenas 20% da faixa total de entrada. Isto se deve a um n3o cancelamento de
efeitos devido a redugdo de mobilidade, como ocorria no caso em que a entrada era balanceada.

2.4.2 Distor¢do Harmodnica

Aplicando-se na entrada do circuito um sinal senoidal, diferencial e balanceado, de fregliéncia 1
KHz, com amplitude variavel, e realizando uma analise de Fourier da corrente de saida (Ids - Id7),
verificou-se a distorgdo harmbnica total do circuito em questio, para toda a faixa de tensio nor-
malizada de entrada.

1.00E-01 e =
— =
1.00E-02 :
: = =
D
H 1.00E-03 = !/ A i Ez/
1.0CE-D4 %
= ~—&—MOS Nivel 1
— .
— ~3--MOS Nivel 2
1.00E-05 +

G 0.1 0.2 0.3 0.4 05 0.6 0.7 0.8 0.e 1

Tensao de Entrada Normalizada

Figura 2,15 - Distorgéo Harménica do Par Diferencial com Célula Quadradora Cruzada

Come era esperado, pelo alto nivel de linearidade observado, a porcentagem de distorgdo harmo-
nica total situou-se em valores muito baixos, em ambos os casos simulados (nivel 1 e nivel 2 de
modelamento do transistor MOS). Para o nivel 1, a porcentagem de DHT maxima situou-se abaixo
de 0.005 %, e para o nivel 2, abaixo de 0.09 %. Compeonentes harmdnicas de terceira e quinta
ordem foram as principais responsaveis pela DHT observada, n&o existindo influéncia de harméni-
cas pares devido ao carater diferencial do circuito.
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2.4.3 Resposta em Freqléncia

Através de uma andlise qualitativa do circuite da figura 2.12, pode-se verificar gue ¢ desempenhs
em freqgiiéncia do circuito em questaoe deve ser muito similar ac de um par diterencial simples, com
um zero no semiplano direito, em altas freqiiéncias, causado pelo caminho direto existente entre o
né de entrada e a saida, através da capacitancia porta-dreno dos transistores do par diferencial
(M6 e M7). Come a tens&o na fonte dos transistores do par diferencial ndo varia (item 2.3.3), este
¢ um terra AC. Uma vez que o sinal de entrada considerado é diferencial e balanceado, a tenséo
no dreno dos transistores M1 e M2 também n&o varia para peguenas excursdes do sinal de entra-
da, sendo também considerado um terra AC. Ja a tensdo na fonte dos transistores M1 e M3 varia
com a tensdo de entrada, devido ao descasamento na relagdo W/L de tais transistores com seus
pares M4 e M2. Com rigor, este ponto ndo deve ser considerado um terra AC, mas como esta
variagdo & menor que a metade da variagdo da tensido de entrada, para uma simplificacdo da
andlise, este ponto também serd considerado um terra AC.

Com estas consideragbes, pode-se aplicar o teorema da bissecgd0 no circuito da figura 2.12,
considerando-se apenas os transistores M1, M3 e M6. A influéncia dos transistores M1 e M3 é
apenas a contribui¢do de suas capacitancias porta-dreno, porta-fonte e porta-substrato no né de
entrada, uma vez gue a saida em corrente € tomada apenas através do transistor M8. Deste
modo, o circuito equivalente AC, simplificado, é mostrado na figura abaixo.

—
— 1 Tout/2

N

M6

Vid/2

Figura 2.16 - Circuite AC simplificado do Par Diferencial com Célula Quadradora Cruzada

No circuitc acima, Rs corresponde a resisténcia de saida da fonte geradora de sinal, e as capach
tancias C, e C;, correspondem a:

T Cy = ngs
# C; = Cgss + Cgbs + Cgss + Cgbs + Cgda + Cgsy + Cgb, + Cgd,

Deste modo, a transcondutancia AC do circuito € dada por:

1- G
lout an,
——— S )= g
vig =8 *1+Rs(C, +C,)s

A}

(2.22)

Da expressdo acima, vé-se a existéncia de um zero no semiplano direitc, e de um pélo no semi-
plano esquerdo, causado pela associagdo RC na porta do transistor M6. As fregiiéncias onde
estdo localizados este pdlo e zero sdo dadas por:

e o b i i e TR

7
H
i
i
i
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Jsersy = — semiplano direito

(2.23)
1

2w Rs(C, +C,)

f{paIO) =

— semiplano esquerdo

De acordo com os pardmetros dos transistores, utilizando uma impedéancia de fonte de 25 (, as
expressdes acima prevéem um zero em 4.43 GHz e um polo em 14.5 GHz, bem acima do zero.
Comparando estes valores com 0s encontrados em simulagdo (4.7 GHz para o zero e aproxima-
damente 20 GHz para o pélo), pode-se dizer que as aproximagGes realizadas foram validas, re-
presentando com boa precisao os resultados esperados.

A figura abaixo mostra a resposta em freqiiéncia do circuito total (figura 2.12), onde as curvas 1 e
2 foram obtidas com um sinal de entrada balanceado, e as curvas 3 e 4 com um sinal n3o balan-
ceado, estando um dos terminais de entrada conectado ao terra.

-0 .6 -40.0 &
@
=4 -
¥ 1
5 -co.0 -58.0
b b —---“‘f_.. 3
o Tt o
o E _‘“~"$_~___——a
£ -80.0 ~-80 .0 P b bbb b
T
4 ;
< ~100.0 -160.8 F \
3 ;
2 AN
-126 120 C wy
1MEG 1GMEG | 10GMEG 1G 166 100G

Frequencia {(Hertz)

Figura 2.17 - Resposta em Fregiiéncia do Par Diferencial com Célula Quadradora Cruzada

{1} - Transcondutancia na saida do Par Diferencial - entrada balanceada
(2) - Transconduténcia da saida dos espelthos de corrente - entrada balanceads
(3) - Transcondutancia na seids do Par Diferencial - entrada ndo balanceada

(4) - Transcondutincia da saida dos espelhos de corrente - entrada ndo balanceada

Através de uma analise da figura acima, vé-se gue, novamente, ¢s espelhos de corrente sio o
fator limitante do desempenho em freqiiéncia em circuitos praticos. No caso em guestio, ocorre
um pélo dominante em 33 MHz, bem abaixo do zero em 4.7 GHz. A influéncia de um sinal de
entrada nao balanceado também & sentida nas curvas 3 e 4. Neste caso, o circuito ndo mais &
simétrico, o que torna a analise bastante complexa. Porém, os zeros e pélos mais influentes na
resposta em freqiiéncia permanecem praticamente 0s mesmos, como se pode observar.

Verificou-se que, como previsto, este circuito apresenta um desempenho em fregiiéncia muito
similar ao de um par diferencial simples, com a diferenga de que o pdlo previsto situa-se agora em
frequenc as mais baixas (mas ainda maior que a freqiiéncia do zero), uma vez que as capacitan-
cias de 3 transistores estZo sendo consideradas.
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2.4.4 Excursdo do Sinal de Entrada em relacéo as Fontes de Alimentacéo

Este circuito ndo apresenta uma boa excursdo do sinal de entrada em relagao as fontes de alimen-
tagdo, uma vez que a célula quadradora cruzada (figura 2.10) é o fator limitante da tensao de
entrada, com os limites impostos pela relagéo 2.15. Utilizando as expressdes 2.15 e 1.17, pode-se
mostrar que a porcentagem de excursdo de entrada em relagdo as fontes de alimentagao é dada
por:

242 Jidc'[K
Excursao,, (%)= [IVT‘C’/I—J -100 (2.24)
- Vss

De acordo com os valores utilizados em simulagdo, com fontes de alimentacdo de + 5V, a excur-
sdo de entrada € apenas 14.43% das fontes de alimentagdo. Utilizando os valores minimos de
Vdd e Vss para que todos os transistores ainda operem em sua regido de saturagdo para toda a
excursdo do sinal de entrada (Vdd = 1.4 V e Vss = -2.83 V), este valor aumenta para 34.1%. Foi
considerado, neste caso, um sinal de entrada simples, sendo este aplicado em apenas um dos
transistores do par diferencial (M6), estando o outro com sua porta ligada ao terra.

2.5 Conclusfes

Os dois circuitos estudados apresentaram boa linearidade, baixa distor¢gao harmbénica, alta respos-
ta em freqliéncia, e razoavel excursdo do sinal de entrada em relagdo as fontes de alimentagao.

Com respeito ao processamento em grandes sinais, ambos o0s circuitos prevéem um cancela-
mento completo das ndo-linearidades, teoricamente. Porém, o que apresentou melhor desempe-
nho foi o Par Diferencial em Polarizagio Adaptativa com Célula Quadradora Cruzada, uma vez
que existe uma certa compensacéo do efeito de redugdo da mobilidade com o campo elétrico.
Este circuito apresenta uma resolucdo de 10 bits para 70% de sua faixa de tensao de entrada,
enguanto o primeiro circuito (Par Diferencial em Polarizagao Adaptativa com Circuito Quadrador de
2 Transistores) apresenta uma resolucio de 8 bits para 50% de sua faixa de entrada, devido ao
efeito de reducioc da mobilidade com ¢ campo eletrico.

A mesma anélise realizada para ¢ caso anterior também é valida no caso da distorgdo harméni-
ca total, uma vez que o circuito que apresenta a melhor linearidade também possui & menor dis-
torgdo harménica. O primeiro circuito apresentou uma DHT abaixo de 0.1% para 50% da tensao
de entrada normalizada, enquanto, no segundo circuito, esta situou-se abaixo de 0.1% para toda a
faixa de tenséo de entrada.

Com relagdo a resposta em freqiéncia, ambos os circuitos apresentaram desempenho seme-
thante, com um zero em altas freqiéncias (na faixa de gigahertz}. Em ambos os circuitos, comoe
em todos circuitos analisados até agora, o fator limitante em aplicagbes praticas € devido aos
espelhos de corrente, necesséarios para realizar a subtraglo entre as correntes de saida do ele-
mento franscondutor, 0 que introduz um pdlo em baixas freqiéncias. Devem-se, portanto, escolher
configuragdes adequadas de espelhos de corrente que possuam meihor resposta em freqiiéncia.

No que diz respeito & excursdo do sinal de entrada em relagéo as fontes de alimentagéo, o
primeiro circuito apresentou um melhor resultado, devide & sua topologia e ao fato de que a ten-
s80 de entrada é balanceada, reduzindo-se a tensio efetiva aplicada aos transistores, fazendo
com que as tensodes de alimentagao pudessem ser ainda mais reduzidas.
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Capitulo lli

Transcondutores em Classe AB

3.1 Introducao

Transcondutores cuja corrente de saida é maior que a corrente do ponio quiescente de operagac
operam, normalmente, em classe AB. Esta caracteristica, também observada nos circuitos do
capitulo anterior devido & presenga de fontes de corrente dinamicas, é agora devida as correntes
fornecidas diretamente pelas fontes de alimentagdo. Desta maneira, franscondutores em classe
AB exploram tipicamente a relag@o quadratica de corrente-tensdo do transistor MOS para se con-
seguir a linearizagado [14].

Este capitulo trata, inicialmente, dos principios basicos da operagéo em classe AB. Apéds, é anali-
sada a operacgdo de pares de transistores CMOS em substituigdo a transistores simples. Em se-
guida, dois circuitos sdo analisados, demonstrando a técnica de operacdo em classe AB, empre-
gando-se pares CMOS. O primeiro deles, intitulado Quadrador Duplo Cruzado [15], utiliza fontes
de tensao flutuantes para se conseguir a linearizagdo. O segundo, Par Duplo CMOS {16], mostra
uma maneira de se conseguir um transcondutor bastante simples, necessitando-se apenas de um
ponto de tens&o de entrada.

3.2 Principios Basicos de Circuitos em Classe AB

A figura abaixo representa um circuito de 2 transistores para se demonstrarem os principios da
operagao em classe AB.
l}dz

vro—[ M1 M2 [l—ex

Vgs, i Vs,

Id,

<

Figura 3.1 - Circuito de 2 transistores
Assumindo gue os transistores da figura 2.1 so casados e que ambos estio operando na regido

de saturagio, assumido o modelo simplificado do transistor MOS, conforme descrito no apéndice
A, a corrente diferencial de saida pode ser dada por:

Tour=1d, — Id, = K(Vgs, +Vgs, — 2V, XVgs, —Vgs, ) (3.1)

A equagio acima mostra que, utilizando-se sinais de entrada diferenciais e balanceados, pode-se
conseguir uma corrente de saida linear, dada por:

Tout=1Id, —1d, =2K(Vem -V, }Vid — |Vid|<2(Vem - V) (3.2)
onde
Vem = Y—gfi—;fﬁ‘—z (a) (3.3)

Vid =Vgs, — Vgs, (b)
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Deste modo, a transcondutancia do circuito, dada por gm=2K{Vem—V, ), pode ser alteradz,
variando-se o valor de modo comum da tensio de entrada.

A figura abaixo representa o mecanismo de cancelamento das nao-linearidades, ilustrando grafi-
camente a operagdo em classe AB.

AN id1-1d2)
Regiao Linear 21de
Ide/2 fd1-1d2
id1

~2{Vem-¥1) fﬁwﬂffngﬂﬁfﬁT?Em—Vt) Vid)

“Tde/2

“Td2
-21dce

Figura 3.2 - llustragéo da operagéo em classe AB, com cancelamento das nao-linearidades

Uma outra caracteristica interessante da opera¢do em classe AB pode ser observada ac se soma-
rem as correntes Id; e Idp, resultando uma relagdo quadréatica entre a corrente de saida e a tensdo
de entrada, dada por:

;
Tout = Id, + 1d, = Idc + k'Vid® —|Vid| < f 2;6 (3.4)
onde
Ide = 2K(Vem =V, Y (@)
(3.5)
p=X ©)

73
“

O gréfico ilustrativo desta situagdo encontra-se na figura 3.3. Pode-se perceber, comparando-se
as equacbes 2.5 e 2.6 com as equacgdes acima, que ambas possuem a mesma forma. Na verda-
de, em circuitos em que é forgada uma corrente da forma de 3.4 € 3.5, como € 6 caso dos circui-
tos do capitulo i, assegura-se que a soma das tensfes porta-fonte dos transistores envolvidos é
constante, resultando em operagao em classe AB, eliminando as ndo-linearidades. Desta maneira,
os transcondutores em polarizagdo adaptativa podem ser completamente descritos em termos da
operagdo em classe AB.

Deste modo, podem-se definir os principios fundamentais da operagdo em classe AB. Sob a con-
digdo de que a soma das tensbes porta-fonie de dois transistores casados, operando na satura-
¢ao, seja constante, estes apresentam uma relagéo linear entre a diferenga de suas correntes
e a diferenga das tensoes porta-fonte (Vid) e uma relagdo quadratica entre a soma de suas
correntes e 2 mesma diferenga de tensdes Vid.
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N M 1d1+1d2) /7
2ide
Idi+Id2
Ide
idc/2
Idi [dz
-2 {¥em-¥1) 0 2(Vem-V1i) vig)

Figura 3.3 - llustragao da operagao em classe AB, com relagdo quadratica entre corrente e tensao

3.3 O Par CMOS

Os dois transcondutores estudados neste capituio fazem uso do Par CMOS, razac pela qual este
bloco merece uma andlise mais detathada. O circuito & constituido de 2 transistores MOS, sendc
um canal N e outro canal P. A figura abaixo mostra um transistor MOS e o Par CMOS.

o
A
! N
G 1 e [
i@f ﬁ.¢f
Vs ng . L

(a) (b}
Figura 3.4 - (a)- Transistor MOS canat N
{b) - Par CMOS equivalente

Para os transisiores do Par CMOS, utilizando a expressdo simplificada de comportamento do
transistor MOS na regifo de saturagao, descrita no apéndice A, pode-se mostrar que:

id,,
Vgsy =V + X (a)

N

(3.6

I,
Vsgp =|Vip| + < (b)

P
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Da figura 3.4-(b), vé-se que a tensdo VQgs. & 2 soma das tensbes Vgsy & Vsge. Utilizando as
equagbes 3.6-(a) e 3.6-(b), pode-se mostrar que a tensao porta-fonte equivalente para o Par
CMOS ¢ dada por:

, . 1d,,
Vgs,, =V, + K., (3.7
onde
VTeq =V + |V;r?1 (a)

3.8)
SIS LY. (6)

K. (m+m)z

Desta maneira, utilizando a equagdo 3.7, a corrente que flui através dos terminais C e D da figura
3.4 é dada por:

z

Ideq = Keq (Vgseq - ‘/Teq) (3'9)
Através da equagao acima, pode-se concluir que o Par CMOS possui um comportamento idéntico
ao transistor MOS simples, na saturagdo, com uma tenséo de limiar equivalente dada pela equa-
gdo 3.8-(a) e uma transconduténcia dada por 3.8-(b). A diferenga reside no fato de que ambos os
terminais de controle, no Par CMOS, sdo de alta impedancia. Ja o transistor MOS simples possui
corrente fluindo por um dos terminais de controle.

- 3.4 Quadrador Duplo Cruzado

O circuito analisado neste item, operando em classe AB, € mostrado, simplificadamente, na figura
abaixo. Este é composto de 2 transistores, M1 e M2, e 2 fontes de tensdo flutuantes, de baixa
impedancia, dependentes da tensdo de limiar dos transistores.

id; id, E
| !

M1 M2
o i 1
+ 5!9 X eli
Vid Y i
./ S
vb+V1N Vb+V'IN
o

Figura 3.5 - Circutio Simplificade do Quadrador Duplo Cruzado

Um dos problemas encontrados no circuito da figura 3.5 é a necessidade de duas fontes de ten-
sdo flutuantes. Estas devem manter praticamente 0 mesmo valor de tensac, independentemente
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da corrente que passe pelas mesmas (baixa impedancia), além de n&o consumir, cu consumir
muito pouca corrente das fontes de sinal, para manter uma alta impedancia de entrada.

A referéncia [12] mostra uma maneira de se conseguirem fontes flutuantes com estas caracteristi-
cas. Estas sio realizadas através de transistores “n” vezes maiores gue os transistores M1 e M2,
como mostrado no capitulo 1, figura 2.10 - Célula Quadradora Cruzada. Se, ao invés de se tomar
a soma das correntes Id, e Id,, for tomada a diferenga das mesmas, o ¢ircuito resultante imple-
menta o circuito em questdo. Porém, como as correnties que fluem por M3 e M4 sao fungdo da
tensdo de entrada, para se obter uma fonte de tensdo de baixa impedancia deve-se fazer com que
“n” seja o maior possivel, além de polarizados estes transistores com correntes muito superiores
as correntes provocadas pela variagdo na tensfo de entrada. Isto acarreta transistores muito
grandes e baixa eficiéncia do circuito.

Uma outra maneira de implementacio deste tipo de circuito é descrita em [15]. Conforme j& mos-
trado no item 3.3 - O Par CMOS, um transistor MOS pode ser substituido por um par de transisto-
res CMOS em série. Deste modo, 0 circuito resultante é mostrado na figura abaixo. Pode-se notar
que as correntes | e > podem ser tomadas tanto na parte superior quanto na parte inferior do
circuito.

M1 M
o i i
iy 3l
Vb+VT°q Vb+VTeq
+ +
-

|
J/}; Iy |
N

Figura 3.6 - Circuite Quadrador Duplo Cruzade simplificade com Par CMGS

E importante notar que, agora, as correntes |; e |, ndo mais fluem através das fontes de tensao
flutuantes, facilitando o seu projeto. Esta fonte de tensao pode ser implementada através de uma
conecgao tipo diodo no Par CMOS, polarizados por uma fonte de corrente, como mostrado na
figura abaixo.

Vdd

P

ro—i,

* e Vb"'v’feq

VitV e —; E‘
-o0—

ol

Figura 3.7 - Fonte de Tensaoc Fiutuante com Par CMOS



Capitulo it - Transcondutores em Classe AB &0

Introduzindo a fonte de tensio flutuante da figura 3.7, o circuito resultante & mostrado na figurs
abaixo.

Vdd \
]lz _T_ I {
d , d
Mi Mg M4 M5
5 \ } ! 1
+ b, i t ﬁJE

[og
M2 M«,_..{FJMT M7 L——r———{ﬁ M6

Figura 3.8 - Circuito Quadrador Duplo Cruzado com Pares CMOS

Da figura 3.8, percebe-se a existéncia de até 3 transistores num mesmo ramo de corrente. Utili-
zande fontes de alimentagao de + 5V, e tensdo de modo comum nula do sinal de entrada, a ex-
cursdo do mesmo provocaria limites inferiores a 4V para manter os 3 transistores saturados. Isto
requereria transistores de grande relagdo W/L e pequena corrente de polarizagdo, diminuindo a
transcondutancia do circuito e reduzindo significativamente a resposta em freqiiéncia. A solugéo
encontrada foi a inclusfo de circuitos deslocadores de nivel DC na entrada do bloco transcondu-
tor, de modo que a tensdo de entrada continuasse a possuir tensdo de modo comum nula, mas as
tensbes nas portas dos transistores M1, M8 e M4, M5 pudessem assumir valores positivos, de
forma a nao limitar a operagao dos transistores. Deste medo, o circuito completo, com os desloca-
dores de nivel e espelhos de corrente para efetuar a diferenga de correntes € mostrado abaixo.

Vdd
T
¢ ;
i
MIQL)E; L Mz20
: !f”zvng
MI10 ——t M3
VB, o I |
T [ Iii,
Jout
ey
LT
°—!E Mlzit
+
Vid L
(o
I I
M“Jf—]M”Qf—I MI5 lb Ml l» gMH
VR o ig gg M21 ;} 1{' M2
! | f 7

Vs
Figura 3.9 - Circuito Complete do Quadrador Duplo Cruzado
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No circuito da figura 3.9, os transistores M10 e M13 implementam as fontes de corrente dos deslo-
cadores de nivel. Os transistores M2 e M12, polarizados com corrente constante, impiementam os
deslocadores de nivel DC, e os transistores M11 e M14 possuem apenas a fungio de diminuir &
tensdo Vds de M9 e M12, de modo a diminuir efeitos de modulagao de canal. Através de um
ajuste da tensdo VB,, pode-se alterar a tensdo de modo comum na porta dos transistores M1, M8
e M4, M5. Os transistores M15 e M186, controlados pela tensdo de polarizagao VB,, implementam
as fontes de corrente das fontes de tensio flutuantes. E através de VB,, portanto, que se pode
alterar a transcondutancia do circuito. Os transistores M19, M20, M21 e M22 implementam os
espelhos de corrente necessarios & realizagio da diferega das correntes |5 e 1, num ramo dnico. E
importante notar que o fato de as correntes |, e |, serem disponiveis tanto na parte superior quanto
na parte inferior do circuito facilita esta operagao, ndo sendo necesséario um espelho de corrente
adicional, como normalmente ocorre. Os transistores M17 e M18, geometricamente idénticos aos
transistores M21 e M19, respectivamente, possuem a fungdo de estabelecer uma simetria no
circuito, devido a efeitos de modulagio de canal pelas tensdes dreno-fonte dos transistores.

Todas as simulacdes realizadas foram efetuadas levando-se em conta o circuito da figura 3.9, com
0s seguintes parametros

& Vdd=-Vss=5V

@ |, = 100 A

& Edesl.nivei = 20 i-LA

@& (W/L)w mams ms = 2015
& (W/Lmemsmemr = 95.41/51
@ (WfL)W,MQ = Bp/10p

@ (W/L)Mg(},mqg = 150}1./1 OH
@ (W/L)m11 e = SP/10p

& (W/L)ws,mgs = 200“/5}1

* (W/Lm7mamsmeomzimzz = 401/50
@ Rout=50Q,Rs=508Q

Nos pardmetros acima, Rout é a resisténcia de carga no né de saida simples, indicado por lout na
figura 3.9., e Rs ¢ a resisténcia interna da fonte geradora de sinal.

3.4.1 Linearidade
Através da aplicacdo da lei das tensdes de Kirchhoff nas malhas que envolvem 0s transistores M1

e M2 da figura 3.5, pode-se mostrar que a soma e a diferenga das tensbes porta-fonte destes
transistores pode ser expressa por:

Vs, +Vgs, =2(V, +Vp, )

(3.10)
Vgs, —Vgs, =2Vid
Utilizando as expressbes acima na equagdo 3.1, tem-se a corrente de saida, dada por:
Tout=4KV, Vid (3.11)

Desta forma, a corrente de saida é perfeitamente linear em relagdo & tens&o de entrada, com uma
transcondutancia ajustavel pela tenséo V,, dada por:

gm=4KV, (3.12)
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E importante salientar gue nenhuma hipdtese foi feita sobre a natureza do sinal de entrada Vid.
podendo este ser balanceado ou néo. Além disso, a fonte de tensao flutuanie ¢ referenciada ac
sinal de entrada, e ndo as fontes de alimentagao.

Substituindo-se os transistores MOS por Pares CMOS (figura 3.8), o comportamento do circuito ¢
exatamente 0 mesmo descrito pelas equagdes 3.10 a 3.12, com uma substitui¢go dos parametros
dos transistores K e Vy por Ko € Vieq (€quagdes 3.8-a e 3.8-b). Deste modo, tem-se que a corren-
te de saida e a transcondutancia sao dadas, respectivamente, por:

Tour = 4K, V, Vid (3.13)
gm:4Keg Vb ’ (314}

Através da analise da figura 3.7, utilizando a equagéo 3.7, a tensfo constante V, pode ser expres-
sa por:

V, = | (3.15)

Substituindo a equagao 3.15 nas equagbes 3.13 e 3.14, as expressies finais da corrente de saida
e transcondutancia sio dadas por:

Jour =4I, K_, Vid (3.16)

gm=4J1,K,_ (3.17)

Estas expressdes sdo validas, desde que todos os dispositivos envolvidos se mantenham na
regido de saturagdo, condigdo que ¢ satisteita se:

7
— e cvige | Lo (3.18)
K, K,

A figura 3.10 mostra a curva de transferéncia do Quadrador Duplo Cruzado. As curvas 1 e 2 cor-
respondem, respectivamente, as simulagdes realizadas utilizando-se os modelos Spice de niveis 1
e 2 do transistor MOS. No eixo “x", tem-se a tens&o de entrada normalizada, dada por:

Vin= vid

(3.19

eq

De acordo com as geometrias dos transistores utilizados, o par@metro K.q possui um valor tebrico
de 34.96 pA/V?. Com isso, a expressdo da transcondutancia, dada por 3.17, assume o valor tedri-
co de 236.5 pA/V. Os valores encontrados em simulagao foram de 232.36 pA/V e 218.18 pA/V,
para as curvas 1 e 2, respectivamente. Esta diferenga acentuada, no caso da simulagdo com
modelo de nivel 2 do transistor MOS, se deve, principalmente, a redug@o de K., devido a efeifos
de redugao de mobilidade dos portadores dos transistores com ¢ aumento da tensao porta-fonte
dos mesmos.
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Figura 3.10 - Curva de Transferéncia do Quadrador Duple Cruzado
{1} - Simulagao com Modelo MOS nivel 1
{2} - Simulagao com Modelo MOS nivel 2

A figura abaixo mostra a néo-linearidade, em ambas as situagbes simuladas, com sinais de entra-
da diferenciais e balanceados. Pode-se notar que, para uma nao-linearidade abaixo de 0.1%, os
sinais de entrada devem estar numa amplitude abaixo de 47% da tensio normalizada Vin, na
curva 1, e abaixo de 28% na curva 2. Segundo a equagéo 3.19, com os valores de |, e Kq utiliza-
dos, estes valores representam tensdes diferenciais de entrada de 795 mV e 474 mV, respectiva-
mente. Ja para nao-linearidades abaixo de 1%, 0s sinais de entrada devem situar-se abaixo de
87% da tens&o normalizada de entrada, para a curva 2, o que representa uma tensfo diferencial
de 1,47 V.

2.6E Z.00 s _4/
1]
& 1.00 1.00 T /
g I
3 1 /
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% B E] P TR EE i 2 — .l/
Q -““‘\u b e
2 3
® -1.080 -1.68 \ \
¥ }ﬂ
-2.00 -2.00 +
I _‘k
1560 456M TEOM 1.95 1.25

Vin - Tensao de Entrada Normal izada

Figura 3.11 - Nao-linearidade do Quadrador Duplo Cruzado
{1) - Simulagdo com Modelo MOS nivel 1
{2} - Simulacio com Modelo MOS nivel 2
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A descontinuidade cbservada na curva 2 da figura 3.11 se deve ao fato de o modelo de nivel 2 do
transistor MOS considerar a variagao da mobilidade dos portadores apenas a partir de uma tensao
porta-fonte que atinja um campo elétrico critico.

Uma outra fonte de nao-linearidade, nao considerada na andlise teébrica, é a variagio das tensdes
de limiares dos transistores, em funcéo da tenséo fonte-substrato, ou efeito de corpo. No caso de
sinais de entrada diferenciais e balanceados, este efeito pode ser minimizado, fazendo com que
os transistores de canal N e canal P de cada Par CMOS possuam a mesma transcondutancia (Kn
= Kg). Deste modo, a tensfo na fonte de ambos os transistores praticamente néc varia, podendo
ser considerado um terra virtual. Nas figuras 3.8 e 3.9, isto significa fazer com que os transistores
de canal P (M2, M3, M& e M7) sejam idénticos, e possuam uma relagdo de geometria (W/L) apro-
ximadamente 3 vezes maior que os transistores de canal N (M1, M4, M5 e M8). Os valores de
geometria utilizados nas simulagdes contemplaram este fato. O valor de Ky resultante foi de 140.7

LAV | e o de Kp, 139 pA/VZ.

De acordo com o processo utilizado [4], as fontes dos transistores de canal P podem ser conecta-
das ao proprio pogo (substrato do transistor P), ou a qualquer outro potencial. Ja os transistores de
canal N, estes ja possuem o substrato conectado ao potencial mais negativo do circuito, Vss.
Deste modo, um melhor desempenho do circuito é obtido conectando-se os pogos ao potencial
mais positivo, Vdd, e ndo as fontes dos transistores. Segundo a equagao 3.8-a, vé-se que a ten-
830 Vreq € @ soma dos moédulos de ambas as tensdes de limiares dos transistores N e P. Com
isso, existindo uma variagio, ainda que pequena nos nos de fontes dos Pares CMOS, ocorre uma
variagio minima em Vreg, Uma vez que as variagdes dos médulos de Vin € Vrp se ddo em sentidos
opostos.

Verificando as consideracdes acima realizadas, para sinais de entrada diferenciais e balanceados,
a variagdo de tensdo nos nos de fonte dos Pares CMOS foi de 27 mV para [Vin| < 1, no caso de
simulagdo com modelos de nivel 1 do transistor MOS, e 13 mV para modelos de nivel 2. Estas
variagbes se devem ao fato de que o pardmetro Kp ndo & exatamente igual a Ky, conforme ja
descrito. E esta a razao pela qual existem n&o-linearidades consideraveis, inclusive nas simula-
¢oes utilizando modelos de nivel 1 do transistor MOS.

Quando se utilizam tensdes nao balanceadas, conectando-se um dos terminais ao terra e aplican-
do-se a tensdo de entrada no outro terminal (entrada simples), a variacdo de tenséo nos nos de
fonte dos Pares CMOS chega a 1,5 V e 1,45 V, para os modelos de nivel 1 e 2, respectivamente.
Com isso, ocorre um considerave! aumento das nédo-linearidades, devide a0 efeito de corpe. Para
se ter uma idéia, na simulagao de nive! 1, para que as nao-linearidades se mantivessem abaixo de
0.1 %, o sinal de entrada sofreu uma diminuigdo de 47% da tensdo normalizada, utilizando-se
sinais balanceados. No caso de sinais nfo balanceados, o sinal de entrada diminuiu para 12% da
tensao normalizada. J& na simulagao de nivel 2, este valor diminuiu de 28% da tens&o normaliza-
da para 6% da mesma, comprovando as nao-linearidades introduzidas peio efeito de corpo.

3.4.2 Distorcdo Harmonica

Utilizando sinais senoidais, diferenciais e balanceados, com amplitude normalizada de 0.1 a 1V,
analisou-se a distorcdo harménica total obtida fazendo-se a diferenga das correntes |, e |; da
figura 3.9.

A figura 3.12 mostra os resultados obtidos, segundo os procedimentos descritos no item 1.2.2.
Percebe-se que, em ambos 0s casos, a DHT situou-se abaixo de 0.3% para toda a faixa de tensao
de entrada. Para uma DHT abaixo de 0.1%, deve-se ter Vin < 0.6, segundo a simulagao com
modeio de nivel 2.
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Figura 3.12 - Distor¢éo Harménica do Quadrador Duplo Cruzado

3.4.3 Resposta em Freqiiéncia

A resposta em freqUéncia deste circuito pode ser dividida em duas partes. A primeira consiste na
andlise da ceélula transcondutora, mostrada na figura 3.8. Na segunda parte, esta anélise é reali-
zada incluindo-se os circuitos deslocadores de nivel DC. Considerando que os sinais de entrada
séo diferenciais e balanceados, conforme ja explicado na analise das ndo-linearidades, as tensdes
nas fontes dos Pares CMOS (M1-M2 e M5-M6) praticamente nao variam, podendo estes nos ser
considerados terras virtuais. Deste modo, o circuito equivalente AC da célula transcondutora €
mostrado na figura abaixo, em que a fonte de corrente I, € implementada pelo transistor M16.

.
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Figura 3.12 - Circuito Equivalente AC da Célula Transcondutora do Quadrador Duplo Cruzado
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£ figura 3.13 apresenta apenas a metade do circuito original, sendo este suficiente para a analise.
isto se deve ao fato de que tensdes diferenciais e balanceadas estdo sendo aplicadas, o que
torna ¢ circuito simetrico.

As capacitancias e resisténcias apresentadas na figura, com exce¢do de Cc., representam a as-
sociagdo em paralelo das varias capacitincias e condutancias inerentes de cada transistor. Deste
modo, tem-se:

+ C, = Cgss + Cgb, + Cgbs + Cads

F o= ng1

& C3 = CQSB

@ C4 = CbSa 4 Cb57

# Cs = Cgs;

@ Ca = CgSs + Cgbs - Cgb-,' 4 de? + Cbﬁm + ngzs
# C; = Cgds

+ Rg = gdSa_1

& Re = gdS'f1

* Rp = Qd515-1

A expressao da transcondutancia do circuito em fungdo da freqliéncia € bastante complexa para
ser explicitada neste texto. Para se ter uma idéia, esta € umna fungio de ordem 3 no numerador, €
de ordem 3 no denominador. Considerando que a impedancia da fonte de sinal (Rs) tende a zero,
a expressdo resultante torna-se a seguinte, ja substituindo todos os valorores numéricos das
variaveis acima:

1+4.573133 107 s+3.10297 107® 52 —9.12217 107% §°
14+ 7.66837 107 5+5.98457 107'% 52

-1
10;4: (s)=f* —2(5)=445.04 10°°
Vid Vid

)(3.20)

A expressfo acima possui zeros e polos nas seguintes fregliéncias:

z, =42.626 MHz — semiplano esquerdo

z, = 183.82 MHz - semiplano esquerdo

7, = 5.6403 GHz — semiplano direito (3.213
p, =23.452 MHz — semiplano esquerdo

p, =180.49 MHz — semiplano esquerdo

Como se pode observar, existe um pélo em baixas freqiiéncias (23 MHz), cujo efeito € compensa-
do por um zero em 42 MHz. A introdugio de um capacitor de compensagdo Cc, faz com seja
possivel a eliminagao dos efeitos deste pélo e deste zero, fazendo com que ambos estejam na
mesma freqiiéncia. Deste modo, a fungdo de transferéncia, expressa na equagéo 3.20, € modifi-
cada da seguinte forma:

[1+(4.573133 107 +8705.51C,, ) s +(3.10297 107 +7.35085 10 C¢, ) s

+=9.12217 107 ~3.64451 107 C, ) s°
1+(7.66837 107 +8514.94 C, ) s+(5.98457 107" +7.58986 10 C, ) 5*

Tout
Vid

(s)= 44504 10°°

(@.22)
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Se o termo cubico do numerador da equagio 3.21 for suprimido, os zeros de baixa fregliéncia
podem ser calculados, sem haver, com isso, alieragbes significativas em seus valores. Desta
maneira, tanto os zeros guanto os polos podem ser faciimente calculados em fungfo de Co...
lgualando-se o zero e o polo de mais baixa fregliéncia (z:1(Cci) = p:(Ces)), € possivel encontrar,
numericamente, ¢ valor de Ce.. Realizando este procedimento, o valor do capacitor de compensa-
¢ao encontrado foi de 15.9959 pF. Substituindo este valor na equagéo 3.22, os novos valores dos
zeros e pb6los sdo dados por:

z, = 11131 MHz — semiplano esquerdo

z, =195.01 MHz — semiplano esquerdo

z, = 3.4238 GHz — semiplano direito {3.23)
p, = 11131 MHz — semiplano esquerdo

p, =178.63 MHz — semiplano esquerdo

Como se pode observar, a aproximacao realizada foi vélida, uma vez que o termo clbico do nu-
merador da equacio 3.21 possui um peso muito baixo nos zeros de baixa freqliéncia. Com a
inclusdo deste capacitor, espera-se uma melhora significativa na resposta em freqliéncia da célula
transcondutora, uma vez que 0s zeros e polos preditos acima mostram um cancelamento de um
par zero/p6lo em 1.1131 MHz. A figura abaixo mostra a resposta em freqiéncia da célula, conside-
rando os casos ndo compensado e compensado com o capacitor Cc. de 15.9959 pF.

-40.,0 ~401.0 E
: :
5 z
T -50.0 -53.0 F
7 z /
o 1
bl 1 / 2
& —BE],!B —GG_G F preeferddbibb - M s a0 0 s i i it ruipnd-
£ ‘ 7/
_—?— - Vi
s z L/
= -70.8 -76.0 |
2 : /
= \ __‘_//
-20.0 -86.0 |

160K IMED 10MEG  luehel 16 16
Freguencia (Heriz®

Figura 3.14 - Resposta em Freqliéncia da Célula Transcondutora do Quadrador Duplo Cruzado
(1) - Transcondutancia com circuito compensado
(2) - Transcondutancia com circuito néo compensado

A figura acima comprova os resultados preditos. Houve um cancelamento dos zeros e pblos de
baixa freqiiéncia, no caso do circuito compensado, com um zero medido em 3.36 GHz, freqliéncia
esta bem préxima ao zero predito em 3.42 GHz. No caso ndo compensado, percebe-se a influén-
cia do pélo em 23 MHz, compensado pelo zero em 42 MHz. A simulag&o n&o considerou os espe-
lhos de corrente, nem os deslocadores de nivel, a fim de verificar a anélise realizada, que também
nao levou em conta a influéncia destes fatores.
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A segunda parte da andlise leva em conta a influénceia dos deslocadores de nivel DC do sinal ds
entrada. Basicamente, o problema se resume em levar o sinal de entrada a porta dos transistores
M1, M8 e M5, M4 da figura 3.9, sem distorgdes, nem influéncias inseridas pelos deslocadores de
nivel DC.

Através de uma analise da figura 3.9, pode-se ver que a tensio no dreno dos transistores M9 e
M12 praticamente ndo varia com ¢ sinal de entrada, pois estando estes ramos com correntes
praticamente constantes, dadas pelas fontes de corrente implementadas pelos transistores M10 e
M13, as tensdes nos drenos/portas dos transistores M11 e M14 também n&o variam. Com isso,
estes pontos podem ser considerados terras AC. A figura abaixo ilustra o circuito equivalente AC,
levando-se em conta os deslocadores de nivel.

B = Co
- ]{
r--1ﬁ M10 " |
5 T M1 =
- i EE Rg
G E
Ra C, == C.— MBI 1o, = N
£ | =
—if -
- ch G
e e R
e —= C
] M16 :
Ji_lg Ry ; = \1/12!2

Figura 3.15 - Circuito Equivaiente AC compieto do Quadrador Duplo Cruzado

Os elementos capacitivos e resistivos acima, com excegao de Cep, representam a associagio em
paralelo das capacitincias e condutancias relacionadas a cada transistor, como no ¢aso anterior.
Os elementos que compdem C: - C; e Rg - Rp s80 0s mesmos jd mencionados. As outras capaci-
tancias e resisténcias sdo dadas por:

e C*; = 0981 + Cgb1 + Cgbg + ngs + deg + dem + ngm
& Cg = Cgss + Cgbg

& Cg = ngg

@ Ra = (gdse + gds)”

Além disso, a resisténcia Rs representa a impedancia interna da fonte geradora de sinal.

Conforme ja mencicnado, o objetivo desta segunda parte da analise AC ¢ levar a porta dos tran-
sistores M1 e M8 (né B) o mesmo sinal aplicade na entrada (né A). A fungdo de transferéncia
Vi(s)/Va(s) € por demais compiexa para ser expressa neste texto, como se pode perceber pela
complexidade do circuito equivalente AC, mostrado na figura 3.15. Esta é uma fung@o de 32 ordem
no numerador, e 42 ordem no denominador.
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De acorde com o0s valores de capacitancias e condutancias associadas aos transistores, além da
capacitancia de compensagao Ccy, de aproximadamente 16 pF, o valor numeérico da fungéo de
transferéncia entre as tensdes nos nos B e A, utilizando uma impedancia de fonte de sinal {Rs) de
25 Q, é daga por:

Vv, 3 1+1.46831 107 s+5.53041 10757 +3.7689 1077 5°

—““(S) = 986.26 10 e _ 1 24 3 35 4

v, 1+2.05829 107" 5 +9.04559 107 s* +7.98755 107 5* + 101945107 5
(3.24)

Pode ser verificado facilmente que o ganho DC do circuito deslecador de nivel, representado pelos
transistores M9 e M10 da figura 3.15, &€ dado por:

Y _ 7 (3.25)
V, gmg+gds,+gds,

Deste modo, percebe-se que existe uma pequena atenuagao do sanal Segundo os valores obtidos
destes par@metros, a atenuagao esperada ¢ de 0.986, ou -120.18 10° dB.

Os zeros e pdlos da fungio de transferéncia descrita na equagéo 3.24, todos no semiplanc es-
querdo do plano complexo, sdo dados por:

p, = 11135 MH:

2, =11131 MHz
p, =2.5674 MH:z
z, = 53.795 MH: (3.26)

P, =176.81 MH:z
z, =178.63 MH:z 124.52 GH
Py =14 z

Através destes valores, pode-se perceber que a existéncia de um poélo em 2.56 MHz é um fator
limitante e indesejavel na resposta em freqiiéncia do transcondutor. Este pélo faz com que o sinal
de entrada da célula transcondutora em si (porta dos transistores M1 e M8 da figura 3.15) sofra
uma atenuagao dependente da freqiiéncia, inviabitizando o uso do transconduter em freqiiéncias
superiores a esta mencionada.

Este problema pode ser resolvido através da introdugdo de um outro capacitor de compensagao,
Cco, mostrado na figura 3.15, que liga os pontos de entrada de sinal do circuito (portas dos transis-
tores deslocadores de nivel DC) aos pontos de entrada de sinal da célula transcondutora
(transistores M1, M8 e M5, M4 da figura 3.9). Gonsiderando que a impedancia da fonte de sinal é
muito baixa, isto &, tende a zero, o denominador da fungéo de transferéncia passa a ser de tercei-
ra ordem. Deste modo, a fungao de transferéncia, em fungao de Cco, passa a ser:

[1+(1.468311077 + 568182 C,, )5 +(5.53041 107 +8.17457 107 C, )s°

+(3.7689 107 +7.23813 1077 C,, ) 5°
1+(2.05829 107 +56037.5 C¢, )5 +(9.0455107° +8.06225107 C, )s”

+(7.97635 107 +7.13868 107 C, ) §°

-lﬂ\':

~£ (5)=986.26 107
VA

(3.27)
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Adotando-se © mesmo procedimente para se achar o valor de Cg., ou seja, eliminando-se 0s
termos de ordem 3 do numerador e denominador, podem-se faciimente achar, de maneira aproxi-
mada, 0s pdlos e zeros de baixa freqiéncia, em fungio de Ce,, da fungdo de transferéncia origi-
nal.

Realizando esta analise, pode ser mostrado que apenas um dos zeros e um dos pdlos possuem
uma grande dependéncia em relagao ao valor de Ce,. E sfo justamente estes os que, segundo os
valores mostrados em 3.26, devem ser compensados (z; e p.). Porém, para que ambos possuam
o mesmo valor, ou seja, uma compensaco de pbélo e zero perieita, o valor de Cg; deve tender ao
infinito, fazendo com que o valor deste pélo e zero tenda a zero. A figura abaixo mostra a fre-
gléncia de ocorréncia do zero e do pblo, além da diferenga entre os mesmos, para Cc, variando
de1pFatlmF.

1.00E407
1.00E+06+>\k -
1.00E+05 —&—jzero] =
1.00E+04 4= a == pio] -
1.00E+03 N\ N = 12er0-polo| —
) N TN
== 1.00E+02 -
2 1.00E+01 S N
g . ‘\\ M
= 1.00E+00 ~:
€ 1.00E-01
e *\ TN
1.008-02 ~ ~
1.00E-03 : \..._‘
1.00E-04 b S
1.00E-05
1.00E-06
A2 A1 .10 9 -8 7 £ -5 -4 -3
Log (Ccz)

Figura 3.16 - Diagrama de zeros e pdios em tungéo de Cez

Deste modo, utilizando o grafico acima, o projetista pode escolher um valor de Cg, adequado a
suas aplicagbes. Come exemplo, se o transcondutor operar em fregliéncias acima da faixa de
megahertz, um capacitor de compensagao na faixa de picofarads é suficiente, e pode ser integra-
do juntamente com o circuito. Se a operagao for na faixa de quilohertz, capacitores na ordem de
nanofarads a microfarads devem ser utilizados, € componentes externos e discretos devem ser
empregados.

Escolhendo um valor de 1 uF para o capacitor Ces, 08 zeros e pdlos encontrados segundo a sim-
plificagdo realizada {suprimindo-se os termos cubicos da equagdo 3.27), todos no semiplanc es-
querdo do plano complexo, sdo dados por:

z, = 280113 Hz p, = 284015 H:

I Y
{(3.28)

z, =110622 MHz  p, =110622 MH:
A diferenga entre as freqiéncias de ocorréncias de z1 e p1 é de apenas 39 mHz. Deste modo,
com o valor escolhido para Cgz a influéncia dos circuitos deslocadores de nivel praticamente
desaparece, permanecendo, contudo, a atenuagéo DC ja mencionada. Para validar as aproxima-
gbes realizadas, substituindo-se o valor de Ce: {1 uF) na funcdo de transteréncia original, sem
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realizar nenhuma aproximacio nem simplificaco, e considerando-se a impedancia da fonte de
sinal (Rs) igual a 25 1, tém-se os seguintes podios e zeros:

p, = 2.84013 Hz

z, =280113 Hz
p, =111312 MH:
z, =111312 MH:z (3.29)

D, =178.691 MHz
z, =178.633 MH: N
p, =596593 GH:z

Pelos valores acima, vé-se que as aproximagdes e simplificagbes realizadas para facilitar a anélise
foram plenamente vélidas. Comparande-se o conjunto de zeros e pdlos descritos em 3.26 com 0s
descritos acima, percebe-se que foram justamente os pélos e zeros discrepantes (z; € p. em 3.26)
que sofreram grandes alteragbes em fungdo de Cc., confome ja mencionado. A figura abaixo
mostra a resposta em freqiiéncia da tensio no né B da figura 3.15 em fungéo da tensao de entra-
da (né A), nas situagbes com o capacitor de compensagio (pélos e zeros descritos em 3.29) e
sem ¢ capagcitor (pdlos e zeros descritos em 3.286).

26.0 26.8 |

o 2 ; A-\ L_i_J s

~20 .0 -20.0 u—t—o-muﬁ—i-mww 4 :::::::\s\*:::' bbb

2

jUb/Ua| em dB

[

-4 .0 ~40.0 F

-6 .8 -50.0 F

10K 100K IMEG  1GMES 16 166 1aet

Freguencia (Hertz>

Figura 3.17 - Resposta em freqiiéncia do Circuite Deslocador de Nive] DC
{1} - Circuite compensado
{2} - Circuite ndc compensado

A figura acima mostra claramente o efeito da introdug&o do capacitor de compensagao Ce.. Os
zeros e polos preditos em 3.26 ¢ 3.29 podem ser claramente confirmados através de uma simpies
verificag&o da figura 3.17, validando a analise realizada.

Uma vez que as variagbes da tensio de entrada podem ser efetivamente levadas as portas dos
transistores que compdem a célula transcondutora, tem-se uma resposta em freqiéncia otimizada
do circuito. A figura 3.18 mostra a transcondutancia do circuito em fungdo da freqliéncia do sinal
de entrada, considerando agora os espelhos de corrente. As curvas 1 e 3 mostram transcondu-
tancia, tomando-se a diferenca entre as correntes 1, e I, da figura 3.9. Na curva 1, tem-se o circuito
compensado, e na curva 3 o circuito ndo compensado. As curvas 2 e 4 mostram a transcondutan-
cia no né de saida simples (lout) da figura 3.9. A curva 2 mostra o circuitc compensado, € a curva
4, 0 circuito ndo compensado.
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Figura 3.18 - Resposta em Fregiiéncia do Quadrador Duple Cruzado
{1) - Transcondwidncia na saida do Quadrador com compensagéo
{2) - Transcondutincia da saida dos espelhos de corrente, com compensagéo
{3) - Transcondutincie na saida do Quadrador sem compensagioc
{4) - Transcondutincia da saida dos espelhos de corrente, sem compensacéo

As curvas 2 e 4 mostram nitidamente a influéncia dos espelhos de corrente na resposta em fre-
guiéncia do circuito. Nos caso de se ter um circuito compensado, o fator limitante em freqléncia
passa a ser o espelho de corrente (queda de 3 dB em 74 MHz). Porém, no caso de o circuito ndo
ser compensado, o fator limitante passa a ser a atenuago de sinal na entrada da célula transcon-
dutora, causada pelos deslocadores de nivel DC, com um pdlo em 6 MHz. Isto mostra que, no
minimo, o estudo de compensacado realizado aumentou a resposta em freqliéncia do circuito em
mais de uma década. Novamente, para uma melhor resposta em freqliéncia, deve-se melhorar ¢
desempenho dos espelhos de corrente.

3.4.4 Excurséo do Sinal de Entrada em Relacéo as Fontes de Alimentacéo

De acordo com a relagdo 3.18 e a equagdo 1.17, a excursfo do sinal de entrada em relagio as
fontes de alimentacao, neste circuito, € dada por:

2 /T, 7K,
NP 100 (3.30)

Excursdoy, (%)= [Vdd — Vss|

De acordo com os valores utilizados, considerando que o sinal de entrada é diferencial e balance-
ado, a excursio chega a 33.8% das fontes de alimentagao. Considerando as minimas tensdes de
fonte na qual o circuito ainda opera com seus transistores na saturagdo (Vdd=4.6V e Vss=-2.93V),
esta relacio aumenta para 45%. No caso de se utilizar entrada simples, ou seja, aplicando-se o
sinal apenas na porta do transistor M8 da figura 3.9, aterrando-se a ouira entrada, esta excursao
diminui, uma vez que o préprio deslocador de nivel DC possui uma faixa de operagdo limitada. No
caso em estudo, esta limitagdo ocorreu quando a tensdo de entrada atingiu 80% de seu valor
maximo, dado por 3.18. Além disso, as tensdes minimas das fontes também sofrem aumento,
diminuido-se a excursao do sinal em relagdo as fontes de alimentagao.
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3.5 Par Duplo CMOS

Uma maneira mais simples de se obter um transcondutor com alta linearidade, utilizando pares
CMOS operando em classe AB, é mostrada neste item. A figura abaixo apresenta o circuito em

questao.
vdd

—

|
A\ o____i %% Mi

Vin o—%

_.._‘EMS

|
B j}l

V<34€>-——-——%§“ M4

Vss
Figura 3.19 - Par Duple CMOS

Este circuito, inicialmente apresentado em [16], € constituido de 2 pares CMOS (M1-M2 e M3-M4).
Sendo a corrente de saida igual a diferencga entre as correntes | e I, utilizando a equagéo 3.9,
pode-se mostrar que:

Tour=1—1,==2K, (Vg = Vg, —EV; Win +K (Vg — Ve, — TV, AV, (3.31)

onde

"}Pz! +1VTP4!

AVy = Vi — Vi +IV}}’4!_;VTP2;+ Vo + Ve,

IV, =V, + Vi t

{(3.32)

O equacionamento supde que os transistores estejam operando na regiao de saturagéo, o que faz
com que a tensdo de entrada deva satisfazer os seguintes critérios:

Vo = [Vipa| ViRV, + Vi

. (3.33)
Vo + Vs +|Vipa| SVins Vi, = Vi, = Vi, |

onde Vp2 & Vpa correspondem as tensdes nos drenos dos transistores M2 e M3, respectivamente.
As tensdes de limiares dos transistores canal N e canal P, definidas no apéndice A, sdo aqui

reproduzidas, sendo dadas pelo conjunto de equagbes 3.34. As tensfes Vas & Vsa 80 respecti-
vamente as tensdes substrato-fonte e fonte-substrato dos transistores N e P.
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Voo = Vo Y&(”\t{zéﬁ ~ Vs = x’fzq}p }

Vip = Vg WYP(\./‘ZI(?NEM Ves _‘\/2|@Ni}

(3.34)

Através da equagio 3.31, pode-se observar que ¢ termo dependente da tensdo de entrada Vin é
menor gue zero, uma vez que a diferenga entre Vgi € Vg € normaimente maior que IVy. Isto faz
com que ¢ circuito apresente uma transcondutancia negativa. A figura 3.20 mostra duas maneiras
de se realizar a subtracio das correntes |, e I.. O circuito (a) apresenta uma forma de se realizar
um transcondutor com transconduténcia negativa, onde louty = 1. - 2. Ja o circuito {b) implementa,
através de espelhos de corrente, uma transcondutancia positiva, onde louty = 15 - 1.

Vdd Vdd

Voro———[ M! M?ji—ﬂ—-{gm

M3 Tout,

-
G,
<
2
s
TN 1o
b
P

—_— Vin © g

Vip 0—= g

PO —

Vss
: Vss

(a) (b)

Figura 3.20 - Alternativas de Implementacao do Par Duplo CMOS

Para a andlise do circuito em questao, as simulacbes foram realizadas levando-se em conta ¢
circuito mostrado em 3.20-(a), com 0s seguintes parametros:

T Vdd=-Vss=5V

T (W/L)wsme = 201/5p

@& (W/Lvame = 400/51

@ (W/L)msme = 61/ 100

@ (W/Lhwme = 1500/10u
= Rout=50, Rs =50 02

Nos parametros acima, Rout € a resisténcia de carga no nd de saida e Rs é a resisténcia interna
da fonte geradora de sinal. Os potenciais Vg, Vas € as tensdes de substrato dos transistores sao
pardmetros variaveis, dependentes do processo utilizado para a fabricagao do dispositivo, sendo
analisados posteriormente.
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3.5.1 Linearidade

Antes de se fazer uma andlise da linearidade do circuito em estudo, deve-se, primeiramente,
verificar o tipo de tecnologia a ser empregada em sua fabricagdo. Existem hoje tecnologias em
que cada transistor possui seu préprio terminal de substrato, estando completamente isolado de
outros transistores e do circuito em geral. Processos do tipo SOS ("Silicon-on-Saphire”) e SOI
("Silicon-on-Insulator"), como SIMOX ("Separation by IMplanted OXigen") s&o alguns exemplos. De
outro lado, existem os processos CMOS convencionais, com apenas um tipc de pogo
(normalmente tipo N), em que apenas os transistores canal P podem ser construidos sobre seu
proprio substrato. Os transistores canal N possuem um substrato comum.

A necessidade de se fazer esta distingao se deve ao fato de o equacionamento do circuito depen-
der profundamente das tensdes de limiares (V1) dos transistores. As equagbes 3.31 e 3.32 mos-
tram este fato. Se a fabricagdo do circuito se der em um dos processos onde cada transistor pos-
sui seu préprio substrato, a tensdo Vy de cada transistor pode ser praticamente imune a variagdes
de tensdo em seu terminal de fonte. Basta, para isso, conectar o terminal do substrato ao terminal
de fonte, fazendo com que Vgs 0u Vg s€ja igual a zero, o que, segundo as equagdes 3.34, implica
Vn = Vo € Ve = Vree. Isto torna o circuito, numa analise de primeira ordem, linear.

Se o processo utilizado nfo dispuser de pogos independentes para cada transistor, a tenséo de
limiar é altamente dependente da tensdo de fonte dos mesmos (nds A e B das figuras 3.19 e
3.20). Sera mostrado que a tensdo destes nds & dependente de Vin. Desta forma, o Vy dos tran-
sistores passa a ser uma fungéo ndo-linear de Vin, fazendo com que o circuito seja néo-linear.
Para sua linearizagdo, € necessaria uma polariza¢do adequada das tensdes de porta e substrato
dos transistores M2 e M4,

3.5.1.1 Transistores em Poc¢os Independentes

Utilizando a configuragao (a) da figura 3.20 e assumindo que todos os transistores estédo em pogos
independentes, com 0 substrato conectado & fonte, segundc as equagbes 3.34, tem-se:

S Y — 17
ETN] _"}’?\'3 _1"1'?#9

(3.35)

r — 17 — 1
‘/?T’Z‘—"I?’d —1??30

Fazendo Va: = - Vay, de acordo com as relagdes acima, ¢ termo AVy € igual a zero, eliminando ©
termo de "offset" presente na equagio 3.31. Deste modo, a corrente de saida € agora dada por:

lout=1,—1I, = 4K, Vo, = Voo = |[Vipo| JVin (3.36)

Pode-se perceber que a relagdo acima exprime uma relagdo perfeitamente linear da tenséo de
entrada com a corrente de saida, com uma transconduténcia dada por:

gm=—4K, (Vo, = Vo = |Vira| ) (3.37)

Utilizando uma resisténcia de saida de 50 Q, a tensdo no né de saida € praticamente zero. Deste
modo, para esta configuragéo, pode-se definir uma tensdo normalizada de entrada, dada por:

Vin
Vin' = —— (3.38)
min (Vm(}:{v:rmi )
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Da mesma maneira que em todos o0s circuitos j& analisados e simulados, foram utilizadas os pz-
rametros de simulacdo descritos em [4]. Embora este processo nao tenha a possibilidade de se
realizarem transistores com pogos separados, esta caracteristica foi implementada na simulagéce,
conectando-se ¢ terminal de substrato dos transistores as suas préprias fontes.

A figura 3.21 mostra as curvas de transferéncia do circuito em analise, onde [1] € [2] representam
os resultados obtidos com a utilizagdo dos modelos de simulag@o Spice niveis 1 e 2 , respectiva-
mente. No eixo "x" tem-se a tensio normalizada de entrada, de acordo com 3.38. No caso 1,
min{Vine,|Vieol) = Vine = 0.736, € no caso 2, min(Vng,!Vreo|) = Vine = 0.765. Para uma maior trans-
condutancia, foram utifizados Vg = - Vas = 5V.

400U 4HOY \ 1
200U 206U ““‘m\""-\ =
& \\:\\ 1
& e 3
¢ \
T 0] Q-+ TR \ T
% 1 \\\::
3 3
- _ '\\\\\_‘_
200U 200U e
iz}
1
-400U ~408U =
1,86 —500M Sa6H 1,60

Vin’ - Tensao de Entradce Normalizado

Figura 3.21 - Curva de Transferéncia do Par Duplo CMOS com Transistores independentes
{1} - Bimulagdo com Modela MOS nivel 1
{23 - Simulacéo com Modelo MOS nivel 2

A transconduténcia medida na simulagdo com modeloc MOS nive!l 1 foi de -413.81 pA/V, bem
préxima ao valor tedrico esperado, dado pela equagio 3.37, de -415.95 pA/N. J& no caso 2, 2
transcondutancia medida foi de -300.41 pA/V, bem distante do valor tedrico esperado, de -405.65
LA/V. Esta diferenga se deve principalmente pela redugiio do valor de Ke,, devido & diminuig&o da

mobilidade dos portadores em func¢do do campeo elétrico gerado pela tenséo porta-fonte dos tran-
sistores, fator este n&o contemplado no equacionamento.

A figura 3.22 mostra a ndoc-linearidade em ambos os casos simutados. Pela curva 1, vé-se que hé
um cancelamento praticamente perfeito das néo-linearidades, com um erro praticamente igual a
zero em relagdo a transcondutancia medida, para toda a faixa de tens&o normalizada de entrada.
Deste modo, pode-se dizer que 0 equacionamento realizado, onde se previu um circuito absoluta-
mente linear, esta confirmado. Ja no caso "real”, utilizando-se um modelamento Spice de nivel 2
dos transistores MOS, a simulagdo mostrou um erro de até 1.2% em relagdo a transcondutancia
observada, para toda a faixa de tensdo de entrada. Para tensbes normalizadas abaixo de 0.7, este
erro situa-se abaixo de 0.3%. A descontinuidade observada em [Vin'| = 0.7 & devida ao fato de o
modelo de nivel 2 ndo assumir uma redugdo da mobilidade de forma continua, mas apenas a
partir de um dado campo elétrico, denominado campo elétrico critico.
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Figura 3.22 - Nio-linearidade do Par Duplo CMOS com Transistores Independentes
(1) - Simulagédc com Modelo MOS nivel 1
(2) -~ Simulagdo com Modelo MOS nivel 2

3.5.1.2 Transistores canal N com substrato comum

Este tipo de processo de fabricagdo € o mais comum em tecnologias CMOS digital. E constituido
de pogos tipo N, onde sdo realizados os transistores canal P, e um substrato P, onde sdo constru-
idos os transistores canal N. Deste modo, o substrato de todos os transistores canal N € o préprio
substrato do circuito, devendo este ser conectado ao potencial mais negativo do mesmo (Vss). &
este o tipo de processo descrito na referéncia [4].

Seja o circuito mostradoe em 3.20-(a). Conectando-se o terminal de substrato do transistor M2 a
sua propria fonte (né A), e deixandoe o terminal de substrato de M4 como um terminal independen-
te, sabendo-se que o substrato dos transistores M1 e M3 sdo intrinsecamente conectados a Vss,
pode-se mostrar que as tensdes nos nds A e B sdo dadas por:

w,/KN(VGI—if&E)—JK'_p("wz)Jr VK, Vin (a)

V, =

v ZJE;(VM“VTM)_\/—EN—'(VTM)_;_ \/-KT Vin (b)
8 /K, +\/E ’ \/—ﬂ‘*wﬁ%:

De acordo com as expressdes definidas em 3.34, podem-se definir as tensées de limiares dos
transistores M1, M2, M3 e M4 da seguinie maneira:

(3.39)

Vivi = Vo + AV,
Vips = Vipgo

(3.40)

Vms = VTNO + AVTNS

V’DM =Vipao + AVTM
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Da mesma forma, as tensbes V, e Vg, descritas em 3.38, também podem ser expressas por:

V, =V,, +4AV,

(3.41)
V, =V,, +4V,

Vao: Veo, Vrnio. Vipze, Vinas € Vrpae S30 as tensdes nos nos A e B e as tensdes de limiares na con-
digdo de polarizagao, ou seja, em Vin = 0

Substituindo 3.41 em 3.34, e fazendo uma aproximagao de primeira ordem para a raiz quadrada,
onde Vxotx =vxo(1£05x/ x0), 0s termos presentes em 3.40 podem ser expressos por:

Vivie = Viwo +'YN(\/2¢P ~Vss+ Vo =205 )

- 17
V‘nf’zo - 17}’0

. 3.42
Vinso zvmo“*“TN(‘qu)P—VSS‘*’VBG “‘N/ZQP) ( )
Vipao = Vipg —YP('J‘?'I(IJN'—LIBO +Va, "\/zlq)h’l)
=]
AV, =C AV,
AV, =C, AV, (3.43)
AV, =C, AV,
onde
YN 3 ’Y?& CA _ YP (344)

C, = =
i 2J2€}P-~Vss~+~VAG 2 /2(3) —-Vss+V,, Eyfzié.a-—f—‘-’gfr"m

Substituindo 3.40 em 3.39 e expandindo os termos AVy, tal qual 3.43, pode ser mostrado que as
tensdes nos pontos A e B s&o dadas por:

V, =V,,+a Vin

) (3.45)
Vo=V +b Vin

onde

V mﬁ( G TNIO) r(VFZO) \/—(p }'P&G) J——(V ’30) (346)
o VK, +JK; NCoEN

- /K, b= VK (3.47)
JK, (1+C)+JK, JEy (1+C+JK, (1+C)
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Fazendo-se uma comparagao enire 3.41 e 3.45, observa-se claramente que as variagbes de
tensdo nos nés A e B sao dadas por:

AV, =a Vin 348
A8
AV, = b Vin (3.49)
Utilizando as equagdes 3.40, 3.43 e 3.48 em 3.32, pode-se mostrar que:
SV, =XV, +d Vin (3.49)
onde
Vo = Ve Vivao = Virzo = Virao
(3.50)
d=acC, +b(C3 —Cé)
e
AV, = AV, +e Vin (3.51)
onde
AV =Vivae =~ Vinie ¥ Vipao = Vipao T Vo + Ve
(3.52)
e=-aC, +b(C;,-C,)
Deste modo, a corrente de saida, dada por 3.31, é da seguinte forma:
lout = w+ yVin+ zVin® {3.53)

onde "w" representa o termo de “offset”, "y" ¢ termo linear e 'z” 0 termc n&c-lingar. Estes sdc
dados por:

w=K e AVTO (Vc;z - "'154 - zym )
y=—K, [d AV, +(2—e) (Vg = Vay — IV, )] (3.54)
z=K,_d(2~e)

Portanto, para se eliminar o termo de "offset” e tornar o circuito linear, as seguintes condigbes
devem ser satisteitas:

AV, =0

3.55)
d=0 (
Para se alcangarem as condigdes acima, os meios disponiveis sdo as tensdes de porta dos tran-
sistores M1 e M4 (Vg e Vg.), a tensdo de substrato do transistor M4 (Va.) e as relagbes de geome-
tria dos transistores.
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Substituindo Vi € Vipoe presentes em 3.46 pelas expressbes dadas em 3.42, pode-se determi-
nar a tensao Vao. De 3.46, tem-se que esta tensao € a soluglo da seguinte equagao:

VEy :VGE = Vimo '”YN(\[Z‘?’P = Vs34V, =20, )}W‘JK_P(VTPO) -0
JK, +JK,

Pode-se perceber que Vo € fung@o somente da geometria dos transistores e da tensido Vg, uma
vez que 0s outros parémetros séo intrinsecos ao processo utilizado, néo tendo o projetista possibi-
lidade de altera-los. Fixando-se Vg,, pode-se determinar com exatiddo o valor de Vg, resolvendo-
se numericamente a equacgdc acima. Na verdade, pode-se determinar algebricamente este valor.
Se os termos de 3.56 forem rearranjados, chega-se a uma equagdo do segundo grau em Ve,
cujas solugdes sao faciimente determinadas. Porém, a compiexidade dos termos desta equagao
faz com que uma solugao numerica seja mais apropriada.

V- (3.56)

Da mesma maneira, substituindo Vinae € Vipse em 3.46 pelas expressdes correspondentes em
3.42, chega-se a seguinte equagio, em Vg, Vs € Vi

‘\/E:VCM —Vips +YP(\/2}¢N!“.V30 + Vi “\/EIQNI)}“'\H{T[VMU +7N(\/2¢P —~Vss+ Vg, “\/2@}* )}

VBQ“" \/?{:'{-\[I(_P

(3.57)

Para satisfazer os requisitos de linearidade, segundo 3.55, o termo "d" deve ser igual a zero.
Substituindo o termo "b", definido em 3.47, no termo "d", em 3.50, e igualando este Gltimo a zero,
pode-se facilmente resolver a equagao em fung&o da variavel C,. Substituindo C. pela expressac
definida em 3.44, pode-se achar Vg.:. Apos estes passos, tem-se:

V. = 'YP(GC;V‘KP “\fKN)
Y |2 (YK KL )= €K (aC +1)]
Para eliminar o termo de "offset”, segundo 3.55, 0 termo AV deve ser zero. Substituinde as ex-

pressbes das tensbes de limiares definidas em 3.42 na expressado 3.52, e igualando o resultado a
zero, pode-se resolver a equacgdo resultante em fungdo de Vg4 Tem-se, entéce:

2

+ Vo = 20x] (3.58)

Voo ==V, + Yy ({20, —Vss + Vg =20, — Vs +V, )—yp(\/zggh.l—vm +V =200, (359)

Fazendo-se uma anélise mais profunda nos termos de Vgs, vé-se que o termo G, € fungao de Vg,
segundo 3.44. Os termos "a" e C, sdo fungdo de Vae, gue é precisamente determinado por 3.56,
sendo, portanto, constantes. Deste modo, pode-se dizer que Vas = f(Vgo). Da mesma maneira,
pode-se dizer que Vg, também é fungdo apenas de Vge, uma vez gue Vag, Vgyr € Vs s80 constan-
tes, e Vg, € fungao de Vg Desta maneira, pode-se resolver numericamente a equagao 3.57 em
fungdo de Vg, onde Ve, e Ve, fungdes de Vay, sdo dadas por 3.58 e 3.59. Encontrando-se o valor
de Vg, podem-se, entdo, determinar precisamente os valores de Vs e Vgs, solucionando-se os
problemas de "offset" e nao-linearidade do circuito.

A abordagem aqui desenvolvida difere da apresentada pelos autores do circuito, em [18]. No texto
original, para eliminar o termo de "offset”, os autores estabelecem que Vg, = - Vgs, € determinam
Vss, funcdo de Vo e Ve, para satisfazer a condigio que AVy seja igual a zero. Apés, para eliminar
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o termo n&oc-linear, os autores apresentam uma eguacgao, correspondente a "d=0", cuja solugaoc €
a relagdo de geometria entre os transistores canal N e canal P, de modo a linearizar o circuifo.
Este enfoque nao foi agui desenvolvide, pelo fato de gue tanto a linearizagdo como o cancelamen-
to do "offset” podem ser conseguidos atraves de tensbes adequadas. Portanto, a analise aqu!
realizada é valida para qualquer relagdo de geometria des transistores.

Através de uma andlise de polarizagado do circuito realizada pelo Spice (".OP"), os parametros
utilizados no equacionamento podem ser obtidos. S&o estes:

@ Yy = 0.724644 V'?
= Yo =0532769 V'?
@ 2 dp =0.757661V

o 2 |On] = 0.725839 V
& Vo = 0.736 V
& Vipo =-0.751V

Em fungao dos parametros do modelo Spice fornecide por [4], e de acorde com as dimensdes dos
transistores utilizados, ja mencionadas, tem-se tambem:

@ Kp = 101.026 pAV?
= Ky = 140.681 pAN?

Deste modo, fixando-se Vg, em 5 V, e sabendo-se que Vgs = -5 V, a resolugdo de 3.56 fornece um
valor esperado de Va de 1.90799 V. Apds, considerando Vg, € Vg dados respectivamente por
3.58 e 3.59, resolvendo-se numericamente 3.57, tem-se o valor de Vg, igual a -2.41128 V. Substt-
tuindo este valor em 3.58 e 3.59, tem-se Vg, em -2.4789 V e Vg, em -4.2976 V. Fazendo-se uma
simulagdo de nivel 1, para que o "offset" fosse eliminado, a tensdo Vg, encontrada foi de -4.2982
V. Mantendo-se a tensdo Vg: de acordo com o valor anteriormente mencionado, a tensdo Va:
resultante foi de -2.41139 V. A tensio Va, encontrada foi de 1.80793. Como se pode observar, os
valores obtidos em simulacdo foram praticamente os mesmos previsios, comprovando a validade
das equagbes obtidas. As discrepancias encontradas devem-se, principalmente, pelo fato de ¢
equacionamento nao contemplar as resisténcias de drenoc e fonte de cada transistor, 0 que torna-
ria o equacionamento praticamente inviavel,

A partir deste ponto, pode-se analisar o desempenho do circuito. As curvas 1 e 2 das figuras 3.23
e 3.24 mostram a curva de transferéncia e o erro de linearidade obtidos a partir da simulagéo de
circuito, utilizando-se os modelos do transistor MOS niveis 1 e 2, respectivamente.

Para a simulagdc com o modelo de nivel 1, as tensdes acima mencionadas foram utilizadas, sen-
do que a transcondutancia medida foi de 265.7 nA/V, bastanie proxima da transcondutancia tedri-
ca (termo "y" definido em 3.54), de 267.27 pA/V. A curva 1 da figura 3.24 mostra o erro de lineari-
dade observado. Nota-se que o mesmio situa-se abaixo de 0.2% para toda a faixa de tenséc nor-
malizada de entrada, e abaixo de 0.1% para mais de 80% da faixa de excursio do sinal de entra-
da.

J& no segundo caso, as tensdes Vaq € Vae utilizadas foram -4.4757 V e -2.17 V, respectivamente.
Deste modo, as tensbes Vao € Vg Obtidas foram 1.9947 V e -2.4043 V. A transcondutancia medida
foi de -236.215 pA/V. Estes valores de tensdo foram "ajustados” em simulagdo, partindo-se dos
valores conseguidos no primeire caso, de modo a se conseguir o nivel de nao-linearidade mostra-
do na figura 3.24.
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No eixo "x" das figuras acima, tem-se a tens&o normalizada de entrada, segundo a equagédo 3.38.
Para a simulagdo de nivel 1, o valor de min{Vrwao, [Vreeel} = 0.751 V, e, utilizando-se o nivel 2 de
modelamento do transistor MOS, este valor é de 0.810 V.

Novamente, as descontinuidades observadas em |Vin'| = 0.75 na curva 2 da figura 3.24 sdo devi-
das ao fato de o modelo de nivel 2 ndo assumir uma redugdo da mobilidade de forma continua,
mas apenas a partir de um dado campo elétrico, denominado campo elétrico critico.
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Comparando-se as curvas das figuras 3.22 e 3.24, pode-se perceber que, no casc "real”, corres-
pondente a simulagdo utilizando-se © modelo de nivel 2 do transistor MOS, existe uma sensive!
melhora no casc em que os transistores n&o esio isolados. No caso de transistores isolados, ¢
erro observado foi de 0.3% para 70% da faixa de tensa@o de entrada. No dltimo caso, este erro
diminuiu para 0.1 % para 75% da faixa de tensao.

3.5.2 Distor¢ao Harmébnica

Utilizando sinais senoidais, com amplitude normalizada de 0.1 a 1 V, fez-se uma analise da distor-
¢ao harmdnica total da corrente de saida lout.

A figura 3.25 mostra os resultados obtidos, segundo os procedimentes descritos no item 1.2.2. As
legendas Isol - 1, Isol - 2, N.Isol - 1 e N.Isol - 2 correspondem, respectivamente, as curvas medi-
das nas simulagbes com transistores isolados, modelos MOS niveis 1 e 2, & com transistores de
canal N com substrato comum, néo isolados, modelos niveis 1 ¢ 2.

Conforme ja descrito na analise de linearidade, o circuito com transistores né&o isolados, nivel de
simulagao 2, apresentou melhor resultado que o mesmo circuito com transistores isolados. Isto
pode ser percebido na figura abaixo, ja que a curva N.Isol - 2 situa-se abaixo da curva Isol - 2,
para praticamente toda a faixa de tenséo normalizada de entrada, o que significa methor linearida-
de e, conseglientemente, menor distorgao harmdnica total.

1.00E+00

1.00E-01

1.00E-02 4

—“TOR

T30 I S—

1.00E-04 —&— N.Isol - 1
Z= e Nsol - 2

R — —
¢ ©01 ©02 ©03 04 05 06 07 08 09 i

Tensao de Entrads Normalizada

Figura 3.25 - Distorgdo Harménica do Par Duple CMOS

3.5.3 Resposta em Freqgiiéncia

Como a corrente de saida é a diferencga entre as correntes | e |, da figura 3.19, a andlise AC do
circuito pode ser simplificada estudando-se separadamente a resposta em freqiéncia dos transis-
tores M1-M2 e dos transistores M3-M4. Deste modo, considerando-se que a tenséo no né de saida
praticamente nio varia, este pode ser considerado um terra AC. Porém, as duas possibilidades de
realizagio do circuito (transistores isolados e transistores N com substrato comum) levam a confi-
guragdes AC com diferengas no par M3-M4, como podera ser observado.
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3.5.3.1 Par CMOS M1-M2

Considerando apenas os transistores M1 e M2 do circuito em anélise, pode-se obter a resposta
em freqiiéncia da corrente | em fun¢do da tensao de entrada. Para ¢ circuito com transistores
isolados, o terminal de substratc de cada transistor € ligado ao prépric terminal de fonte. Ja no
circuito com transistores canal N com substrato comum, o transistor M1 possui o substrato ineren-
temente conectade ao potencial mais negativo do circuito (Vss), e o transistor M2 tem seu terminal
de substrato conectado 2 fonte do mesmo. Em ambos os casos, o0 circuito equivalente AC, mos-
trado na figura abaixo, € 0 mesmo.

.

— EIMI T Ca Rz—

Rs Cy =
wz\f\/\fwwuﬁﬁm L, ng

ST
1 2

Figura 3.26 - Circulto Equivalente AC do Par M1-M2

Nos circuito acima, Rs corresponde & impedancia de saida da fonte de sinal AC. No caso de ¢
circuito ser realizado com transistores independentes, os outros parametros séo dados por:

# Cy = Cgsz + Cane

@ C; = Cgpz

% C5 = Cape

& Cp = Cest + Caat + Cans
& R, = (gds.)’

* R, = (gdsz)”

Se os transistores utilizados forem fabricados num processo CMOS convencional, pogo N, os
parametros tém algumas alteragdes devido ao fato de o substrato do transistor M1 ser conectado
a Vss, e nao a propria fonte. Estes devem ser:

% C; = Casz + Canz
@ C, = Cgp2

@ Cy = Cap2

% Cp = Cast + Cas:
@ R, = (gds)"

* Rs = (gdS;g)-1

A fungdo de transferéncia do par CMOS M1-M2, considerando a impedéancia de fonte R, é com-
plexa demais para ser expressa neste texto. Uma simplificaclo pode ser obtida, fazendo-se Rgs=0.



Capitule i - Transcondulores em Classe AB 85

Esta simplificag@o € bastante razoavel, uma vez que a impedancia de saida de fontes de sinal
s&o, na pratica, na ordem de dezenas de ohms. Considerando ¢ caso de transistores isolados, a
fungio de transferéncia simplificada é dada por:

1 (g 28malem +8)+[Cagm +gm, + 8, +8,)~ Co8m +C 8, s +[C5(C, + G, )+ G (G, + C, )
Vin gm3+gm2+gl+g2+(ci+c3+cﬂ)5

(3.60)

Na equacgéo acima, g = R." e g, =R, Considerando transistores nao isolados, embora ¢ circuito
seja o praticamente o mesmo, eles apresentam uma pequena diferencga, ndo mostrada na figura
3.26; o substrato do transistor M1 € conectado a propria fonte no caso de transistores isolados, € a
tensfo Vss, no caso de transistores nao isolados. Deste modo, o efeito de corpo deve ser conside-
rado, sendo representado, na fungdo de transferéncia abaixo, pelo pardmetro gmb;.

—gm,(gm, +gmb, + g, )+ [C2 (gm, +gmb, +gm, +g, +g,)~C, gm, +C, g, ]s
HCy(C, +C )+ G, (C, +C )]
gm, + gmb, + gm, + g, + g, +(C, +C, +C s

I} s
vin (5)= (3.61)

3.5.3.2 Par CMOS M2-M3

Da mesma maneira que no item anterior, a analise AC do par CMOS M2-M3 conduz a resposta em
freqliéncia da corrente |, em fungdo da tensdo de entrada. No caso de se terem transistores isola-
dos, novamente os terminais de substrato s&o conectados as fontes. J& no caso de os transistores
nao possuirem esta caracteristica, o substrato do transitor M3 (canal N) é conectado a Vss e o
substrato do transistor M4 é conectado ao potencial de polarizag@o Vg4, constante, podendo este
ponto ser considerado um terra AC. Diferentemente do caso anterior, os circuitos AC das duas
situagbes ndo sdo os mesmos, devido ao fato de a capacitancia porta-substrato do transistor M3
ser conectada & préopria fonte, no primeiro caso, e a Vss, no segundo. Deste modo, os circuitos
equivalentes AC para as duas situagdes s&o mostrades na figura abaixo.

L, M3 g R,

_[:-——A{ﬁ M4 T Cs <Rq

{a) (b)

Figura 3,27 - Circultos Equivalentes AC do Par CMOS M3-M4
{a} - Circuito equivalente com transistcres isolados
{b) - Circuiio equivalente com ransistores néc isolados
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No caso de o circuito ser realizado com transistores isolados, em gue os terminais de substrate
dos transistores séo ligados as fontes dos mesmos, a figura 3.27-(a) mostra ¢ circuito AC eguiva-
fente, onde Rs é a impedancia da fonte de sinal, e 0s outros parametros sao dados por:

* Cs = Caps

# Cg = Casa + Cars

¥ Cg = Caps

# Cg = Cgsas + Cena + Caoa
* R = (90.53)_1

= Ry = (gds,)”

Ja no segundo caso, em que o circuito equivalente AC € dado pela figura 3.27-(b), os parametros
sa0:

% G4 = Copa

# Cs = Cgsa

@ Cg = Cara

@ Cg = Cgsa + Cass + Cass
@ Ry = (gdss)’

@ R, = (gds.)”

A funcio de transferéncia do par M3-M4, considerando todas as variaveis apresentadas, & ainda
mais complexa que no caso do par M1-M2. Deste modo, efetuando-se a mesma simplificagdo
adotada, ou seja, a impedancia da fonte de sinal (Rs) é pequena o bastante para ser desprezada,
a fungio de transferéncia simplificada da figura 3.27-(a), para o caso em que os transistores sao
isolados (substrato conectado a fonte}, pode ser expressa por:

gm, (gm, +g‘,)—[(34(,g'm3 +gm, +8,+8,)-Cy gm, +Cy gg‘]s“»[Cﬁ(C4 +C; 1+ C, (Ci -i»CB)}Yz
gm, +gm, + g, + 8, +(Cs +C, +C3)5

12
Sp=
Vin( )
(3.62}
Na equacio acima, gs = Rs" € g: = R . No caso em que os transistores no sdo isolados, cujo
circuito equivalente AC é mostrado na figura 3.27-(b), existe efeito de corpo nos transistores M3 e

M4, expressos pelos parametros gmbs e gmb,. Sendo assim, a expressao, simplificada, da fungéo
de transferéncia e dada por:

gm, (gm, +gmb, +g4)—[C4 (gm, + gmb, +gm, + gmb, + g, +g,)—Cy gm, +C,(g, +gmb3)]s

“[C4 (Cs + CB )}52
gm, + gmb, + gm, + gmb, + g, + g, +{(Cs +C, )5

]2 -
Vin (s)=
(3.63)

3.5.3.3 Circuito Completo

Uma vez analisadas as partes, a resposta em freqliéncia do circuito completo pode ser faciimente
deduzida. Uma vez que lout = I; - I, tem-se também que:

four I,
—(s)

Vin ©7 Vi

- ]2
- (s) . (s) (3.64)
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Os termos 1,/Vin (s) e 1/Vin (s) podem ser dados, de maneira aproximada, por 3.60 ou 3.61, e 3.62
ou 3.63, dependendo do fato de o circuito possuir ou ndo transistores isolados.

De qualquer maneira, 1/Vin (s} e 1/Vin (8) s&o da seguinte forma:

1, a+bs+cs
—(s)=
Vin d+es
, (3.65)
__{E__(S)mf+gs+hs
Vin i+js

Para o caso de transistores isolados, as constantes (a...)), segundo as equag¢bes 3.60 e 3.62, sdo
dadas por:

a=-gm,(gm +g,)
b=C,(gm +gm,+g +g,)-C,gm, +C, g,
c=GCy(C, +C, )+ C,(C,+C,)
d=gm, +gm,+g, +g,
e=C +C,+C, (3.66)
f=gm (gm, +g,)
g=C,(gmy +gm, +8 +8,)-Csgm, +Cs g
h=Cy(C, +Cs)+C,(Cs +Cy)
i=gm,+gm,+g+g,
j=C+C,+Cy
No caso de transistores isolados, de acordo com 3.61 e 3.63, as mesmas constantes s8¢ dadas

por:
a= "gmz{gml + gmb, +g})

b=C,(gm, +gmb +gm,+g +g,)—-C, gm, +C, g,
c=G(C,+C,)+GC,(C, +C,)

d=gm +gmb +gm,+g +g,

e=C,+C,+C,

f=gm;(gm,+gmb, +g,)

g=C,(gm, +gmb, + gm, +gmb, +g; + 8. )~ Cy grmy +Cs (s + gmby)
h==C,(C; +C,)

i=gm,+gmb,+gm,+gmb, +g,+g,

i=C+C,

(3.67)

Substituindo 3.65 em 3.64 e rearranjando-se os termos, tem-se a funglo de transferéncia do
circuito, representada genericamente pela equagao 3.68.
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A 3
Io.uz‘ S‘:kﬂ’s-{»ms 1—:25 (3.68)
Vin o+ps+qgs
onde
k=—-df+ai
l=—ef-dg+bi+aj
m=—eg—dh+ci+bj
n=—eh+cj (3.69)
o=di
p=ei+dj
g=ej
Os pblos da equagao 3.68 podem ser faciimente calculados, e s&o dados, em hertz, por:
4
Pr 2me
. (3.70)
i
P, 2n

Aplicando os resultados obtidos as duas situagbes simuladas, em que um dos circuitos possui
transistores isolados, e o outro é tal qual apresentado no item 3.5.1.2 - Transistores Canal N com
subsirato comum - é possivel verificar e comprovar a validade das expressdes obtidas.

Através dos valores de capaciténcias e conduténcias dos transistores, obtidos através de uma
analise do ponto de operacgéo, chegou-se as constantes definidas em 3.69. Sendo assim, para o
caso de um circuito com transistores isolados, a fungdo de transferéncia resultante, de acordo com
3.68, |4 rearranjada, é dada pela expresséo 3.71.

fout o I+119648 107 5+2.55238 1077 57 —6.24069 107 s°
——(5)=-301327 10
Vin 1+1.2171 107 s+3.70336 107" §*

(3.71)

A fungao de transferéncia acima possui 0s seguintes polos e zeros:

z, = 218421 MHz - semiplano esquerdo
z, = 261525 MHz — semiplano esquerdo
z, = 113088 GHz — semiplano direito (3.72)
p, = 261.529 MHz —semiplano esquerdo
p, =261.531 MHz — semiplano esquerdo

Pode-se perceber, através da localizacdo dos pélos e zeros acima, que o circuito deve possuir
uma banda em freqiiéncia bastante elevada, pois somente com sinais de entrada acima da faixa
de 100 MHz o circuito, em si, passa a apresentar polos e zeros intrinsecos que podem prejudicar o
funcionamento do mesmo.



Capitulo Hi - Transcondutores em Classe AB 89

Para a situagio em que os transistores n3o sdo isclados, a fungdo de transteréncia, de acordo
com as expressdes 3.67, 3.68 ¢ 3.69 é dada por:

lout o _ 236877 10 14144031 107 5+3.77694 107" 5* —1.05864 107 s’

3.73
Vin 1+1.49056 10~ 5+5.55384 107 §* 3.73)

Desta forma, os polos e zeros s&o dados por:

z, =188.210 MHz — semiplano esquerdo

z, = 209.547 MHz — semiplano esquerdo

z, = 965.578 MHz — semiplano direito {3.74)
p, = 211.378 MHz — semiplano esquerdo

p, =215.768 MHz — semiplano esquerdo

Assim como no caso anterior, também aqui o circuito deve apresentar-se de forma bastante satis-
fatéria, no que se refere & resposta em fregliéncia, com uma faixa em torno de 100 MHz pratica-
mente sem influéncia dos pblos e zeros inerentes ao circuito. Em ambos os casos, pode-se perce-
ber um certo cancelamento dos pélos pelos zeros de mais baixa freqiéncia, fazendo com gue o
zero de mais alta freqiiéncia praticamente domine a resposta do circuito.

Um outro ponto importante de ser salientado é o "ganho” das fungbes de transferéncias obtidas.
Percebe-se, das equagdes 3.71 e 3.73, que as transcondutancias DC sao praticamente idénticas
as reportadas nos itens 3.5.1.7e 3.5.1.2, -300.41 pA/V e -236.215 AV, respectivamente.

Para verificar os resultados obtidos, foram realizadas simulagdes das duas configuragbes estuda-
das, com a topologia do circuito de acordo com a figura 3.20-(a), considerando uma impedancia da
fonte de sinal (Rs) e uma carga de saida (Rout) de 50 Q. O resultado obtido apresenta-se & seguir.

-5G.@ -50,8 F
N N
< L
g [ /
& -&0.0 ~&E.G T
@ [
[uv) s
o, :
g =700 e S I e L s e e L B A L W
— H1} =y
£ g 2]
2 ]
-; -2¢.8 -20.8
B 3

~90,0 -98.6 |

100K IMEG 10MEG 100MEG 1G 186

Frequencia (Hertz>

Figura 3.28 - Resposta em Freqiiéncia do Par Duplo CMOS
(1) - Circuilo com transistores isolados
{2} - Circuito com fransistores néo isclados
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A resposta do circuito com transistores isolados apresentou uma ascensio de 3 dB em torno de
740 MHz, enquanto no caso em gue o circuito possuia transistores nao isolados, este fato ocorreu
numa freqiiéncia um pouco mais baixa, em 700 MHz. Como previsto, até uma faixa de 100 MHz &
resposta em freqiéncia é praticamente constanie, em ambos 0s €asos.

Considerando as aproximacdes realizadas para a andlise, pode-se dizer que 0s resultados obtidos
foram bastante satisfatérios, comprovando e verificando o desenvolvimento realizado. Aleém disso
¢ possivel, através de uma andlise ainda mais profunda nas expresstes algébricas dos polos e
seros encontradas, realizar uma compensagio, com a incluso de capacitores integrados de baixe
valor, para aumentar ainda mais a banda do circuito. Se, contudo, espelhos de corrente forem
utilizados para aumentar a excursdo do sinal de entrada e/ou realizar uma transcondutancia positi-
va no circuito, a resposta em freqiéncia sera, certamente, dominada pelo desempenho dos espe-
thos.

3.5.4 Excursdo do Sinal de Entrada em Relacdo as Fontes de Alimentacao

Considerando a configuragao até agora analisada, ou seja, a configuragao (a) da figura 3.20, e
assumindo que a carga n&o provoca grandes alteragbes de tens&o pela corrente de saida, segun-
do a expressao 3.33, a tensdo de entrada deve obedecer a seguinte relagao:

—|Vip,| €Vin<Vy,, (3.75)

Sendo a porcentagem de excursao do sinal dada pela expressdo 1.17, tem-se, no caso, que &
excursdo do sinal de entrada em relagao as fontes pode ser dada por:

3.76
[Vdd ~ Vss| (3.76)

Excursdoy,, (%)= (

Segundo os niveis de corrente e tensdes de polarizagao utilizados, no caso em que 0s transistores
estao isolados, de acords com os valores de Ving € Vapp Obtidos em simulag@o, utilizando o nivet 2
de modelamento do transistor MOS, a excursdo do sinal de entrada chega a aproximadamente
18% das fontes. No caso de transistores nao isolados, este valor aumenta para 22%. Este aumen-
to se deve ao fato da presenca do efeito de corpo, 0 que eleva a tenséao de limiar dos transistores.

Melhores valores de excursdo podem ser obtidos, a custa de uma diminuigdo na trangcondutancia
do circuito.

Uma outra alternativa que melhora significativamente a excursao do sinal de entrada é a uiilizagac
da configuragio (b) da figura 3.20. Se espelhos de corrente com alta relacdo de geometria forem
empregados, as tensdes de dreno dos transistores M2 e M3 podem chegar praticamente a Vss e
Vdd, respectivamente. Neste caso, a segunda restrigao de Vin, descrita em 3.33, passa a ser
predominante, o que significa uma sensivel melhora na excursao do circuito
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3.6 Conclusodes

Este capitulo, embora tenha tratado de apenas 2 tipos de circuito que ilustram a operacao de
transcondutores em classe AB, apresentou um enfoque bastante profundo nas andlises realiza-
das, principalmente anélises de linearidade e respostas em freqiiéncias. Além disso, uma introdu-
¢do as caracteristicas gerais do processamento de sinais em classe AB e uma analise de pares
CMOS atuando come um Gnico elemento transistor tambem foram realizadas.

Com relagdo ao processamento em grandes sinais, o primeiro circuito analisado, Quadrador Duplo
Cruzado, apresentou um erro de linearidade menor que 0.1 % para apenas 28% da tensdo norma-
lizada de entrada. Se o erro aceito estiver na faixa de 1%, a faixa de tensao aumenta para 87% do
valor normalizado de entrada. Resultados mais animadores foram conseguidos com o Par Duplo
CMOS. Na situagdo de transistores isolados, para 50% da faixa de tensao normalizada de entra-
da, o circuito apresentou uma resolugdo de 10 bits, ou um erro abaixo de 0.1%, e um erro de 1%
para 95% da mesma. No caso de transistores nao isolados, o resultado obtido foi ainda melhor.
com uma precisdo de 10 bits para 65% da faixa de tensao normalizada. Deve-se, contudo, des-
confiar deste dltimo resultade, uma vez que o modelo fornecido por [4] para simulagao e projeto de
circuitos ndo é adequado em situagbes em que se verificam as nao-continuidades do mesmo,
como & a situacio observada.

A andlise de distorgao harmbdnica também revelou as conclusdes acima expostas. No Quadrador
Duplo Cruzado, esta se manteve abaixo de 0.1% para sinais de amplitude inferiores a 60% da
faixa de tensdo normalizada de entrada, e abaixo de 1% para toda a faixa. O Par Duplo CMOS
apresentou uma DHT abaixo de 0.1% para amplitudes do sinal de entrada abaixo de 65% da faixa
normalizada, para o caso de transistores isolados, e amplitudes do sinal de entrada dentro de 80%
da mesma, para transistores ndo isolados. Em ambas as situagdes, para uma DHT menor que 1%,

a amplitude do sinal pdde ir até a tens&o maxima normalizada.

No que se refere a resposta em freqliéncia dos circuitos, a analise realizada foi bastante criteriosa.
O Quadrador Duplo Cruzado apresentava, em sua celula basica, uma fimitagio em fregiiéncia, ja
detectada pelos autores em [15]. Uma das contribuicdes deste trabatho foi o fato de se ter elabo-
rado um procedimento para a determinagdc do valor de um capacitor de compensagao, a ser
inserido no circuito, de modo a eliminar a limitagéo do circuito. Para se ter uma idéia, a resposta
em freqiiéncia original apresentava distorgdes no grafico de Bode a partir de 6 MHz. Com a inclu-
sao do capacitor determinado pelo método apresentado, esta freqliéncia aumentou para vaiores
na faixa de gigahertz. Neste circuito, porém, pela necessidade de espelhos de corrente para real-
zar a subtragdo das correntes de saida, a faixa diminuiu para 74 MHz, sendo esta a limitagao para
o circuito compensado. De qualquer maneira, 0 aumento da faixa em mais de uma década de
frequiéncias foi um resultado bastante interessante. Como em praticamente todos os circuitos que
utilizam espelhos de corrente na saida, para um melhor desempenho, deve-se melhorar a respos-
ta em freqiiéncia dos mesmos. No caso do Par Duplo CMOS, tanto o circuito com transistores
isolados como o que se utiliza de transistores nao isolados apresentaram uma boa resposta em
freqliéncia, com alteragdes na mesma a partir de 100 MHz. Deve-se salientar gue a influéncia da
carga tende a diminuir esta faixa. Em ambos os circuitos, as expressdes tedricas encontradas
foram comprovadas plenamente pelos resultados obtidos em simulagio.

No que diz respeito a excursio do sinal de entrada em relagao as fontes de alimentag&o, o Qua-
drador Duplo Cruzado apresentou um melhor desempenho (45%) do que o Par Duplo CMOS na
configuragdo estudada (22%). Mas isto se deve principalmente pelo fato de o primeiro circuito
utilizar tensdes diferenciais e balanceadas, o que nao ocorre no segundo, sendo este fato uma
vantagem do Par Duplo CMOS em relagao ao Quadrador Duplo Cruzado.
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Capitulo IV
Transcondutores Projetados no DEMIC/FEE-UNICAMP

4.1 Introducéo

Este capitulo apresenta dois circuitos transcondutores desenvolvidos como temas de tese no
Departamento de Microeletrénica da Faculdade de Engenharia Elétrica da UNICAMP. Diterente-
mente dos capitulos anteriores, o equacionamento, simulagdo e andlise destes circuitos nao sao
aqui realizados, uma vez que uma averiguagdo mais detalhada pode ser faciimente realizada
através da consulta das referidas teses. O objetivo deste capitulo é, portanto, a apresentagdo dos
circuitos e dos resultados obtidos por seus idealizadores.

O primeiro circuito, desenvolvido pela Eng? Marilia dos Santos, sob orientagéo do Prot. Dr. Carlos
Alberto dos Reis Filho, faz parte da tese "Projeto de um Circuito Somador de Tensées de Baixo
Erro, em Tecnologia CMOS” [17]. Neste trabalho é apresentado um novo conversor V-1, com alta
linearidade e excurséo do sinal de entrada, com possibilidade de operagéo em alta freqiéncia.

O segundo circuito, desenvolvido pelo Eng. Nobuo Oki, sob orientagac do Prof. Dr. Wilmar Bueno
de Moraes e do Prof. Dr. Alberto Martins Jorge, apresentado na tese "Uma Nova Célula de Con-
versdo de Tensdo em Corrente Linear Baseada na Caracteristica Quadrética do Transistor MOS e
Aplicagbes” [18], apresenta uma novo conceito de transcondutor, baseado numa estrutura de
pares diferenciais cruzados, com uma fonte de tens&o flutuante entre as fontes destes pares.

4.2 Circuito 1

O circuito transcondutor apresentado em [17] é reproduzido na figura abaixo.
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Figura 4.1 - Circuito 1, desenvolvido no DEMIC/FEE
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Este circuito foi utilizado pelos autores como um bloco integrante de um circuito maior, um soma-
dor de tensOes. Através da utilizagdc de dois ou mais conversores, conduzindo a corrente de
saida de cada um deles a um ponto Unico, pode-se realizar a soma das tensdes de entrada. C
circuito & composto de 8 transisiores MOS canal N, realizados sob um substrato comum, tipo P.
Os transistores M5-M6 e M7-MB formam espelhos de corrente, uma vez que ambos possuem a
mesma tens&o porta-fonte. A estrutura também possui duas fontes de corrente de valor 21.

4.2.1 Linearidade

Supondo que a corrente que flui pelo resistor de entrada possua um valor 2/, 0 equacionamento
das correntes no né A mostra gque:

1d,+1d, +2i=2] _ (4.1)

Como M5 e M6 formam um espelho de corrente, as correntes em ambos s&o iguais a h, ja que os
transistores M1 e M5 formam um ramo Unico. Deste modo, substituindo Ids e Ids por |1 e simplifi-
cando, tem-se:

I =1~i (4.2)

Deste modo, a corrente que flui por M2 também ¢ igua! a |, devido ao espelho M5-M6. Sendo
assim, em fungdo da fonte de corrente superior, a corrente que flui pelos transistores M3 e M7 é
igual a 21 - I; = 1 + i. Como M7 e M8 formam um espelho de corrente, as correntes de ambos séo
iguais, dadas por:

=1+ (4.3)
Sendo a corrente de saida dada pela diferenga das correntes |1 e 12, tem-se:
fout=1,—1,=2i=Rin" (Vin—-V,) (4.4)

Considerando gue todos os transistores possuem as mesmas relagdes de geometria e correntes
de polarizagdo, desprezando-se o efeitoc de corpo, pode ser mostrado que a tens&o no né A é
efetivamente zero, comportando-se como um "terra virtual®. Deste modo, a corrente de saida €
agora dada por:

fout=2i=Rin"  Vin (4.9)

Vé-se que a expressio acima exibe uma dependéncia linear entre fout e Vin, com uma transcon-
dutancia dada por:

gm= “}%; (4.6)

Deste modo, a transcondutancia do circuito pode ser ajustada variando-se o valor do resistor Rin.
No equacionamento apresentadc foram desprezados os efeitos de modulagioc de canal e efeitos
de polarizagao do substrato (efeito de corpo), presentes nos transistores fabricados nesta tecno-
fogia. A inclusdo destes efeitos provoca variagdes de tensdo no "terra virtual”, fazendo com que
haja um erro de finearidade. O equacionamento do erro, realizado em [17], mostra que através de
ajustes na geometria dos transistores a variagdo da tensdo no né A pode ser minimizada, melho-
rando significativamente a linearidade do circuito.
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4.2.2 Resultados Obtidos

Considerando as medidas realizadas, através de varias montagens, utilizando transistores do
"array” CD4007, transistores fabricados no PMU CMOS 07, e uma montagem integrada no PMU
CMOS 08, segundo [17], os resultados obtidos foram bastante satisfatérios.

Através de semulagoes viu-se gque, sem o ajuste de geometria para compensar o efeito de corpo, a
tensd@o no nd A variou entre -25 mV e 25 mV, para uma tensio de entradade -2V a2 V. Coma
compensacio, para varias situagbes de geometrias, a variagdo de tenséo no terra virtual diminui
para valores entre 200 uV e 2 mV, comprovando a possibilidade de se minimizar este tipo de
gfeito

Utilizando-se transistores do "array" CD4007, isolados, o erro de linearidade observado situou-se
entre 0.35% e 0.8%, para 4 amostras. Este erro foi devido, principaimente, ao descasamento entre
os transistores, uma vez que o efeito de corpo ndo esteve presente, pela montagem realizada. No
caso de se utilizarem transistores fabricados no PMU CMOS 07, o erro maximo de linearidade
situou-se entre 0.1% e 0.9%, para 3 amostras consideradas. Este erro € agora devido ao fato de o
substrato de todos os transistores canal N estarem intrinsecamente conectados ao potencial mais
negativo do circuito, havendo efeito de corpo, além de possiveis descasamentos entre os transis-
tores. Ja no caso no teste realizado no PMU CMOS 08, onde o circuito foi todo integrado, o erro
observado ficou abaixo de 0.09%. E importante notar que, ainda neste circuito, nenhuma compen-
sagio do efeito de corpo foi realizada. A variagdo de tens&o no noé A foi de aproximadamente 20
mV, para uma tensio de entrada de -1 V a 1 V, condizente com o previsto pela teoria. Um outro
protétipo do circuito foi também encaminhado ao PMU CMOS 08, este com compensagéo do
efeito de corpo, através do ajuste das relagdes W/L dos transistores. Porém, os resultados das
medidas deste circuito ainda ndo estavam disponiveis na época da apresentagdo do trabaiho.
Esperam-se, contudo, desempenhos ainda melhores em rela¢do aos obtidos.

Os autores ainda apresentam uma alternativa de implementagdo do circuito, utilizando transistores
MOS canal P, com os substratos conectados as proprias fontes, praticamente eliminando o efeito
de corpo. Resultados de simulagbes mostraram uma variagio de tensdo no terra virtual abaixo de
2 mV, bem inferior aos 25 mV esperados no caso de se utilizarem transistores tipo N.

No caso da resposta em freqiiéncia, simulagbes mostraram um desempenho razoavel, em gue a
queda de 3 dB situou-se na faixa de 1 MHz. Medidas realizadas através de respostas a excitagbes
do tipo pulsc comprovaram o resultado esperado.

4.3 Circuito 2

Outro circuito desenvolvido no Departamento de Microeletronica da FEE/UNICAMP € mostrado na
figura 4.2. Este é composto de 4 transistores MOS, arranjados numa estrutura de 2 pares diferen-
ciais cruzados (M1-M3 e M2-M4). Entre as fontes de ambos os pares de transistores, uma fonte de
tenséo flutuante Ve @ introduzida, de modo a linearizar a corrente de saida do circuito. Esta corren-
te & tomada como a diferenga entre as correntes | e g, sendo necessarios, pois, espelhos de
corrente para levar a corrente de saida a um ramo Gnico. Tensdes diferenciais e balanceadas nas
portas dos transistores também s&o necessarias para uma melhor linearidade. O n6é Y da figura
4.2 pode ser conectado & fonte negativa do circuito (Vss) ou a uma fonte de corrente, dependendo
da escolha do projetista. Além disso, todos os transistores devem operar na regifo de saturagao
para que ¢ circuito tenha o comportamento desejado.
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M1 M2 M3 M4

E_

Vin i_%| X

Qv
i

Figura 4.1 - Circuito 2, desenvolwdo no DEMIC/FEE

H

4.3.1 Linearidade

Fazendo com que a tensio de entrada Vin seja diferencial, balanceada e com uma componente
de modo comum igual a zero, considerando o modelo simplificado do transistor MOS (apéndice A},
e assumindo que todos os transistores da figura 4.1 estejam operaﬂdo na regiao de saturagio, as
correntes em cada transistor podem ser expressas por.

o , (4.7)
Iy zKﬁ(“'ﬂ*Vx “Vm)
o2
. 2
=22, )
2
Segundo a figura 4.1, a corrente de saida é dada por:
Tour=(I, +1,)~{I, +1,) (4.8)

Substituindo as relagbes dadas em 4.7 na expressdo acima, simplificando-se o resultado, e sa-
bendo-se que Ve = Vx - Vy, tem-se a expressio final que relaciona a corrente de saida com a
tensio de entrada, dada por:

lour=2K, V. Vin (4.9}
Deste modo, o circuito apresenta uma relagdo linear entre lout e Vin, com uma transcondutancia

idealmente constante (gm=2 Ky V:). E apresentado em [18] uma alternativa de implementagao,
onde a transcondutancia pode ser variada através de uma tensdo exierna de controle.
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4.3.2 Resultados Obtidos

Os resultados experimentais foram obtidos com a utilizagdo de transistores MOS canal N do
“array” CD4007. A fonte Ve foi implementada utilizando-se um diodo de jungdo PN, com o terminal
P conectado ao né X e o terminal N ao n6é Y. Aiém disso, entre o nd Y e a fonte negativa Vss, uma
fonte de corrente foi inserida, para diminuir as variagdes de tensao no diodo em fungdo das varia-
¢bes de corrente no mesmo. A tensao de entrada, porém, foi aplicada em apenas um dos termi-
nais, estando o outro conectado ao terra.

A distorgdo harménica total foi realizada utilizando-se uma entrada senoidal de freqiéncia 1 KHz,
com amplitudes variando de 0.4 V a 3 V. Verificou-se que os melhores resultados foram obtidos
com um aumento da corrente quiescente da fonte de corrente. Istc se deve ao fato de haver uma
diminuigdo nas variagbes de tensdo no diodo. Para o méximo valor da fonte de corrente (5 mA), a
DHT situou-se abaixo de 1 % para sinais de entrada de amplitudes até 2.5 V.

Quanto ao erro de linearidade, este situou-se abaixo de 2% para toda a faixa de tensao de entra-
da em que 0s transistores ainda operavam em saturagdo (-2 V a 2 V). Este alto erro € devido
principalmente ao fato de o sinal de entrada utilizado ser nao balanceado.

A anélise AC do circuito, obtida por simulagio, mostrou que o mesmo pode operar em fregliéncias
de até 10 MHz. Porém, a freqliéncia de corte medida chegou a apenas 700 KHz, devido as altas
capacitancias associadas aos transistores do "array" utilizado, e & montagem realizada.

4.4 Conclusoes

Este capitulo apresentou dois circuitos transcondutores desenvolvidos no Depto. de Microeletroni-
ca da FEE/UNICAMP. A andlise detalthada realizada nos circuitos descritos nos capitulos anterio-
res nao foi aqui realizada, uma vez que as mesmas podem ser encontradas, da forma como cada
um dos autores julgou adequada, nas referéncias [17] e [18].

Os resultados mais significativos, tanto em nivel de simulagZo como através de medidas realiza-
das, obtidos em cada um dos trabalhos, foram reportados, mostrando a validade do eguaciona-
mento realizado e dos resultados esperados.

No Circuito 1, algumas caracteristicas importantes devemn ser ressaltadas. Este apresentou uma
alta linearidade (resolugdo de 10 bits), sendo praticamente independente das caracteristicas intrin-
secas dos transistores, como mobilidade do portadores, transcondutancia e outros parametros.
Porém, o circuito exige que a fonte de sinal fornega uma corrente equivalente & corrente de saida,
possuindo o circuito, portanto, uma entrada de baixa impedancia quando comparada a associada
com circuitos que possuem suas entradas em portas de transistores MOS.

O Circuito 2 apresenta nao-linearidades maiores que o circuito anterior, pelo fato de o mesmo
necessitar de entradas diferenciais, balanceadas, e depender de caracteristicas intrinsecas do
transistor, como mobilidade e transcondutancias. Porém, a impedéancia DC de entrada ¢é pratica-
mente infinita, devido ao fato de o circuito possuir os terminais de entrada associados a portas de
transistores MOS.
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Conclusoes Gerais

Consideragdes Iniciais

De uma maneira geral, um estudo detalhado de cada um dos circuitos apresentados foi realizado.
Este estudo, dificiimente encontrado quando da publicagdo de cada um deles, revela claramente
suas qualidades e defeitos, estes normalmente "escondidos” pelos projetistas.

Em todo o trabalho procurou-se evidenciar todos 0s passos necessarios para se chegar a um
determinado resultado, fosse este uma equagdo ou uma simulag@o. Desia maneira, a preocupa-
gao na didatica dos problemas abordados foi uma constante, 0 que pode ser verificado no inicio
de cada um dos capitulos, onde os conceitos tebricos gerais envolvidos nos circuitos sao inicial-
mente analisados. Espera-se, contudo, que o leitor possua alguma vivéncia em circuitos analégi-
cos MOS para um methor entendimento do trabalho.

Um outro fator que contribui para uma compreensao mais acentuada do trabalho € o fato de que
cada um dos capitulos presentes pode ser encarado como uma estrutura isolada. Todos possuem
uma abordagem tedrica inicial, os circuitos que ilusiram a abordagem realizada e uma conclusao,
em que comparagdes e considera¢des sao realizadas acerca de cada circuito. Este tipo de estru-
tura facilita a compreensio e encerra o assunto abordado, ndo sendo necessaria a leitura nem o
conhecimento prévio de assuntos abordados em capitulos anteriores.

As equagbes que regem o comportamento do transistor MOS em sua forma completa s&o extre-
mamente complexas para uma abordagem inicial de um circuito. Optou-se, entdo, por uma andalise
que utilizasse um equacionamento simplificado do transistor, sem levar em conta a variagdo da
mobilidade dos portadores com o campo elétrico gerado pela tensdo porta-fonte, sem considerar
os efeitos de modulagdo de canal, nem o efeito de corpo, na maioria dos casos. Observou-se gue
esta andlise foi plenamente validada e verificada, quando comparada as simulagbes utilizando o
modelo de nivel 1 do transistor MOS. As publicagbes em que estes circuitos foram apresentados
utiizam o mesmo nivel de andlise realizado neste trabalho, pois é 0 nivel em que as equagbes
ainda s80 humanamente manipulaveis.

Conforme explicado no item Introdugdo, optou-se pelo equacionamento, simulagdo e analise de
praticamente dez circuitos, por se entender que o trabalho intelectual de um projetista € plenamen-
te consumido nesta etapa. Nao menos importante, a fabrica¢io e teste servem para comprovar ou
abolir de vez os resultados esperados. Nesta Gltima situac8o é certo gue erros nas etapas de
projeto ou elaboragdo do leiaute das mascaras do circuito foram os responsaveis pelo fracasso.

Contribuicdes do Trabalho

Uma das grandes contribuigbes desta tese foi mostrada no modo de utilizagdo dos programas
Spice, Sspice e Mathematica. Em nenhum dos artigos em que os circuitos analisados nesta tese
s&o0 apresentados é feita uma analise tdo profunda e critica. Este aspecto pode ser mais claramen-
te evidenciado nas respostas em freqiiéncias de cada circuito, em que o0s zeros e pdlos sdo anali-
ticamente preditos e confirmados pelas simulagdes usuais, utilizado-se o simulador Spice. As
analises realizadas abrem espaco para que o desempenho destes e de outros circuitos possa ser
melhorado, através da inclusdo de elementos capacitivos, externa ou internamente, ou através de
um dimensionamento adequado dos transistores.
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Alem do acima mencionado, em gue as fungdes de transferéncias AC de cada um dos circuitos
foram evidenciadas, outras contribuigdes inovadoras foram realizadas, a dizer:

e

)

idealizagdo e andlise do Par Diferencial Cruzado com Fonte de Corrente Comum;

idealizagdo e andlise do Par Diferencial em Polarizagdo Adaptativa com circuito quadrador de
dois transistores;

elaboracdo de um método para a compensacao do circuito Quadrador Duplo Cruzado,
elaboragdo de um método para a linearizacdo do circuito Par Duplo CMOS, utilizando-se ape-
nas fensoes de polarizacao.

Sumario dos Resultados Obtidos

A tabela abaixo resume 0s resultados obtidos para facilitar a comparacao dos transcondutores
estudados. Os parametros utilizados em cada circuito sdo descritos na introducdo de cada um,
nos respectivos capitulos. Deve-se ressaltar que € a necessidade de certo desempelho ou o con-

junto gerais de caracteristicas que determina o tipo de transcondutor que se deve adotar.

Circuito Erro de Linearidade | Distorcdo Harmé- | Resposta em | Excursdo | Transcon
nica Fregiéncia de Sinal | -dutidncia
Par Diferencial <0.1% Vidl < 825 mV | <1% IVidl <477 mV [ {_,.=6.8GHz Widl<1.192 V | 220 S
Simples < 1% IVidi < 258 mV
Par Diferencial <0.1% Vidl <571 mV | <C.1% IVidl <6688 mV |, =18.7GHz Vidl<952 mV | 83 18
Cruzado comFontes [ < 1% IVidi <848 mV |[< 1% |IVidl « 852 mV
de Corrente Inde-
pendentes
Par Diferencial <0.1% WVidl<8mV |<1% IVidl <517 mV [f, . =145GHz |iVidi<1.1BEV 120 S
Cruzado com Fontes | < 1% [Vidl < 265 mV
de Corrente Comum
Par Diferencial com : <0.1% Vidl <277 mV 1 < 0.1% IVidl < 568 mV |1, =56.9MHz | Vidi<1.423V 1384 15
Céiula em Modo <1% IVidl<861mV l<1% [Vidi<1.123V
Corrente
Par Diterencial em <0.1% Vidl < B33 mV (<0 1% Vidi<1 Vv f,.=2.85GHz Widi<2. 013V 162 S
Polarizacao Adapta- [ <1% Midi<1077V 1<1% Midi<14V
tiva com Circuito
Quadrador de 2
Transistores
Par Diferencial em <0.1% MVidl « 523 mV 1 <0.1% IVidl « 722 mV | 1__.=5.34GHz | IVidi<721 mV | 155 1S
Polarizacaoe Adapta- | <1% Vidi <721 mV
tiva com Célula
Quadradora Cruzada
Quadrador Duplo <0.7% WVidl <480 mV | < 0.1% IVidl <428 mV i __=7.10GHz | IVidl<1.715V [ 218 S
Cruzado <1% Vidl<1466V |<1% Widi<1.715V
Par Duplo CMOS <0.1% <0.1% IVinl <612 mV 1 =741MHz2 Vinl<765 mV | -300 1S
com transistores -241 mV <Vin< 505 mV | < 1% Vini < 765 mV
isolados < 1% IVinl < 785 mV
Par Duplo CMOS <0.1% <0.1% IVinl <« 567 mV | {_ . =700MHz Vinl<810 mV | -236 uS
com transistores 632 MV <Vin< 429 mV | < 1% Vinl <810 mVv
nao isclados < 1%
-744 mV <Vin< 810
my
DEMIC-01 <0.1% Vint<2 V <0.1% Vinl <2 V foe=1MHz Vinl<2V | -oees
DEMIC-02 <2% WVinl<2V <1% Mini<28V [f . =10MHz WVinle? V. | e
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Proposicdes para Trabalhos Futuros
Como proposta de continuagio do trabatho realizado, sugere-se a realizagio dos seguintes itens:

% Estudo do comportamento em temperatura e da imunidade ao ruido dos transcondutores anali-
sados;

@ Fabricagao dos circuitos estudados para uma verificagdo dos resultados obtidos;

@+ Estudo e idealizagdo de configuragbes de espelhos de corrente com alta linearidade e larga
faixa de freqUéncias de operagao;

@ Estudo e idealizagio de fontes de tensio para polarizag8o de pontos internos aos circuitos,
com alta rejeigdo de fonte e baixa variagdo com temperatura;

< |dealiza¢do de novos circuitos com erros de linearidade abaixc de 0.1%, ou uma resolugao
maior que 10 bits, robustos, que possuam pouca dependéncia com 0 processo de fabricagao, e
que satisfagam as necessidades atuais, tais como operagdo com apenas uma fonte de alimen-
tacdo, altas fregliéncias de operagio e alta excursdo do sinal de entrada.
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Apéndice A

O Transistor MOS em Regime de Saturacéo

A.1 Introducao

Muito embora modelos matematicos exiremamente complexos do transistor MOS estejam
disponiveis, estes sao inviaveis para uma analise de primeira ordem, realizada manualmente,
onde se deseja ter uma idéia basica do funcionamento de qualquer circuito. Os programas de
simulagao implementam, hoje em dia, uma grande variedade de modelos propostos pela literatura,
sendo que estes sao utilizados para prever 0 comportamento do transistor da forma mais realista
possivel. Este apéndice tem o objetivo de mostrar o modelo de saturagdo de primeira ordem do
transistor MOS, utilizado para o equacionamento de todos 0s circuitos apresentados.

A.2 Transistor MOS Canal N

A figura abaixo mostra a representacao elétrica de um transistor MOS canal N, onde 0s D, G, Se
B representam, respectivamente, os terminais de dreno, porta, fonte e substrato.

@@ ¢ ® S

Figura A.1 - Transistor MOS canal N
(a) - Representacao completa
{b} - Representacao Simplificada

A equacéao simplificada que rege o comportamento da corrente de dreno |, € dada por:
. Fo32
I, = KN(I/GS - I"n') (A1)

em que V € a diferenca de potencial entre os terminais de porta e fonte e os outros parametros
$&0 dados por.

w,C,. W
Kgy - .F\z X L(ﬁ
off (A.2)

Viv = Vine +YN(\/2¢P ~ Vs —\/2¢P)

em que V. € a tens&o entre o substrato e a fonte. Os parametros nao definidos acima sao:
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# gy = mobilidade efetiva dos elétrons;

< C,, = capacitancia de porta por unidade de area;
= W, = largura efetiva do canal;

« L, = comprimento efetivo do canal;

= V., =tensao de limiar em polarizagao nula;

* vy, = parametro de efeito de corpo;

@ 2¢, = potencial de inversao de superficie do substrato tipo P.

Os parametros largura e comprimento efetivos do canal, s&o dados por.

We=W-2W, Ly=L-2L, (A.3)
onde
@« W = largura projetada do canal;
« W, = difusao lateral;
* L = comprimento projetado do canal;
« L, = difusao lateral.

A.3 Transistor MOS Canal P

No caso de o transistor possuir um canal do tipo P, a figura abaixo mostra sua representagac
esquematica completa e simplificada

S

T

E| ggis
Go— B N

|
(@) . ® P
D

Figura A.2 - Transistor MOS canal P
{a) - Representacac completa
(b} - Representacao Simplificada

Da mesma forma gue o transistor MOS canal N, a equagdo simplificada que rege o
comportamento da corrente de fonte | € dada por:

I ZKP(VSG—'V'I?’I)Z (A1)

em que V., é a diferenga de potencial entre os terminais de fonte e porta e os outros parametros
sao dados por

- Hp Ccu' E@

2 1L, A2)

Voo = Vimo 1oV 20A] Von — 200

P
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em que V. € a tensao entre a fonte e o substrato. Os parametros nao definidos acima sao:

= 1 = mobilidade efetiva das lacunas;

= V_, =tensao de limiar em polarizagao nula;
@« vy, = parametro de efeito de corpo;

F

- 2ip,| = potencial de invers&o de superticie do substrato tipo N.

As equagbes acima representam um modelamento de primeira ordem do transistor MOS, sem
levar em conta efeitos como a modulagdo de canal pela tens@o dreno-fonte, variagao da
mobilidade dos portadores pelo campo elétrico gerado pela tenséo porta-fonte, variacao da tensao
de limiar dos transistores em fungéo da geometria empregada e velocidade limite dos portadores.
entre outros. Um equacionamento mais detalhado para os niveis 2 e 3 de modelamento dc
transistor MOS do Spice pode ser encontrado na referéncia [9].

A.4 Parametros de Simulacao

As simulacbes realizadas utilizaram modelos de nivel 1 e 2. O primeiro, para confirmar o
equacionamento realizado, e o segundo para se ter uma idéia mais realista do comporiamento dos
circuitos. Segundo [4], os parametros tipicos dos modelos de nivel 2 séo dados pela seguinte
descricao Spice:

AMS SIMULATION PARAMETERS *#*# %%k ksd skt xdakskoks*

kxkkhkkhkkhkhkkkdkhkhkhkhkkrhrddhk

.MODEL MODN NMOS LEVEL=2

+ CES0=0.29%90E-09 CGDO=0.29CE-08 CGRO=0.170E-0% CJ=0.360E-03 MJ=0.430E+00C

s+ CJSW=0.250E-09 MJISW=0.190E+00 JS=C.010E-03 PB=L.560E+00 RSH=45.50E+00

+ TOX=23.80E-09 XJ=0.175E-06 LD=-0.050E-06 WD=0.398E-06 VIO=0.736E+C0

+ NSUB=33.30B+15 NFS=0.4528+12 NEPF=S 250E-00 UC=515.0E+00 UCRIT=28.70E+04
i UEXP=0.251E+00 UTRA=0.000E+00 VMAX=77.30E+03 DELTA=0.000E+00 KF=0.101E-25%
+ AF=1.330E+0C

.MCDEL MODP PMCS LEVEL=Z

. CQSO=0.290E-008 CGDO=0.2%90E-09 CGRO=(G.170E-09 CJ=0.340E-03 MJI=0.530E+C0

+ OJSW=0.220B-09 MJISW=0.200E+00 JS=0.020E-03 PR=0.970E+00 RSH=46€.00E+00

+ TOX=23.80E-08 XJ=0.056E-06 LD=0.043E-06 WD=0.448E-06 VTO=-0.751E+00

+ NSUBE=18.00E+15 NFS=1.300F+12 NEFF=3.090E+00 UG=175.0E+00 UCRIT=21.60E+04
+ TTEXP=0.268E+00 UTRA=(.000E+00 VMAX=54.00E+03 DELTA=0.79%8E+0C KF=0.390E-27
+ AF=1_.Z290E+00

Os modelos de nive! 1 utilizados foram derivados da descricdo acima, excetuando-se 08
parametros NEFF, UCRIT e UEXP, nao presentes nas equacbes utilizadas por este nivel de
equacionamento do transistor MOS.
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Apéndice B

Equacionamento DC e AC do Par Diferencial Simples

B.1 Introducao

Este apéndice tem a finalidade de apresentar ao leitor todo o desenvolvimento matematico reali-
zado para a analise de grandes sinais, ou andlise DC e a analise de pequenos sinais, ou analise
AC do Par Diferencial Simples. Com isso tem-se o objetivo de facilitar o entendimento de um
circuito retativamente simples, mas de grande uso em circuitos transcondutores.

B.2 Equacionamento DC

A figura B.1 mostra o diagrama do Par Diferencial Simples, com suas correntes e tensoes caracte-
risticas.

Ly | e L M
) .t IR
o e e e
H , b _ - -~ |
b ’:;:l T s

@ (b)

Figura B.1 - Par Diferencial Simples
{a) - iImplementacio ldeal
{b) - impiementacao Real

A fonte de corrente Iss pode ser implementada de diversas maneiras, sendo a mais simples acima
mostrada, com apenas um transistor polarizado com uma tenséo de porta Vbias.

Sejam as tensdes de porta dos transistores M1 e M2 dadas respectivamente por.

Vid

Vi = VQ +w5““
) (B.1)

Vid

Voo = VQ "_5'

onde V_ ¢ a tens&o quiescente e Vid é a tensao de entrada, diferencial e balanceada.
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Utilizando as equactes simplificadas de modelamento do transistor MOS operando em regime de
saturagao, conforme mostrade no apéndice A, as correntes nos transistores podem ser expressas
por:

Vid
I(:-’J =K VQ 'é'T"VS”VT

. Vid Y
Lo =KV~ Vi~V

(B.2)

onde V, € a tensao na fonte de ambos os transistores e V. é a tensao de fimiar dos mesmos.
Pode-se notar que as equagbes em B.2 sdo do tipo

1, =K(A+B)’
, (B.3)
I,,=K(A-B)
onde
A=V, -V, -V,
. Vid (B.4)
2

Da figura A.1 pode-se observar claramente que a soma das correntes |, e [, € igual a Iss, e que
sua diferenca € igual a corrente de saida, lout.

four=1, -1,

B.5
Iss=1, +1, (B.5)

Deste modo, substituinde B.3 em B.5, tem-se o seguinte desenvolvimento:

Iss=K[(A+B)* +(A-B)’]
= K(A®> +24B+B* + A> - 24B + B*) (B.6)
=2K(A* + B°)
Iour=K[(A+B)" -(A-B)’]
= K(A® +24B + B> — A + 24B - B (B.7)
= 4K AB

Substituindo B.4 na expresséo final de B.6, tem-se que o termo independente de Vid e dado por:
Iss  Vid’
Sl el w4 (B.8)

V,-V,

Substituindo a expressao acima em B.7, e fazendo B = Vid/2. tem-se a corrente de saida.
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Vid iIss  Vid®
Jour = 4K —= 22

2 V2k ™ 4
=2K Vid\i[%(} ~ 5}% ve'd'-’]
= %@ Vid\/}_-:;% Vid?
Tout = J2IssK Vidvf 1- —% Vid® (B.9)

A expressac acima mostra claramente a n&o linearidade da corrente de saida do Par Diferencial
Simples em relagéc ao sinal de entrada Vid.

Para verificar os limites de validade da equacdo acima basta observar que a corrente maxima que
pode passar por um dos transistores do par é igual & corrente da fonte, Iss. Deste modo, tem-se
gue:

\towt], = Iss (B.10)

Fazendo lout = Iss, e substituindo lout pela expressio B.9, tem-se:

K ~
2iss K Vid\fl ———Y1d* = Iss
2Iss

Elevando ambos os membros ao quadrado e expandindo os termos, o resultado &:
2IssK Vid® — K* Vid* — Iss” =0 (B.11)
Fazendo y = K Vid", a equacgéo passa a ser de segunda ordem em y, sendo facilmente resolvida.

vy —=2Issy+Iss’ =0

v =1Iss
KVid* = Iss
Vid = E {B.12)
id = % .

No fimite inferior, deve-se fazer lout = - Iss. Seguindo o mesmo procedimento, a resposta encon-
trada é Vid = —,/Iss/K . Deste modo, o limite de validade de B.9 &

/Iss Iss
—— < Vid< B.13
Vi -7V k (B.13)

Fora destes limites, a corrente de saida assume mddulo constante, igual a Iss.
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B.3 Equacionamento AC

Considerando que o sinal de entrada € aplicade de maneira diferencial € balanceada, de acordo
com B.1, a tensaoc no né de fonte dos transistores M1 e M2 praticamente néo varia para sinais de
pequena amplitude. Isolando a tensao de fonte V, da expresséo B.8 e derivando em relacao a Vid,
tem-se:

V. Vid (B.14)
dvid iIss  Vid’ '
2K 4

Deste modo, quando Vid = 0, a derivada de V, também vale zero, fazendo com que, para uma
analise de pequenos sinais, este ponto possa ser considerado um terra AC. Sendo assim, como o
circuito apresenta simetria, o teorema da bissecgédo pode ser utilizado para facilitar o estudo. O
circuito resultante é mostrado na figura B.2-a, abaixo representada.

fout’2 | [ -
— RS Cod fout/2
RS v YV I sl
o ’ vid2 () - =
Vid/2 ] Cg Cg -
\-T"; ! j
- - (b
@ ®
h‘nw\; G .Jdé . lout
| Rs Cgd |
- L . il \Y4
Vid Ig\__ ‘e E
S
- (©)

Figura B.2 (a) - Circuito Equivalente AC
{b) - Modelo de Pequenos Sinais
{c) - Modelo de Pequenos Sinais Simplificado

Nos diagramas acima, RS corresponde a resisténcia da fonte de sinal e Cgs, Cgb e Cgd corres-
pondem respectivamente as capacitancias porta-fonte, porta-substrato e porta-dreno do transistor
MOS. O circuito equivalente AC representado no item b da figura acima pode ser simplificado
ainda mais. Como apenas metade do sinal é efetivamente aplicado & porta de M1, apenas metade
da corrente de saida é obtida. Como esta relagido € a mesma, nao ha problema de se considerar a
corrente de saida como lout e, a tenséo aplicada, Vid. Existem tambeém dois capacitores em para-
lelo em B.2-b que podem ser modelados por apenas um, Cg', dado por:

Cg' = Cgs+Cgh (B.15)
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Deste modo, o circuito equivalente a ser utilizado para a analise é o mostrado na figura B.2-c.
Desta maneira, realizando-se um eguacionamento das correntes, tem-se:

lout =1dg+gm Vgs {a) _
Igs = Idg +Iin (b (8.16)
onde lin, 1gs e ldg podem ser expressas por:
i Vid -V,
in=-—"7 (a)
Ve
Igs = = sCg'V, (b) (B.17)
sCy'
—VG
Idg = [ =78 CgdV, (0)
5Cgd
Substituindo Idg dada por B.17-c em B.16-a, e simplificando, tem-se gque:
Tout =V, (gm-ngd) ' (B.18)

Substituindo lin, Igs e ldg dados por B.17 em B.16-b tem-se uma expressao que depende apenas
de Vid e V. Isolando-se V,, tem-se a seguinte expressao:

. Vid
© " sRS(Cg'+Cgd) +1

(B.19)

Substituindo B.19 e B.15 em 3.18. a expressao resultante da transcondutancia AC do par diferen-
cial Simples pode ser expressa por.

gm (I -5 %\
lout \ gm J

5)= B.20)
Vid (5) s RS (Cgs + Cgd + Cgb) +1 (B.20)

B.4 Conclusoes

Este apéndice mostrou detalnadamente os equacionamentos DC e AC do Par Diferencial Simples
funcionando como elemento transcondutor. Com isso, o texto inicial do trabatho, que trata sobre
pares diferenciais, toma-se mais didatico, fazendo com que o leitor se familiarize com estes tipos
de expressdes, presentes em todo o trabalho.
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Apéndice C

Exemplos de Arquivos de Simulacédo

C.1 Par Diferencial Simples

CIRCUITO 1
* PAR DIFERENCIAL SIMPLES
* MODELO NIVEL 2 - ENTRADA BALANCEADA

-OPTIONS ACCT NOPAGE NUMDGT=6 LIMPTS=0
.LIB AMS2.LIB

.OP

.DC VIN -1.5 1.5 0.005

.AC DEC 30 100KHZ 1000QHZ

* TRAN .1M 2M 0 2U

* . FOUR 1KHZ I (RREAL) I (ROUT)
*.STEP PARAM amplitude 0.1 1 0.1
.PARAM amplitude=0.1

.PRINT DC I(RREAL) I(RLIN) I(ROUT)
-PRINT AC IDB(RREAL) IP (RREAL) IDRB(ROUT) IP{ROUT)
*

* FONTES DE TENSAOQ

*

VDD 100 ¢ DC 5V

VES 101 0 DC -5V
VBIAS 162 0 DC -3.6788V
*

* TENSAC NORMALIZADA

*

VIN 1 0 DC 0V AC 1 SIN(O {amplitude} 1K)
RIN 1 0 1MEG

*

* TENSAO NAC NORMALIZADA
*

EIN 2 0 1 0 1.19233

RINZ 2 0 1IMEG

*

* TENSAC NAC NORMALIZADA BALANCEADA
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&

EIN+ 3 0 2 G 0.5
EIN- 4 O 2 0 -C.5
RS1 3 13 25
RS2 4 14 25

*

*+ SITUACAO IDERL MEDIDA
*

ELIN 110 0 2 0 215.8U
RLIN 110 0 1

*

* SITUACAO REAL
&

VID1 16 6 DC OV
VID2 17 7 DC OV
F1 100 51 VID1 1
F2 51 101 VID2 1
RREAL 51 0 1

*

* PAR DIFERENCIAL COM SATDA SIMPLES

*

Mi 6 13 5 101 MODN W=20U L=5U

+ AD=100P AS=100P PD=50U PS=50U NRD=0.25 NRS=0.25

M2 7 14 5 101 MODN W=20U L=5U

+ AD=100P AS=100P PD=50U PS=50U NRD=0.25 NRS5=0.25

MIS81 5 102 101 101 MODN W=100U L=5U

+ AD=500P AS=500P PD=210U PS=210U NRD=0.05 NRS=0.0>

MEiA 16 16 100 100 MODPF W=40U L=5U

+ AD=200P AS=200P PD=90U PS=90U NRD=0.125 NERS=0

MEIR 11 16 100 100 MODP W=40U L=5U
+ AD=200F AS=2C0P PD=90U PS=20U NRD=0
ME2A 17 17 100 100 MODP W=40U L=5U

+ AD=200P AS=200P PD=S0U PS=90U NRD=0.

MEZ2B 8§ 17 100 100 MODP W=40U L=5U

+ AD=200P AS=200P PD=S0U PS=20U NRD=0.

ME2A B 8 101 101 MODN W=40U L=5U
+ AD=200P AS=20CP PD=90U PS=90U NRD=0C
ME3B 11 8 101 101 MODN W=40U L=50

+ AD=200P AS=200P PD=S0U PS=50U NRD=0.

ROUT 11 0 50

.END

125

125

125

.125

125

NRS=0.

NRS=0.

NRS=0.

NRS

NRS=C.

H
O

.125
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C.2 Par Diferencial com Célula em Modo Corrente

CIRCUITO 4
* PAR DIFERENCIAL LINEARIZADO COM CELULA EM MODO CORRENTE
* MODELQO NIVEL 2 - ENTRADA BALANCEADA

.OPTIONS ACCT NOPAGE NUMDGT=6 LIMPTS=0
LIB AMSZ . LIB

.OP

.DC VIN -1.5 1.5 0.005

.AC DEC 30 100KHZ 1000GHZ

.TRAN .1M 2M 0 2U

.FOUR 1KHZ I (RREAL)

.STEP PARAM amplitude 0.1 1 0.1
.PARAM amplitude=0.1

% % A % F

.PRINT DC I(RREAL} I{(RLIN} I(ROUT)
.PRINT AC IDRB(RREAL) IP(RREAL) IDB(ROUT) IP(ROUT)

*

* FONTES DE TENSAO

*

VDD 100 0 DC 5V

vSS 101 0 DC -5V
VBIAS 102 0 DC 3.7752V
VB 103 0 DC -3.5

*

* TENSAQ NORMALIZADA

*

VIN 1 0 DC OV AC 1 SIN{0 {amplitude} 1K)
RIN 1 0 1MEG

*

* TENSAC NAO NORMALIZADA
&

EIN 2 0 1 0 1.42342

RIN2 2 0 1MEG

*

*+ TENSAO NAO NORMALIZADA BALANCEADA
*

EIN+ 3 0 2 0 0.5

EIN- 4 0 2 0 -0.5

RS1 3 13 25

RS2 4 14 25

*
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+ SITUACAO IDEAL

*x

ELIN 110 0 2 0 393.902U
RLIN 110 0 1

*

* SITUACAO REAL
*

VvID1 9 17 DC OV
VIDZ 8 16 DC 0OV
F1 100 51 VID2 1
F2 51 101 VID1 1
RREAL 51 0 1

*

* PAR DIFERENCIAL COM SAIDA SIMPLES

*

M1 6 13 5 5 MODP W=20U L=5U

+ AD=100P AS=100P PD=50U PS5=50U
M2 7 14 5 5 MODP W=20U L=5U

+ AD=100P AS=100P PD=50U P5=50U
M2 8 6 100 100 MODP W=20U L=5U

+ AD=100P AS=100P PD=50U0 PS=50U
M4 9 7 100 100 MODP W=20U L=5U

+ AD=100P AS=100P PD=50U PS5=50U
M5 9 103 6 6 MODP W=20U L=5U

+ AD=100P AS=100P PD=50U P5S=50U
M& 8 103 7 7 MODP W=20U L=5U

+ AD=100P AS=100P PD=50U P5=50U
MISS1 5 102 100 100 MODP W=200U

NRD=0.25 NRS=0.25

NRD=0.25 NRS=0.25

NRD=0.25 NRS5=0.25

NRD=0.25 NRS=0.25

NRD=0 .25 NRS=0.25

NRD=0 .25 NRS=0.25
L=5T

+ AD=1000P AS=1000P PD=410U PS=410U NRD=0.025 NRS=0.025

ME1A 16 16 101 101 MODN W=250U L=5U

+ AD=1250P AS=1250P PD=51CU PS=510U NRD=20E-3 NRS=20E-3
ME1B 18 16 101 101 MODN W=2500U L=5U

+ AD=1250P AS=1250P PD=510U PS=510U0 NRD=20E-3 NRS=20E-3
MEZA 17 17 101 101 MODN W=250U L=5U

+ AD=1250P AS=1250P PD=510U PS=510U NRD=20E-3 NRS=20E-3
ME2B 11 17 101 3101 MODN W=250U L=5U

+ AD=1250P AS=1250P PD=510U PS=510U NRD=20E-3 NRS=20E-3
ME3A 18 18 100 100 MODP W=100U L=5U

+ AD=500P AS=500P PD=210U PS=210U NRS=50E-3 NRD=50E-3
ME3R 11 18 100 100 MODP W=100U L=5U

+ AD=500P AS=500P PD=210U PS=210U NRS=50E-3 NRD=50E-3

ROUT 11 O 50

.END
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