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Resumo

Este trabalho descreve o procedimento de projeto de amplificadores operacionais em
tecnologia CMOS. Para isto, foram objetos deste processo dois amplificadores com especificagdes
distintas. O primeiro foi o amplificador canénico com compensacéao interna do tipo Miller, cujas
especificagdes incluiram a tensédo de alimentagdo de 3V, o ganho minimo de malha aberta em
baixas frequéncias de 60dB e a frequiéncia de ganho unitario de 4MHz para uma carga externa de
10kQ2 em paralelo com 10pF. O segundo, ja aplicando o aprendizado que resultou do primeiro, foi
um amplificador operacional do tipo rail-to-rail na entrada e na saida, com especificagbes mais
exigentes: tensao de alimentagao de 3V, ganho minimo de malha aberta em baixas frequiéncias de
80dB e freqliéncia de ganho unitario de 10MHz para carga externa de 10kQ em paralelo com
10pF.

Os resultados obtidos a partir de prototipos fabricados em tecnologia CMOS de 0,8um para o
primeiro amplificador e 0,6um para o segundo foram bastante proximos as especificagbes. Por
exemplo, as excursbes de entrada e de saida do segundo amplificador mostraram-se
perfeitamente compativeis com amp-ops rail-to-rail tipicos enquanto as demais caracteristicas

medidas confirmaram que o procedimento de projeto adotado foi bastante adequado.

Abstract

This dissertation describes the process of designing operational amplifiers in CMOS
technology. To accomplish this, the author focused on two amplifiers with distinct specifications.
The first one was the canonical amplifier with internal Miller compensation, whose specifications
included the nominal power supply of 3V, minimum open-loop low-frequency gain of 60dB and
unity-gain frequency of 4MHz driving an external load of 10kQ in parallel with 10pF. The second
one, exploiting the experience obtained from the previous amplifier, was an operational amplifier
with rail-to-rail input and output with more rigorous specifications: 3V power supply, minimum open-
loop low-frequency gain of 80dB and 10MHz unity-gain frequency driving an external load of 10k
in parallel with 10pF.

Prototypes of the canonical amplifier were fabricated in 0.8um CMOS technology while the
rail-to-rail amplifier was implemented in 0.6um CMOS technology. Experimental results were in
very good agreement with the specifications. For example, input and output signal swings from the
second amplifier proved to be fully compatible with typical rail-to-rail op-amps while the remaining

characteristics confirmed that the design process was very adequate.
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1 INTRODUGAO

Com a evolugédo da industria de semicondutores, € crescente o interesse pela classe de
circuitos integrados mixed-mode [1]-[3], que incorporam circuitos digitais e analdégicos em um
mesmo substrato. Por razdes econémicas, geralmente os circuitos analdgicos precisam adequar-
se aos processos desenvolvidos basicamente para circuitos digitais [4].

Acompanhando esta tendéncia, este trabalho trata do projeto de amplificadores operacionais
(amp-ops) em tecnologia CMOS (Complementary Metal-Oxide Semiconductor), a mais utilizada
em circuitos digitais [5], [6]. O tema é discutido através do projeto de dois amplificadores com
caracteristicas e especificagbes distintas. O primeiro, abordado no capitulo 2, € o amplificador
operacional candnico com compensacao interna de frequéncia do tipo Miller, presente em toda
literatura de eletrénica de semicondutores e que serviu principalmente como veiculo de
aprendizado. O tema central deste trabalho € introduzido no capitulo 3 com o projeto de um
amplificador operacional rail-to-rail, cuja caracteristica principal € a ampla excursao dos sinais de
entrada e saida entre os extremos da tensao de alimentagao.

Os dois amplificadores projetados apresentam baixa tensao de alimentagao, no caso 3 Volts,
pois atualmente a maioria dos circuitos digitais opera na faixa de 2,7V a 3,3V [7]. Ambos foram
dimensionados para operar com uma carga externa de 10kQ2 em paralelo com 10pF.

Para o amplificador operacional canénico, as especificagdes incluem ainda ganho minimo de
malha aberta de 60dB para baixas frequéncias e frequéncia de ganho unitario de 4MHz. As
especificagdes do amp-op rail-to-rail séo mais exigentes e incluem ganho minimo de malha aberta
de 80dB para baixas frequéncias e frequéncia de ganho unitario de 10MHz.

O amp-op candnico foi fabricado em tecnologia CMOS de 0,8um da AMS e ocupa uma area
de 0,04mm?. O consumo de corrente com entrada nula é de apenas 70uA. J4 o amp-op rail-to-rail,
fabricado em tecnologia CMOS de 0,6um da AMS, ocupa uma area de 0,31mm? e consome uma

corrente de 150pA.



1.1 O Universo Atual dos Amplificadores Operacionais

As caracteristicas minimas de todo amplificador operacional séo [8], [9], [10]:

1) uma entrada diferencial em tensao de alta impedancia
2) uma saida referida ao terra em tensao de baixa impedancia

3) alto ganho de tensao

Este ganho, que varia desde 10° até 10°, normalmente inviabiliza sua operacdo em malha
aberta pois a saida atinge os terminais de alimentagdo mesmo quando a entrada diferencial é
reduzida (da ordem milivolts ou mesmo microvolts). Contudo, quando um segundo circuito é
conectado entre a saida e a entrada inversora, o alto ganho do amp-op produz um circuito
realimentado cujo ganho depende apenas da malha de realimentagéo [8]. Esta propriedade do
amp-op realimentado torna-o extremamente versatil e, por isso, tdo importante para o universo
analégico, tanto em aplicagdes lineares quanto em néo-lineares.

O comportamento do amplificador operacional, segundo as trés propriedades citadas acima,
é valido respeitando-se uma série de condigbes, visto que o amp-op sofre de limitagdes assim
como todo circuito eletrénico. Portanto, o desempenho real do amplificador operacional é avaliado

por um extenso conjunto de propriedades, que incluem:

e ganho em malha aberta

¢ frequéncia de ganho unitario

o slew rate

o tempo de estabilizagédo

e excursdo do sinal de entrada

e excursdo do sinal de saida

e tensdo de alimentagdo minima

e consumo de corrente quiescente
¢ tensao de offset na entrada

e relacao sinal-ruido

e rejeicao a ruido das fontes de alimentagao

e rejeicdo a tensdo de modo-comum na entrada

Tais propriedades derivam da estrutura interna adotada para o amplificador operacional e,
dependendo dela, estdo mutuamente relacionadas por meio de variaveis internas ao amp-op. Em
alguns casos, uma mesma variavel interna faz com que tais propriedades sejam inversamente
proporcionais, caracterizando uma relacdo de perda e ganho entre elas. Portanto, aprimorar uma

determinada caracteristica geralmente implica em degradar outras. A impossibilidade de
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concentrar todas as propriedades 6timas em um uUnico amplificador operacional fez com que
surgissem diferentes classes de amp-ops, onde cada classe preocupa-se em otimizar uma
propriedade especifica em detrimento das demais. A industria de semicondutores normalmente

classifica os amplificadores operacionais segundo as categorias abaixo:

e amp-ops de uso geral

e amp-ops de banda larga

e amp-ops de baixa tensao de alimentacgao

e amp-ops de baixo consumo

e amp-ops com excursao rail-to-rail nas entradas e na saida
e amp-ops de baixo ruido

e amp-ops com baixa tensao de offset

e amp-ops de poténcia

Os amp-ops de uso geral sdo aqueles que, apesar de apresentarem caracteristicas de
desempenho apenas satisfatorias, sdo adequados a uma ampla gama de aplicagbes devido ao
seu baixo custo.

A classe dos amplificadores operacionais de banda larga concentra aqueles que possuem a
mais alta frequéncia de operacédo, alcangando a ordem de GHz. Apresentam também excelente
slew rate. Entretanto, o preco a pagar € um elevado consumo de corrente.

A categoria dos amp-ops de baixa tensdo de alimentagdo tem por objetivo acompanhar a
reducdo na tensdo de alimentacdo dos circuitos integrados digitais e assim manter viavel a
existéncia de circuitos integrados mixed-mode, nos quais tanto o circuito digital quanto o analégico
sao implementados em um mesmo substrato.

Os amp-ops de baixo consumo sdo semelhantes aos amp-ops de baixa tensdo quanto ao
seu desempenho, tanto que amp-ops de baixa tensdo geralmente sdo de baixo consumo.
Entretanto, existem aqueles cuja caracteristica principal € minimizar primeiramente o consumo e
assim adequar-se aos circuitos de baixa poténcia, normalmente alimentados por pilha ou bateria e
que armazenam quantidade limitada de energia. Em compensacdo, a baixa corrente de
polarizacdo de seus transistores internos ndo s6 eleva sua tensdo de ruido como reduz
significativamente sua banda de freqiiéncia.

Outra propriedade que tornou-se importante em fungdo da redugdo na tensdo de
alimentagao é a excursao rail-to-rail dos sinais de entrada e saida. Como a excursao de um amp-
op, tanto na entrada quanto na saida, é limitada pela tensdo de alimentagdo, amp-ops rail-to-rail
sao os mais indicados em circuitos de baixa tenséo pois aproveitam toda a excursao disponivel.

A categoria de amplificadores operacionais que apresentam baixa tensao de ruido é voltada



para aplicagdes que exigem alta precisdo, como circuitos de instrumentacao e aplicagcées militares.
Contudo, a tensao de alimentagao precisa ser relativamente alta para garantir boa relagao sinal-
ruido.

Outra classe voltada para circuitos de precisdo compreende os amp-ops com baixa tensdo
de offset na entrada e sdo os mais adequados para circuitos de conversao analégica-digital ou
digital-analdgica.

Finalmente, tem-se a categoria dos amplificadores operacionais de poténcia, que oferece
alta corrente na saida. Sua utilizagdo ocorre normalmente em circuitos eletrdnicos cuja tensao de
saida precisa acionar algum dispositivo elétrico ou elétrico-mecanico, como uma ldmpada ou motor
DC.

Para ilustrar a variagdo de desempenho entre as diferentes classes de amp-op, um dos
lideres mundiais no mercado de circuitos integrados analdgicos foi consultado. Selecionando os
melhores amplificadores operacionais de cada categoria, suas principais caracteristicas foram
reunidas em uma mesma tabela (Tabela 1.1). Desta forma, pode-se visualizar a relagdo de perda e
ganho entre as propriedades do amp-op. Existem ainda amplificadores operacionais especiais,
como um amp-op cuja caracteristica primaria € o elevado slew rate (4100V/us), superando
inclusive amp-ops de banda larga. Por fim, existem aqueles que buscam otimizar multiplas
propriedades, como o amp-op de entrada e saida rail-to-rail que atinge uma banda de 75MHz com

tensao de alimentacéo de apenas 2,7V.



Tabela 1.1: Comparag¢ao dos amp-ops de um mesmo fabricante

8 0 i}
4] —_ () e -
— o o = Q o
o 5| 05| 5| 8 | 82| 5 | & | ¢
» O = s} 59 01 O 5
(@) 8 c < 2 ﬁ ‘© % -(55 ©
@ 2 D 02 m @ =
Parametro 8 @
Banda
(MHz) 1 1900 0,05 0,01 1 33 6 0,7
Slew Rate 0,5 350 0,2 0,041 0,45 - 5 9
(V/us)
Tensao de
Alimentacdo Minima 10 5 11 1,8 1,5 8 4,75 15
V)
Corrente de
Alimentacdo Maxima 2,8 18 0,4 0,0012 0,21 11 1 120
(mA)
Excursao ~ ~ , , Entrada n , ~
Rail-to-Rail Nao Nao Saida Saida Saida Nao Saida Nao
Tensao de ruido
(nV/\/Hz) 30 1,05 50 170 45 0,58 85 60
Tenséo de Offset
Maxima 3 0,8 2 3 6 - 0,04 15
(mV)
Corrente de Saida
Tipica 25 90 20 0,9 75 45 6 13000
(mA)

1.2 Modelamento do Transistor MOS

A estrutura interna de amplificadores operacionais integrados em tecnologia CMOS é
composta quase que exclusivamente por transistores MOS, uma vez que as tecnologias de
fabricagdo atualmente disponiveis atingem alto grau de miniaturizagédo para as dimensdes de
transistores mas ndao o fazem com a mesma eficiéncia para componentes passivos como

resistores e capacitores. Consequentemente, o estudo de amplificadores operacionais consiste



basicamente na analise de transistores MOS.

Esta secdo portanto apresenta as equacdes e a nomenclatura das variaveis adotadas pelo
autor para o modelamento de transistores MOS de canal N e canal P [11] e que serdo utilizadas ao
longo de todo este trabalho.

A Figura 1.1a ilustra um transistor NMOS e as tensdes entre seus quatro terminais: dreno (D
de drain), porta (G de gate), fonte (S de source) e corpo (B de body). De forma analoga, a Figura
1.1b apresenta um transistor PMOS. Em ambos os transistores, o referencial de tensdo adotado é

o terminal de fonte (S).

o VB3
Vs C e— B
WG 5 V55 5

Va0 C \—e—{ B

Ve ]

(a) canal N (b) canal P

Figura 1.1: Transistor MOS

Para sinais de baixa amplitude, tanto o transistor NMOS quanto o PMOS sao substituidos
pelo modelo de fontes de corrente controladas por tenséo (Figura 1.2), amplamente adotado pela
literatura de eletrbnica de semicondutores [8]. Apesar deste modelo estar incompleto, pois nao
considera capacitancias intrinsecas e extrinsecas entre os quatro terminais do transistor, ele &

ideal para sinais de baixa frequéncia.

D =}
=] =]
G o—=0 o—0B = O
+ + + +
vgs om vgs od gmb vhs  whs WS om vsg od g vsh wsh
o i % o 5o—o Lj o8
Q Q
5 D
(a) canal N (b) canal P

Figura 1.2: Modelo para pequenos sinais do transistor MOS
A polarizagao do transistor NMOS na regiao linear [11] é definida como

IDNI%'MN'COX'?'(2'(VGS—VTN)—VDS)'VDS (1.1)

N
onde

Ipn:  corrente entrando pelo dreno

uy:  mobilidade de elétrons



Cox: capacitancia por area do terminal de porta
Wy: largura do canal N
Ly:  comprimento do canal N

V. tensdo de threshold para transistores NMOS

Na regido de saturagéo [11], sua polarizagéo passa a ser

IDNI%'MN'COX'%'(VGS—VTNY'(l+}LN'VDS) (1.2)

I~
onde
An: parametro de efeito de modulagao de canal para transistores NMOS

A influéncia da tensao fonte-corpo (Vsg) na polarizagao do transistor NMOS é dada por

VTNIVTON+YN'(\/|2'¢fN|+VSB—\/|2'(I)fN|) (1.3)

onde

Vron: tensdo de threshold para transistores NMOS quando a tensao fonte-corpo é nula
YN fator de corpo para transistores NMOS

émw:  potencial de Fermi para transistores NMOS

O potencial de Fermi ¢ € um parametro proporcional a dopagem do corpo P segundo a

equacao

o = kT h{ﬂ] (1.4)
q Na

onde

k:  constante de Boltzmann

T: temperatura

q: carga do elétron

n;: concentragéo de portadores do silicio intrinseco

N,: concentragao de atomos aceitadores do silicio dopado do tipo P

Os parametros incrementais do transistor NMOS (Figura 1.2a) na regido linear podem ser

expressos como

gm:HN'COX'&'VDS, (1.5)

I~



gdZHN'COX'¥'(VGS—VTN—VDS),

N

gmb = Zm - L
2'\/|2'(I)fN|+VSB .

Para a regiao de saturagao, os mesmos parametros sdo dados por

. 2-Ion
gn= (VGS—VTN) ,

Ipn

gda= 1\
( + VDS)
AN

gmb = gm * L
2'\/|2'(|)fN|+VSB .

(1.8)

(1.9)

(1.10)

As equacgdes (1.8), (1.9) e (1.10) sdo muito Uteis pois relacionam os parametros incrementais

do transistor com sua polarizagao sem a necessidade de definir suas dimensoes.

O modelamento do transistor PMOS é semelhante ao modelamento do transistor NMOS. A

polarizagao do transistor PMOS na regido linear é dada por

Ior I%'MP'COX'%'(Z'(VSG —VTP)—VSD)'VSD

P
onde
Ipp:  corrente saindo pelo dreno

pp:  mobilidade de lacunas
We: largura do canal P
Lp: comprimento do canal P

Ve tensao de threshold para transistores PMOS
Na regido de saturagdo, sua polarizagdo passa a ser

Iop Z%'HP'COX'E'(VSG—VTP)z -(l-i-?w-VSD)

Lr
onde

Ap. parametro de efeito de modulagcio de canal para transistores PMOS

(1.11)

(1.12)



A relacao entre a tensao de threshold e a tensao corpo-fonte (Vgs) do transistor PMOS é

VTPZVTOP+YP'(\/|2'(I)fP|+VBS—\/|2'¢ﬂ’|) (1.13)

onde

Vrop: tensao de threshold para transistores PMOS quando a tensao corpo-fonte é nula
p: fator de corpo para transistores PMOS

¢w.  potencial de Fermi para transistores PMOS

O potencial de Fermi ¢ € proporcional a dopagem do corpo N segundo a equagao
¢ﬂ,:k'_T.1n(&j (1.14)
q ni

onde

Np: concentragdo de atomos doadores do silicio dopado do tipo N

Para a regiao linear, os parametros incrementais do transistor PMOS (Figura 1.2b) sao

g = - Cox-~ Vi, (1.15)
Le
gd:HP'COX'¥'(VSG—VTP—VSD), (1.16)
P
TP
gmb = m - (1.17)
2 /]2 gl + Vs

Para a regido de saturagédo, os mesmos parametros sdo dados por

2-Ipp

m=— (1.18)
8 (VSG—VTP)
g Iop
=,
o) e
P
gmo=g 7 (1.20)
mb = Zm * . .
2-\/|2-¢ﬂ>|+VBs
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2 O AMPLIFICADOR OPERACIONAL
CANONICO

O projeto de amplificadores operacionais integrados em tecnologia CMOS iniciou-se a partir
do amplificador candnico. O termo “canbnico” deriva do fato do amp-op possuir uma estrutura
interna simples, contendo apenas blocos funcionais que garantem as caracteristicas minimas de
todo amplificador operacional, conforme a se¢ao 1.1. Diversas outras caracteristicas inerentes ao
amp-op, como slew rate, tempo de estabilizagdo, excurséo do sinal de entrada, excursido do sinal
de saida, rejeicdo ao modo-comum do sinal de entrada, rejeicdo ao ruido das fontes de
alimentagdo, etc, sdo relegadas a segundo plano, visto que aprimorar muitas destas
caracteristicas necessitaria de uma estrutura interna mais complexa.

A secado 2.4 apresenta uma analise qualitativa de sua estrutura interna (secéo 2.3) com o
objetivo de relacionar os pardmetros internos do amplificador as suas caracteristicas de
desempenho. Com base nesta analise, a segunda fase do estudo consiste no projeto do
amplificador, descrito na segédo 2.5. Tal projeto utiliza-se das caracteristicas de um processo de
fabricagdo pré-estabelecido, apresentado na segdo 2.2, e busca atingir metas minimas de
desempenho, especificadas na seg¢éo 2.1. Ao fim do projeto, o desempenho do amp-op é avaliado
através de simulagao, cujos resultados sao apresentados na seg¢ao 2.6. Quando da fabricagao do
amplificador operacional (segéo 2.7), a segao 2.8 relata a caracterizagéo do circuito integrado por
meio de medidas em bancada. Finalmente, na seg¢do 2.9 avalia-se de forma geral o trabalho
desenvolvido sobre o amplificador operacional candnico, confrontando os resultados experimentais

com as especificagdes, o método de projeto e os resultados de simulagao.
2.1 Especificacoes de Projeto

Para o projeto do amplificador operacional candnico, as metas de desempenho a serem

atingidas sao apresentadas na Tabela 2.1 e constituem as especificagdes de projeto.
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Tabela 2.1: Especificagoes do amplificador operacional canénico

1 Tensao de alimentacao 3V

2 Carga externa resistor de 10 kQ em paralelo com capacitor de 10 pF
3 | Ganho DC minimo em malha aberta 60 dB (1000 V/V)

4 FreqUéncia de ganho unitario 4 MHz

5 Par diferencial de entrada transistores de canal P

6 Estagio de saida transistores em configuragao source-follower

2.2 O Processo de Fabricagao

Diversas constantes que integram o modelamento dos transistores (secdo 1.2) sao
dependentes da tecnologia de fabricacao de circuitos intregrados. Portanto, esta se¢do apresenta
0 processo de fabricacido escolhido para a implementagao do amplificador operacional candnico,
destacando apenas as constantes necessarias para o projeto de transistores, resistores e
capacitores.

O processo CMOS adotado - 0,8um CYE da Austria Mikro Systeme (AMS) [12], [13] - dispbe
de um substrato do tipo P e pocos isolados do tipo N, permitindo a implementacéo de transistores
PMQOS com corpo independente e transistores NMOS com corpo comum (o substrato). O processo
oferece ainda duas camadas de silicio policristalino, o que possibilita implementar resistores e
capacitores de alta linearidade, além de duas camadas de metalizagdo. As principais

caracteristicas do processo sao apresentadas na Tabela 2.2.

Tabela 2.2: Caracteristicas gerais do processo CYE

Tensao de alimentagdo maxima Vopmax 55V
Comprimento de canal minimo Lin 0,8 um
Largura de canal minima Whin 2,0 um

Capacitancia por area do 6xido de porta Cox |2,16 fF/um2

Dopagem do substrato P Na 74-10"°/cm?®

Dopagem do pogo N Np | 28-10"/cm?®

Circuitos analégicos normalmente utilizam transistores com comprimento de canal um pouco
maior que o comprimento minimo da tecnologia [14], para que estes sejam menos sensiveis as
imprecisdes do processo de fabricagao. Portanto, para o projeto do amp-op candnico, optou-se por
transistores com comprimento de canal minimo de 2um. Como a dimensao minima para o layout

de circuitos na tecnologia CYE é de 0,05um [13], a precisdo adotada para as dimensdes dos
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transistores foi de £0,1um.

A Tabela 2.3 contém os parametros de processo para transistores de canal N.

Tabela 2.3: Caracteristicas do transistor NMOS

Mobilidade de elétrons uy | 463 cm?/(V-s)
Tensao de threshold Viron 0,87V
Fator de corpo W 0,73 V'?
Fator de modulagdo de canal | Ay 1/30,8 V'

Ja os parametros do processo CYE para transistores de canal P constam na Tabela 2.4.

Tabela 2.4: Caracteristicas do transistor PMOS

Mobilidade de lacunas up | 167 cm?/(V-s)
Tensao de threshold Virop 0,78V
Fator de corpo Ve 0,45 V'?
Fator de modulagdo de canal | Ap 1/35,6 V'

A Tabela 2.5 apresenta os parametros de processo necessarios ao projeto de resistores

utillizando a primeira ou a segunda camada de silicio policristalino (poly7 ou poly2).

Tabela 2.5: Caracteristicas de resistores de silicio policristalino

Resisténcia por quadrado (poly1) | Reoryr | 23 Q

Largura minima (poly1) - 0,8 um

Resisténcia por quadrado (poly2) | Reory2 | 27 Q

Largura minima (poly2) - 1,6 um

Por fim, tem-se na Tabela 2.6 os parametros de processo para capacitores de silicio

policristalino, implementados através da superposi¢cdo das camadas poly1 e poly?2.

Tabela 2.6: Caracteristicas do capacitor de silicio policristalino

Capacitancia por area Ca | 1,77 fF/um?

Capacitancia por perimetro | Cp | 0,20 fF/um

E importante ressaltar que o parametro de modulagdo de canal Ay ndo é definido pelas
especificagdes da AMS. Ja a tensao de threshold Vy, apesar de constar nas especificagbes da
AMS, varia significativamente em funcdo das dimensdes do terminal de porta [12]. Decidiu-se

entdo extrair os valores de Ay e Vry por meio de simulacdes.

13



Tais simulagdes foram realizadas segundo a Figura 2.1 e utilizando o arquivo cmos15tm
[12], fornecido pela propria AMS e que contém os parémetros tipicos de simulagdo para

transistores NMOS e PMOS referentes ao processo CYE.

3 —
VDS ( NMOS
—
VGS

Figura 2.1: Extragao de parametros do transistor NMOS por simulagao

Mantendo a tensao porta-fonte (Vgs) constante, realiza-se uma varredura DC da tensao
dreno-fonte (Vps) enquanto a corrente de dreno (/py) € medida. Observando a curva Vps X Ipy

(Figura 2.2), nota-se que ela aproxima-se de uma reta quando o transistor atinge a saturacao [11].
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Figura 2.2: Simulag¢ao de um transistor NMOS

O parametro 1/Ay € obtido extrapolando-se esta reta até seu cruzamento com o eixo das
abscissas. Para isso, basta escolher dois pontos P(Vpss, Ioni) € P(Vps2, Ipnz) contidos nesta faixa

linear e aplicar a férmula

1 Ipn2-Vasi—Ipni- Vasa . (2.1)

- K B Ion2 — Ioni

A partir do parametro Ay e da equagéao (1.2), que descreve a polarizagdo de um transistor
NMOS na regido de saturagao, calcula-se a tensao de threshold Vry .
Este procedimento foi repetido para diferentes larguras de porta do transistor, resultando nos

valores da Tabela 2.7.
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Tabela 2.7: Resultados de simulagdes para transistores NMOS

W (um) | L (um) | Vion (V) | 2 (V)
2 2 | 0,8888 | 1/30,775
5 2 | 0,8685 | 1/30,790
10 2 | 08624 | 1/30,785
20 2 | 08594 | 1/30,828
60 2 | 08575 | 1/30,782
100 2 | 08571 | 1/30,793

Os parametros A» e Vop do transistor PMOS foram obtidos a partir de simulagao utilizando
um procedimento analogo ao descrito para o transistor NMOS. Os resultados estao contidos na
Tabela 2.8.

Tabela 2.8: Resultados de simulagdes para transistores PMOS

W (um) | L (um) | Vror (V) | e (V)
2 2 0,8294 | 1/35,571
5 2 0,7931 | 1/35,624
10 2 0,7805 | 1/35,655
20 2 0,7751 | 1/35,646
60 2 0,7716 | 1/35,636
100 2 0,7709 | 1/35,651

2.3 A Topologia Adotada

A estrutura interna do amplificador operacional canbnico compreende trés estagios e é
apresentada na Figura 2.3. Esta estrutura utiliza o maior niumero possivel de transistores PMOS
pois a tecnologia CYE (segao 2.2) nao dispde de transistores NMOS com corpo isolado.

Os transistores M1-M5 compdem o primeiro estagio do amplificador operacional: o estagio
de entrada. Conforme item 5 das especificacbes (Tabela 2.1), o par diferencial de entrada é
composto por transistores PMOS (M2 e M3). Os transistores M6 e M7 constituem o segundo
estagio, também chamado de estagio intermediario. Por fim, os transistores M8 e M9 completam o
amp-op formando o estagio de saida em configuragdo source-follower, de acordo com o item 6 das
especificagdes de projeto (Tabela 2.1). A finalidade e as caracteristicas de cada um destes

estagios serdo analisadas em detalhes na secao 2.4.
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Figura 2.3: Topologia do amplificador operacional canénico
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2.4 Analise do Amplificador Operacional Canénico

A analise do amplificador operacional canbénico é importante pois relaciona sua estrutura
interna com suas caracteristicas de desempenho.

Para iniciar a analise, considera-se que todos os transistores estdo polarizados na regido de
saturagao. Assim, a corrente quiescente que flui pelos transistores torna-se menos sensivel a
tensdo entre dreno e fonte. Além disso, na regido de saturagcdo o transistor MOS possui
transcondutancia g,, maxima enquanto a condutancia gy € minima [11]. Com isso, eleva-se o

ganho do primeiro e segundo estagios.
2.4.1 Estagio de Entrada

O estagio de entrada, apresentado na Figura 2.4, € o primeiro estagio do amplificador
operacional canénico e constitui-se dos transistores M1, M2, M3, M4 e M5. Sua finalidade principal
é prover uma entrada diferencial de tensdo em alta impedancia. Esta alta impedancia de entrada é
importante para a amostragem de sinais em tensdo. O estagio de entrada contribui ainda para o
ganho de malha aberta do amp-op.

Observando a Figura 2.4, pode-se identificar os trés blocos funcionais do estagio:

1) o par diferencial de entrada, constituido pelos transistores PMOS M2 e M3
2) a fonte de corrente, constituida pelo transistor PMOS M1

3) o espelho de corrente, composto pelos transistores NMOS M4 e M5
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Figura 2.4: Estagio de entrada

O par diferencial de entrada é o elemento mais importante deste estagio pois ele é
responsavel pela entrada diferencial de tensdo em alta impedancia. Além disso, ele é a principal
causa de tensao aleatdria de offset em amplificadores operacionais [2], um problema que afeta
significativamente seu comportamento. A fungdo da fonte de corrente é polarizar o par diferencial
de entrada enquanto o espelho de corrente converte a tensao diferencial de entrada em uma saida
de tensao referida ao terra.

O ganho incremental de baixa freqiéncia entre a entrada e a saida do primeiro estagio é
obtido a partir da analise em pequenos sinais. Para isso, os parametros incrementais de cada
transistor sdo adicionados ao circuito conforme a Figura 1.2. Para simplificar o equacionamento do
circuito, algumas idealidades sao consideradas. A primeira delas admite que a fonte de corrente

M1 possui impedancia de saida infinita,
ga=0. (2.2)

Outra consideragao diz respeito ao par diferencial de entrada, admitindo que os transistores

M2 e M3 sédo idénticos,
gm2 = Zm3, (23)
R (2.4)

Por fim, os transistores M4 e M5, que compdem o espelho de corrente, também sao

considerados perfeitamente casados,
gm4 = Zms , (25)
gd4 = gds. (2.6)

Analisando o circuito com todas estas idealidades e considerando que g, predomina sobre
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g4, 0 ganho do estagio de entrada aproxima-se de

Vi gm3

~
~

B _ (2.7)
VP — VN gd3z+ gds

2.4.2 Estagio Intermediario

Ja foi mencionado que a finalidade do estagio de entrada é prover uma entrada diferencial
de tensdo em alta impedancia e converté-la em uma saida de tensao referida ao terra. Neste
processo de conversao, o estagio de entrada introduz um ganho entre sua saida e suas entradas.
Entretanto, tal ganho nao é elevado o suficiente. Conseqlientemente, o amplificador operacional
candnico possui um segundo estagio com o objetivo de amplificar a saida do primeiro estagio e,
por isso, € comumente chamado de estagio de ganho.

O estagio intermediario, apresentado na Figura 2.5, € um amplificador de tensao constituido
por um unico transistor NMOS (M7) em configuragao fonte-comum [9]. Um transistor PMOS (M6)
desempenha a fungcao de uma fonte de corrente para polarizar o transistor M7 e que, em pequenos

sinais, opera como uma carga de alta impedéancia associada ao dreno do transistor M7.

VDD Dﬁj
VE o—{ W

—

v

o
w1 D—{m M7
FJ

Y85 [

Figura 2.5: Estagio de ganho
A analise do segundo estagio para pequenos sinais resulta na equagao de ganho

Vo _ __ & (2.8)
Vi gd6 + gd7
Comparando as equagdes (2.7) e (2.8), nota-se que o ganho do primeiro e segundo estagios
sdo muito semelhantes. Entretanto, o segundo estagio amplifica a saida do primeiro estagio seja
ela produzida por uma tensao diferencial na entrada ou pela tensao de offset, consequéncia do

descasamento de transistores no primeiro estagio. Por esta razdo é preciso minimizar o
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descasamento do par diferencial de entrada.

O cascateamento do primeiro com o segundo estagios resulta num ganho total

vz =Av-Avn= Em3 . En7 . (29)
VP — VN gd3+ gds  Zd6 + gd7

2.4.3 Estagio de Saida

Apesar da entrada diferencial de tensdo em alta impedancia e do alto ganho em malha
aberta obtidos com os dois primeiros estagios, a presenca da carga externa na saida do segundo
estagio reduziria significativamente seu ganho. Além disso, a capacidade do segundo estagio de
fornecer corrente a carga nao é simétrica a sua capacidade de absorver corrente, uma vez que
os transistores PMOS e NMOS neste estagio possuem fungdes distintas. Com a inclusdo do
estagio de saida, o amplificador operacional canénico adquire grande capacidade tanto de
fornecer quanto de absorver corrente da carga enquanto preserva seu alto ganho em malha
aberta.

O estagio de saida € composto por um par de transistores complementares M8 e M9 em
configuragéo dreno-comum [9], conforme o item 6 das especificagdes (Tabela 2.1). A Figura 2.6
inclui também a carga externa resistiva de condutancia G, associada em paralelo a uma carga
capacitiva C,, conforme item 2 das especificagbes (Tabela 2.1). As fontes ideais de tenséo Vg e
Ve polarizam o estagio de saida em classe AB para reduzir a distorcdo na saida causada pelo
efeito de crossover [9].

—|*_

Ma

.
VT —

A — [ vo
. L
vTg = cL IR
M3 ]

4‘ (YDD+/35)2
VS5 Déf

Figura 2.6: Estagio de saida follower

A andlise para pequenos sinais deste estagio so é valida quando a amplitude da tensao de
saida for incremental, pois assim garante-se que os parametros incrementais dos transistores

permanecem constantes. Portanto, a analise é realizada considerando-se que ambos o0s
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transistores estdo polarizados na regido de saturacdo e que suas correntes de polarizagédo séo
idénticas. Considerando apenas a carga externa resistiva g;, 0 ganho de tensdo deste estagio é

definido por

Vo _ gm8+gm9 (210)

V2 Zgmg+ Zmb8 + gmo + Zdg + Zdo + ZL .

Como g,, predomina sobre os demais parametros, conclui-se que o ganho aproxima-se de

Yo L1, (2.11)
V2
Por isso este estagio é também chamado de seguidor de fonte (source-follower).
Uma caracteristica importante neste estagio é o fato do transistor NMOS sofrer efeito de

corpo, uma vez que sua tensao fonte-corpo (Vsg) ndo € nula. Sua tensao de threshold é dada por

Vs = Viow+ - [{[2- o]+ Vo Vs — 2 n ). (2.12)

Os parametros Vroy € yy referentes ao processo CYE da AMS estéo definidos na Tabela 2.3.
O potencial de Fermi ¢ € dado pela equagdo (1.4), onde todas as constantes sdo universais
exceto a dopagem do substrato (N,), definida para o processo CYE pela Tabela 2.2.

Por (2.12) nota-se que o efeito de corpo € agravado pelo fato deste ndo ser constante mas

proporcional a V, como mostra a Figura 2.7.

L (S P

| 1.32% @ 1.680v 1.36% @ 1 .64

v eV ooV

e aarveeere THF SO T
08 | h | H h
05 1 15 2 25 3
Wo-Yss V)

Figura 2.7: Tensao de threshold do transistor M8
A curva (Vo-Vss) x Vg destaca trés pontos principais:

1) Vse=0V
2) Vss=15V
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3) Vss=1,64V

O primeiro caso corresponde ao ponto em que a tensdo Vsg € nula e, como esperado,
encontra-se V7s=V5n=0,87V. O segundo caso refere-se ao ponto em que o estagio de saida passa
do ciclo negativo de operagao para o ciclo positivo. E neste ponto que o transistor NMOS comeca
a fornecer corrente a carga. Portanto, a curva ndo € importante para valores de tensdo Vsg
menores que 1,5V pois o transistor NMOS esta cortado. A tenséo de threshold neste caso (1,32V)
define o valor da fonte de tensdo Vg para que nao haja distorgao na saida por crossover. O ultimo
caso corresponde a tensao de saida maxima (1,64V). Neste ponto, a tensédo de threshold é tal

(1,36V) que a tensao de entrada V, atinge seu valor maximo,

V2= V1s+Vo—Vss=136+1,64 =3V = Vop. (2.13)

Conclui-se que o efeito de corpo sobre o transistor M8 inutiliza por completo o estagio de
saida source-follower. Enquanto no ciclo negativo de operagédo a saida excursiona entre 0,82V e
1,5V, durante o ciclo positivo o efeito de corpo limita a excursao da saida a estreita faixa de 1,5V a
1,64V. Nao ha outra alternativa a nao ser desconsiderar o item 6 das especificacbes (Tabela 2.1) e

adotar outra topologia para o estagio de saida.
2.4.4 Estagio de Saida Rail-to-Rail

Uma vez que o estagio de saida em configuragdo source-follower ndo é adequado para a
tecnologia de fabricagdo escolhida para o amplificador operacional candnico, uma configuragéo
alternativa foi adotada: o estagio de saida rail-to-rail. Esta configuragédo, apresentada na Figura

2.8, também é muito utilizada em amplificadores operacionais [9].

VoD Dm

.

V2 [—t ! VO

cL RL

M2

—{ = (VDD+vSS)2
V55 DJ

Figura 2.8: Estagio de saida rail-to-rail

Este estagio consiste de dois transistores complementares M8 e M9 em configuragcao fonte-
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comum e apresenta uma série de vantagens em relagdo ao estagio source-follower. A principal
delas é que o transistor NMOS néo sofre efeito de corpo e portanto ndo ha qualquer restricao
quanto a sua utilizacdo no amplificador operacional candnico. Outra caracteristica importante é a
excursao do sinal de saida (V) mais ampla, visto que nesta configuragdo a saida nao cai de um
Vr em relagédo a entrada (V,) como no caso anterior. Através de um projeto adequado, a excurséo
de saida pode atingir praticamente ambos os terminais de alimentag¢éo, Vpp e Vss, € por esta razédo
este estagio € chamado rail-to-rail. Além disso, seu ganho pode ser definido para valores
superiores a 1, enquanto o ganho do estagio source-follower nao ultrapassa 1. Por fim, como o
estagio é polarizado em classe A, as fontes ideais de tensdo Vs e Vi ndo sdo necessarias,
simplificando a estrutura interna do amp-op.

Por outro lado, este estagio apresenta impedancia de saida maior que no caso anterior. A
associacao desta impedancia com a carga externa resulta em um pélo cuja freqiéncia € menor
que no caso anterior e pode degradar a banda de frequéncia do amplificador. Outra caracteristica
negativa deriva do fato do estagio estar polarizado em classe A e nao mais em classe AB, o que
aumenta o consumo de corrente do amp-op.

Considerando apenas a carga externa resistiva, a analise para pequenos sinais do novo

estagio de saida resulta em um ganho de tensao dado por

E__ gm8+gm9 (214)

V2 gas+gao+gL

Entretanto, a equacao de ganho (2.14) s6 ¢é valida para sinais de baixa amplitude na saida,
pelos mesmos motivos discutidos na se¢ao 2.4.3. Para se estabelecer os limites da excursao de
saida, é preciso fazer uma analise de grandes sinais.

Quando a tensao de saida é maxima, a tensao fonte-dreno do transistor PMOS (Vspg) €
suficientemente pequena a ponto do transistor sair da regiao de saturagéo e entrar na regiéo

linear. Nesta condigao, sua corrente de dreno é dada por

Ipsmax = % -ue - Cox - % . (2 . (VSGSMAX — VTS)— VSDSMiN)' Vspsmin (2.15)
8
onde
Vscsmax = Vob — Vamin, (2.16)
Vspsmin = Vob — Vomax . (2.17)

Como a mesma corrente flui pela carga, tem-se
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Ipsmax = Gr - (VOMAX — (2.18)

Vbbp +Vssj

Pelas equagdes (2.15) e (2.18) conclui-se que, para aumentar a excursao positiva da saida,
deve-se aumentar a corrente de dreno do transistor M8. Isto é possivel principalmente através do
aumento da relagdo Wy/Lg do transistor. Entretanto, isto implica em aumentar a corrente de
polarizacdo do transistor quando a entrada do amp-op for nula. Caracteriza-se entdo um
compromisso entre excursao de saida e consumo quiescente do estagio.

No ciclo negativo de operacéo, o raciocinio é analogo. A tensdo de saida minima

Vb + Vss

Ipomax = GL- ( — VOMiNj (2.19)

é definida pela corrente maxima através do transistor NMOS,

1 Wo

Ipomax = 5 p~ - Cox - L (2 . (VGS9MAX - VT9) - VDS‘)MiN)' Vbsomin (2.20)
9
onde
Vasomix = Vamax — Vss, (2.21)
Vosomin = Vomin — Vss . (2.22)

2.4.5 Estrutura Interna Alternativa

Por (2.14) nota-se que o ganho do estagio rail-to-rail € inversor, ao contrario do estagio
source-follower. Portanto, deve-se inverter também a polaridade das entradas do amp-op. Estas
alteragdes resultam em uma estrutura interna para o amplificador operacional candnico diferente
da estrutura adotada até entdo (Figura 2.3). A Figura 2.9 apresenta esta outra topologia,
destacando as diferencas em relacao a topologia anterior.

Pela inversao de polaridade das entradas do amp-op, 0 ganho de tens&o do primeiro estagio
passa a ser

Vi . gm3 (223)

VP—VN  Zd3+ gds '
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Figura 2.9: Topologia alternativa do amplificador operacional canénico

TFT

2.4.6 Ganho de Malha Aberta

O ganho de tensdo em malha aberta do amplificador operacional candnico resulta do simples

cascateamento de seus trés estagios,

Yo =Avi-Av2-Avi = Ems 8w . Emi¥Em . (2.24)
VP — VN ga3+gds gdo+Zd7 2ds+ Zdo+ gL

A equagao (2.24), s6 é valida para sinais de baixa amplitude e de baixa frequéncia. A
condigao de baixa amplitude para o sinal diferencial de entrada é necessaria para evitar o efeito de
slew rate, causado pela limitagdo de corrente do primeiro estagio. Ja a condicdo de baixa
amplitude para o sinal de saida é necessaria para que os parametros incrementais dos transistores
de saida mantenham-se constantes (secao 2.4.4). A restricdo quanto a sinais de alta freqliéncia
resulta da presencga de capacitancias no circuito que afetam o ganho por meio de pélos e zeros.
Além da carga capacitiva, definida pelas especificagdes de projeto (Tabela 2.1), o circuito sofre a

influéncia de capacitancias intrinsecas e extrinsecas dos transistores MOS [11].
2.4.7 Compensacao em Frequéncia

Para que o amplificador operacional candnico seja estavel em toda sua banda de freqiiéncia,
ou seja, para que a fase seja sempre menor que 180°, o circuito precisa ser internamente
compensado em freqliiéncia.

A técnica de compensagdo mais empregrada em amp-ops CMOS é conhecida como
compensacao Miller com resistor [15]. Esta técnica utiliza nada mais que um capacitor € um
resistor, que ndo aumentam o consumo de corrente do amp-op nem requer que a topologia seja

alterada.
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Entretanto, resistores integrados em silicio policristalino ocupam uma area demasiadamente
grande, limitando em muito sua utilizagdo. Uma forma de substituir resistores em circuitos
integrados da-se pelo uso de transistores MOS polarizados na regido linear de operagao [9]. O
desempenho de resistores ativos é pior que de resistores passivos, uma vez que a resisténcia de
canal em transistores MOS nao é perfeitamente linear em relagéo a tensao dreno-fonte (Vps). Além
disso, a resisténcia de canal depende das tensdes Vss e Vr, tornando-a sensivel a ruido e a
temperatura. Contudo, a grande redugao da area do circuito integrado pelo uso de resistores ativos
justifica sua utilizagdo em algumas aplicagées.

No amplificador operacional candnico, a utilizacdo de um resistor na malha de compensacao
nao afeta sua polarizacdo nem seu ganho de malha aberta. Portanto, o resistor pode ser
implementado por um transistor PMOS sem qualquer perda no desempenho do circuito. Partindo
da topologia adotada na segao 2.4.5, a Figura 2.10 apresenta o modelo para pequenos sinais do
amp-op candnico, com a malha de compensacao acoplada ao segundo estagio e as capacitancias

mais importantes para sua resposta em freqiiéncia.

2y -
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M2 M3
cc
VP D—| vz

=
h |—<:| N :E, ﬁ—D va
M°_| o IR

- C2
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&
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I | o ]
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Figura 2.10: Compensacao Miller com resistor

C; e C, representam as capacitancias parasitas associadas ao pontos de mais alta
impedancia do circuito pois delas resultam os pdlos de mais baixa freqiiéncia. C; corresponde a
capacitancia entre os terminais de porta e fonte do transistor M7 (Cgss7) enquanto C, resulta da
associacdo em paralelo das capacitancias entre porta e fonte dos transistores M8 e M9 (Cgss +
Csso). As demais capacitancias intrinsecas e extrinsecas de cada transistor foram
desconsideradas pois tornam a analise em freqléncia do amp-op demasiadamente complexa
apesar de nao contribuir significativamente para sua banda de freqiiéncia.

Através do software Sspice, obteve-se uma analise simbdlica da estrutura apresentada na
Figura 2.10. Como seus resultados sao demasiadamente extensos, o software Mathematica foi

utilizado para realizar uma simplificagcdo matematica da analise simbdlica. Assim, a resposta em
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freqliéncia altas do primeiro e segundo estagios é dada por

V2 ai-S+ao

_ . (2.25)
VP — VN bs-s’ +b2-s’ +bi-s+bo

Considerando que g¢ representa a condutancia de canal do transistor Mc e que g,

predomina sobre g, 0s coeficientes da equacao (2.25) podem ser aproximados por

20 X gm3- gm7-£C, (2.26)
a1~ Cc-gms-(gm7—gc), (2.27)
bo = (gd3 + gds)- (gd6 + gd7)- gc, (2.28)

b= Cc- [(gd3 + gds)- (gd6 + gd7)+ gm7- gc]+ (C1 + CC)' (gd6 + gd7)- gc+ (Cz + Cc)- (gd3 + gds)- gc, (2.29)
b2= C2-Cc- (gd3 + gas + gc)+C1 -Cc- (gd6 + ga7+ gc)+ Ci-Cz-gc, (2.30)
b3~ Ci-C2-Cc. (2.31)

O zero da equagéo (2.25) é dado por

w ao 1
/l=——= .
2.32
an Cc-( 1 _1j (2.32)
gm7  gC

Para o calculo dos pdlos da equacdo (2.25), deve-se encontrar as raizes de seu
denominador

D(s) =bs-s’ +ba-s* +bi-s+bo. (2.33)

Considera-se que o polindmio possui trés raizes reais e negativas: wps, Wp, € Wps. Se a raiz
wps for muito maior que as demais enquanto a raiz we, € muito maior que wp,, pode-se aproximar o
polinémio segundo

D(s) = (S + WP3)' (S + sz)- (S + WPl) xS’ +Wp3-S” + WP3- Wp2-S + W3+ WP2- WP . (2.34)
Igualando as equagdes (2.33) e (2.34), as raizes definem-se entao por

WP1z—@, (2.35)

Wram —— (2.36)
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de

b

bs

WP3 = —

(2.37)

Substituindo (2.28) e (2.29) em (2.35), obtém-se a equagao do primeiro pdlo,

1

n ' 2.38
[CHCC{H L ﬂ( ! ]+(C2+CC)-( ! ]+Cc-1 (2:39)
gd6 + gd7 gd3 + gds gd6 + gd7 gc

Admitindo que os parametros g7, gc € Cc predominam sobre os demais, o pélo aproxima-se

Wpl = —

1
cefemab 1] (2:39)

843 + gds

WprP1 R —

Por (2.39) observa-se que o capacitor de compensacgao, conectado entre os terminais de

entrada e saida do segundo estagio, foi projetado para sua entrada multiplicado pelo seu ganho,
caracterizando o efeito Miller [16].

de

O segundo polo resulta da substituicdo das equagdes (2.29) e (2.30) em (2.36),

Wp2 = —

Cc- [(gd3 + gds)- (gdﬁ + gd7)+ gm7 - gc]+ (Cl + CC)' (gd6 + gd7)- gc+ (Cz + CC)' (gd3 + gds)- gc . (2.40)

Cz-Cc-(gd3+gd5+gc)+ CI'CC'(gd6+gd7+gC)+ Ci-Cz-gc

Sabendo que os parametros g7, gc € Cc sao predominantes, a equagao (2.40) aproxima-se

1

(Cl + Cz)- L .
gm7

WwWp2 & —

(2.41)

Por fim, o terceiro pdlo da equagéo (2.25) obtém-se substituindo (2.30) e (2.31) em (2.37),

Cz-Cc-(gd3+gd5+gc)+ CI'CC'(gd6+gd7+gC)+ Ci-Cz-gc

Wp3 = — (2.42)
Ci-C2-Cc
Como C¢ e gc predominam sobre os demais parametros, o pélo aproxima-se de
w 1
PR
Ci-C2) 1 (2.43)
Ci+C2) gc

O capacitor de carga C,, apesar de ser um componente externo ao amp-op, quando
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associado ao resistor de carga R, e a impedancia de saida do terceiro estagio, define um quarto
polo que pode afetar significativamente sua resposta em freqiéncia. A resposta em altas
frequéncias do estagio de saida fica entdo definida pela equagéo (2.44), cujo pdélo é dado pela

equacgao (2.45).

E _ ng + gm9 (244)
vz  gas+gu+gr+s-Cr
1
WeL = —
Cy. 1 (2.45)
gds + Zdo+ gL

Com base nas equagdes (2.32), (2.39), (2.41), (2.43) e (2.45), conclui-se que o amplificador
operacional candnico com compensagao interna do tipo Miller com resistor apresenta um zero (wz)
e quatro polos (Wpy, Wps, Wps € Wpy).

As equagbes (2.39) e (2.41) justificam porque esta técnica de compensagdao € téo
empregada: pelo acréscimo de um unico capacitor, o primeiro polo do amp-op € deslocado para
baixas frequéncias e torna-se o pélo dominante. A partir deste polo, o ganho de malha aberta
passa a decair a uma taxa de —20dB por década. Além disso, devido ao alto ganho do segundo
estagio, a capacitancia de compensacgao € reduzida a ponto dela ser facilmente implementada por
um capacitor integrado. Soma-se ainda o fato do segundo podlo ser deslocado para altas
freqliéncias, além da banda de freqiiéncia do amp-op.

Entretanto, a compensacéo Miller introduz um zero no semi-plano direito das frequéncias,
que degrada a margem de fase do amp-op [17]. A equacao (2.32) demonstra que a freqiiéncia
deste zero depende diretamente da transcondutancia g,, do transistor M7. Apesar deste zero ser
desconsiderado em amplificadores operacionais integrados em tecnologia bipolar devido a alta
transcondutancia dos transistores bipolares [18], a baixa transcondutancia de transistores MOS [2]
torna a presencga deste zero problematica. Por esta razdo a malha de compensagédo contém um
resistor: quando a condutancia do resistor se aproxima da transcondutancia do transistor M7, o
zero tende a infinito, eliminando seu efeito sobre a resposta em freqiéncia do amp-op. Esta
técnica permite ainda deslocar o zero para o semi-plano esquerdo das freqiiéncias com a reducgéo
da condutancia do resistor abaixo da transcondutancia g.;. Isto permite cancelar pdlos reais
negativos que estejam limitando a banda de freqiiéncia do amp-op.

Contudo, algumas consideragbes devem ser observadas. Um resistor de valor elevado
permite que o zero seja posicionado no eixo negativo das freqiéncias mas também desloca o pdlo
wp3 para baixas frequéncias. Portanto, o resistor deve ser dimensionado de forma adequada para

garantir que o polo wpz predomine sobre os demais. Caso contrario, todas as aproximagoes
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consideradas anteriormente n&o se aplicam.
2.4.8 Frequéncia de Ganho Unitario

Uma vez determinados os pdlos e zeros do amplificador operacional canénico, sua relagao
com a frequéncia de ganho unitario e a margem de fase serdo analisadas. Esta sec¢do trata da
freqliéncia de ganho unitario enquanto a margem de fase sera discutida na se¢éo 2.4.9.

Para simplificar a analise da freqiéncia de ganho unitario do amp-op, considera-se que sua
resposta em freqliéncia apresenta apenas um unico poélo, o pélo dominante wp,

Abc
Als)=— (2.46)

I+—
WD

onde
Apc: ganho de malha aberta do amp-op, conforme equagao (2.24)

Na frequéncia de ganho unitario, tem-se

A(s)| =1, (2.47)

S=] WodB. (2.48)

Pelo sistema de equacgbes (2.46), (2.47) e (2.48) obtém-se a relagao

wods = Wp -y Anc® —1 . (2.49)

Como o ganho de malha aberta Apc € muito maior que 1, a equagao (2.49) pode ser

aproximada por

(2.50)

Wo0dB ~ WD - ApC .

Considerando que o amp-op possui compensagao Miller com resistor (seg¢éo 2.4.7), o polo
dominante wp é descrito por (2.39). Assim, pelo sistema de equacdes (2.23), (2.24), (2.39) e (2.50)

obtém-se

woas = 2% Avs. (2.51)
C

Por (2.51) conclui-se que a freqiéncia de ganho unitario é funcdo do capacitor de
compensacao, da transcondutancia do par diferencial de entrada e do ganho do terceiro estagio.
E importante ressaltar que a equacdo (2.51) aplica-se a um sistema com apenas um polo.

Contudo, amplificadores operacionais com alto ganho de malha aberta e apenas um pdlo ndo sao
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apreciados pois sua margem de fase é 90°, invariavelmente. E como a margem de fase esta
relacionada com o tempo de estabilizagdo do amp-op [10], grandes margens de fase apresentam
tempos de estabilizagdo mais longos [19], [20].

Na pratica, o amplificador operacional canénico apresenta, além do pélo dominante, um zero
e outros trés polos, todos de alta frequéncia (segéo 2.4.7). Sao estes polos de alta frequéncia que
garantem sua margem de fase. Em contrapartida, degradam a freqiéncia de ganho unitario,
deslocando-a para frequéncias mais baixas. O efeito de pdlos de alta freqiéncia pode ser
observado na Figura 2.11.
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Figura 2.11: Diagrama de Bode de circuitos com um e dois pélos

A Figura 2.11 apresenta o diagrama de Bode de dois amplificadores operacionais hipotéticos
A e B. Ambos apresentam ganho de malha aberta de 80dB e pdlo dominante em 400Hz. A
diferenga entre eles reside no fato que o amp-op A possui apenas o pélo dominante enquanto o
amp-op B possui um segundo poélo em 6MHz. No grafico de médulo (Figura 2.11a), observa-se
que o amp-op A apresenta uma freqiéncia de ganho unitario de 4MHz, ao passo que o segundo
polo do amp-op B reduz sua banda para 3,5MHz. Ja o grafico de fase (Figura 2.11b) demonstra a
melhora na margem de fase do amp-op B devido ao segundo pdlo: a margem de fase cai de 90°
para 60°.

Conclui-se entdo que a equacgao (2.51), apesar de nao expressar com exatiddo a banda de
freqliéncia de amplificadores operacionais com mais de um pdlo, define claramente um limite

minimo de transcondutancia e um limite maximo de capacitancia para obter-se a banda desejada.
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2.4.9 Margem de Fase

Na secdo 2.4.8 a freqiiéncia de ganho unitario do amplificador operacional candnico foi
definida com base em um modelo simplificado do circuito, no qual apenas o polo dominante foi
considerado. Ja a analise da margem de fase contida nesta se¢ao utiliza o modelo completo do
amp-op. Tal modelo considera que o amp-op com compensacéo Miller com resistor possui dois

polos e um zero,

ADc-(l + Sj
A(s) = LIS (2.52)
)
WD W2

Considera-se que o terceiro e quarto polos presentes na resposta em freqliiéncia foram
deslocados para muito além da freqiéncia de ganho unitario, de forma que sdo descartados da

equacgao (2.52). Sua margem de fase é definida como

MF =180°+ ZAoas (2.53)
onde

Anc -(1 +sj
/Aods = arctan Wz , (2.54)

S s

(1 + ](1 + ]
WD W2

S=]-WodB . (2.55)

Como a frequiéncia de ganho unitario wy,s € muito maior que a frequéncia do pélo dominante,

o sistema de equagbes (2.53), (2.54) e (2.55) resulta na relagao

MF ~90° + arctan{ Wodp ;(Wz — WZ)} . (2.56)
Wo0dB~ + W2+ Wz

Considerando que o segundo pdlo foi previamente estabelecido em uma etapa anterior de

projeto, é possivel relacionar a posicao do zero com a margem de fase desejada,

(2.57)

W2 — woas - tan[MF —90°]}

WZ = WOodB -
{WOdB +wa2- tan[MF — 900]
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2.5 Projeto do Amplificador Operacional Canénico

A partir da analise da estrutura interna do amplificador operacional canbnico, realizada na
secao 2.4, esta secao descreve todo o procedimento de projeto a fim de atingir as especificagdes

definidas na sec¢éao 2.1.
2.5.1 Primeiro Estagio

O projeto do amplificador operacional candnico iniciou-se pelo primeiro estagio, definindo
seu ganho de tens&o e a excursdo do sinal de entrada.

Dada a tensdo de alimentagao de 3V (Tabela 2.1) e considerando que a tensdo de modo-
comum na entrada do circuito € 1,5V (metade da tensdo de alimentagdo), as tensdes de

polarizagao do primeiro estagio sdo definidas conforme a Figura 2.12.

g

M1

M2 27V M3

157 ;D D:« }—<:| 15v
1w v

M4 =] e [{t}<]

Figura 2.12: Polarizagao do estagio de entrada

|

ov

A fonte de corrente M1 foi polarizada com baixa tensdo fonte-dreno para aumentar a
excursao positiva do sinal de entrada, uma vez que a tensdo de entrada maxima na porta dos
transistores M2 e M3 ¢é limitada pela tensédo de threshold do par diferencial (V7p) e pela tenséo
fonte-dreno de saturagéo da fonte de corrente (Vspssar).

Dado que
Vspisat = Vsc1 — V11, (2.58)

conclui-se que a tensdo Vsgs; deve ser reduzida. Sendo assim, a tensao fonte-porta (Vsgs) foi
escolhida como 1V, préxima de V7 mas acrescida de uma margem de seguranga, de modo que
pequenas variagbes no valor nominal de V7p, causadas por imprecisbes no processo de
fabricagao, néo influenciem significativamente a polarizagao do transistor. A equagao (2.58) resulta

entdao em
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Vspisar =1-0,78 = 0,22V . (2.59)

E assim foi adotada uma tensao Vpss; de 0,3V. Da mesma forma, o transistor M4 do espelho
de corrente foi polarizado com baixa tensédo porta-fonte (Vsss). Assim aumenta-se a excurséo
negativa do sinal de entrada, visto que a tensdo de entrada minima na porta do transistor M2 é
limitada pela sua tensdo fonte-dreno de saturagdo (Vsp.sar) © pela tensdo de threshold do
transistor M4 (V14). No caso do transistor M3, sua tensao de entrada minima é limitada pela tensao
dreno-fonte de saturagdo do transistor M5 (Vpsssar) € ndo pela sua tensdo de threshold.
Entretanto, para eliminar tensdo de offset na saida do primeiro estagio (V;), os parametros
incrementais g, e gy dos transistores M2 e M3 devem ser idénticos. Recorrendo a equacgéo (1.18),
constata-se que gm2 € gms Sa0 iguais se

Ip2 =1Ibs3, (2.60)
Vse2 = Vsas, (2.61)
V2= V3. (2.62)

Quanto a g4, € gq3, @ equacgao (1.19) exige que
Ip2 =Ibs, (2.63)
Vsp2 = Vsps. (2.64)
Portanto, para eliminar offset sistematico do primeiro estagio, faz-se
Vbss = Vbss = Vass. (2.65)

Sendo assim, a tensdo fonte-porta (Vsss) foi escolhida como 1V, proxima de Vyy mas
acrescida de uma margem de seguranga.

A partir das tensbes definidas acima, as tensdes de polarizacdo do par diferencial séo
calculadas,

Vsc2=Vsa3=2,7-1,5=1,2V, (2.66)
Vsp2=Vsp3=2,7-1=1,7V . (2.67)

Pode-se entdo calcular o ganho de tensdo do estagio diferencial de entrada, dado pela
equacgao (2.23). Considerando que os parametros g, € gy sao definidos segundo as equagdes

(1.8) e (1.9) para transistores NMOS e (1.18) e (1.19) para transistores PMOS, a equagao (2.23)
passa a ser
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2-Ip3
Vi Vse3— VT3
VP WN (2.68)

Ip3 Ips
+

L + Vsps L + Vbss
P N

Como as correntes de dreno dos transistores M3 e M5 sao idénticas, o ganho do primeiro

estagio é dado por

2
Vi Vsc3— VT3
VP — VN (2.69)
1 1
1 T
—+ Vsp3 —+ Vbpss
P N

Por (2.69) nota-se que o ganho é inversamente proporcional as tensdées Vsgs, Vsps € Vpss.
Entretanto, o termo 1/A € uma ou duas ordens de grandeza maior que Vps tanto para transistores
NMOS quanto para PMOS. Portanto, o ganho é determinado principalmente pela tensao fonte-
porta do par diferencial de entrada. Ou seja, quanto menor a tensdo Vg3, maior o ganho.

Caracteriza-se entdo um compromisso entre ganho e excursdo. Para aumentar o ganho do
primeiro estagio, deve-se reduzir as tensdes de polarizagao do par diferencial de entrada M2-M3
(Vsp e principalmente Vsg). Por outro lado, indiretamente as tensdes de polarizagéo da fonte de
corrente M1 e do espelho de corrente M4-M5 sao elevadas, reduzindo a excursao do sinal de
entrada. O autor deu prioridade a excursao de entrada, com a justificativa de que uma redugéo no
ganho do primeiro estagio pode ser compensada pelo segundo estagio, cuja fungdo no
amplificador operacional é justamente prover alto ganho de tenséo.

A partir das tensdes de polarizagao definidas na Figura 2.12, calcula-se o ganho do primeiro

estagio,

2
Vi [I,Z—VTS] B Vv
= = 81,74 /V

VP — VN

(2.70)

1 N 1
L+1,7 L+1
Ap AN
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2.5.2 Segundo Estagio

A Figura 2.13 apresenta as tensdes de polarizacdo definidas para o segundo estagio do

amplificador operacional candnico.

-
v D—{ be— M7
FJ

Figura 2.13: Polarizagao do estagio de ganho

A tensao de porta do transistor M7 foi previamente estabelecida no estagio anterior (segéo
2.5.1). A tensao de saida (V, na Figura 2.5) foi definida como metade da tens&do de alimentagéo
(1,5V) a fim de otimizar a excursao da saida do segundo estagio tanto no ciclo positivo quanto no
ciclo negativo. Por fim, a tenséo fonte-porta da fonte de corrente M6 (Vsgs) foi escolhida de forma
analoga a fonte de corrente M1, para reduzir a tensao de saturagao Vspssar € assim aumentar a
excursao positiva da tensao V..

Substituindo g, € g4 no ganho do segundo estagio, equagao (2.8), obtém-se

2-Ip7
V2 Vas7—Vr7
Vi (2.71)
Ips Ip7
l i
—+ Vsps —+ Vbs?
p N

Como as correntes de dreno dos transistores M6 e M7 sao idénticas, o ganho do segundo

estagio reduz-se a
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2
V2 Vaes7— V17

Vi .
| | (2.72)
+

L + Vsbs L + Vbs?
P N

De forma analoga ao estagio anterior, o ganho do segundo estagio é definido principalmente
pela tensao porta-fonte do transistor M7 (Vgs7). Esta tensao foi previamente definida no primeiro
estagio, de modo a aumentar a excursao negativa do sinal de entrada. Apesar de provocar uma
pequena redugédo no ganho do primeiro estagio, aumentar a tensao porta-fonte (Vss) do espelho
de corrente contribuiu para elevar o ganho do segundo estagio. Assim, o amplificador operacional
€ capaz de oferecer alto ganho de malha aberta, além de ampla excursao negativa na entrada.

A partir das tensdes de polarizagao definidas na Figura 2.13, o ganho do segundo estagio é

Vi (2.73)

1 N 1
i +1,5 i+ 1,5
AP AN

2
"2 (1-VT7] _ A%
—265,6 A,

2.5.3 Terceiro Estagio

A Figura 2.14 apresenta as tensbes de polarizagdo definidas para o estagio de saida do

amplificador operacional candnico.

’ H;]

-

18¢ [ >t » 1.5v

Figura 2.14: Polarizagao do estagio de saida rail-to-rail
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A tensao de entrada deste estagio (V. na Figura 2.8) foi previamente estabelecida no estagio
anterior. A tensao de saida (Vo na Figura 2.8) foi definida como metade da tensdo de alimentagéo
(1,5V) a fim de otimizar sua excursao tanto no ciclo positivo quanto no ciclo negativo.

Buscando uma situagcado que ofereca tanto boa excursdo de saida quanto baixo consumo,
optou-se por uma tensao maxima na saida 0,4V abaixo de Vpp, ou seja, 2,6V. Por (2.18), tal valor
resulta em uma corrente maxima de 110uA. Considerando que a saida maxima V, resulta de uma
entrada minima V, de 0V, pela equagéo (2.15) calcula-se a relagdo W/L que garante 110pA de

corrente de dreno,

-6
Ws _ 2-110-10 _3774km/ _ T5um (2.74)
Ls  pe-Cox-(2-(3—Vrs)-0,4)-0,4 Hm " 2pm

A corrente quiescente do transistor M8, quando a entrada diferencial € nula, é dada por

Ipso = % e - Cox - % . (VSGSQ - VT8)2 . (l +Ap- VSDSQ) (2.75)
8
onde
Vsaso = Voo — Va2 =3-1,5=15V, (2.76)
Vspsq=Vop—Voo=3-15=1,5V. (2.77)

Para as dimensodes calculadas em (2.74), a corrente quiescente de M8 é

Ipsq = % quE Cox-%-(l,S —VTs)2 -(l + KP-I,S) =36,54pA, (2.78)

apenas 33,22% de seu valor maximo.
Para garantir que a excursdo de saida no ciclo negativo seja simétrica ao ciclo positivo, o
valor minimo da saida é de 0,4V. Por (2.19), a corrente fluindo da carga para o dreno de M9
também é 110pA. Considerando que a saida minima corresponde a entrada maxima V, de 3V,

(2.20) determina as dimensdes do transistor NMOS,

-6
Wo _ 2-110-10 _14p5km/ _, 20um (2.79)
Lo pn-Cox-(2:(3—Vr9)—-0,4)-0,4 Hm " oum
Sua corrente quiescente é dada por
! We : 2.80
Ipog = 5 -u~ - Cox - T . (VGS9Q — VT9) -(l +AN- VDS9Q) (2.80)
9

onde
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Vesoog =V20—-Vss=1,5-0=1,5V, (2.81)
Vbsog=Voo—Vss=1,5-0=1,5V. (2.82)
Para as dimensoes calculadas em (2.79), a corrente quiescente de M9 é

29

1
Ipoq =—-px- Cox- (1,5=Vro) - (1+Ax-1,5)=30,18uA.. (2.83)
E importante que as correntes quiescentes dos transistores M8 e M9 devem ser idénticas,
caso contrario a diferenga entre as correntes ira fluir pela carga e produzir tensdo de offset.

Portanto, as dimensdes do transistor NMOS sao recalculadas de modo que sua corrente seja de
36,54pA ao invés de 30,18uA,

-6
- e _1,756Hm/ _, 3oKm (2.84)
Lo HN'COX'(I,S—VT9) -(1+7LN.1’5) pum 2um

Para estas dimensbes, a excursao minima de saida é obtida a partir do sistema de equacgdes
(2.19), (2.20), (2.21) e (2.22), que resulta em

a2-Vomin® +a1- Vomin+a0=0 (2.85)
onde
ao= %'MN -Cox % . [2 . (VzMAx —VT9)—VSS]'VSS +Gu- Voot Vss , (2.86)
9
ar=—pun-Cox- % . (VzMAX — VT9)— G, (2.87)
9

1 Wo
az=—-un-Cox-—. 2.88
5 k- Cox (2.88)

A partir de valores definidos nesta secao, a equacgao (2.85) passa a ser

87,51-107° - Vowmin® —472,8-10° - Vomin +150,0-10° =0, (2.89)

que resulta em uma tensao de saida minima de 0,34V.

Pode-se enfim calcular o ganho de tensao do estagio rail-to-rail. Sendo os paradmetros g, €
gq definidos pelas equacgdes (1.8) e (1.9) para o transistor NMOS e (1.18) e (1.19) para o transistor
PMQOS, o ganho é
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2 -Ips N 2 -Ipo
Vo Vscs— Vs VaGso— V1o

V2

(2.90)

Ibs Ipo
+ +gL

i + Vsps L + Vbso
P N

Por (2.90) nota-se que quanto maior a corrente de polarizagdo dos transistores, maior o
ganho. Caracteriza-se mais uma vez um compromisso entre ganho de tensao e consumo de
corrente. Contudo, a finalidade principal do estagio de saida nao é introduzir ganho e por isso seu
ganho é considerado apenas uma caracteristica secundaria.

A condutancia da carga resistiva € definida segundo o item 2 das especificagdes (Tabela 2.1)

enquanto a corrente de polarizagdo € dada por (2.78). A partir das tensdes de polarizagéo
definidas na Figura 2.14 obtém-se

2-36,54-10°° . 2-36,54-10°°
VO

1,5— Vo j
vo__ ) _ 2130V
= =-2,130V4,.

1,5—Vrs
v (2.91)
36,54-10_6 36,54-10_6
1 M g
—+1,5 —+1,5
Ap AN

2.5.4 Ganho de Malha Aberta

Os ganhos do primeiro, segundo e terceiro estagios sdo dados por (2.70), (2.73) e (2.91)

respectivamente. Assim, o ganho de malha aberta do amplificador operacional canénico é

Vo

=(81,74)-(-265,6)-(— 2,130) = 46243% =93,30dB, (2.92)

VP — VN

que supera a meta de 60dB, conforme o item 3 das especificacdes de projeto (Tabela 2.1).

2.5.5 Frequéncia de Ganho Unitario

Sendo o parametro g,3; definido pela equacado (1.18), substituindo-o na equacao (2.51)
obtém-se a freqliéncia de ganho unitario,
2-Ips

WodB = -Avs. (2.93)
Cc-(Vsc3 —VT3)

A tenséo Vsg; foi definida na segéo 2.5.1, enquanto o ganho incremental do estagio de saida
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é dado por (2.91). Conclui-se entdo que wyys € funcédo de apenas duas variaveis: Ip; € Cc. O autor
optou por usar um capacitor de compensag¢ao de 1pF, uma vez que ja havia disponivel na
tecnologia CYE o layout de um capacitor com tal valor de capacitancia. Portanto, a frequéncia de

ganho unitario passa a ser diretamente proporcional a corrente de polarizagdo do primeiro estagio,

2 Tos — wous. OO (Vs@=Vrs) (2.94)

Avs

Para uma freqiiéncia de ganho unitario de 4MHz (Tabela 2.1), tem-se

072-(1,2-Vn3)
~2,130

2 Ios=—2m-4-10°. 11

= 4,956uA . (2.95)

Como (2.93) aplica-se apenas a amplificadores operacionais com apenas um polo em sua
resposta em freqléncia, o valor calulado de 4,956uA ndo garante a banda de frequéncia do
amplificador operacional canénico. Para compensar a presenga do segundo polo e obter uma
banda um pouco superior a banda especificada de 4MHz (como margem de seguranga para
possiveis variagdes quando na fabricacdo do amp-op), uma corrente de 10pA foi adotada para a
fonte de corrente M1. Calcula-se entdo as dimensdes de todos os transistores do primeiro estagio.

Pelas equacbes (1.2) e (1.12), obtém-se

Wi 2-Ibi (2.96)
Li HP'COX'(VSGI—VTl)z '(1+7LP'VSD1)’
We_ Wi 2.1 o
L> Ls HP'COX'(VSGZ—VTz)z '(l+7LP'VSD2), (2.97)
W4 Ws 2-Ip4
- =T = (2.98)

Ls Ls HN'COX'(VGS4—VT4)2 '(1+7\,N'VDS4),

que, a partir das tensbes de polarizagdo definidas na se¢édo 2.5.1 e a corrente de polarizagao de

10uA, resultam em

-6
W 2:19:19 —1136Hm/ _, 227um (2.99)
Li pr-Cox-(1-Vn) -(1+1r-0,3) Hm " 2pm
-6
LEBLAE 2210 —1,500Hm/ _, 6:0um (2.100)
L Ls  pe-Cox-(1L2= V) -(1+2r-1,7) M 4um
-6
Toa- o =sgzikm/ o, TLORI (2.101)
Ls  Ls  pn-Cox-(1=Vra) - (1+An-1) pm T 2ym

40



2.5.6 Compensacao em Frequéncia

Segundo critério adotado na secao 2.5.5, o capacitor de compensacao foi estabelecido como
1pF. A partir de entdo, calcula-se os principais polos do amp-op com compensac¢ao Miller com
resistor (secao 2.4.7).

Considerando que o primeiro pélo é definido por (2.39), substituindo as equacgdes (1.9) e

(1.19) obtém-se a expresséao

Ibs Ibs

+
2.102
i + Vsps i + Vbss ( )
WP1 = P 7\‘N
Cc-Av2

As tensOes de polarizagao foram definidas na seg¢édo 2.5.1 e o ganho de tensdo na segéo
2.5.2, enquanto a corrente de polarizacdo foi estabelecida na segdo 2.5.5. A partir de entao,

encontra-se a frequéncia do primeiro polo,

5-107° 5-107°
1 1 (2.103)

—+1,7 —+1
w1 e A

2n  2n; 1.107%.265,6

fPl =

=-174,5Hz .

O segundo pdlo, dado por (2.41), depende da transconduténcia do transistor M7 e das

capacitancias C; (Cgs7) € C, (Cgss + Caso). A equacao (2.41) é expressa entdo como

B | Cosr= —Csos— Caso . (2.104)
Wp2

Dado que a capacitancia entre porta e fonte de um transistor MOS polarizado na regidao de

saturacéo é
2
CGS:E-Cox-W-L [11], (2.105)

o calculo das capacitancias dos transistores M8 e M9 ¢ trivial, uma vez que suas dimensdes foram
definidas na secao 2.5.3. Entretanto, a corrente de polarizagao do segundo estagio ainda nao foi
estabelecida, de forma que as dimensdes do transistor M7 permanecem desconhecidas. Apesar
disso, substituindo a equacao (2.105) em (1.2), obtém-se a relagdo entre a polarizagcdo de um

transistor NMOS e sua capacitancia Cgs,
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Com=2.12%, Io (2.106)
3 N (VGS - VTN)2 -(1 +AN- VDS) . .

Assim, pelo sistema de equagdes (1.8), (2.104), (2.105) e (2.106) obtém-se

—Cox-(Ws-L8+W9-L9)

Ip7 =

1 13, 2L ’ (2.107)
Ves7—Vr7) | wez ].LN'(VGS7—VT7)'(1+7LN'VDS7)

que descreve a relagao entre a posi¢gao do segundo poélo do amplificador operacional e a corrente
de polarizacéo do transistor M7.

Sabendo que wp, € um polo de alta freqiéncia devido ao efeito de pole splitting da
compensacao, sua influéncia sobre a banda de freqiéncia do amp-op ocorre principalmente
através da margem de fase (Figura 2.11). Portanto, para assegurar que a margem de fase do
amplificador operacional candnico nao sera prejudicada por wp,, sua freqiéncia deve estar no
minimo uma década acima da frequéncia de ganho unitario, ou seja, 40MHz. Lembrando que o
comprimento de canal é de 2um (segdo 2.2), a partir das tensdes de polarizagdo definidas na
secdo 2.5.2 e das dimensdes calculadas na secdo 2.5.3, obtém-se a corrente minima de

polarizagdo do segundo estagio,

-6 -6 -6 -6
Cox-(7,5-10°-2-10° +3,5-10°-2-10°) N

( 1 j.[(_ 3 . 2.(2-10°F (2.108)

1- Vs 27-40-10°) " pn- (1= Vr7)- (142 -1,5)

Ip7 =

Por (2.108) conclui-se que qualquer corrente da ordem de microampere garante que o polo
Wp, esta muito além da banda do amp-op.

Por simplicidade, a fonte de corrente M6, que polariza o segundo estagio, possui
aproximadamente as mesmas dimensdes da fonte de corrente M1. Portanto, o segundo estagio
também é polarizado com 10pA. Enfim as dimensdes dos transistores do segundo estagio podem

ser precisamente calculadas. A partir das equacoes (1.2) e (1.12), obtém-se

We_ 2 Ioe (2.109)
Le  pe-Cox- (VSG6 - VT6)2 . (1 +Ap- VSD6) ,

W7 2-Ip7

- = (2.110)

Ly p~ - Cox - (VGS7 —VT7)2 -(1 + 7\,N'VDS7) ,

que, a partir das tensdes de polarizagédo definidas na se¢éo 2.5.2 e da corrente de polarizagdo de

10uA, resultam em

42



-6
Ws _ 2-10 1? _1099Hm/ 22,0um, 2.111)
Lo pe-Cox-(1=Vre) -(1+1r-1,5) pm 2um
-6
Wr_ 2-10-10 =11,28WV _, 22,6pm (2.112)
L7 pn-Cox- (1= V7 ) - (1+n-1,5) Hm " 2pm

Ainda nao € possivel calcular a posi¢ao do terceiro pélo, equacao (2.43), pois este depende
do resistor de compensagao.

O pdlo wp, € obtido substituindo as equacgodes (1.9) e (1.19) em (2.45),

Ips Ipo

+ ter 2.113
i+VSDs L+VDs,9 ( )
P AN

WPL = —

A partir de valores calculados na seg¢ao 2.5.3, o pélo wp, da-se por

36,54-107° . 36,54-10°°

te 2.114
W 1 i +1,5 L +1,5 ( )
AL R W An — _1,625MHz .
27 27 CoL

Por (2.114) nota-se que o terceiro polo wp, esta abaixo da freqiéncia de ganho unitario, de
modo que sua influéncia é problematica. Além disso, a carga resistiva predomina sobre a
impedancia de saida do amplificador operacional, de forma que o pélo da carga depende apenas
da propria carga (aproximadamente).

Concluindo, com a compensacao Miller com resistor o pélo wp; tornou-se o pélo dominante e
0 polo wp, foi deslocado para altas frequéncias, de forma que nao afeta a resposta em freqliiéncia
do amp-op. Observa-se ainda que o pélo da carga wp, esta em uma freqiéncia intermediaria e

degrada significativamente a banda de freqiiéncia do amp-op.
2.5.7 Margem de Fase

Conforme analisado na sec¢ao 2.4.8, a margem de fase do amp-op € definida através de um
segundo pdlo cuja freqiéncia € um pouco maior que sua banda de freqiiéncia. Entretanto, a secao
2.5.6 demonstrou que este pdlo, o pdlo da carga, esta na verdade abaixo da freqiiéncia de ganho
unitario. Portanto, é preciso deslocar o zero para o semi-plano negativo das freqiéncias para que
ele anule, ao menos parcialmente, a presenca indesejavel do pélo da carga.

Dada a frequéncia de ganho unitario de 4MHz (Tabela 2.1) e a frequiéncia do pélo da carga
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pela equacdo (2.114), calcula-se a frequéncia do zero através da equacgao (2.57). Para uma

margem de fase de 70°, o zero do amplificador operacional deve ser

~1,625-10° +4-10° - tan[70° — 90°]
—4-10° —1,625-10° - tan[70° — 90°]

wz

fz=———4-106-{

} =-3,615MHz . (2.115)
27

Enfim o resistor de compensagdo pode ser calculado. Substituindo a equacgédo (1.8) em
(2.32), obtém-se

L: VGS7_VT7_ 1 (2116)

gc 2-Ip7 wz-Cc

A tensao de polarizagao foi definida na seg¢ao 2.5.2, a corrente de polarizagao na se¢éo 2.5.6

enquanto a freqliéncia do zero é dada pela equacéao (2.115). Assim,

1 I-vo 1 ~50,53KQ2. (2.117)

gc 2-10-10° —27-3,615-10°-1-102

Por fim, calcula-se a posigdo do polo wez. A partir da equagao (2.117) e de dimensdes

calculadas nas segdes 2.5.3 e 2.5.6, a equacgao (2.43) resulta em

_ WP3 _L. 1
2n 2n ( 65,38-10"°-31,68-107"
65,38-10"° +31,68-107"

=-147,6MHz .

=gl
W

|

Il

(2.118)

)-50,53-103

Nota-se por (2.118) que o pdélo wp; estd muito além da frequéncia de ganho unitario e
portanto ndo afeta a resposta em freqiiéncia do amp-op, como desejado.

Conforme discutido na secdo 2.4.7, o resistor de compensacido é implementado por um
transistor MOS polarizado na regiéo linear (Figura 2.10), cuja condutancia de canal é dada por
(1.16). A partir das tensdes de polarizagao definidas na segao 2.5.2 e da condutancia dada por

(2.117), as dimensdes do transistor Mc sao

We _ 1 : ! :2494WV _)5,0_um (2.119)
Lec  we-Cox-(1-Vr—0) 50,53-10° Hm o 2pm

As equacbes (2.103), (2.114), (2.115) e (2.118) comprovam a eficiéncia da compensacao

Miller: através do capacitor de compensacgao, os poélos wp; € wp, foram deslocados para baixa e

alta frequéncias respectivamente, caracterizando o afastamento dos podlos. Ja o resistor deslocou

0 zero w;z para uma frequéncia tal que minimiza a presenga indesejavel do pdlo da carga wp,, nao

afetado pela presenca do capacitor de compensacao. Finalmente, o pdlo wp;, introduzido pelo

resistor, esta posicionado em alta freqiiéncia e portanto pode ser desconsiderado.
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2.5.8 Circuito de Polarizacao

A Figura 2.9 apresenta a estrutura interna do amplificador operacional canénico de forma
simplificada pois ela ndo especifica a origem das tensdes de polarizacdo V, e Vg. Confome
critérios adotados nas segodes 2.5.1 € 2.5.2, V, e V sdo idénticas e equivalem a 2V. Portanto, um
mesmo circuito é utilizado para polarizar as fontes de corrente PMOS M1 e M6.

Como 2V equivale a dois tercos da tensao de alimentagao Vpp, um circuito bastante simples

e eficiente consiste em um divisor de tensdo, composto por trés “diodos MOS” empilhados [8],

VDD Dﬂj
|—{_' W10
-

[ > wa=vB

como mostra a Figura 2.15.

M11

S

Ej M1z
WES

Figura 2.15: Circuito de polarizagao

Se M10, M11 e M12 séo idénticos, tem-se
2
VA:VBIE'VDD, (2.120)

independente das dimensdes dos transistores.

Por (2.120) fica claro que a tenséo de saida apresenta uma forte dependéncia em relagao a
tensdo de alimentagdo. Portanto, este circuito ndo é recomendado para amplificadores
operacionais que nao possuem tensao de alimentagao pré-definida e/ou que exigem alta rejeigéo
ao ruido das fontes de alimentagao. Para estes casos, existem outros circuitos de polarizagao mais
adequados [9].

Por simplicidade, os transistores do circuito de polarizacdo possuem aproximadamente as
mesmas dimensdes das fontes de corrente M1 e M6. Conseqlientemente, o circuito de polarizagao
€ capaz de fornecer 2V de tenséo na saida consumindo uma corrente de 10pA. Por (1.12) calcula-

se as dimensodes destes transistores,
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Wio B Wi B Wiz B 2 -Ibio

= . 2.121
Lo Lu L2 MP-Cox-(VsGlo—VTlo)2 '(l+7LP'VSD10) ( )
Para tensao fonte-porta de 1V e corrente de 10uA, obtém-se
-6
Wio _ Wu _ Wi _ 2-10-10 EEPRVLLL VAN 22,3um . (2.122)
Lo L Liz pr-Cox- (l - VTlo)2 -(l +Ap- 1) pm 2pum

2.5.9 Resultados de Projeto

Com a fase de projeto concluida, a Tabela 2.9 concentra as dimensdes calculadas para o
amplificador operacional canénico. Com estas dimensbes, a Tabela 2.10 apresenta as

caracteristicas de desempenho esperadas.

Tabela 2.9: Dimensoes calculadas para o amplificador operacional canénico

Dispositivo Ves (V) | Vos (V) | Ip (uA) | Dimensao (um/um) | OBS
M1 1 0,3 10 22,7/2,0 -
M2, M3 1,2 1,7 5 6,0/4,0 -
M4, M5 1 1 5 11,5/2,0 -
M6 1 1,5 10 22,0/2,0 -
M7 1 1,5 10 22,6/2,0 -
M8 1,5 1,5 36,54 75/2,0 -
M9 1,5 1,5 36,54 3,5/2,0 -
M10, M11, M12 1 1 10 22,3/2,0 -

Mc 1 0 0 50/2,0 50,53kQ
Cc - - - - 1pF
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Tabela 2.10: Desempenho calculado para o amplificador operacional canénico

Parametro Valor calculado
Numero de transistores 13
Corrente de Polarizagéo 66,54uA
Tens&o de saida maxima 2,60V
Tensao de saida minima 0,34V
Ganho de malha aberta 93,30dB
FreqUéncia de ganho unitario 4MHz
Margem de fase 70°
FreqUéncia do polo da carga 1,625MHz
Frequéncia do zero 3,615MHz

2.6 Resultados de Simulagao

Ap6s o projeto do amplificador operacional canénico, seu desempenho foi avaliado através
de uma série de simulagdes utilizando o software Mentor Graphics, disponivel em estagdes
SPARC com sistema operacional Solaris. Os parametros tipicos de simulagéo para os transistores
NMOS e PMOS foram extraidos do arquivo cmos15tm [12]. Para cada curva tragada no
simulador, foi criado um arquivo ASCII contendo as coordenadas de cada ponto da curva. A partir
da leitura destes arquivos, o software MatLab foi capaz de reproduzir tais curvas em um
computador PC com sistema operacional Windows. Assim, a maioria das curvas apresentadas
neste trabalho foram produzidas pelo MatLab.

Primeiramente, analisou-se a polarizagdo do amp-op. A partir das dimensdes calculadas
(Tabela 2.9), a andlise DC buscou otimiza-las a fim de atingir valores exatos para as tensbes e
correntes definidas na sec¢do 2.5. Assim, as novas dimensdes dos transistores estdo resumidas na
Tabela 2.11.

47



Tabela 2.11: Dimensoes para o amplificador operacional candénico

Dispositivo Dimens&o calculada | Dimensao simulada
(um/um) (um/um)
M1 22,7120 22,1/2,0
M2, M3 6,0/4,0 7,314,0
M4, M5 11,5/2,0 10,2/2,0
M6 22,0/2,0 21,0/2,0
M7 22,6/2,0 19,3/2,0
M8 75120 9,3/2,0
M9 3,5/2,0 49/2,0
M10, M11, M12 22,3/2,0 21,3/2,0
Mc 50/2,0 46/2,0

Feito isso, as tensdes e correntes internas ao amplificador operacional estdo prontamente
disponiveis no programa de simulagéo. Entretanto, em experimentos praticos a unica informagéao
disponivel sobre sua polarizacao é a corrente que flui pelos terminais de alimentacdo. Para medir
esta corrente de polarizagdo e garantir que o amp-op estabilize na condicdo de entrada nula,
utiliza-se o circuito da Figura 2.16. Por este procedimento, a corrente de polarizagdo do

amplificador operacional canénico é de 68,6pA.

Figura 2.16: Procedimento pratico de medida para corrente de polarizagao

A Figura 2.17 apresenta o amplificador operacional canénico em malha aberta para a medida
de sua excursdo de saida. Pela simulagéo (Figura 2.18) observa-se que a tensédo de saida com
carga resistiva acoplada limita-se entre -1,18V e 1,08V (ou 0,32V e 2,58V), como esperado.

08y +1.9V

1kHz Co—F
W

0.8V YO
W

J:T 10K
-1.8Y

Figura 2.17: Procedimento de medida para excursao de saida
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Figura 2.18: Simula¢ao da excursao de saida

Os limites minimo e maximo da excursido de entrada foram medidos através de uma

configuragado nao-inversora de ganho 2 (Figura 2.19).

0.25 +VDC +1.5

TkHz M

-0.25% +DC

Figura 2.19: Procedimento de medida para excursao de entrada

A fonte de tensado V, é ajustavel a fim de cancelar a tensdo DC da saida, consequéncia da
tensdo DC na entrada. Com isso, garante-se que a tensado de saida permanece dentro de seus
limites minimo e maximo, mesmo se a tensdo de entrada excursionar além dos terminais de
alimentagéo. Contudo, devido a uma falha nao identificada no programa de simulagéo, obtém-se
como resultado uma excurséo de entrada infinita, ou seja, sem limites. Sabendo que tal condigéo
nao é verdadeira, desconsiderou-se a simulacido da excursio de entrada.

Apesar de nao fazer parte das especificacdes de projeto, caracteristicas como tempo de
estabilizacdo e slew rate também foram simuladas pois estdo diretamente relacionadas com a
resposta em freqiéncia do amp-op. A Figura 2.20 apresenta o circuito de medida para o slew rate
na saida. E importante ressaltar que o capacitor de carga (10pF) foi substituido por um capacitor
de 15pF, que corresponde a capacitancia introduzida por uma ponteira de prova do osciloscopio
durante medidas praticas. Entretanto, como o slew rate é determinado principalmente pela

corrente de polarizacado do primeiro estagio e pelo capacitor de compensacgao [10], o capacitor de
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carga nao influi significativamente. Os resultados (Figura 2.21) demonstram que o amplificador
operacional candnico apresenta um slew rate de +10,4V/us na transi¢cao positiva e -10,5V/us na

transicdo negativa.

1] SR R R N A OO @1 120 |- - 1] SR R R R S R T —
= : : : : : . ‘ : = : : : : : . ‘ :
8 025 f---- SEREEE R oo - H0.4vYug |- - - - - 8 025 f---- SEREEE R SRRREL B 4---[A0.5V/ug |- - - - -
5 : : : : : [ I : 5 [ [ [ [ [ [ I [
R e e R SRR R h--2]049@1.07us | ----- = - -
P SRS TN NS SO S SRR R SN S
1 R RO M-
R R R S e e S
0 02 04 0E 08 1 12 14 16 18 2 0 02 04 0E 08 1 12 14 16 18 2
Tempo {us) Tempo {us)
(a) Transicao positiva (b) Transicdo negativa

Figura 2.21: Simulagao do slew rate

Para a medida do tempo de estabilizagdo na saida, utiliza-se o procedimento da Figura 2.22.
O circuito € o mesmo utilizado para a medida de slew rate, contudo a amplitude da entrada é
menor. O slew rate ocorre quando a entrada diferencial é eleveda, a ponto de um dos transistores
de entrada entrar na regiao de corte e toda a corrente de polarizagdo do primeiro estagio fluir pelo
outro transistor do par diferencial. Nesta condicdo, o funcionamento do amp-op &€ néo-linear e
difere do seu modo normal de operacgédo. Por outro lado, quando a tensio diferencial de entrada é
pequena, o amp-op opera em seu modo linear, ou seja, como um amplificador diferencial de alto
ganho. E nesta situacdo que realiza-se a medida do tempo de estabilizacdo da saida em resposta
a um degrau. Ao contrario do que ocorre para o slew rate, o capacitor de 15pF degrada o tempo de
estabilizacdo do amp-op. A simulagao (Figura 2.23) demonstra que o tempo necessario para a
saida estabilizar-se em 1% em relagao a entrada € de 430ns tanto na transi¢ao positiva quanto na

transicdo negativa.
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Figura 2.22: Procedimento de medida para tempo de estabilizagao

150 T T T T T T
| . ‘ | . . v
: : ! : : N
Z ] S e oo pooeee oo T
i . s
s | | | s | | |
SR | S R R H Fooemeo R deeo ] SR | S R S R H Fooemeo R deeo ]
g ‘ Z E Z ‘ g ‘ Z E Z ‘
I o AR e S R R
‘ ' ' ' ‘ 3 E E
100 ISR REEEEE SRt onmne oo B R ; \/ : -
180 : ‘ : : : ‘ 180 : : : : : ‘
092 1 1.1 12 1.3 1.4 1.5 16 092 1 1.1 12 1.3 1.4 1.5 16
Tempo {us) Tempo {us)
(a) Transicao positiva (b) Transi¢ao negativa

Figura 2.23: Simula¢ao do tempo de estabilizagao

A resposta em freqiiéncia do amplificador operacional canénico em malha aberta é obtida
através do circuito da Figura 2.24. Como a medida pratica nao envolve osciloscopio, neste caso a
capacitancia de carga considerada é de 10pF. Pela Figura 2.25 conclui-se que o amp-op
apresenta ganho de malha aberta de 90,3dB em baixas frequiéncias, freqiéncia de ganho unitario

de 4,27MHz e margem de fase de 67°, valores muito proximos daqueles calculados.

+1.3%

Figura 2.24: Procedimento de medida para resposta em frequéncia

51



100 T T T T T T T 30 T T T T T T T

B[ Lo R — P bt

D s Tttt B o PP SR

Madulo (dB)
Fase (Graus)

R 1] S S M e N

80 f- - - ooes R REGhetl SELEES PRE e o

R e Hr AR bR Bt B R

-0 : : :3 :4 :5 :e :? 3 =105 :1 :2 3 P 3
10 10 10 10 10 10 10 10 10 10 10 10 10 10 10 10 10 10

Fregléncia (Hz) Fregléncia (Hz)

(a) Moédulo (b) Fase
Figura 2.25: Resposta em freqiiéncia do amp-op em malha aberta

A posicao dos polos e zeros que definem sua resposta em freqléncia é apresentada na
Figura 2.26.
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Figura 2.26: P6los e zeros do amp-op em malha aberta

Ao contrario da simulagdo, medidas praticas da resposta em frequéncia do amplificador
operacional em malha aberta sdo muito dificeis. Devido ao descasamento dos transistores do par
diferencial e ao alto ganho do amplificador, a tensdo de offset na entrada impede que a saida
estabilize na metade de sua excursao, condicdo necessaria para caracterizar sua resposta em
freqliéncia (secao 2.4.3). Portanto, o procedimento usual para medir a banda de amplificadores
operacionais é através da configuracao follower (Figura 2.27). Por este circuito, busca-se a

freqliéncia em que o ganho cai de -3dB em relagao ao ganho unitario (Figura 2.28).
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Figura 2.27: Procedimento pratico de medida para resposta em freqiiéncia
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Figura 2.28: Resposta em freqiiéncia do amp-op realimentado

A realimentagao negativa reposiciona os pélos e zeros do amp-op segundo a Figura 2.29.
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Figura 2.29: Pélos e zeros do amp-op realimentado

Os resultados de simulagdo estdo resumidos na Tabela 2.12. Nota-se que o projeto do
amplificador operacional canénico foi bem sucedido uma vez que todas as metas de desempenho

foram cumpridas.
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Tabela 2.12: Desempenho simulado para o amplificador operacional canénico

Parametro Valor simulado | Valor calculado
Corrente de Polarizagéo 68,61A 66,54pA
Tensao de saida maxima 2,58V 2,60V
Tensao de saida minima 0,32V 0,34V
Slew rate positivo 10,4V/us -
Slew rate negativo -10,5V/us -
Tempo de estabilizagéo positivo (1%) 430ns -
Tempo de estabilizagao negativo (1%) 430ns -
Ganho de malha aberta 90,3dB 93,30dB
FreqUéncia de ganho unitario 4,27MHz 4MHz
Margem de fase 67° 70°
Frequéncia do polo da carga 1,62MHz 1,625MHz
FreqUéncia do zero 3,37TMHz 3,615MHz
Frequéncia de -3dB 5,89MHz -
Fase em -3dB -71,8° -

2.7 O Circuito Integrado

O circuito integrado que foi produzido contém dois amplificadores operacionais candnicos
quase idénticos, numerados “1” e “2”. Enquanto o amp-op 1 possui um resistor de silicio
policristalino em sua malha de compensacéo, no amp-op 2 este resistor foi substituido por um
transistor PMOS polarizado na regido linear, cujo terminal de porta esta conectado a um pino
externo. Assim, para que a compensacao tenha efeito sobre o amp-op 2, este pino deve ser
conectado a fonte de alimentagdo Vss. Caso contrario, a tensado fonte-porta do transistor PMOS
sera tal que a malha de compensacéao estara em circuito aberto.

Para caracterizar os componentes passivos responsaveis pela compensacdo dos amp-ops, 0
circuito integrado inclui ainda resistores e capacitores isolados. Um resistor de silicio policristalino,
idéntico ao utilizado na compensacao do amp-op 1, foi conectado a pinos externos utilizando pads
sem protecdo. Entretanto, como as camadas de silicio policristalino podem ser danificadas pelo
acumulo de carga eletrostatica, acrescentou-se outro resistor, idéntico ao anterior, porém
conectado a pads com protecdo de diodos.

O mesmo foi feito com o capacitor de compensacgao: dois capacitores estdo conectados a

pinos externos, um através de pads sem protegao e outro protegido por resistor e diodos. Contudo,
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como sua capacitancia é de valor reduzido (1pF), cada componente passivo conectado aos pads €

composto na verdade por dois capacitores em paralelo a fim de duplicar a capacitancia total e

assim facilitar sua medida.

Portanto, o circuito integrado contém ao todo dois amplificadores operacionais, dois

resistores de 50,5kQ) e dois capacitores de 2pF, todos isolados entre si. A Figura 2.30 apresenta

uma fotomicrografia do circuito integrado completo, que ocupa uma area de 1,78mm? (1840um por

968um). Desconsiderando os pads, a area ocupada pelo circuito propriamente dito (Figura 2.31) é

de apenas 0,25mm? (1100um x 228um). O encapsulamento do circuito integrado possui 24 pinos,

descritos na Tabela 2.13.

Tabela 2.13: Pinagem do encapsulamento

Pinos Fungao Observagéao
; Terminais do resistor 1 pad com protecao de diodos
3 Entrada ndo-inversora do amp-op 1 pad com protecéo de diodos e resistor de 2002
4 Entrada inversora do amp-op 1 pad com protecéo de diodos e resistor de 200
5
20 Voo pad de Vpp
6
/ Sem ligagéao -
18
19
S Terminais do capacitor 1 pad com protecao de diodos e resistor de 200Q
10
11 VSS / Vsubstrato pad de VSS
15
12 Saida do amp-op 1 pad com protecao de diodos
13 Saida do amp-op 2 pad com protecao de diodos
14 | Controle da compensacédo do amp-op 2 | pad com protegdo de diodos e resistor de 200Q
]? Terminais do capacitor 2 pad sem protecao
21 Entrada inversora do amp-op 2 pad com protecao de diodos e resistor de 200Q
22 Entrada ndo-inversora do amp-op 2 pad com protecao de diodos e resistor de 200Q
gj Terminais do resistor 2 pad sem protecao
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Figura 2.30: Fotomicrografia do circuito integrado completo

Figura 2.31: Fotomicrografia dos amplificadores operacionais
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2.8 Resultados Experimentais

Foram recebidas quatro amostras do amplificador operacional candnico, nomeadas “A”, “B”,
“C” e “D”. Os testes descritos a seguir foram realizados em todas as amostras, tanto do amp-op 1
quanto do amp-op 2, totalizando 8 amplificadores operacionais testados.

Para as medidas experimentais, foram utilizados os seguintes instrumentos:

o HP 4155A (semiconductor parameter analyser) - responsavel pela caracterizagdo dos
resistores, medida da corrente de polarizacéo e da tensao de offset dos amp-ops

e Tektronix TDS460A (osciloscopio) - responsavel pelas medidas de excurséo de entrada e
de saida, slew rate e tempo de estabilizagao

e HP 4284A (precision LCR meter) - responsavel pela caracterizagao dos capacitores

e HP 4195A (network analyser) - responsavel pela medida da resposta em frequéncia dos
amp-ops em configuragao follower

2.8.1 Caracterizagdao dos Componentes Passivos

Antes de testar os amplificadores operacionais, caracterizou-se os componentes passivos

isolados do circuito integrado pois estes estdo relacionados com a compensagao em freqiéncia
dos amp-ops.

Para a medida dos resistores, utilizou-se o método de quatro fios. Os resultados sao
apresentados na Figura 2.32.
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Realizando uma média dos valores de resisténcia para correntes acima de 30uA obtém-se a
Tabela 2.14.

Tabela 2.14: Medida dos resistores

Amostra | Resistor com protegdo (Q2) | Resistor sem protegdo (Q)
A 53879 54156
B 55685 55799
C 49202 49274
D 54807 54834

Analisando os dados da Tabela 2.14, conclui-se que o desvio maximo em relagdo ao valor
esperado de 50,5kQ é de 5,30kQ (10,5%). Ja o desvio maximo entre resistores de um mesmo
substrato é de apenas 227Q (0,55%) enquanto a diferenga entre resistores em substratos
diferentes atinge 6,52kQ (12,9%). Por estes resultados, conclui-se que a razdo mais provavel pela
qual os resistores ndo coincidem com o valor esperado seria algum erro no layout dos resistores.
Por outro lado, a dispersao da resisténcia entre substratos diferentes é bem elevada, resultado da
imprecisao do processo de fabricagao.

Durante a caracterizagao dos capacitores isolados, nao foi possivel medir o capacitor com
pads protegidos por exigir polarizagéo reversa de seus diodos. Ja a medida dos capacitores sem

protecao apresentou os resultados da Tabela 2.15.

Tabela 2.15: Medida dos capacitores

Amostra | Capacitor sem protecao (pF)
A 5,32
B 5,23
C 5,16
D 5,37

Entretanto, capacitancias parasitas de ordem de grandeza significativa desqualificam os
resultados da Tabela 2.15. Primeiramente, o préprio encapsulamento introduz uma capacitancia
parasita em paralelo ao capacitor integrado. Isto foi comprovado medindo-se a capacitancia entre
os pinos 6 e 7, que ndo estdo conectados ao substrato por nenhum pad. Ainda assim, a
capacitancia medida é da ordem de 1pF nas quatro amostras. Outra capacitancia parasita em
paralelo resulta do acoplamento capacitivo entre os pads do capacitor integrado e o substrato.
Segundo dados da AMS [21], esta varia entre 2pF e 2,3pF. Portanto, ndo é possivel concluir se o

capacitor integrado atingiu o valor esperado de 2pF.
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Com a caracterizagao, concluiu-se que a resisténcia acima da esperada provoca um
deslocamento do zero para freqiiéncias mais baixas. Ja a auséncia de medidas confiaveis de
capacitancia ndo permite que a influéncia do capacitor sobre a resposta em frequéncia seja
prevista. Apesar disso, a capacitancia parasita entre pad e substrato existe em todos os pads do
circuito integrado, inclusive na saida do amplificador operacional. Portanto, deve-se considerar que
existe uma capacitancia de 2pF entre a saida V, e o terminal de alimentacdo Vss. Com isso, a

capacitancia de carga total aumenta, deslocando também o pdlo da carga para baixas freqiéncias.
2.8.2 Caracterizacao dos Amplificadores Operacionais

Os testes do amp-op candnico se iniciaram com a medida de sua corrente de polarizagao.
Pelo procedimento ilustrado na Figura 2.16, mediu-se a corrente através dos terminais de
alimentacio de cada amplificador operacional. Apesar de cada amp-op possuir pads de Vpp € Vss
independentes, descobriu-se apds a execugdo do layout que todos os pads de Vpp estdo em curto-
circuito por meio de uma trilha de metal existente no préprio pad. Uma trilha de metal semelhante
foi encontrada também nos pads de Vss, de forma que estes também encontram-se em curto-
circuito. Conseqlientemente, a corrente de polarizagdo medida através dos terminais de
alimentacéo resulta ndo de um unico amplificador operacional mas da soma de ambos.

A medida desta corrente nas quatro amostras variou entre 91,7uA e 114,2uA, demonstrando
que a corrente de polarizagado do amp-op € fortemente influenciada pela tensao de saida, mesmo
que igual a tensdo de offset na entrada. Isto porque a corrente através do estagio de saida
responde por 56,2% do consumo total do amp-op. A medida de 114,2uA corresponde a amostra
em que as tensdes de offset sdo minimas, portanto cada amp-op consome aproximadamente
57,1pA.

Em seguida, mediu-se a excursdo do sinal de saida. Através do circuito apresentado na
Figura 2.17, a excursao de saida atingiu os niveis de -1,20V e 1,04V (ou 0,30V e 2,54V), como
mostra a Figura 2.33. Esta excursdo coincide com os valores previstos pela simulacéo.

A medida dos limites minimo e maximo do sinal de entrada foi realizada segundo a Figura
2.19. A componente Vpc do sinal triangular de entrada foi ajustada em dois niveis diferentes. Em
cada uma destas situagdes, a fonte de tensao V, foi devidamente ajustada a fim de evitar que o

sinal de saida atinja tanto seu limite maximo quanto seu limite minimo.

59



Tek Run: 250kS/s Hi Res

C1 High
500mvy

C1 Low
—-300my

*2
Y

C2 High
1.04 v

C2 Low
-1L.20¥

Chi 500mV & ChZ 500mv & M 2000s Chi # = 0V

Figura 2.33: Medida da excursao de saida

Na primeira situagéo, elevou-se Vpc até o momento em que a tensdo triangular de saida
apresentasse algum tipo de distor¢do em seu pico positivo, mesmo sendo menor que a excursao
maxima de saida. Nesta condicdo encontrou-se a tensao maxima permitida na entrada (0,90V ou
2,40V), como mostra a Figura 2.34a. Na situagao da Figura 2.34b, V¢ foi reduzida até que se
observasse distor¢gdo no pico negativo do sinal de saida, caracterizando a tensdao minima de
entrada (-1,64V ou -0,14V).

Tek Run: 250kS/s Hi Res Tek Run: 250kS/s Hi Res

€1 Pk—Pk R SRR R T
S510my X . X . X 500mv

€2 Pk—Pk : : : : : €2 Pk—Pk

1.00V e . . B . . S 1.00V
2 C1 Max x . RN S i . i C1 Min
900mv : : : : _ -1.64V

Chi 500mvV  ChZ 500mv M 200Ms Chi #  630mV Chi 500mvV  ChZ 500mv M 200Ms Chi # 147V

(a) Tensao de entrada maxima (a) Tenséao de entrada minima
Figura 2.34: Medida da excurséao de entrada

Uma vez determinada a excursdo tanto do sinal de entrada quanto do sinal de saida, é
possivel medir a tensdo de offset do amplificador operacional candénico quando em configuragéao
follower (Figura 2.35). Efetuando uma varredura DC da tensao de entrada (respeitando os limites
de entrada e de saida), encontrou-se a tensédo de offset em fungédo da tensdo de modo-comum

pela diferenca entre as tensdes de saida e entrada. Como o amp-op candnico possui apenas um
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par diferencial, a tensdo de offset nao varia significativamente em fungdo da tensido de modo-

comum. Por outro lado, nota-se uma grande variagdo da tensdo de offset entre as amostras e

também entre amp-ops de uma mesma amostra (Figura 2.36).
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Figura 2.36: Medida da tensao de offset

A Figura 2.20 apresenta o circuito utilizado para a medida do slew rate na saida do

amplificador operacional canbnico. O slew rate do amp-op com compensacgao passiva & de
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5,06V/us em transicdes positivas e -3,89V/us em transi¢cdes negativas, como mostra a Figura 2.37.
Ja o amp-op com compensacao ativa apresenta slew rate de 4,57V/us tanto em transicbes

positivas quanto negativas (Figura 2.38).
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300mvV M 250ns Chi 7 0V CHi30oRY 300my M 250ms Chi v 0V
(a) Transicao positiva (b) Transi¢ao negativa
Figura 2.37: Medida do slew rate para amp-op com compensagao passiva
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Figura 2.38: Medida do slew rate para amp-op com compensagao ativa

O slew rate observado nas medidas de bancada é apenas metade do valor previsto pela
simulagao (Figura 2.21). Dado que o slew rate é definido pela corrente de polarizagéo do primeiro

estagio e pelo capacitor de compensacao [8], [10], tem-se

_Ioi _10- 106_ V (2.123)
Cc 107" ps
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Conclui-se que o baixo slew rate deve-se a uma inesperada queda na relagao entre /Ip; € Ce.
Como esta relagdao também define a freqiéncia de ganho unitario, equagao (2.93), espera-se uma
redugao na banda e na margem de fase do amp-op.

A medida do tempo de estabilizagao baseou-se no procedimento da Figura 2.22. O amp-op
com compensacao passiva apresenta tempos de estabilizagdo da ordem de 1us (Figura 2.39)
enquanto o tempo de estabilizacdo do amp-op com compensagdo ativa é de 550ns para

transicbes positivas e 650ns para transi¢coes negativas (Figura 2.40).

Tek Run: 100M5S/s Average Tek Run: 100M5S/s Average

i

E]

E]

!

Thi 50.0mV  Ch2 50.0mV M 250ms Chi 4 0V Chi 50.0mV  Ch2 50.0mV M 250ms Chix 0V

(a) Transicao positiva (b) Transi¢ao negativa
Figura 2.39: Medida do tempo de estabilizagao para amp-op com compensagao passiva
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Chi s0.0mv  Ch2 30.0mv M 250ns Chi # 0V Chi s0.0mv  Ch2 30.0mv M 250ns Ch1 %+ 0V

(a) Transi¢ao positiva (b) Transi¢ao negativa
Figura 2.40: Medida do tempo de estabilizagao para amp-op com compensacgao ativa

Como esperado, com a reducgdo da banda de freqiiéncia do amp-op sua resposta transitoria

tornou-se mais lenta, aumentando o tempo de estabilizacdo de 430ns para 1us. Além disso, a
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menor margem de fase traduz-se em menor fator de amortecimento da resposta transitoria na
Figura 2.39. Curiosamente, os efeitos da redugéo da banda nao foram observados no amp-op com
compensacao ativa, de forma que seu tempo de estabilizagao ficou proximo do valor simulado.

A resposta em freqiéncia do amplificador operacional candnico foi medida através da
configuragéo follower (Figura 2.27). O amp-op com compensagao passiva apresenta queda de
-3dB em relagao ao ganho unitario na frequéncia de 2,63MHz com fase de -103° (Figura 2.41). Ja

a banda do amp-op com compensacao ativa atingiu 6,03MHz com fase de -126° (Figura 2.42).
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Figura 2.41: Resposta em frequiéncia do amp-op com compensagao passiva realimentado
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Figura 2.42: Resposta em frequéncia do amp-op com compensacgao ativa realimentado

A resposta em frequéncia obtida na Figura 2.41 comprova as consideragdes feitas

anteriormente sobre a redugao da frequéncia de ganho unitario e da margem de fase do amp-op
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com compensacao passiva. Entretanto, o amp-op com realimentacéao ativa atingiu a freqiiéncia de
-3dB prevista pela simulagdo (Figura 2.28), contradizendo a esperada redugdo de sua banda
devido ao baixo slew rate (observado na Figura 2.38).

Com o auxilio do osciloscépio, observou-se a resposta no tempo dos dois amplificadores
operacionais desde as frequéncias mais baixas até a frequiéncia proxima do ganho de -3dB (Figura
2.43).

Tek Run: 500MS/s ET Average ) Tek Run: 1.00GS/s ET Average

1 Freq . : : : €1 Freq

2.2436MHz - : - : 5.1528MHz
C1 Pk-Pk - /\(\ A(\ / C1 Pk-Pk
201my 198mv
141mv ' : / 142mv

Chi 50.0mv  CR2 50.0mv M T00Rs CRi 7 0V Chi 50.0mv  CR2 50.0mv M 50.0ns CRi 7 0V
(a) com compensacao passiva (a) com compensacao ativa

Figura 2.43: Analise da freqiiéncia de -3dB do amp-op realimentado

O comportamento do amp-op com compensagao passiva (Figura 2.43a) na frequéncia de
-3dB coincide com a resposta em freqliéncia da Figura 2.41. Ja para o amp-op com compensagao
ativa, na freqiéncia de -3dB o sinal de saida apresenta-se distorcido com relacdo a entrada
(Figura 2.43b). Portanto, a resposta em freqliéncia apresentada na Figura 2.42 deve ser
descartada pois ndo considera a distorgéo introduzida pela compensacao ativa.

Na freqiéncia de -3dB, o capacitor de compensacao opera praticamente como um curto-
circuito, de forma que a tensédo no terminal de fonte do transistor Mc aproxima-se da tenséo de
saida do segundo estagio (V,). O fato desta tenséo apresentar livre excursao entre os terminais de
alimentacdo pode ser a causa para a distor¢do observada na Figura 2.43b. Uma maneira de
reduzir a flutuacdo da tensao na fonte do transistor Mc seria conectando o terminal de fonte a
saida do primeiro estagio (V;), onde a flutuagéo € bem menor. Para isso, basta que o resistor ativo
seja implementado por um transistor NMOS, como mostra a Figura 2.44. Apesar de considerada
durante a fase de projeto, esta alternativa foi descartada devido ao efeito de corpo sobre o
transistor NMOS, que torna sua resisténcia de canal sensivel também ao ruido de Vss. Além disso,
o transistor NMOS requer uma fonte de tensao adicional (V) pois o0 aumento de sua tensao de

threshold, provocado pelo efeito de corpo, impede que o transistor seja polarizado pela fonte de
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Figura 2.44: Compensacao Miller com transistor NMOS

2.9 Consideragoes Gerais dos Resultados

Os resultados experimentais estdo reunidos na Tabela 2.16.

Tabela 2.16: Desempenho medido para o amplificador operacional canénico

Parametro Valor medido Valor simulado | Valor calculado
Corrente de Polarizagéo 45,9uA a 57,1pA 68,6pA 66,54uA
Tens&o de saida maxima 2,54V 2,58V 2,60V
Tensado de saida minima 0,30V 0,32V 0,34V
Tens&o de entrada maxima 2,40V - -
Tensao de entrada minima -0,14V - -
Tensao de offset -21,3mV a 7,69mV - -
Slew rate positivo 5,06V/us 10,4V/us -
Slew rate negativo -3,89V/us -10,5V/us -
Tempo de estabilizagéo positivo (1%) ~1us 430ns -
Tempo de estabilizagao negativo (1%) ~1us 430ns -
Ganho de malha aberta - 90,3dB 93,30dB
FreqUéncia de ganho unitario - 4,27MHz 4MHz
Margem de fase - 67° 70°
Frequéncia do polo da carga - 1,62MHz 1,625MHz
FreqUéncia do zero - 3,37TMHz 3,615MHz
FreqUéncia de -3dB 2,63MHz 5,89MHz -
Fase em -3dB -103° -71,8° -
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Concluiu-se que a metodologia de projeto adotada para o amplificador operacional canénico
foi bastante adequada, visto que os valores calculados coincidiram com os resultados de
simulacdo. Além disso, medidas experimentais realizadas em baixa freqiéncia foram
perfeitamente compativeis com os valores calculados.

Um resultado inesperado foi a razéo entre a corrente de polarizagéo do primeiro estagio e o
capacitor de compensacgao cair a metade do valor previsto. Como ndo ha medidas diretas e
precisas destas duas variaveis, torna-se impossivel afirmar sua causa. Isto ndo impede que
algumas suposi¢des sejam levantadas. Qualquer falha de projeto foi descartada pois esta seria
prontamente observada durante as simulagbes. Restam portanto falha durante a execucgédo do
layout ou imprecisdao do processo de fabricagdo. Entretanto, o /ayout do circuito integrado foi
verificado sucessivas vezes e nenhuma falha foi encontrada. Ja as tensdes de offset
excessivamente elevadas comprovam que a imprecisdo do processo de fabricagcao afeta
significativamente a tensao de threshold dos transistores. Conseqlientemente, um desvio na
tensao de threshold do transistor M1 afetaria diretamente a polarizacao do estagio de entrada. Mas
a causa mais provavel seria um valor excessivamente elevado do capacitor de compensacao,
como sugere a caracterizacdo dos capacitores na secado 2.8.1. Isso poderia resultar de um
dimensionamento equivocado do capacitor ou uma influéncia negativa de suas estruturas dummy,
incluidas por recomendagbes da AMS [13].

Qualquer que seja a causa, os resultados experimentais comprovaram que a queda na
relagéo entre Ip; e Cc afeta diretamente o slew rate, a frequéncia de ganho unitario, a margem de
fase e o tempo de estabilizagcdo do amplificador operacional. Além disso, a capacitancia parasita
entre o substrato e o pad de saida contribui para a reducédo da banda do amp-op.

Apesar da distorcdo observada na saida do amplificador operacional para altas freqliéncias
devido a compensagéao ativa, ndo foi possivel identificar sua causa pois nem os resultados em

simulacao evidenciaram tal distorgéo.
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3 O AMPLIFICADOR OPERACIONAL
RAIL-TO-RAIL

O amplificador operacional candnico comp6s uma parte importante do estudo sobre amp-ops
integrados em tecnologia CMOS pois permitiu ao autor familiarizar-se com o projeto de amp-ops.
Entretanto, julgou-se necessario estender o estudo para amp-ops mais elaborados. Considerou-se
um bom desafio e ao mesmo tempo um excelente meio de aprendizado o projeto de um
amplificador operacional rail-to-rail.

Um amp-op rail-to-rail € assim chamado pois sua principal caracteristica € a ampla excursao
de sinal tanto na entrada quanto na saida, podendo inclusive estender-se além dos terminais de
alimentacao. Ao contrario do amp-op canénico, o estudo do amp-op rail-to-rail ndo se inicia com
uma topologia pré-definida. De fato, na se¢éo 3.3 o autor analisa as diferentes topologias rail-to-rail
existentes, buscando aquela que apresenta melhor desempenho e que seja exequivel na
tecnologia de fabricagao disponivel (segdo 3.2). Em seguida, na segdao 3.5, o autor analisa
minuciosamente a estrutura interna adotada (segéo 3.4) para que o projeto de um amp-op rail-to-
rail (segéo 3.6) atinja as metas de desempenho definidas na secdo 3.1. A metodologia de projeto &
avaliada através de uma série de simulagdes, descrita na se¢cdo 0. Com a fabricagdo do circuito
integrado (secédo 3.8), a secdo 3.9 detalha as medidas experimentais do circuito integrado
realizadas em bancada. Por fim, consideragdes gerais sobre os resultados encontram-se na segéao
3.10, comparando o desempenho real do amp-op as especificagdes, ao método de projeto e aos

resultados de simulacéo.
3.1 Especificagoes de Projeto

As metas de desempenho para o amplificador operacional rail-to-rail estdao resumidas na
Tabela 3.1.
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Tabela 3.1: Especificagdes do amplificador operacional rail-to-rail

1 Tensao de alimentacao 3V

2 Carga externa resistor de 10 kQ em paralelo com capacitor de 10 pF
3 | Ganho DC minimo em malha aberta 80 dB (10000 V/V)

4 FreqUéncia de ganho unitario 10 MHz

5 Excurséo de entrada rail-to-rail

6 Excursdo de saida rail-to-rail

7 | Polarizagao do estagio de entrada 3a5puA

3.2 O Processo de Fabricagao

Esta secdo apresenta o processo de fabricacdo escolhido para a implementagdo do
amplificador operacional rail-to-rail, destacando apenas as constantes necessarias para o projeto
de transistores, resistores e capacitores.

O processo adotado - 0,6um CUP da AMS [22], [23] - dispde de um substrato do tipo P e
pocos isolados do tipo N, permitindo a implementacdo de transistores PMOS com corpo
independente e transistores NMOS com corpo comum (o substrato). O processo oferece ainda
duas camadas de silicio policristalino, que possibilita implementar resistores e capacitores com alta
linearidade, além de trés camadas de metalizagdo. Existe ainda uma terceira camada de silicio
policristalino com o objetivo de implementar resistores de alta resistividade. As principais

caracteristicas do processo sao apresentadas na Tabela 3.2.

Tabela 3.2: Caracteristicas gerais do processo CUP

Tensao de alimentagdo maxima Voomix 55V
Comprimento de canal minimo Lin 0,6 um
Largura de canal minima Win 0,8 um

Capacitancia por area do 6xido de porta Cox 2,76 fF/um2

Dopagem do substrato P N, 145.10"/cm®

Dopagem do pogo N Np | 52-10"/cm?

Para reduzir a sensibilidade dos transistores as imprecisdes do processo de fabricacdo, o
comprimento de canal minimo adotado para o projeto do amplificador rail-to-rail foi de 2um. Como

a dimensao minima para o layout na tecnologia CUP é de 0,05um [23], a precisdo adotada para as

dimensbes dos transistores foi de £0,05um.

A Tabela 3.3 contém os parametros de processo para transistores de canal N.
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Tabela 3.3: Caracteristicas do transistor NMOS

Mobilidade de elétrons uy | 430 cm?/(V-s)
Tensao de threshold Viron 0,88V
Fator de corpo W 0,80 V'
Fator de modulagdo de canal | Ay 1/37,3V"

Ja os paradmetros do processo CUP para transistores de canal P estao listados na Tabela
3.4.

Tabela 3.4: Caracteristicas do transistor PMOS

Mobilidade de lacunas up | 145 cm?/(V-s)
Tensao de threshold Virop 0,86 V
Fator de corpo Ve 0,48 V'?
Fator de modulagdo de canal | Ap 1/55,5 V"

A Tabela 3.5 apresenta os parametros de processo necessarios ao projeto de resistores

utillizando a primeira camada de silicio policristalino.

Tabela 3.5: Caracteristicas do resistor de silicio policristalino

Resisténcia por quadrado | Reory | 33 Q

Largura minima - 0,8 um

Ao contrario do processo CYE (secdo 2.2), a implementagao de resistores através da
segunda camada de silicio policristalino ndo é permitida. Esta camada s6 é utilizada em conjunto
com a primeira camada de silicio policristalino para a implementagdo de capacitores, cujos

parametros de processo estao resumidos na Tabela 3.6.

Tabela 3.6: Caracteristicas do capacitor de silicio policristalino

Capacitancia por area Cas | 0,86 fF/um2

Capacitancia por perimetro | Cp | 0,11 fF/um

Tal como no processo CYE, a tensao de threshold e o parametro de modulagao de canal
para o processo CUP foram extraidos por meio de simulagdes, utilizando os mesmos
procedimentos descritos na seg¢ao 2.2. O arquivo que contém os parametros tipicos de simulagao
para transistores NMOS e PMOS referentes ao processo CUP chama-se cmos15tm [22] e foi
fornecido pela AMS.

Os valores de Vo € Ay foram calculados para transistores NMOS de diferentes dimensées e
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os resultados sado apresentados na Tabela 3.7. Nota-se que o valor de Vyoy adotado pela Tabela

3.3 é adequado para transistores cuja largura de porta € no minimo 8um.

Tabela 3.7: Resultados de simulagao para transistores NMOS

W (um) | L (um) | Vron (V) | N (VT
2 2 0,8942 | 1/ 35,81

4 2 0,8881 | 1/36,83

8 2 0,8850 | 1/37,33
16 2 0,8834 | 1/37,58
32 2 0,8826 | 1/37,71
64 2 0,8822 | 1/37,78
128 2 0,8820 | 1/37,81
256 2 0,8819 | 1/37,83

Os parametros Vrop € Ap do transistor PMOS foram obtidos a partir de simulagéo utilizando o
mesmo procedimento descrito para o transistor NMOS. Pelos resultados (Tabela 3.8), conclui-se
que o valor de Vrop adotado na Tabela 3.4 também ndo é recomendado para transistores com

largura de porta menor que 8um.

Tabela 3.8: Resultados de simulagao para transistores PMOS

W (um) | L (um) | Vror (V) | Ap (V)
2 2 0,8723 | 1/55,44

4 2 0,8665 | 1/55,50

8 2 0,8636 | 1/55,51

16 2 0,8622 | 1/55,52
32 2 0,8615 | 1/55,53
64 2 0,8611 | 1/55,55
128 2 0,8610 | 1/55,56
256 2 0,8609 | 1/55,56

3.3 A Classe Rail-to-Rail

Em virtude da busca constante por reduzir a tensdo de alimentacdo dos amplificadores
operacionais, novas estruturas internas precisaram ser desenvolvidas pois as topologias existentes
apresentavam limitacdes de excursao tanto nas entradas quanto na saida.

Observando o estagio de entrada convencional de um amp-op, Figura 3.1, nota-se que a

72



tensao minima do sinal de entrada ¢é limitada pela tensao de threshold do espelho de corrente M4-
M5.

VoD [
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Figura 3.1: Estagio de entrada convencional

Para ampliar a excursao negativa de entrada, foi idealizada a estrutura da Figura 3.2,
conhecida como estagio de entrada folded-cascode [24]. Nesta topologia, o espelho de corrente
simples (transistores M4 e M5 na Figura 3.1) foi substituido por um espelho de corrente de grande
excursao (transistores M4 a M7 na Figura 3.2), que requer duas fontes de corrente adicionais

(transistores M11 e M12) para ser corretamente polarizado.
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Figura 3.2: Estagio de entrada folded-cascode

Como os transistores M6 e M7 operam como deslocadores de nivel DC, o transistor M6
desacopla as tensdes de dreno e porta do transistor M4. Com isso, a tensdo minima nao é mais
limitada pela tensao de threshold do espelho M4-M5, mas pela sua tensao de saturagdo. Além
disso, o transistor M7 adequa o nivel DC da saida para o estagio seguinte. Outra vantagem
referente aos transistores M6 e M7 é que eles contribuem significativamente para o ganho do

estagio de entrada, tornando desnecessario o estagio intermediario de ganho e viabilizando assim
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um amplificador operacional de apenas dois estagios. Os transistores M13 e M14 aumentam
significativamente a impedancia de saida das fontes de corrente M11 e M12 e conseqliientemente
o ganho deste estagio.

Com relacdo a excursao positiva do sinal de entrada, ela limita-se pela tensdo de threshold
do par diferencial M2-M3 mais a tensdo de saturacdo da fonte de corrente M1, assim como no
estagio de entrada convencional. Para superar esta limitagdo e atingir uma excursédo de entrada
verdadeiramente rail-to-rail, Huijsing e Linebarger [25] introduziram dois pares diferenciais de
entrada, complementares entre si e que operam em diferentes faixas de tensao na entrada. Desde
entdo, todas as topologias de entrada rail-to-rail invariavelmente utilizam pares diferenciais
complementares [14], [25]-[35].

Apesar de alguns amplificadores operacionais utilizarem pares diferenciais convencionais
(Figura 3.1) para compor estruturas rail-to-rail [27], [29], [34], estagios folded-cascode (Figura 3.2)
sdo mais adequados devido a maior excursao de entrada.

A estrutura mais simples para um estagio de entrada rail-to-rail é apresentada na Figura 3.3
[26]. Aproveitando-se da estrutura cascode das fontes de corrente M11 e M12, obtém-se o estagio
folded-cascode complementar apenas acrescentando o par diferencial M9-M10 e a fonte de

corrente M8 para sua polarizagao.
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Figura 3.3: Estagio de entrada rail-to-rail basico
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Esta estrutura esta presente em alguns amplificadores operacionais [25], [26], [28], [30] mas
contém uma falha que prejudica significativamente sua operagédo: a polarizagdo do estagio
depende da tensdo de modo-comum (Vcy). Isto ocorre porque a corrente de polarizagao dos
transistores M6 e M7 resulta das fontes de corrente M8, M11 e M12. Entretanto, quando a tensao
Vcu aproxima-se de Vss, o par diferencial M9-M10 deixa de operar, aumentando a corrente através
do espelho de corrente M4-M7. Este desvio na polarizagdo da estrutura folded-cascode M1-M7

altera seus parametros incrementais e consequientemente, o ganho do estagio de entrada.
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Para impedir que um estagio folded-cascode interfira na polarizacdo do folded-cascode
complementar, foi desenvolvida a estrutura da Figura 3.4 [14], que implementa dois estagios

folded-cascode complementares e independentes.
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Figura 3.4: Estagio de entrada rail-to-rail com estagios folded-cascode isolados

Nesta estrutura, cada estagio folded-cascode €& polarizado por uma fonte de corrente
cascode independente (M15-M16 ou M17-M18), tornando-os completamente isolados. Entretanto,
este estagio esta sujeito a tensédo de offset na saida caso estas fontes de corrente ndo sejam
idénticas.

Uma estrutura mais elaborada que a anterior € apresentada na Figura 3.5 [31]. Através de
uma fonte de corrente flutuante, constituida por dois transistores complementares M15 e M16,
garante-se que os dois estagios folded-cascode sao polarizados com a mesma corrente sem

elevar a complexidade da estrutura.
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Figura 3.5: Estagio de entrada rail-to-rail com fonte de corrente flutuante

Esta topologia é ideal para amplificadores operacionais que operam com alta tensdo de

alimentacao [31], [33]. Contudo, a fonte de corrente flutuante resulta do empilhamento de duas
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tensdes de threshold, inviavel para amp-ops alimentados com tensbes abaixo de 3V,
principalmente se algum destes transistores esta sujeito ao efeito de corpo.
O estagio de entrada rail-to-rail ilustrado na Figura 3.6 [14] possui uma estrutura alternativa

para a fonte de corrente flutuante, que reduz a tensdo minima de alimentagao [14], [32].
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Figura 3.6: Estagio de entrada rail-to-rail para baixa tensao de alimentagao

Composta na verdade por dois transistores complementares em paralelo (M15 e M16), esta
estrutura opera aproximadamente como uma fonte de corrente pois suas tensbdes de dreno e fonte
variam apenas incrementalmente. Neste caso ndo ha o empilhamento de dois Vr enquanto um
possivel efeito de corpo sobre qualquer um destes transistores é menor.

Existe ainda uma ultima topologia rail-to-rail [35] que reduz o empilhamento de trés
transistores (M6, M13 e M15 na Figura 3.6) para apenas dois. Desta forma, a tensdo de
alimentagédo do amp-op pode ser reduzida para até 1,8V. Entretanto, esta estrutura foge do escopo
deste trabalho e é apenas mencionada como parte da familia de amplificadores operacionais rail-
to-rail.

Apesar das diferentes topologias existentes para um estagio rail-to-rail de entrada, todas
sem excecao sofrem de uma limitacdo importante: a banda de frequiéncia varia conforme a tensao
de modo-comum. Como sao dois pares diferenciais de entrada complementares, na verdade
existem dois caminhos independentes que conectam a entrada diferencial a saida do estagio de
entrada. Cada caminho introduz um ganho préprio e a saida resulta da combinacdo destes
ganhos. Um estagio de entrada ideal € composto por estagios folded-cascode com ganhos
idénticos, de forma que o ganho total do estagio € o dobro. Contudo, quando a tensdo de modo-
comum aproxima-se dos terminais de alimentagdo, apenas um dos pares diferenciais mantém-se
em operacgao. Isto elimina um dos caminhos entre a entrada e a saida e reduz o ganho total a
metade. O fato do ganho ser menor nos extremos da excursao de entrada reflete-se com a mesma

proporgao sobre a frequéncia de ganho unitario do amp-op, como demonstrou a segéo 2.4.8.
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Para equalizar a banda de freqiéncia do amp-op em fungio da tensdo de modo-comum, o
método mais utilizado é a equalizagdo do ganho do estagio de entrada através de sua
transcondutancia g,,. Diferentes técnicas foram desenvolvidas [14], [25], [28]-[35] com a finalidade
de duplicar a transcondutancia de um par diferencial quando seu par complementar esta fora de
operagao e assim garantir que o ganho de malha aberta do amplificador operacional nao sofre
alteragdo. Entretanto, circuitos para controle de g, aumentam a complexidade tanto da topologia
quanto do projeto do amplificador operacional, pois alguns circuitos de controle afetam a
polarizagdo de outros transistores além do par diferencial de entrada. Além disso, como a
equalizagdo do ganho de malha aberta ndo é vital para a operagdo do amplificador operacional
rail-fo-rail, o autor optou por ndo considerar este tipo de circuito.

Com relagdo ao estagio de saida, a topologia adotada por todos os amplificadores
operacionais rail-to-rail € a mesma do amp-op candnico: o inversor CMOS (Figura 2.8). A estrutura
apresentada na Figura 2.8 € extremamente simples pois os transistores sdo polarizados em classe
A. Para melhorar a eficiéncia do inversor CMOS, diversas topologias com polarizagdo classe AB
foram desenvolvidas, desde as mais simples [27], [36] até as mais complexas [6], [25], [26], [30],
[35], [37]-[40]. Dentre elas, destaca-se uma estrutura que, apesar de sua simplificade, mostra-se
extremamente eficiente na polarizagdo em classe AB dos transistores de saida. Apresentada na

Figura 3.7, esta estrutura pode ser encontrada em uma série de amp-ops [14], [31]-[33].
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Figura 3.7: Estagio de saida rail-to-rail em classe AB

Considerando que o estagio de entrada apresenta dois estagios folded-cascode isolados,
como na Figura 3.6, cada estagio aciona um dos transistores de saida (M19 ou M20). Entretanto,
quando o estagio folded-cascode M1-M7 (ver Figura 3.6) deixa de operar, o terminal de porta do
transistor M20 (V;p) permanece indefinido. Utiliza-se entdo um transistor em configuragao porta-
comum (M18) para acoplar o terminal de porta do transistor M20 a saida do estagio folded-

cascode complementar (V;y). Além disso, o transistor funciona como um deslocador de nivel DC,
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polarizando os transistores de saida em classe AB. Contudo, como o acoplamento entre Viy e Vyp
através do transistor M18 é unidirecional, € preciso um segundo transistor (M17), complementar ao
anterior e em paralelo, para acoplar de forma bidirecional os transistores de saida. Assim, garante-
se que os dois transistores de saida apresentam um potencial definido independente da tensao de
modo-comum.

Nota-se que o circuito de polarizagdo em classe AB (transistores M17 e M18 na Figura 3.7) é
idéntico a estrutura da fonte de corrente flutuante (transistores M15 e M16 na Figura 3.6). Esta
semelhanca nao é por acaso: tal simetria permite que eventuais erros introduzidos por cada

estrutura, tais como offset ou ruido, se cancelem mutuamente [14].
3.4 A Topologia Adotada

A partir do estudo realizado na segao 3.3 sobre diferentes topologias de amplificadores
operacionais rail-to-rail, optou-se pela estrutura que melhor se adequa as especificagbes de
projeto e a tecnologia de fabricagdo, como mostra a Figura 3.8. Esta estrutura deriva de
Hogervorst et al [14].
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Figura 3.8: Topologia do amplificador operacional rail-to-rail
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O amplificador operacional rail-to-rail € composto por apenas dois estagios: o estagio de
entrada rail-to-rail e o estagio de saida rail-to-rail polarizado em classe AB. O estagio de entrada é
composto por dois circuitos folded-cascode que sao complementares entre si. O primeiro
compreende os transistores M1 a M7 enquanto seu complementar é constituido pelos transistores
M8 a M14. Os transistores M15 e M16 compdem a fonte de corrente flutuante que polariza os
transistores M6, M7, M13 e M14. Os demais transistores, M17 a M20, constituem o estagio de
saida inversor polarizado em classe AB. A analise detalhada de cada um destes blocos sera

realizada na secéao 3.5.

78



3.5 Analise do Amplificador Operacional Rail-to-Rail

A analise do amplificador operacional rail-to-rail parte do principio que todos os transistores
estdo polarizados na regido de saturacdo, pelas mesmas razdes discutidas para o amp-op

candnico (secao 2.4).
3.5.1 Estagio de Entrada

A finalidade do estagio de entrada rail-to-rail, apresentado na Figura 3.9, € prover o amp-op
com uma entrada diferencial de tensdo em alta impedancia com uma excurséo de sinal que atinge

os extremos da tenséo de alimentagéao.
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Figura 3.9: Estagio de entrada rail-to-rail

Pela Figura 3.9 nota-se que este estagio € composto, de fato, por dois pares diferenciais de

entrada complementares, que operam em faixas de tensdo de modo-comum (V¢y,) diferentes:

1) Vss<Vem < Veum- para o par M2-M3
2) Vom-<Vem < Vem+ para ambos os pares

3) Vem: < Vem < Vop para o par M9-M10

A tensdo de modo-comum V). define um limite em que apenas o par diferencial M2-M3 esta
operando, enquanto a tensdo de modo-comum V¢, define a faixa em que apenas o par diferencial
M9-M10 esta em operacgao. No caso intermediario, a tensdo de modo-comum é tal que ambos os
pares estdo em operagdo. Apesar disso, as fungdes de cada circuito folded-cascode sao idénticas

e portanto apenas os blocos funcionais daquele com entrada PMOS sao destacados:

1) a fonte de corrente, constituida pelo transistor PMOS M1
2) o par diferencial de entrada, composto pelos transistores PMOS M2 e M3

3) o espelho de corrente formado pelos transistores NMOS M4-M7
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4) a fonte de corrente flutuante, representada pela fonte ideal /-

O fato de existirem dois pares diferenciais significa que existem dois caminhos distintos por
onde o sinal diferencial de entrada se propaga, sendo que cada caminho introduz um ganho de
tensdo independente. Estes caminhos estdo acoplados entre si nos terminais V;y € V;p por um
circuito deslocador de nivel, representado na Figura 3.9 pela fonte de tensao ideal V.

Na analise de pequenos sinais, o deslocador de nivel é substituido por um curto-circuito.
Como o circuito, nestas condigdes, se comporta como um sistema linear, utiliza-se o teorema da
superposigao [41] para calcular o ganho do estagio de entrada. Considerando que a entrada no
par diferencial M9-M10 é nula, a impedancia vista pelo dreno do transistor M7 é aproximadamente
infinita. Da mesma forma, a impedancia vista pelo transistor M14 quando a entrada no par
diferencial M2-M3 é nula admite-se como infinita. Assim, a relagcdo entre as saidas e a entrada
diferencial é

VIN = Vip = AVN- (VP —VN)+AVP . (VP — VN): (AVP + AVN)~(VP — VN) ) (3.1)

Para simplificar a andlise de pequenos sinais do estagio de entrada, algumas idealidades
que ndo comprometem a validade dos resultados sdo consideradas. Primeiramente, considera-se
que a fonte de corrente flutuante é ideal. Contudo, esta fonte de corrente é sensivel a tensdo em
seus terminais e portanto sua impedancia de saida ndo é inifinita. Apesar disso, esta nao-
idealidade nao afeta significativamente o ganho do estagio de entrada e pode ser desconsiderada.
Também considera-se que as fontes de corrente M1 e M8 possuem impedancia de saida infinita,
isto é,

ga=gais=0. (3.2)

Ja os transistores que compdem o par diferencial de entrada PMOS (M2 e M3) séo tidos

como perfeitamente casados,
gm2 = Zm3 , (33)
g = g (3.4)

O mesmo se aplica ao par diferencial de entrada NMOS (M9 e M10). Contudo, como estes
transistores sofrem efeito de corpo, o paradmetro incremental relativo a tensao fonte-corpo (Vsg)

também deve ser considerado,

gm9 = Zmio, (35)

gmb9 = Zmb10, (3.6)
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gd9 = gdio . (3_7)

Com relagao aos espelhos de corrente M4-M5 e M11-M12, considera-se que os transistores

sao idénticos aos pares,

Gt = gns (3.8)
a4 = gus (3.9)
gmil = gm12, (3.10)
gai = g2 . (3.11)

Finalmente, admite-se que os pares M6-M7 e M13-M14, que completam os espelhos,

também sdo perfeitamente casados,

P (3.12)
gmb6 = Gmb7 , (3.13)
a6 = a7, (3.14)
gmi3 = gm14, (3.15)
ga13 = gala. (3.16)

Admitindo todas estas idealidades e sabendo que g, predomina sobre g, a analise para

pequenos sinais do estagio folded-cascode com entrada PMOS resulta na equagao de ganho

Avp ~ — gm3 (gm7+gmb7+gd7) (3.17)

(gd3 + gds) gd7

A equacdo (3.17) equivale ao ganho do par diferencial convencional, equacao (2.7),
multiplicado pelo ganho introduzido pelo transistor M7. Nota-se a presenga do parametro g,
devido ao efeito de corpo sobre M7.

De forma analoga, o ganho de tensédo do estagio folded-cascode com entrada NMOS pode

ser aproximado por

Awn =~ gmio (gm14 + gd14) . (3.18)

— .

(gd1o+ gd12) gdi4

Por (3.18) observa-se um fato interessante: apesar do par diferencial M9-M10 ser constituido
por transistores NMOS com tensdo fonte-corpo ndo nula, o efeito de corpo nao influencia seu
ganho quando os transistores s&o casados.

Finalmente, obtém-se o ganho de tens&do do estagio de entrada substituindo as equacgodes
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(3.17) e (3.18) em (3.1),

(ngO + gdlz) gd14 (gds + gds) gd7

Avi= — gmio ) (gm14 + gd14) gm3 (gm7 + Zmb7 + gd7) . (3.19)

Como mencionado na sec¢ao 3.3, a equacao (3.19) refere-se a condicdo em que ambos os
estagios folded-cascode estdao em operacdo. Quando a tensdo de modo-comum aproxima-se de
Vpp, 0 par diferencial M2-M3 deixa de operar e a transcondutancia g,; cai a zero. De forma
analoga, o mesmo ocorre com a transcondutancia g, quando a tensdo de modo-comum esta

muito proxima de Vss.
3.5.2 Estagio de Saida

O estagio de saida do amplificador operacional rail-to-rail € composto por um inversor
CMOS, assim como no amplificador operacional canénico (se¢do 2.4.4). Contudo, para reduzir o
consumo de corrente quiescente do estagio de saida, no amp-op rail-to-rail este estagio é
polarizado em classe AB através de um circuito deslocador de nivel DC. A Figura 3.10 apresenta a

estrutura do estagio de saida com a carga externa acoplada ao terminal de saida.
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Figura 3.10: Estagio de saida rail-to-rail

Os transistores M19 e M20 comp&em o inversor CMOS enquanto os transistores M17 e M18
integram o circuito de polarizagdo em classe AB. A operagao deste deslocador de nivel DC varia
conforme a tensdo de modo-comum na entrada do amp-op [14], [31].

Independemente da tensdao de modo-comum, para sinais de pequena amplitude este
deslocador de nivel DC pode ser considerado um curto-circuito. Assim, a analise para pequenos

sinais, considerando apenas a carga externa resistiva, resulta no ganho de tenséo
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vo Vo gm19 + Zm20
Yo_Yo___SmoTEmw (3.20)
Vip  VIN gd19 + gd20 + ZL

Quando a tensdo de saida é maxima, o transistor NMOS entra na regido de corte enquanto o

transistor PMOS opera na regiao linear, fornecendo corrente a carga segundo a equacgao

Ipiomax = 5 pe - Cox - \[?\1719 . (2 . (VSGIQMAX - VT19)— VSD19MiN)- Vspiomin (3.21)
19
onde
Vsciomax = Vob — Vinmin, (3.22)
Vspiomin = Vop — Vomax , (3.23)
Ipiomix = Gr - (VOMAX — Mj . (3.24)
No ciclo negativo de operacao, o procedimento é analogo. A tensao de saida minima
Ip20omax = GL - (m — VOMiNj (3.25)
¢é definida pela corrente maxima através do transistor NMOS,
, Wao ) . : 3.26
Ip2omAx = 5 un - Cox - L -(2 . (VG520MAX - VTZO)— VDszoMIN)- Vbs20miN (3.26)
20
onde
Vas20max = Vipmax — Vs, (3.27)
Vbs20miN = Vomin — Vss . (3.28)

3.5.3 Ganho de Malha Aberta

O ganho de tensdo em malha aberta do amplificador operacional rail-to-rail resulta do

cascateamento do estagio de entrada com o estagio de saida,

Vo

ngO (gml4 + gdl4) gm3 (gm7 + gmb7 + gd7):| . (gm19 + ngO) (329)
( )

Abc = = . .
VP — VN |:(gd10 + gdlz) gd14 (gd3 + gds) gd7 gds + gdo + gL)

lembrando que as transconduténcias g,z ou gmie podem ser nulas dependendo da tensdo de

modo-comum na entrada do amp-op.
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3.5.4 Resposta em Frequéncia

Assim como no amplificador operacional candnico, capacitancias tanto internas quanto
externas ao amp-op definem sua banda de freqiéncia. A Figura 3.11 apresenta o modelo para
pequenos sinais do amplificador operacional rail-to-rail, destacando as capacitancias mais
importantes para sua resposta em freqliéncia, ou seja, aquelas associadas aos pontos de mais

alta impedancia do circuito.

. P LAV P

Al
M13 L:}—{i{:g] W14

VE Méj = — HE W F (L : Vo
ST T T ) -

.
Terr

= L DTN P TR
] ] 7

—1

cL RL

MG — M7

1Y
TFL

Figura 3.11: Principais capacitancias do amplificador operacional rail-to-rail

O capacitor Cp representa principalmente a capacitancia entre os terminais de porta e fonte
do transistor M7 (Cgs7) € introduz um pdlo de baixa freqiiéncia devido a alta impedéancia de saida
do par diferencial PMOS. De forma analoga, o capacitor C;y resulta da capaciténcia de porta do
transistor M14 (Cgs14). J& 0 capacitor C, deriva da associagdo em paralelo da capacitancia entre
porta e fonte dos transistores de saida M19 e M20 (Cgss9 +Cgs20), definindo um pdélo de muito
baixa freqléncia pois a impedancia vista por C, equivale a impedancia de saida dos pares
diferenciais multiplicada pelo ganho dos transistores M7 e M14.

Com o auxilio dos softwares Sspice e Mathematica, obteve-se uma expressao simbdlica
para a resposta em frequiéncia da estrutura apresentada na Figura 3.11. O estagio folded-cascode
com entrada PMOS ¢é afetado pelos capacitores C,p € C, enquanto seu estagio complementar
sofre a influéncia de Cy e C,. Utilizando o teorema da superposi¢cao, analisou-se o ganho do
circuito M1-M7 considerando que a entrada diferencial no circuito M8-M14 é nula. Portanto, pela
presenca dos capacitores C;p e C,, 0 ganho do estagio folded-cascode com entrada PMOS passa

a ser

Vip _ ao (330)
VP — VN b2-s>+bi-s+bo
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Sabendo que g, predomina sobre g, 0s coeficientes da equacdo (3.30) podem ser

aproximados por

20~ —gm3 - (g7 + gmv7 +g07), (3.31)

bo ~ (gas +gos)- g7, (3.32)

bi=Cz- (gm7 + gmb7 + a7 + Zds + gd3)+ Cip-ga7, (3.33)
b2~ Cir-Cs. (3.34)

Por (3.30), nota-se que a resposta em freqiiéncia do estagio folded-cascode apresenta dois
polos. Considerando que ambos os poélos sao reais e negativos, Weip € Weap, € qUE Werp € muito

maior que weop, 0s polos podem ser aproximadamente por

bo (3.35)

weop & ——
1

WCeIp & —E . (3.36)

2
Substituindo (3.32) e (3.33) em (3.35), obtém-se a equagao do primeiro pdlo,

1

7+ g ' 3.37
|:C1P+C2'(g 7+g b7+gd7j:|.( 1 )-I—Cz-l ( )
£gd7 gd3 + gds gd7

wc2p = —

Considerando que gn7 € gmz predominam sobre os demais parémetros, a equagao do

primeiro polo aproxima-se de

1

WC2P R — .
Cs. 1 | gm7+ gmb7 + g7 (3.38)
gd3 + gds gd7

A expresséao para o polo w¢sp € obtida substituindo as equagdes (3.33) e (3.34) em (3.36),

1 1

wcip = — — ,
Cip- ! Cz-i (3.39)
gm7 + Emb7 + a7 + Zd3 + Zds 847

que, pelas consideragdes acima, pode ser aproximado por
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wcip & —

Cir- 1 (3.40)
gm7 + Zmb7 + Zd7 + Zd3 + Zds

Como a analise de pequenos sinais para o estagio folded-cascode com entrada NMOS é

analoga, conclui-se que seu ganho também possui dois pélos,

1

Con. 1 ’ (3.41)
gmi4 + Zd14 + Zdio + gdi2

1

C». 1 | gmi4+ gai4 . (3.42)
gd1o + Zdi2 gdi4

O capacitor de carga C,, associado ao resistor de carga R, e a impedancia de saida do

WCIN & —

WC2N & —

amplificador operacional rail-to-rail, define o terceiro pélo de sua resposta em freqiiéncia,

1

oL 1 ' (3.43)
gd19 + gd20 + ZL

3.5.5 Compensacao em Frequéncia

WPL = —

A secao 3.5.4 demonstrou que cada estagio folded-cascode do amplificador operacional rail-
to-rail apresenta dois polos principais que afetam seu ganho de malha aberta, além do podlo da
carga. Para garantir que o amp-op seja estavel em toda sua banda de frequéncia, utilizou-se a
técnica de compensagdo Miller com resistor (segdo 2.4.7). A malha de compensagao foi
acrescentada ao estagio de saida como mostra a Figura 3.12. O objetivo é realizar o afastamento

dos polos wean, Weop € Wp, sem afetar significativamente a posigéo dos polos weine weqp.
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Figura 3.12: Compensacgao Miller com resistor

Como o estagio de saida apresenta duas entradas (V;y € V4p na Figura 3.9) é preciso utilizar
duas malhas de compensacgao, Ry-Cy € Rp-Cp. Entretanto, como o deslocador de nivel DC é
substituido por um curto-circuito na analise de pequenos sinais, tem-se na verdade uma

associagcado em paralelo destas malhas de compensacao. Na condicdo em que
Ry =Re, (3.44)
Cn=Cp, (3.45)
para pequenos sinais ambas as malhas de compensacgado equivalem a uma unica malha Rc-Cc

cujos resistor e capacitor sdo dados por

(3.46)

Cc=2-Cr. (3.47)

Pelo teorema da superposicdo, o efeito da compensacdo foi analisado apenas sobre o
estagio folded-cascode com entrada PMOS pois a andlise para seu estagio complementar &
analoga. Desconsiderando a presenca dos capacitores C,y € Cyp, a analise da estrutura da Figura
3.12 através do Sspice mostra que a malha de compensacao afeta o ganho do amp-op segundo a

equacéao

Vo _ ar-S+ao (348)
ve—vN bi-s’+ba-s>+bi-s+bo

Sabendo que g, predomina sobre g, o0s coeficientes da equacdo (3.48) séo

aproximadamente
ao = gm3- (gm7 + gmb7 + gd7)- (gm19 + gmzo)- gc, (3.49)
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ar= Cc-gms- (gm7 + gmb7 + gd7)- (gm19 + gm20 — gc) : (3.50)
bo z(gd3+gd5)-gd7-(gd19+gd20+gL)-gC, (3.51)

(Cz + CC)' (gm7 + gmb7 + gd7+ ga3 + gds)- (gd19 + ga2o0 + gL)- gc+

b (CL+CC)-(gd3+gd5)-gd7-gc+
1

Q

CC'(gm7+gmb7+gd7+gd3+gd5)-(gm19+gm20).gc+ J (3.52)

Cec- (gd3 + gds)- gd7- (gd19 + gd20 + gL)

(Cz-CL+C2-CC +CL-CC)-(gm7+gmb7 + ga7 +gd3+gd5)-gc+
b2=<C2-Cc- (gm7 + gmb7 + Zd7 + ga3 + gds)- (gd19 + ga20 + gL)+
Cr-Cc- (gd3 + gds)- gd7

: (3.53)

b3 zCz-CL-CC-(gm7+gmb7+gd7+gd3+gd5). (3.54)

Conforme esperado, a compensacgao Miller acrescentou um zero e um podlo a resposta em
freqliéncia do amp-op. O zero é definido por

W ao 1
l =—— = .
3.55
an Co( 1 _1) (3.55)
gmio+ Zgm20 gC

Para o calculo dos pdlos da equagao (3.48), considera-se que os pélos sédo reais e
negativos, wpe,, Wp, € Wp, (lembrando que nesta analise o polo wp, ndo é considerado). Além disso,
admite-se que eles estdao amplamente afastados, ou seja, wp, € muito maior que wp,, que por sua

vez € muito maior que wp,. Desta forma, os pélos podem ser aproximados por

WP2 & —@, (3.56)
b

WL =& —E , (3.57)
b2

WP4 & —E. (3.58)
bs

Substituindo as equagdes (3.51) e (3.52) em (3.56), obtém-se a posicao do pdélo wp,,

deslocado para baixas freqiiéncias,
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1

S | T AN
gd19+ Zd20+ gL 8d3 + gds gd7 £d7 (3.59)

(CL+CC)-(lj+Cc-1

gd19+ gd20+ gL gc

Wp2 = —

Admitindo que as condutancias g7 € gmy7 € as capacitancias C, e C¢ predominam sobre os

demais parametros, pelas equagdes (3.20) e (3.59) o pdlo aproxima-se de

1

Ce-(- sz)-( 1 ),(gm + g7 +gd7] ' (3.60)

gd3 + Zds gd7

Wp2 & —

O pdlo da carga, deslocado para altas frequéncias devido ao afastamento de podlos, é
definido pelo sistema de equacgdes (3.52), (3.53) e (3.57),

(Cz + CC)' (gm7 + gmb7 + gd7 + ga3 + gds)- (gaw + ga2o + gL)- gc+
(CL + Cc)- (gd3 + gds)- gd7-gc+

Ce- (gm7 + gmb7 + Zd7+ Zd3 + gds)- (gm19 + gmzo)- gc+
Cc-(gd3+gd5)-gd7-(gd19+gd20+gL) (3.61)

WPL = —
(C2'CL+C2'CC+CL'CC)'(gm7+gmb7+gd7+gd3+gd5)'gc+

C2-Cec- (gm7 + gmb7 + Zd7 4+ ga3 + gds)- (gdw + ga20 + gL)+

CL-Cec- (gd3 + gds)- gd7

Sabendo que C¢ e C, predominam sobre C, e admitindo que 9,7, Gmb7, 91 € gc predominam

sobre as demais condutancias, o pélo da carga aproxima-se de

1

( 1 ] ' (3.62)
CL-
gm19 + Zd19 + Zm20 + Za20 + GL

Finalmente, obtém-se a posi¢cado do polo wp, substituindo as equagdes (3.53) e (3.54) em
(3.58),

WPL & —

WP4 = — L+L+L -gc—i- (gd3+gd5)'gd7 —L-(gd19+gd20+gL). (3.63)
C: C Cc C2 | gm7+ gmb7 + a7+ ga3 + gds L

que, pelas consideragdes acima, pode ser aproximado por
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1

Wpr4 = —

. L (3.64)

gc

Concluindo, o amp-op com compensagao Miller no estagio de saida apresenta quatro polos
e um zero. Assumindo que o primeiro poélo (wp,) ndo é afetado pela compensagéo, o segundo polo
(wpy) € deslocado para baixas frequéncias enquanto o terceiro pélo (wp.) € deslocado para altas
freqUuéncias. A compensagao introduz ainda um zero (wz) e um quarto polo (wpy) cujas frequéncias

sdo determinadas basicamente pelo resistor de compensacao.
3.5.6 Compensacgao Alternativa em Freqliéncia

Além da compensacgédo Miller com resistor, uma segunda técnica foi estudada para o
amplificador operacional rail-to-rail. Apresentada na Figura 3.13, esta técnica difere da anterior
pois a malha de compensacdo nao se restringe ao estagio de saida, mas inclui também os
transistores M7 e M14 dos estagios folded-cascode. Referida como compensagéo cascoded-Miller
com resistor, esta técnica deriva da compensacao cascoded-Miller [14] pela inclusao do resistor na
malha de compensagao. O objetivo desta técnica é realizar o afastamento dos pélos wein, Weip €

wp, sem afetar a posicao dos polos Weoy € Weop.

. B LS |
13 Le{ -LC1N ::| MMI__MN_“_‘

: 1 RN CN
WP Méj »: —: Lgm W IF ()
7 M;‘ ﬁmu B C

L, ﬁ—D *
g— }—{_—{ e wl R | T TR
3 Teip ] I__W\'_“_‘ J_
| s 390 1 G PV LT :
] T 1

Figura 3.13: Compensacgao cascoded-Miller com resistor

Assim como na técnica de compensagao anterior, apenas o ganho entre o estagio folded-
cascode com entrada PMOS e a saida do amp-op foi analisado pois os resultados para o estagio
com entrada NMOS sdo analogos. Para simplificar a analise, desconsidera-se a presenga do

capacitor C,. Assim, a malha de compensacéo R,-C, afeta o ganho do amp-op segundo a equagéo
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Vo ar-s+ao

= 3 3 , (3.65)
vP—VN  b3-s”+b2:s”+bi-s+bo
cujos coeficientes sdo aproximadamente
ao X gm3 - (gm7 + gmb7 + gd7)' (gml9 + gm20)' gr, (366)
ar= Cp-gms- [(gm7 + gmb7 + gd7)- (gm19 + gmzo)— gd7- gP] , (3.67)
bo = (gd3+gd5)-gd7-(gd19+gdzo+gL)-gP, (3.68)
(CIP + CP)' g7+ (gd19 + gd20 + gL)- g+
(CL + CP)' (gd3 + gds)- gd7-gp +
b= , (3.69)
Cr- (gm7 + gmb7 + gd7)- (gm19 + gmzo)- gr+
Cr- (gd3 + gds)- gd7- (gd19 + ga20 + gL)
(ClP-CL+C1P-CP+CL-CP)-gd7-gP+
b2 = CIP'CP'gd7'(gd19+gd20+gL)+ , (3.70)
CL'CP'(gd3 +gd5)-gd7
b3~ Cip-CL-Cp-gua7. (3.71)

De forma analoga a compensagao Miller, a compensagéo cascoded-Miller acrescentou um

zero e um polo a resposta em freqiiéncia do amp-op. O zero é definido por

ao 1

a0 (e ) (3.72)
gm19 + gm20 gm7 + gmb7 + Zd7 gp

Comparando as equagbes (3.55) e (3.72), conclui-se que o resistor de compensagéo nao

precisa ser tdo grande para eliminar a influéncia do zero na compensagao cascoded-Miller.
Lembrando que o pdélo wp, ndo é considerado nesta analise, os trés polos da equagéao (3.65)

S80 Wps, Wp. € Wpy. Além disso, admite-se que eles estdo amplamente afastados, ou seja, wp, €

muito maior que wp;, que por sua vez € muito maior que wp,. Desta forma, os pdolos podem ser

aproximados por

Wpl & —— (3.73)

wrL & —— (3.74)
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weim 22 (3.75)

bs

Substituindo as equagdes (3.68) e (3.69) em (3.73), obtém-se a posicao do pdélo wpy,

deslocado para baixas freqiiéncias,

1

CirtCr-| 14| 8™ + gm20 gm7 + Zmb7 + Zd7 1 N .
ir+Cp- : :
gd19 + gd20 + gL gd7 ga3 + gds (3.76)

(cL+cp)-(1]+cp-l

gd19 + gd20 + gL gp

Wpl = —

Admitindo que as conduténcias g,; € gmsy predominam sobre as demais enquanto as
capacitancias C, e Cp predominam sobre C,p, pelas equacdes (3.20) e (3.76) o polo aproxima-se
de

1

m ml ' 3.77
CP'(—AVZ)'( 1 j(g 1+g b7+gd7j ( )
gd3+ gds gd7

Wpr1 & —

As equacgdes (3.60) e (3.77) demonstram que o podlo dominante é aproximadamente o
mesmo em ambas as técnicas de compensacao.
O pdlo da carga, deslocado para altas frequéncias devido ao afastamento de podlos, é

definido pelo sistema de equacgdes (3.69), (3.70) e (3.74),

(CIP + CP)' gda7- (gd19 + ga20+ gL)- gp+

(CL + CP)' (gd3 + gds)- gd7-gp +

Cr- (gm7 + gmb7 + gd7)- (gm19 + gmzo)- g+

Cr- (gd3 + gds)- gd7- (gd19 + ga20 + gL)
(C1P-CL+C1P-CP+CL-CP)-gd7-gP +
Cip-Cr-gar- (gd19 + gd20+ gL)+

(3.78)

WPL = —

CL-Ce- (gd3 + gds)-gd7

Sabendo que C, e Cp predominam sobre C;» € admitindo que g, g. € gp predominam sobre

as demais condutancias, o pélo da carga aproxima-se de

1

WrL & — o o | ] . (3.79)

(gm7 + gmb7 + gd7) (gm19 + gmzo)

Pelas equagbes (3.62) e (3.79), nota-se que o afastamento do pdlo da carga € mais eficiente
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na compensagao cascoded-Miller.
Finalmente, obtém-se a posi¢cdo do pdlo wp, substituindo as equagdes (3.70) e (3.71) em
(3.75),

Wpa = —(é + é + é) . gp —é (gas + gas)— é (gaw+garo+g1). (3.80)

que, pelas consideragdes acima, pode ser aproximado por

1

Wp4 R — .
3.81
Cor b (3.81)

gr

As equacdes (3.64) e (3.81) demonstram que o polo wp, € deslocado para aproximadamente
a mesma frequéncia da compensacao Miller.

Em resumo, o pélo dominante e o polo wp, sdo aproximadamente iguais em ambas as
compensagoes. Ja o afastamento do zero e do podlo da carga € maior na compensagao cascoded-
Miller. Contudo, é preciso considerar também os pélos que foram excluidos da compensacdo. Na
compensacao Miller, o pdlo wp; permanece o0 mesmo enquanto o polo we, é deslocado para baixas
freqliéncias e torna-se o pdlo dominante. J& na compensacado cascoded-Miller ocorre o efeito
inverso: o polo wp, torna-se o pélo dominante enquanto o pélo wpe, permanece fixo.

Comparando o pdlo introduzido pelo capacitor C;p, equacao (3.40), com o pdlo dominante

introduzido pela compensacao Miller, equacgéao (3.60), obtém-se a relagao

werr  Ce- (— sz) | gm7+ gmb7 + a7+ Za3 + as | [ Gm7 + Gmb7 + Za7 (3.82)
WP2 Crp gd3 + gds gd7 .

Ja a relagao entre o pélo introduzido pelo capacitor C,, equagao (3.38), e o pélo dominante

da compensagao cascoded-Miller, equacgao (3.77), é dada por

wer CP'(— sz) | (3.83)
Wr1 C2
que ndo é muito elevada devido ao ganho reduzido do estagio de saida e da alta capacitancia C,
resultante das capacitancias Cgs dos transistores de saida. Com isso, a influéncia do capacitor C,
pode degradar significativamente a resposta em frequéncia do amp-op a ponto de inviabilizar a
compensacgao cascoded-Miller.
Pelas equacdes (3.82) e (3.83) conclui-se que, no aspecto geral, a compensacao Miller é
mais eficiente pois, apesar do afastamento do zero e do pdlo da carga serem menores, a influéncia

do pdlo excluido da compensacgao afeta em menor grau a resposta em frequiéncia do amp-op.
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3.5.7 Margem de Fase

As secdes 3.5.5 e 3.5.6 analisaram como a compensacao do amplificador operacional rail-to-
rail define os pélos e zeros de sua resposta em freqliéncia. A partir de entdo sera estudada qual a
relacdo destes polos e zeros com a freqiiéncia de ganho unitario e margem de fase do amp-op.

Admitindo que o amplificador operacional rail-to-rail foi compensado através da técnica Miller
com resistor (secao 3.5.5), sua resposta em frequéncia apresenta quatro polos e um zero. Através
de um projeto adequado, considera-se que dois destes polos sdo deslocados para freqiéncias
muito além da banda de freqiiéncia do amp-op. Assim, sua resposta em freqiéncia reduz-se a um
polo de baixa freqliiéncia, o polo dominante, além de mais um pdélo e um zero, ambos de
frequéncia intermediaria e que definem a margem de fase do amp-op.

Coincidentemente, a analise da margem de fase para o amp-op rail-to-rail é idéntica ao amp-
op candnico, pois ambos sdo modelados como um sistema de dois pdlos e um zero. Portanto, os

resultados da sec¢éo 2.4.9 aplicam-se também ao amp-op rail-to-rail.
3.5.8 Freqliéncia de Ganho Unitario

Para simplificar a analise da frequéncia de ganho unitario do amplificador operacional
candnico (secao 2.4.8), ele foi modelado como um sistema de um unico pdlo. Com isso, a relacao
obtida entre o p6lo dominante e a freqiéncia de ganho unitario € apenas uma aproximagao.

Para o amplificador operacional rail-to-rail, buscou-se uma relagdo mais precisa entre estas
duas variaveis, de forma que o modelo completo do amp-op foi considerado: um sistema de dois
polos e um zero. Considera-se que wp representa o pélo dominante enquanto w, e w; representam
0 segundo polo e o zero, ambos de alta frequéncia. O problema deste modelo é que surgem duas
novas variaveis: o segundo polo e o zero. Por esta razdo optou-se por analisar a margem de fase
primeiramente, visto que o projeto da margem de fase (segéo 3.5.7) define as frequéncias do zero
e do segundo polo.

O modelo completo do amp-op é expresso como

Anc -(1 +sj
A(s) = Wz (3.84)

) )

Apc: ganho de malha aberta do amp-op, conforme equacéo (3.29)

onde
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Na frequiéncia de ganho unitario, tem-se
A(s)| =1, (3.85)
S=]-WodB. (3.86)
Pelo sistema de equacdes (3.84), (3.85) e (3.86) obtém-se

2 2 2 2
» WD -W2 (Wz + WodB )
Apc” - .

= 3.87
sz (WD2 + Wo(lez)-(Wz2 +WOdB2) . ( )

Admitindo que o segundo pdlo e o zero foram previamente calculados, a relagdo entre eles e

a frequiéncia de ganho unitario pode ser definida como
w2=k2-wods, (3.88)
wz =Kz Wods. (3.89)
Substituindo (3.88) e (3.89) em (3.87), encontra-se o polinébmio
—woas* - fkz? - (14 k22 )- woas® — {Anc? - ko + |(Anc® —1)-ko? =1]- k22 |- wo? }= 0, (3.90)

Cuja raiz positiva &

2 2 2 V12 _1lv.2
Wods = WD - Apc” ko + (2ADC 1)2 k2 1 kz . (391)
kz* (1 + k2?)

Sabendo que Apc € muito maior que 1, a relagdo entre a frequiéncia de ganho unitario e o

polo dominate aproxima-se de

2
WOdB.zWD-ADc-E 1+ kz (3.92)

kz V1+ko?

Pela equacao (3.92) observa-se a importancia da equalizagdo do ganho de malha aberta em
funcao da tensdo de modo-comum na entrada pois qualquer variacdo no ganho reflete-se
diretamente na frequiéncia de ganho unitario.

Quando k; e kz séo iguais, o zero cancela o segundo polo e a equacao (3.92) passa a ser
Wods = WD - Apc, (3.93)

que, como esperado, corresponde a relagdo de um amp-op com apenas um polo (segao 2.4.8).
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3.6 Projeto do Amplificador Operacional Rail-to-Rail

A partir da analise de sua estrutura interna, realizada na secao 3.5, esta secado descreve
todo o procedimento de projeto do amplificador operacional rail-to-rail a fim de atingir as

especificagdes estabelecidas na segao 3.1.
3.6.1 Estagio de Entrada

Dada a tensao de alimentacao de 3V (Tabela 3.1) e considerando que a tensdo de modo-
comum na entrada do circuito é 1,5V (metade da tensdo de alimentacdo), as tensdes de

polarizagao do estagio de entrada foram definidas conforme a Figura 3.14.

[
wo—{gjw M11L%}—4{£JM12

ikl

=

2,04V $—— %D 2,04v

M2 254V M3

1.8 gj = - LE 1.5 F @/ =
7 msj 03v ﬁmu B Wl .

ME —5 }—q—{ Fﬁl M7

03v| 1.5V

! — J
1w O—{ e B Il #—= }— e

Figura 3.14: Polarizag¢ao do estagio de entrada

o [

A fonte de corrente M8 foi polarizada com baixas tensdes porta-fonte (Vss) € dreno-fonte
(Vps) com a intengdo de aumentar a excursdo negativa do par diferencial NMOS. Além disso, a
baixa tensdo Vps reduz o efeito de corpo sobre o par diferencial de entrada M9-M10. Logo, para
uma tensao Vs de 1V, optou-se por uma tensdo Vps de 0,3V, um pouco superior a tensado de
saturacido Vpssar de 0,12V.

De forma analoga, o espelho de corrente M4-M5 foi polarizado com baixas tensdes porta-
fonte (Vss) e dreno-fonte (Vps) a fim de aumentar a excursdo negativa do par diferencial PMOS.
Além disso, reduz o efeito de corpo sobre os transistores M6 e M7. Assim, para uma tensao Vg5 de
1V, optou-se por uma tensdo Vps de 0,3V, um pouco superior a tensao de saturagao Vpssar de
0,12V.

Para aumentar também a excursao positiva do par diferencial NMOS, baixas tensdes fonte-
porta (Vsg) e fonte-dreno (Vsp) foram adotadas para o espelho de corrente M11-M12. Além disso,

buscou-se uma tensao Vsg tal que as transcondutancias de ambos os espelhos fossem idénticas,
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gmil = gmi2 = Zm4 = Zms . (3.94)

Admitindo que a corrente de polarizagao dos espelhos € a mesma, a equagao (3.94) traduz-

se em
Vsci2— Vti2=Vass — V5. (3.95)

Pelas tensdes definidas acima, a equacgao (3.95) estabelece que Vsg1o deve ser 0,98V. Por
simulagao este valor foi ajustado para 0,96V. Isto resulta em uma tensdo de saturagdo Vspsar de
0,10V e permite que uma tenséo Vps de 0,3V seja adotada.

Para aumentar a excursdo positiva do par diferencial PMOS, como nos casos anteriores
optou-se por uma tensao fonte-porta (Vsg) de 1V para a fonte de corrente M1. Além disso, buscou-
se uma tenséao fonte-dreno (Vsp) que estabelecesse uma mesma transcondutancia para ambos os

pares diferenciais de entrada,
gm2 = Zm3 = Zm9 = Zml0 . (396)
Apesar do par diferencial de entrada M9-M10 sofrer efeito de corpo, a transcondutancia g,
nao afeta seu ganho de tensdo (seg¢do 3.5.1) e portanto ndo é considerada. Admitindo que as

correntes de polarizagao dos pares diferenciais NMOS e PMOS sé&o iguais, a equagao (3.96)

traduz-se em
Vse3— V13 = Vasio— Vrio, (3.97)

onde o efeito de corpo sobre V7, € resultado da tenséo dreno-fonte (Vps) da fonte de corrente M8,

conforme equagéo (1.3),

VTIOZVTON+YN'(\/|2'(I)fN|+VDSS —\/|2'¢fN|). (3.98)

Os parametros Vron € yy referentes ao processo CUP da AMS sao definidos segundo a
Tabela 3.3 enquanto a dopagem do substrato é dada pela Tabela 3.2. Para uma tensao Vpsg de

0,3V, definida acima, a tensdo de threshold é

Vrio=0,88+0,80-(,/0,85+0,3 = /0,85 )= 1,00V . (3.99)

As equacgdes (3.97) e (3.99) estabelecem que a tensao Vsg3 deve ser 1,01V. A simulagao
comprova que a tensao ideal é de 1,04V. Isto resulta em uma tensao fonte-dreno para a fonte de
corrente M1 de 0,46V.

A partir das tensbées definidas acima, calcula-se as tensbes de polarizagdo do par diferencial
NMOS,

Vaso = Vasio=15-0,3=1,2V, (3.100)
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Vs = Vbsio =2,54-0,3=2,24V . (3.101)
As tensbes de polarizacdo resultantes para o par diferencial PMOS sao

Vsa2 = Vsas = 2,54—-1,5=1,04V, (3.102)

Vsp2=Vsp3=2,54-0,3=2,24V . (3.103)

Para definir a polarizagdo dos transistores M6 e M7, é preciso primeiramente avaliar seu

efeito de corpo, dado por

V16 = V17 =VroNn +YN'(\/|2'(I)fN|+VDS4 —\/|2-(|)m|). (3.104)

Para uma tensédo Vs, de 0,3V, definida acima, a tensdo de threshold é

Vio= V7 =0,88+0.80-(,/0.85+0.3 /0,85 )=1,00V . (3.105)

A partir da equacgéao (3.105), optou-se por uma tensao porta-fonte (Vgs) de 1,2V. A tensao
dreno-fonte (Vps) do transistor M6 resulta das tensdes de polarizagédo do espelho de corrente
NMOS, mas a tensao dreno-fonte (Vps) do transistor M7 permenece indefinida. Para garantir que
0os parametros incrementais destes transistores fossem idénticos, adotou-se para M7 a mesma
tensao Vps de M6, ou seja, 0,7V.

Por fim, as tensbes dos transistores M13 e M14 foram definidas. Buscou-se uma tensao
fonte-porta (Vss) tal que as transcondutancias dos transistores M6, M7, M13 e M14 fossem
idénticas,

gmi3 = gml4 = Gm6 + Zmb6 = Gm7 + Zmb7 . (3.106)

Considerando que as correntes de polarizagao dos transistores sao iguais, obtém-se

Vscia—Vria = (Mj (3.107)
1+a7

onde

YN

2- ]2 o[+ Vw7

Pelas tensbes definidas acima, (3.107) estabelece uma tensdo Vsgs4 de 1,01V. Como a

o7 = (3.108)

tensao fonte-dreno (Vsp) do transistor M13 é resultante das tensées do espelho de corrente M11-
M12, a tenséo fonte-dreno (Vsp) do transistor M14 foi escolhida com o mesmo valor, 0,66V, para
garantir que os parametros incrementais de M13 e M14 fossem iguais.

Com relagao ao ganho do estagio folded-cascode com entrada PMOS, substituiu-se as

98



equacgdes que definem g,, e g4 dos transistores (se¢éo 1.2) na equacgao (3.17) para obter

2-Ip7 Ip7
e (ltan)
2-Ibs (VGS7 — VT7) (1 N VDS7)
Avp— — (VSG3—VT3) . I AN . (3.100)
D7
Ip3 N Ips (1 + VDS7)
AN

(1 + Vsm] (1 + VDSS)
AP AN

Como a corrente através do espelho de corrente é a soma das correntes do par diferencial e
do transistor M7, a equacéao (3.109) passa a ser

\/2\/ 2'(1+VDS7J
Avp = ( ST T3) . An -(1+OL7)+1 .
(H_Imj (VGS7—VT7) (3.110)
1 Ips

+
L+Vs133 L+VDss
AP AN
Pela equagao (3.110) observa-se que o ganho do estagio folded-cascode ainda nao esta
completamente determinado pois depende da relagdo entre as correntes do par diferencial de
entrada e da fonte de corrente flutuante.

De forma analoga, para o calculo do ganho do estagio folded-cascode com entrada NMOS,

substituiu-se os parametros incrementais g,, € gy dos transistores (seg¢éo 1.2) na equagéo (3.18),

2-Ipia Ip14
+
2 -Ibio (VSG14—VT14) ( 1 j
= — + Vspus
A = — (Vcsm — VTIO) p | (3.111)
Ip1a
Ibio N Ipi2 (1 n VSD14)
AP

(1 + VDSIO) (1 + Vspi2
AN AP

que pode ser expressa também como
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— 2 L+ Vi
Avn = — (VGSIO - VTIO) Ap

(14— ID14) . (VSG14—VT14)

+1].

3.112
1 Ip1o ( )
+

(1 + VDSIO] (1 + Vsmzj
AN AP

Conforme esperado, o ganho deste estagio folded-cascode também depende da relagao

entre as correntes do par diferencial de entrada e da fonte de corrente flutuante.
3.6.2 Fonte de Corrente Flutuante

A fonte de corrente flutuante, até o momento considerada ideal, na verdade é composta por
um par de transistores complementares que também precisa ser polarizado. As tensdes de
polarizagao para a fonte de corrente flutuante sdo apresentadas na Figura 3.15.

2,04v
M16

0,78v O—{ = }—O 2.
M13
v

o

Figura 3.15: Polarizagao da fonte de corrente flutuante

A tensao entre dreno e fonte dos transistores resulta da diferenca entre as tensbes de porta
dos transistores M4 e M11 (Figura 3.14). Como estas tensbes foram previamente definidas na
secao 3.6.1, a tensao dreno-fonte da fonte de corrente é 1,04V. Portanto, resta estabelecer apenas
a tensao de porta dos transistores M15 e M16. O efeito de corpo sobre o transistor M15,
provocado pela tensdo Vgs do transistor M4, causa um desvio em sua tensdo de threshold dado

por

Viis =0,88+0,80-(,/0.85+1-/0.85)=1,23V . (3.113)

A partir da equacao (3.113), optou-se por uma tensao porta-fonte (Vgs) de 1,7V para o
transistor M15. Assim, buscou-se uma tensao fonte-porta (Vsg) para o transistor M16 tal que as

transcondutancias de ambos os transistores fossem iguais,

gmli6 = gml5+ Zmbls . (3-1 14)

Considerando que as correntes de polarizacao dos transistores sao idénticas, obtém-se

(3.115)

Vsci6— V116 = (M) ,

1+ ous
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que, pelas tensbes definidas acima, estabelece uma tensdo Vsgis de 1,22V. Simulagdes

comprovaram que o valor exato para a tensdo Vsgss € 1,26V.
3.6.3 Estagio de Saida

A polarizagcdo do estagio de saida & apresentada na Figura 3.16. A tensido de saida foi
definida como metade da tensdo de alimentagéo (1,5V) a fim de otimizar sua excursao tanto no
ciclo positivo quanto no ciclo negativo. As tensbées de entrada V;y e V;» foram previamente

estabelecidas na sec¢ao 3.6.1.

W [ J

et

2.04v
M1e
27 D—| F=— '—O 0.78v L 1.5V
wr ]| [
v [
cL TR
Ll;

M20 : Y
1

v >
Figura 3.16: Polarizagcao do estagio de saida

Resta definir apenas as tensdes de porta dos transistores M17 e M18. Como o deslocador
de nivel DC apresenta uma topologia idéntica a fonte de corrente flutuante, optou-se por polarizar
os transistores M17 e M18 da mesma maneira que os transistores M15 e M16 (secdo 3.6.2).

Duas caracteristicas direcionaram o projeto do estagio de saida do amplificador operacional
rail-to-rail: a excurséo do sinal de saida e a freqténcia do pdlo da carga.

Apesar do amplificador operacional candnico possuir um estagio de saida rail-to-rail, sua
tensdo de saida ndo atingiu de fato os terminais de alimentagdo devido ao compromisso entre
excursdo de saida e consumo de corrente do amp-op (segdo 2.4.4). Como o amplificador
operacional rail-to-rail ndo apresenta esta limitacado devido a polarizacdo em classe AB do estagio
de saida, buscou-se uma excursdo na saida que verdadeiramente aproxima-se dos terminais de
alimentacao. Portanto, optou-se por uma tensdo maxima na saida apenas 0,1V abaixo de Vpp, ou
seja, 2,9V. Por (3.24), tal valor resulta em uma corrente maxima de 140pA. Considerando que a
saida maxima V, resulta de uma entrada minima V;y de 0V, pela equagéo (3.21) calculou-se a

relagdo WIL que garante 140pA de corrente de dreno,
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-6
VLVII: B uP-Cox-é-z;? \1739)—0,1)-0,1 =164 i %' (3.116)
Com entrada diferencial nula, a corrente quiescente do transistor M19 é
Iisg = % e - Cox - \IZ‘: -(Vsaoo— Vo) - (14+ Lp - Vspiso) (3.117)
onde
Vsai9g = Voo — Vin=3-2,04 = 0,96V, (3.118)
Vsp1og = Vop—Voo=3-1,5=15V. (3.119)
Para as dimensdes calculadas em (3.116), a corrente quiescente de M19 é
Ipiso = % -pp - Cox - 33,50 (0,96 —Vrio) - (1+Ap-1,5)=3,442pA . (3.120)

Os calculos para o transistor de saida NMOS s&o analogos: buscando uma tenséo de saida
minima de 0,1V quando a entrada V;p maxima for 3V, obtém-se as dimensdes minimas para o
transistor M20. Em seguida, estas dimensdes devem ser ajustadas para que a corrente quiescente
dos transistores M19 e M20 sejam iguais e assim evitar tensao de offset sistematico.

Apesar das dimensbes calculadas acima garantirem excursao rail-to-rail para a saida do

amp-op, elas nao garantem boa resposta em freqiiéncia, como sera visto na se¢cao a seguir.
3.6.4 Margem de Fase

Enquanto no amp-op canénico a malha de compensagéao esta presente no segundo estagio,
no amp-op rail-to-rail a mesma malha foi inserida no estagio de saida (seg¢édo 3.5.5). Com isso, o
polo da carga é proporcional ndo apenas a carga externa mas também a transconduténcia dos
transistores de saida, equacao (3.62), uma propriedade que permite deslocar o pdlo da carga para
freqliéncias além da banda de freqiiéncia do amp-op.

Com base nesta propriedade, considera-se que o pélo da carga foi deslocado para uma
freqliéncia tal que a margem de fase é definida Unica e exclusivamente pelo pélo da carga e a

presenca do zero nao é necessaria. Em termos matematicos, tem-se
w2=Kk2-wodB, (3.121)
Wz =—0. (3.122)

A equacgao (2.56), que define a margem de fase do amplificador operacional rail-ro-rail

compensado, pode ser escrita também como
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W2
WO0dB - ( - 1)
MF =90° + arctan +

; (3.123)
Wo0dB
+ w2
wz
que, assumindo (3.121) e (3.122), aproxima-se de
MF =~ 90° — arctan{L} . (3.124)
2
Portanto, para uma margem de fase de 60°, a equacgéao (3.124) resulta em
: L 172 (3.125)

"~ tan[90°—MF]  tan[90°— 60°]

Por (3.125) conclui-se que o polo da carga precisa ser 1,732 vezes maior que a freqiéncia
de ganho unitario.
Pela compensacao Miller com resistor (se¢éo 3.5.5), o pdlo da carga é dado por (3.62), que,

substituindo os parametros incrementais g,, € g, conforme a sec¢ao 1.2, resulta em

1 2 -Ip1o Ip19 2-Ip2o Ip2o
WPL = ———

. + 7 + + 1 +gL.
Co (VSG19 - VTIQ) ( + Vsm«)] (VGszo B VTZO) ( + VDszoj

P N

(3.126)

Como as correntes dos transistores de saida s&o iguais na situagao de equilibrio, obtém-se a

relacdo entre a corrente de polarizagao do estagio de saida e a posigao do pdélo da carga,

Ipio = Ip2o = —wrL-CL—gL

2 1 2 1 (3.127)
+ 1 + (V v )+ 1
(VSGIQ — VT19) ( N VSDI9) G520 — VT20 ( + VDszoj

P N

O resistor e capacitor de carga sao definidos segundo a Tabela 3.1 enquanto as tensdes de
polarizacado foram definidas na secdo 3.6.3. Adotou-se uma freqléncia de ganho unitario de
14MHz, 4MHz acima da banda determinada pelas especificagbes (Tabela 3.1) como margem de
seguranga contra eventuais falhas no processo de fabricacdo. Nesta condicdo, a posicao do poélo
da carga para se obter 60° de margem de fase € 24,25MHz, conforme equacéo (3.125). Portanto,

a equagao (3.127) resulta em
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6
(-2m-24,25.10°)-CL—g —38,78uA.

Ipio = Ip20 =
2 1 2 1 (3.128)
+ + +
(0,96—VT19) (1+1,5j (I—VTzo) (1+1’5j
AP AN

Pelas equagbes (3.120) e (3.128) conclui-se que uma corrente de polarizagao de 3,442uA
para o estagio de saida garante sua excursao rail-to-rail mas ndo é suficiente para atingir a
margem de fase desejada para o amp-op. Optou-se portanto por uma corrente de polarizagéo de
40uA para o estagio de saida.

A partir de entdo o ganho do estagio de saida e as dimensdes dos transistores M19 e M20

séo calculados. Substituindo g, e g, em (3.20), a equagao que define o ganho do estagio de saida,

obtém-se
2 -Ipo 2-Ip2o
+
Avs = — (VSGI9 — VT19) (VGszo - VTzo)
B Ip1g Ip20 (3.129)

1 + 1 + gL
—+ Vspi9 —+ Vbs20
(v (5 v

A carga externa resistiva é definida pelas especificagdes de projeto (Tabela 3.1) enquanto as

tensbes de polarizagéo foram definidas na segéo 3.6.3. Logo, para uma corrente de polarizagédo de

40uA, o ganho é

2:40-10°° +2-40-10*6
_ (0,96 — VT19) (1 — VTzo) _ A%
- =-1442V4,.

©40-10°  40-10° (3.130)
1 + 1 +gL
—+15 —+15
Ap AN
Pelas equacbes (1.2) e (1.12), obtém-se
Wi 2-Ibig (3.131)
Lis  pr-Cox- (VSGI9 —VT19)2 -(1 + 7\,P'VSD19),
Wao 2-Ip2o
(3.132)

L2o - pn - Cox - (VG820 — VTzo)2 . (l +AN- VDszo) ,

que, a partir das tensdes de polarizagédo definidas na se¢éo 3.6.3 e da corrente de polarizagdo de

40uA, resultam em
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Wi 2-40-107° / 389 20um
Lo HP'COX'(O,96—VT19) (1+7LP 15 m~

Wao 2-40-10°° 90 00um
- = 45,00 / (3.134)
Lo pn-Cox-(1= Vi) -(I1+2xn-15)

(3.133)

O aumento da corrente de polarizacdo do estagio de saida para garantir a margem de fase
do amp-op afeta diretamente a excursao do sinal de saida. A excursao maxima é obtida através do

sistema de equacbes (3.21), (3.22), (3.23) e (3.24), que resulta em

a2+ Vomax® +ai1- Vomax +ao = 0 (3.135)
onde
a0 = —% e - Cox - \:19 . [VDD -2 (VlNMI’N + VT19)]' Vob—QGrL- [M , (3.136)
19
ar=—pp-Cox- ng -(VlNMI’N+VT19)+ G, (3.137)
19

1 Wi
=—-ur-C 3.138
2 Hrex Lio ( )

A partir de valores definidos nesta segéo, a equagao (3.145) passa a ser

3,894-107 - Vomax® —6,598 107 - Vomax —15,10-10° =0, (3.139)

que resulta em uma tensao de saida maxima de 2,99V.
O calculo da excursdo minima € analogo: o sistema de equagdes (3.25), (3.26), (3.27) e

(3.28) resulta no polindmio

a2- Vouin® +a1- Vomin+a0=0 (3.140)
onde
ao= L un - Cox - Wao '[2'(V1PMAX —VTzo)—Vss]-Vss +Ge- Voot Vss , (3.141)
2 L2o

20
ar=—pun-Cox- '(VIPMAX - VTzo)— G, (3.142)

L2o

1 Wao

- C 3.143
2 o Lo ( )

A partir de valores definidos nesta sec¢ao, a equagao (3.140) passa a ser
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5,341-107 - Vomin® —22,75-107 - Vomin +150,0-107 =0, (3.144)

que resulta em uma tensao de saida minima de 0,01V.
3.6.5 Freqliéncia de Ganho Unitario

Recorrendo a analise da segao 3.5.8, a relagéao entre o zero, o pdélo da carga e a frequéncia

de ganho unitario é

ko= 2 (3.145)
WodB

kz = —— (3.146)
WodB

Na secgéo 3.6.4 as posi¢des do zero e do polo da carga foram estabelecidas de tal forma que
k2=1,732, (3.147)
k:=c0. (3.148)

Pelas equacgdes (3.147), (3.148) e (3.92), que define a relagao entre o polo dominante e a

freqUuéncia de ganho unitario, obtém-se
wods = Wb - Apc-0,866. (3.149)

Substituindo (3.149) em (3.60), equagdo que descreve o polo dominante em fungdo dos

parametros incrementais dos transistores, encontra-se

Abpc

n7 + G ' 3.150
Cc-(—sz)-( 1 )(g 7+ g b7+gd7j ( )
gd3 + gds ga7

wods =—0,866-

Sabendo que o ganho de malha aberta do amp-op é dado por (3.29) e admitindo que os

ganhos dos estagios folded-cascode sao iguais, a equagao (3.150) reduz-se a

woa = —1,732. 87 (3.151)

C

Portanto, substituindo (1.18) em (3.151), obtém-se a relagao entre a corrente de polarizagéo

do estagio de entrada, o capacitor de compensacgao e a frequéncia de ganho unitario,

Ios = WOdB'CC'(VSG3—VT3). (3.152)

—3,464
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A freqléncia de ganho unitario é definida pelas especificacbes de projeto (Tabela 3.1)
enquanto a tensado de polarizagao foi definida na seg¢do 3.6.1. Portanto, a frequéncia de ganho
unitario é proporcional a duas variaveis: o capacitor de compensagao e a corrente de polarizagao
do estagio de entrada. Curiosamente, esta proporcionalidade assemelha-se ao caso do amp-op
candnico (segao 2.5.5), apesar da malha de compensagao no amp-op rail-to-rail estar conectada
apenas ao estagio de saida.

Pelas dimensdes calculadas para os transistores de saida, nota-se que a associacdo de
suas capacitancias Cgs (C>) néo é tao desprezivel como esperado. Para reduzir a influéncia destas
capacitancias sobre a frequéncia do pélo dominante, optou-se por um capacitor de compensagao
com no minimo 1pF. Por outro lado, aumentar demasiadamente o capacitor de compensacao
implica em elevar a corrente de polarizagao do par diferencial de entrada, o que é indesejavel.

Lembrando que a capacitancia C.; equivale ao dobro do capacitor de compensacao,
conforme equacao (3.47), a utilizacao de dois capacitores de 1pF resulta em uma capacitancia C¢
de 2pF. Portanto, para uma frequéncia de ganho unitario de 10MHz, conforme item 4 das
especicacoes de projeto (Tabela 3.1), a corrente de polarizagéo do par diferencial de entrada deve

ser

(-27-10-10°)-2:10™ (1,04 Vi)
3,464

Ips = =6,530uA . (3.153)

A equacdo (3.153) demonstra que é necessaria uma corrente de polarizagdo minima de
13,06uA para cada par diferencial de entrada, ultrapassando o limite de 5pA estipulado pelo item 7
das especificagdes.

Como os itens 4 e 7 das especificagbes de projeto sdo contrarios, optou-se por
desconsiderar o limite maximo de corrente no estagio de entrada. Sem esta restrigdo, torna-se
possivel nao apenas cumprir a meta de 10MHz de banda para o amp-op mas ultrapassa-la,
acrescentando uma margem de seguranga. Assim, para uma frequéncia de ganho unitario de
14MHz, conforme adotada na sec¢ao 3.6.4, a corrente de polarizagao do par diferencial de entrada

deve ser

(-27-14-10°)-2.10™ (1,04 V)
3,464

Ins =

=9,142uA . (3.154)
Adotou-se entdo uma corrente de polarizacdo de 9uA para os transistores M2, M3, M9 e

M10. Enfim as dimensbes dos transistores que compdem os dois pares diferenciais sao

calculadas. Pelas equacdes (1.2) e (1.12), para o estagio diferencial de entrada PMOS tem-se
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Wi 2-Ibi
Li HP'COX'(VSGI —VTl)2 '(1+7LP'VSD1)’

(3.155)

W2 Wi 2-Ip2
L Ls Mp-Cox-(Vsc;z—VTz)2 '(1+7\.P'VSD2).

(3.156)

As respectivas tensdes de polarizagao foram definidas na segdo 3.6.1. Logo, para uma
corrente de 18uA para a fonte de corrente M1 e 9uA para os transistores M2 e M3, as dimensdes

necessarias sao

-6
Wi_ 2-18-10 )=45,52W% -, 2L0%um (3.157)

Li pr-Cox-(1-=Vn) - (1+4r-0,46 2pm
-6
W2 Wi _ 2:9:10 :13,34Mn/ _, 26,70pm (3.158)
L Ls  pe-Cox-(1,04—Vr2) - (1+Ar-2,24) pmo " opm

Para reduzir a tensdo de offset provocada pelo descasamento dos transistores M2 e M3,
adotou-se a estrutura cross-quad [18], que consiste em um par diferencial com quatro transistores
ao invés de apenas dois. Nesta estrutura, o transistor M2 é composto na verdade por dois
transistores idénticos M2A e M2B em paralelo enquanto o par de transistores M3A e M3B compde
o transistor M3. Com isso, a relacdo W/L de cada transistor deve ser metade daquela calculada na

equacgao (3.158),

L2a L2s Lsa Lss 2 Lo 2 Ls

WZA:W282W3A:W3B21'E l.E:@mzH%m_)m. (3.159)

4pm

Decidiu-se duplicar o comprimento do canal dos transistores ao invés de dividir sua largura
para garantir que as dimensdes permanegam uma ou duas ordens de grandeza acima das
dimensbes minimas do processo CUP. Desta forma, espera-se melhorar ainda mais o casamento
dos transistores.

O calculo dos transistores do par diferencial NMOS é analogo ao seu par complementar:
para uma corrente de 18uA para a fonte de corrente M8 e 9uA para os transistores M9 e M10, as

dimensdes necessarias siao

-6
W _ 2:18-10 =2o,9o“fy _, 41,80pm. (3.160)
Ls uN-Cox-(l—VTs) -(1+7»N-0,3) pm 2um
-6
Lo Lo pn-Cox-(1,2=Vro) - (1+An-2,24) pm T oum
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Aplicando a estrutura cross-quad também ao par diferencial NMOS, as dimensdes dos
transistores M9A, M9B, M10A e M10B s&o

Loa Los  Lioa Lios 2 Lo 2 Lo

Wor _ Won _ Wioa _ Wi _ 1 Wo 1 W :1,796ury _, 28,80um (3.162)
m 8um

3.6.6 Ganho de Malha Aberta

Para definir o ganho de malha aberta do amplificador operacional rail-to-rail, considera-se

que os estagios folded-cascode possuem ganhos iguais. Com isso, 0 ganho do amp-op, equacao
(3.29), passa a ser

Av=2-Avr-Av2. (3.163)

Substituindo (3.110) em (3.163), obtém-se a relagao entre as correntes de polarizagéo do
estagio de entrada e o ganho de malha aberta do amp-op,

| A 4 2'(;+VDS7J 1 1
by _| Av |-\ (o)t |- .(_+VDSS]_1. (3.164)
Ip3 Av (Vscs - VTs) (VGs7 - VT7) (1 N Vsmj N

AP

As tensdes de polarizagéo foram definidas na segéo 3.6.1 enquanto o ganho do estagio de
saida foi calculado na segdo 3.6.4. Portanto, para se atingir 80dB (10* V/V) de ganho em malha

aberta, definido pelas especificagbes de projeto (Tabela 3.1), a relagao entre as correntes Ipsz € Ip7
deve ser

= . | —+03|-1
Ins 10 (1,04-Vm) AN j . (3.169)

I (-14,42) 4 (xl i 0’7) 1 1
S . sl 2,746 2 j(

=629,5

Esta razdo entre correntes é inconcebivel em um amplificador operacional. Reduzir esta

relagdo ndo somente reduz o consumo de corrente do amp-op como aumenta seu ganho de malha
aberta. Portanto, optou-se por

Ip7 =1Ib3, (3.166)

que, produz um ganho de 127,5dB.

Como a corrente de polarizagdo do par diferencial de entrada foi definida na segéo 3.6.5,
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pela equagéo (3.166) a fonte de corrente flutuante deve entdo fornecer 9uA. Finalmente, para
evitar tenséo de offset sistematico na saida do primeiro estagio, o circuito deslocador de nivel DC
também é polarizado com 9uA. A partir de entéo, calcula-se as dimensdes dos demais transistores
que compdem o amplificador operacional rail-to-rail.

Pela equacao (1.2) obtém-se

& _ E _ 2-Ibs
Le L7 pn-Cox- (VGSG - VT6)2 . (1 +AN- VDSG) ’

(3.167)

que, a partir das tensdes de polarizagédo definidas na se¢éo 3.6.1 e da corrente de polarizagdo de

9uA, resulta em

-6
We W1 2910 —3,73gkm/ _, T0um (3.168)
Le L7 pn-Cox- (1,2 - VT6) . (1 + AN 0,7) Hm 2um

De forma analoga, a relagao W/L dos transistores M13 e M14 é

Wiz Wi 2-Ipi3

= , (3.169)
Lis L pr-Cox-(Vsaiz— Vi) - (1+4r- Vosiz)

que resulta em

-6

Wis _ Wi _ 2-9-102 :19,76WV N 39,50um . (3.170)
Lis L pe-Cox-(1,01= Vi) -(1+2r-0,66) pm 2um

A relacdo W/L dos transistores M4 e M5 é dada pelas tensdes definidas na secao 3.6.1 e

pela soma das correntes do par diferencial e da fonte de corrente flutuante, ou seja, 18uA.

Portanto,

-6
e =52 =20,90“IV _, 41,80um. (3.171)
Le  Ls  pn-Cox-(1-Vre) - (1+4x-0.3) um " 2um

Pelo mesmo raciocinio, as dimensoées dos transistores M11 e M12 séo

-6

Wll :WIZ _ 2'18'102 :89’47M1’r/ _)178,90”111 . (3172)
Li L pr-Cox-(0,96—Vru) -(1+Ae-0,3) pm 2um

Para o calculo dos transistores que compdem a fonte de corrente flutuante e o deslocador de

nivel DC, considera-se que o transistor e seu complementar sao polarizados com correntes

idénticas (4,5pA), resultando na corrente desejada de 9uA. A partir das tensdes de polarizagao

definidas na seg¢ao 3.6.2, as dimensdes dos transistores NMOS sao
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-6
Wis Wi _ 2-4,5 1(2) _03351Mm/ 5,35um . (3.173)
Lis Lz pn-Cox- (1,7 — VTIS) . (1 +AN- 1,04) pm 16pum
Finalmente, tem-se as dimensdes dos transistores PMOS,
-6
Wis _ Wis _ 2-4,5-102 _ 1,380Mm N 5,50pm . (3.174)
Lis  Lis  pp-Cox-(1,26 = Vris) - (1+2r-1,04) Mmoo 4pm

3.6.7 Compensagao em Frequéncia

Pelos calculos realizados nas se¢des 3.6.4 e 3.6.5, o zero introduzido pela malha de
compensagao foi deslocado para muito além da banda de frequiéncia do amp-op enquanto o polo
da carga foi posicionado 1,732 vezes acima da frequéncia de ganho unitario, garantindo 60° de
margem de fase. Além disso, definiu-se a capacitdncia de compensacdo e a corrente de
polarizacao dos pares diferenciais de entrada a fim de estabelecer a posicdo do pdlo dominante e
atingir 14MHz de frequéncia de ganho unitario.

Na secdo 3.5.5, considerou-se que os polos resultantes das capacitancias Cy e C;p N0 sao
significativamente afetados pela compensacgao Miller. Apesar disso, é preciso assegurar que estes
polos nao prejudicam a resposta em freqliéncia do amp-op. Assim, substituindo as

transcondutancias g, 9m» € 94 (segéo 1.2) na equacgao (3.40), que define o polo w¢p, Obtém-se

Ip7 YN Ip7 Ip3 Ips
|24+ + + +
(VGS7 B VT7) vV |2 ’ ¢fN| + Vsa L + Vbs7 i + Vsps L + Vbss (3.175)
AN P AN
WCIp = —
Crr
onde
CleCGS7:§'COX'W7'L7. (3.176)

As tensdes de polarizagao foram definidas na secdo 3.6.1 enquanto as dimensbes de M7
foram calculadas na sec¢ao 3.6.6. Ja as correntes de polarizagdo encontram-se nas sec¢oes 3.6.5 e

3.6.6. Com isso, a freqliéncia do pdlo é dada por
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Wcip
fcip = =
27

9-10°° YN 9-10°° 9-10°° 18-10°°
| 24+ + + +
1.2=vo) (7 J2eon+03 ) (L 07) (Liona) [Lro3 (3.177)
1 AN Ap AN

2m i-Cox-7,50-106-2-106

1

=-719,2MHz

comprovando que o polo devido a capacitancia C,p esta muito além da banda de freqiéncia do
amplificador operacional e portanto ndo contribui para sua resposta em frequéncia. Como o
desempenho do estagio folded-cascode com entrada NMOS é aproximadamente igual ao do
estagio PMOS, considera-se que a frequéncia do pélo introduzido pela capacitancia C;y € da
mesma ordem de grandeza.

A posicdo do zero depende basicamente do resistor de compensacao Rc, como mostra a

equacao (3.55). Assim, para que a freqiéncia do zero seja infinita, faz-se

r_ v (3.178)

gc - gm19 + gm20 .

Dado que as transcondutancias gmni € gm2o Sa0 expressas por (1.18) e (1.8), a equacgao
(3.178) traduz-se em

gc  2-Iow L 2Dow (3.179)
(VSGI9 — VT19) (VGszo — VTzo)

As tensbes de polarizagdo foram definidas na seg¢do 3.6.3 enquanto as correntes de

polarizagao sdo dadas na secdo 3.6.4. Assim, o resistor de compensacéo R¢ é

1 ! = 681,80
gc 2-40-10°  2.40-10° T

(0,96 - VT19) " (1 - VTzo)

(3.180)

Recorrendo a equacgao (3.46), o resistor R¢ resulta da associagédo em paralelo dos resistores
Ry e Rp. Portanto,

Ry =Rr=2-Rc=1,364kQ . (3.181)

Por fim, verificou-se a freqiéncia do polo wp,. Pela equacgao (3.64), tem-se
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Wpr4 & —

Cz-i (3.182)
gc
onde
C2 =Casi9+ Cas20 = % -Cox - (W19 -Lio+Wao- Lzo) ) (3.183)

Pela equacao (3.180) e dimensbes calculadas na sec¢éo 3.6.4, obtém-se

WP4
fra=—=

2r

1 1 ) (3.184)
-—L. = -831,7MHz
2m 5-Cox-(389,20-10’6-2-10’6+90,00-10’6-2-10’6)-681,8

Concluindo, as equacbes (3.177), (3.180) e (3.184) demonstram que a resposta em

freqliéncia do amplificador operacional rail-to-rail aproxima-se de um sistema de dois pélos.
3.6.8 Resistores de Compensacao Ativos

Uma alternativa para implementar os resistores de compesancao da-se através de
transistores polarizados na regiao linear, como mostra a Figura 3.17.

av

M19 1

M21 CN

2.04% Wﬂﬁ I

{ -

v ot F T
M22 CP

mM20 | =

=
o

Figura 3.17: Compensacao Miller com transistores PMOS

Sabendo que a condutancia do canal de um transistor PMOS operando na regido linear é
dada pela equacéo (1.16), obtém-se

War gd21
L2 pp-Cox-(Vscz1—VT21—VSD21) .

(3.185)
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As tensbes de polarizagcdo da Figura 3.17 foram previamente definidas na secdo 3.6.3
enquanto a resisténcia de compensagao é dada por (3.181). Assim, as dimensdes do transistor
M21 sdo

( 1 ] ;
\\Y4 10° (3.186)
Lo pp-Cox- (2,04 —Vra —0) Hm 2pum

De forma analoga, a relacdo entre as dimensdes do transistor M22 e sua condutancia de

canal é

W2 gd22

= , (3.187)
L»  pp-Cox- (VSGzz -V —VSD22)
que resulta em
10° (3.188)
W2 _ 1,364-10 1309 MIV N 261,80pm .
L» uP-Cox-(l — V122 —0) m 2um

3.6.9 Circuitos de Polarizagao

A topologia adotada para o amplificador operacional rail-to-rail depende de uma série de
fontes de tenséao, representadas na Figura 3.8 pelos terminais V,, Vi, Vi, Vb, Ve e Ve Para
implementar estas tensdes internamente, utiliza-se seis circuitos basicos, ilustrados na Figura
3.18.

o :U W23 :U M26 :—:U M8 VA ,’_:-U W30 ;U M33
L Gl

::| 124 L VB ‘ VE ::| W31 :] M34
™ A L ki

::| W25 ::| M27 WD = M29 :;:| M32 WD O e M35
ST S B 1 ST |

Figura 3.18: Circuitos de polarizagao

As tensdes V,, Vg e Vp resultam de dois dividores de tensao, implementados por “diodos”

PMOS empilhados entre os terminais de alimentacéo Vpp € Vss. Por outro lado, as tensdes V¢, Ve
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e Vg séo produzidas a partir de “diodos” MOS polarizados por fontes de corrente que utilizam V,,
Vs ou Vp.

O projeto dos circuitos de polarizagao foi orientado de forma a consumir baixa corrente sem
contudo exigir dimensdes minimas dos transistores. Desta forma, buscou-se uma corrente da
ordem de 4uA para cada circuito.

No primeiro circuito, as dimensdes dos transistores M23-M25 s&o calculadas a partir das

tensdes de saida V, e Vj definidas na sec¢ao 3.6.1 e a corrente de 4uA,

-6
W23 _ W24 _ W25 _ 2 4 10 - _ lo,ozury _) 40,10},I,m . (3189)
L2 Los Los uP-Cox-(l—VTzs) '(1+7LP'1) pm 4um

De forma analoga, as dimensdes dos transistores M26 e M27 resultam da tenséo de saida

Vi e da corrente de 4pA,

Wa  War 2:4-10°°

_ 2 _0,475pm/ _, 1,90pm (3.190)
Ly Lo pe-Cox-(1,5—Vras) - (1+2r-1,5)

pum 4pm

Dada a tensdo de saida Vg, definida na seg¢do 3.6.1, obtém-se para os transistores M28 e
M29

-6
W28: 241()2 :0,9644}111/ _)3,85um, (3.191)
Los uP-Cox-(l,?)l—VTzs) -(1+xp.1,3 1) pm 4pm
-6
W29 _ 2-4 1(2) =4,478MIV N 8,95um . (3.192)
Lao HN'COX'(I—VT29) '(1+}\,N'1,69) pm 2pum

Para implementar a tensao V¢, os transistores M30-M32 foram dimensionados da seguinte

forma:
-6
Wio _ 2-4 12) :10,14Mn/ N 20,30pm , (3.193)
Lso MP'COX'(I—VUO) -(1+7w-0,30) pm 2um
-6
Wi _ Wiz _ 2-4 102 =0,8128MIV N 3,25um . (3.194)
L1 Lax MP'COX'(1,35—VT31) .(1+;LP,1,35) pm 4pm

Finalmente, as dimensdes dos transistores M33-M35, que implementam V¢, sédo

-6
Wis _ Wi _ 2-4-10 2 _ 3,136MIV N 12,55pum | (3.195)
Lss L pe-Cox-(L11=Vrs) - (1+Ae-1,11) pm 4um
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-6
Wss _ 2-4 l? _45850m/ 9,15um .
Lss MN'COX'(I—VUS) '(1+7LN'0,78) pm 2um

(3.196)

3.6.10 Resultados de Projeto

Com a fase de projeto concluida, a Tabela 3.9 concentra as dimensbes calculadas para o
amplificador operacional rail-to-rail. Com estas dimensbes, a Tabela 3.10 apresenta as

caracteristicas de desempenho esperadas.

Tabela 3.9: Dimensoes calculadas para o amplificador operacional rail-to-rail

Dispositivo Ves (V) | Vos (V) | Ip (uA) | Dimenséo (um/um) | OBS
M1 1 0,46 18 91,05/ 2,00 -
M2A, M2B, M3A, M3B 1,04 2,24 4,5 26,70/ 4,00 -
M4, M5 1 0,3 18 41,80/ 2,00 -
M6, M7 1,2 0,7 9 7,50/2,00 -
M8 1 0,3 18 41,80/ 2,00 -
M9A, M9B, M10A, M10B 1,2 2,4 4,5 28,80/ 8,00 -
M11, M12 0,96 0,3 18 178,90/ 2,00 -
M13, M14 1,01 0,66 9 39,50/ 2,00 -
M15, M17 1,7 1,04 9 5,35/16,00 -
M16, M18 1,26 1,04 9 5,50/4,00 -
M19 0,96 1,5 40 389,20/ 2,00 -
M20 1 1,5 40 90,00/ 2,00 -

M21 2,04 0 0 31,05/2,00 12kQ

M22 1 0 0 261,80/ 2,00 12kQ
M23, M24, M25 1 1 4 40,10/ 4,00 -
M26, M27 1,5 1,5 4 1,90 /4,00 -
M28 1,31 1,31 4 3,85/4,00 -
M29 1 1,69 4 8,95/2,00 -
M30 1 0,3 4 20,30/ 2,00 -
M31, M32 1,35 1,35 4 3,25/4,00 -
M33, M34 1,11 1,11 4 12,55/4,00 -
M35 1 0,78 4 9,15/2,00 -

Cn, Cp - - - - 1pF
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Tabela 3.10: Desempenho calculado para o amplificador operacional rail-to-rail

Paréametro Valor calculado
Numero de transistores 39
Corrente de Polarizagéo 114puA
Tens&o de saida maxima 2,99V
Tensao de saida minima 0,01V
Ganho de malha aberta 127,5dB
FreqUéncia de ganho unitario 14MHz
Margem de fase 60°
FreqUéncia do polo da carga 24,25MHz
Frequéncia do zero 0

3.7 Resultados de Simulagao

Antes da execugado do layout do amplificador operacional rail-to-rail, seu desempenho foi
avaliado por meio de simulagdes com o auxilio do software Mentor Graphics. Os parametros
tipicos de simulagao para transistores NMOS e PMOS foram extraidos do arquivo cmos15tm [22].
Em geral, os testes de simulagido realizados com o amp-op rail-to-rail sao idénticos aqueles
descritos para o amp-op candnico (segao 2.6). Alguns testes diferem apenas nos limites de tensao
de entrada, visto que as excursdes de entrada e de saida para os amplificadores operacionais
canénico e rail-to-rail sao distintas.

Primeiramente, analisou-se a polarizagdo do amp-op. A partir das dimensdes calculadas
(Tabela 3.9), a andlise DC buscou otimiza-las a fim de atingir valores exatos para as tensbes e
correntes definidas na segao 3.6. Assim, as novas dimensoées dos transistores estao resumidas na
Tabela 3.11.
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Tabela 3.11: Dimensodes para o amplificador operacional rail-to-rail

Dispositivo Dimens&o calculada | Dimensao simulada
(um/um) (um/um)

M1 91,05/2,00 92,15/2,00

M2A, M2B, M3A, M3B 26,70/4,00 33,70/ 4,00
M4, M5 41,80/2,00 43,50/ 2,00
M6, M7 7,50/2,00 7,35/2,00

M8 41,80/2,00 43,50/ 2,00

M9A, M9B, M10A, M10B 28,80/ 8,00 19,20/ 8,00

M11, M12 178,90/ 2,00 148,80/ 2,00
M13, M14 39,50/ 2,00 39,25/2,00
M15, M17 5,35/ 16,00 6,70/ 16,00
M16, M18 5,50/4,00 8,25/4,00

M19 389,20/ 2,00 321,20/ 2,00

M20 90,00/ 2,00 92,55/2,00

M23, M24, M25 40,10/ 4,00 40,00/ 4,00
M26, M27 1,90/ 4,00 4,00/ 4,00
M28 3,85/4,00 6,00/ 4,00

M29 8,95/2,00 10,10/ 2,00

M30 20,30/2,00 16,70/ 2,00

M31, M32 3,25/4,00 4,00/4,00
M33, M34 12,55/ 4,00 16,00/ 4,00
M35 9,15/2,00 9,10/2,00

Pelo circuito da Figura 2.16, que mantém a estabilidade do amplificador operacional com
entrada nula, a corrente necessaria para polarizar sua estrutura interna é de 113,92uA, coincidindo

com o valor calculado.
Simulagbes da resposta em freqliéncia do amp-op em malha aberta, segundo o
procedimento da Figura 2.24, mostraram um ganho de 120dB e frequéncia de ganho unitario de

11,0MHz. Contudo, a margem de fase de 40° ficou abaixo do esperado, como mostra a Figura

3.19.
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Figura 3.19: Resposta em freqiiéncia do amp-op em malha aberta

Analisando o diagrama de pélos e zeros (Figura 3.20), nota-se um grande nimero de pares

polo-zero, conhecidos como doublets [19], e que resultam das capacitincias intrinsecas dos

diversos transistores que compdem o amplificador operacional rail-to-rail. Entretanto, a grande

maioria destas capacitancias foi desconsiderada na secdo 3.5 caso contrario uma analise

matematica da resposta em frequiéncia do amp-op tornaria-se inviavel.
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Figura 3.20: Pélos e zeros do amp-op em malha aberta

Para compensar este desvio na margem de fase, decidiu-se deslocar o zero w; para o semi-

plano esquerdo modificando os resistores de compensacgao. Atingiu-se a margem de fase de 60°

elevando as resisténcias de Ry e Rp de 1,364k para 12kQ. Pelas equagdes (3.185) e (3.187), as

dimensbes dos transistores M21 e M22 também foram ajustadas,
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Feito isso, o amp-op manteve o ganho de 120dB ao passo que a frequéncia de ganho

unitéario e a margem de fase subiram para 13,8MHz e 58° respectivamente (Figura 3.21),

aproximando-se dos valores calculados. Observa-se a presenga deste zero (proximo de -13MHz)

no diagrama de polos e zeros da Figura 3.22.
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Figura 3.21: Resposta em freqiiéncia do amp-op em malha aberta
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Figura 3.22: Pélos e zeros do amp-op em malha aberta

Em configuragdo follower (Figura 2.27), a resposta em frequéncia do amplificador
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operacional rail-to-rail € dada pela Figura 3.23.
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Figura 3.23: Resposta em freqiiéncia do amp-op realimentado

A realimentagdo negativa reposiciona polos e zeros do amp-op segundo a Figura 3.24.
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Figura 3.24: Pélos e zeros do amp-op realimentado

Para medir a excursao do sinal de saida, utiliza-se o procedimento da Figura 2.17. Como

esperado, os resultados (Figura 3.25) comprovam que a saida excursiona livremente entre -1,49V
e 1,49V (ou 0,01V e 2,99V).

121



______________

__________________________________________

05

————————————————————————————

————————————————————————————

Tensdo (V)
o

045

_________________________

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

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

Tempa (ms)

Figura 3.25: Simulacao da excursao de saida

A Figura 3.26 ilustra o procedimento utilizado para medir o slew rate do amplificador
operacional rail-to-rail. O capacitor externo de 15pF representa a capacitancia parasita da ponteira
de prova do osciloscépio. Conclui-se pela Figura 3.27 que o amplificador apresenta um slew rate

de +12,8V/us na transigéo positiva e -12,6V/us na transicao negativa.
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(b) Transi¢ao negativa

Figura 3.27: Simulagao do slew rate



demonstra que o tempo necessario para a saida estabilizar-se em 1% em relacdo a entrada é de

O tempo de estabilizacdo € medido conforme a Figura 2.22. A simulagao (Figura 3.28)

130ns para transicoes positivas e 120ns para transi¢des negativas.
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Figura 3.28: Simulac¢ao do tempo de estabilizagao

Os resultados de simulagio estao resumidos na Tabela 3.12.

Tabela 3.12: Desempenho simulado para o amplificador operacional rail-to-rail

Parametro Valor simulado | Valor calculado
Corrente de Polarizagéo 113,92pA 114pA
Tensao de saida maxima 2,99V 2,99V
Tensao de saida minima 0,01V 0,01v
Slew rate positivo 12,8V/us -
Slew rate negativo -12,6V/us -
Tempo de estabilizagéo positivo (1%) 130ns -
Tempo de estabilizagao negativo (1%) 120ns -
Ganho de malha aberta 120dB 127,5dB
FreqlUéncia de ganho unitario 13,8MHz 14MHz
Margem de fase 58¢° 60°
Frequéncia de -3dB 24 ,5MHz -
Fase em -3dB -125° -




3.8 O Circuito Integrado

O circuito integrado que foi produzido contém dois amplificadores operacionais rail-to-rail
quase idénticos, numerados “1” e “2”. O amp-op 1 possui um resistor de silicio policristalino em
ambas as malhas de compensacao ao passo que no amp-op 2 cada resistor foi substituido por um
transistor PMOS polarizado na regiao linear, cujos terminais de porta estdo conectados a um pino
externo. Para que a compensacao tenha efeito sobre o amp-op 2, este pino deve ser conectado a
fonte de alimentacao Vss.

Além dos amp-ops, o circuito integrado inclui quatro componentes passivos isolados: dois
resistores de silicio policristalino e dois capacitores. Apenas um resistor e um capacitor estao
protegidos contra carga eletrostatica enquanto os demais conectam-se aos pinos do
encapsulamento através de pads sem protecdo. Cada resistor é idéntico ao resistor de
compensacao do amp-op 1 enquanto cada capacitor isolado € composto na verdade por dois
capacitores conectados em paralelo, idénticos ao capacitor de compensacédo dos amp-ops.

Portanto, o circuito integrado contém ao todo dois amplficadores operacionais, dois
resistores de 12kQ2 e dois capacitores de 2pF. Seu encapsulamento é descrito na Tabela 3.13.

A Figura 3.29 apresenta uma fotomicrografia do circuito integrado completo, que ocupa uma
area de 2,81mm? (1840um por 1529um). Desconsiderando os pads (em destaque na Figura 3.30),
a area ocupada pelo circuito propriamente dito é de apenas 0,87mm? (1100um por 789um), como
mostra a Figura 3.31.

Uma das causas para o descasamento da tensdo de threshold entre transistores idénticos
ocorre devido a imprecisdo do processo durante a fabricagdo do circuito integrado. Para reduzir
este efeito sobre os transistores de entrada, foram utilizados pares diferenciais em estrutura cross-
quad. Entretanto, como a tensdo de threshold depende da temperatura, outra fonte de
descasamento resulta do gradiente de temperatura do substrato. Portanto, transistores idénticos
precisam ser posicionados em uma mesma regiao isotérmica em relagao as fontes de calor, caso
contrario a diferenca de temperatura entre os transistores provocara um descasamento de Vr .

Considera-se que os transistores de saida representam as fontes de calor mais significativas
no substrato devido ao grande fluxo de carga através destes transistores para a carga externa.
Portanto, o layout dos amplificadores operacionais rail-to-rail foi desenvolvido de forma a
concentrar os transistores de saida em uma mesma regido. Assim, o comportamento térmico dos
quatro transistores de saida assemelha-se a uma fonte de calor pontual. A partir de entao,
distribuiu-se os demais transistores de cada amplificador operacional sobre linhas isotérmicas em
relacdo aos transistores de saida, principalmente as estruturas cross-quad que compdem os pares

de entrada rail-to-rail. Além disso, evitou-se aproximar os transistores de entrada dos transistores
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de saida. Todas estas precaugdes [18] resultaram em uma estrutura duplamente simétrica,

apresentada na Figura 3.31.

Tabela 3.13: Pinagem

do encapsulamento

Pinos Fungao Observagao
1
12 L
13 Sem ligagao -
24
g Terminais do capacitor 1 pad com protecao de diodos e resistor de 200Q
4
5 Vss / Vsustrato pad de Vss
9
6 Saida do amp-op 1 pad com protecao de diodos
7 Saida do amp-op 2 pad com protecao de diodos
8 Controle da compensagéo do amp-op 2 | pad com protecéo de diodos e resistor de 200Q
1(1) Terminais do capacitor 2 pad sem protecao
14
23 Voo pad de Vpp
15 Entrada inversora do amp-op 2 pad com protecéo de diodos e resistor de 200
16 Entrada ndo-inversora do amp-op 2 pad com protecéo de diodos e resistor de 2002
]g Terminais do resistor 2 pad sem protecao
19 - , ~ .
20 Terminais do resistor 1 pad com protecao de diodos
21 Entrada ndo-inversora do amp-op 1 pad com protecéo de diodos e resistor de 2002
22 Entrada inversora do amp-op 1 pad com protecéo de diodos e resistor de 2002

IR

Figura 3.29: Fotomicrografia do circuito integrado completo
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Figura 3.30: Fotomicrografia dos pads do circuito integrado

Figura 3.31: Fotomicrografia dos amplificadores operacionais
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3.9 Resultados Experimentais

Foram recebidas quatro amostras do amplificador operacional rail-to-rail, nomeadas “A”, “B”,
“C” e “D”. Os testes descritos a seguir foram realizados em todas as amostras, tanto do amp-op 1
quanto do amp-op 2, totalizando 8 amplifcadores operacionais testados.

Os equipamentos utilizados para as medidas experimentais foram os mesmos da

caracterizacdo do amp-op candnico (seg¢ao 2.8).
3.9.1 Caracterizacao dos Componentes Passivos

A caracterizacao dos resistores através do método de quatro fios resultou na Figura 3.32.

12.2
12,15 |] R RRIEELEELELEELELELERLRLE
12.1 L
E Eroms “ e
g g T
g g 12 ——————————————————————————————————————————————————————
177 G SO SRS SO
o o ‘ I : : : 1
|I.|'||_."ll.lll‘. Mgy Rt i \
o il o
I ! \ 1
I R i e e e
18 SID 160 1%0 2DID 250
Corrent (uA) Corrent (uA)
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Figura 3.32: Medida dos resistores

Realizando uma média dos valores de resisténcia para correntes acima de 150uA obtém-se
a Tabela 3.14.

Tabela 3.14: Medida dos resistores

Amostra | Resistor com protecéo (Q2) | Resistor sem protegao (Q2)
A 11948 11903
B 12077 12117
C 11900 11879
D 12077 12028

Analisando os dados da Tabela 3.14, conclui-se que o desvio maximo em relagdo ao valor

esperado de 12kQ é de apenas 121Q (1,01%). O desvio maximo entre resistores de um mesmo
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substrato é de apenas 48Q (0,40%). Ja a diferenga entre resistores em substratos diferentes ndo
ultrapassa 237Q (1,98%). Por estes resultados, comprova-se a grande linearidade e precisdao do
processo de fabricagao para resistores de silicio policristalino.

Por sua vez, a medida de capacitancia dos capacitores sem protecido apresentou os

resultados da Tabela 3.15.

Tabela 3.15: Medida dos capacitores

Amostra | Capacitor sem protecéo (pF)
A 5,52
B 5,44
C 5,49
D 5,46

Assim como no circuito integrado do amplificador operacional candnico, as medidas contidas
na Tabela 3.15 ndo sado confidveis devido as capacitancias parasitas associadas ao capacitor
integrado. Neste caso, a capacitancia parasita resultante do encapsulamento é da ordem de 1,6pF.
Além disso, para o processo 0,6um da AMS, o acoplamento capacitivo entre pad e substrato é de
4pF [42].

O fato dos resistores coincidirem com o valor previsto garante que a frequéncia do zero é
préxima do esperado. Ja a auséncia de medidas precisas do capacitor integrado impede que a
frequéncia do pdlo dominante seja verificada. Entretanto, a capacitancia de 4pF entre o substrato e
0 pad de saida do amp-op aumenta sua carga externa total, deslocando o pdlo da carga para

baixas frequéncias, degradando em parte sua banda e margem de fase.
3.9.2 Caracterizacao dos Amplificadores Operacionais

Iniciou-se os testes do amplficador operacional rail-to-rail medindo sua corrente de
polarizacdo através do circuito da Figura 2.16. Assim como ocorreu com 0 amp-op candnico,
descobriu-se apos a execugao do layout que os pads de Vpp estdo em curto-circuito por meio de
uma trilha de metal existente no proprio pad. Como uma trilha de metal semelhante foi encontrada
também nos pads de Vss, estes também encontram-se em curto-circuito.

A corrente através dos terminais de alimentacao nas quatro amostras variou entre 292uA e
312uA. Como a corrente através do estagio de saida equivale a 35,1% do consumo total do amp-
op, atribuiu-se esta variagdo da corrente de polarizagdo a tensao de saida nao nula. A medida de
300uA corresponde a amostra em que as tensdes de offset s&o minimas, portanto cada amp-op

consome aproximadamente 150pA.
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Em seguida, mediu-se a excursado do sinal de saida. Pelo procedimento da Figura 2.17, a
excursao de saida atingiu os niveis de -1,46V e 1,44V (ou 0,04V e 2,94V). A Figura 3.33 confirma

os valores esperados.

Tek Run: 250kS/s Hi Res

C1 High
500mv

C1 Low
—480mVy

E]

C2 High
1.44°V

C2 Low
—-1.46 ¥V

ehi S00mv &% Ch2 S00mv & M 200ps Chi # 0V

Figura 3.33: Medida da excursao de saida

Para medir a excurs&o do sinal de entrada, utilizou-se o circuito da Figura 3.34, semelhante
ao utilizado pelo amplificador operacional canénico (Figura 2.19). Desta forma, a excursdo de
entrada compreende a faixa entre -2,04V e 2,09V (ou -0,54V e 3,59V), como na Figura 3.35.

0.5v +vDC +1.3v

TkHz /\/\

-0.8Y +vDC

Figura 3.34: Procedimento de medida para excursao de entrada
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1.01v 1.02v
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=

C1 Max : : : C1 Min
2,09V - : : : : -2.04V

Chi—730mv — ChZ 750mvV W 200ps Ch1 # 1.56V Chi—730mv — ChZ 750mvV W 200ps Ch1 # =1.55V

(b) Tensao de entrada maxima (a) Tensao de entrada minima
Figura 3.35: Medida da excursao de entrada

Uma vez conhecidos os limites minimo e maximo tanto da entrada quanto da saida, mediu-
se a tensdo de offset na entrada em fungéo de sua tensdo de modo-comum (Figura 2.35). Pela
Figura 3.36 observa-se que o uso de pares diferenciais cross-quad foi eficaz em reduzir a tenséo
de offset quando comparada ao amplificador operacional canbnico (seg¢do 2.8.2). Entretanto, a
tenséo de offset ainda varia significativamente entre os amp-ops, mesmo entre aqueles difundidos
no mesmo substrato. Para tensées de modo-comum préximas a -1,5V, a tensdo de offset medida
corresponde ao descasamento dos transistores PMOS. Para tensdes proximas a 1,5V ocorre o
inverso: a tensao de offset medida resulta apenas do descasamento dos transistores NMOS. Nas
proximidades de 0V, ambos os pares estdo em operacdo, de forma que a tensido de offset na
entrada deriva dos dois descasamentos. Entretanto, observou-se que ndo ha qualquer relacao

matematica entre esta tensao de offset e aquelas medidas nos extremos da excursao.
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Figura 3.36: Medida da tensao de offset

A Figura 3.37 mostra o circuito utilizado para a medida do slew rate na saida do amplificador
operacional rail-to-rail. Este procedimento diferente da Figura 2.20 apenas pela maior excursao do
sinal de entrada. Um amp-op com compensacao passiva atinge até 27,4V/us na transicdo positiva
e -19,1V/us na negativa (Figura 3.38) enquanto o slew rate de um amp-op com compensagao ativa
alcanca até 49,4V/us na transicao positiva e -38,4V/us na negativa (Figura 3.39).

1.8 +1.3%

1KHZ

-1.8v

Figura 3.37: Procedimento de medida para slew rate
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Figura 3.38: Medida do slew rate para amp-op com compensagao passiva
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Figura 3.39: Medida do slew rate para amp-op com compensagao ativa

Curiosamente, os resultados experimentais superaram as medidas de simulacado (Figura
3.27) enquanto o slew rate do amp-op com compensagao ativa é duas vezes maior que o slew rate
do amp-op com compensacédo passiva. E um fato inesperado visto que a Unica diferenca entre os
amp-ops € o resistor de compensacao, além de que, em teoria, o resistor de compensagao nao
afeta o slew rate do estagio folded-cascode [8].

A medida do tempo de estabilizagdo baseou-se no procedimento da Figura 2.22. Os
resultados (Figura 3.40) demonstram que o tempo de estabilizagdo é praticamente o mesmo entre
os amp-ops 1 e 2. Contudo, observou-se uma resposta demasiadamente oscilatéria, degradando

significativamente o tempo de estabilizagao se comparado com os resultados de simulagao (Figura
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3.28). Enquanto o tempo de estabilizagdo para transi¢gdo positiva € um pouco menor que para

transicao negativa, os tempos medidos variam em torno de 1us aproximadamente.

Tek Run: 100MS/s Average

E]

=
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(a) Transigao positiva
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Average
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M 250ns Chiv 0V

(b) Transi¢ao negativa

Figura 3.40: Medida do tempo de estabilizagao

A oscilagdo excessiva no tempo de estabilizagcdo € resultado do baixo fator de

amortecimento do amp-op realimentado, o que indica uma estreita margem de fase.

A resposta em frequéncia foi medida utilizando o amplificador operacional como follower

(Figura 2.27). Todos os amp-ops apresentaram resultados muitos proximos: ganho de -3dB em
torno de 5,85MHz com fase de -141° (Figura 3.41).
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Figura 3.41: Resposta em frequiéncia do amp-op realimentado

A Figura 3.41b comprova o que foi previsto anteriormente: a margem de fase do amp-op é

muito estreita, uma vez que a fase do amp-op realimentado esta muito préxima de -180°. A Figura
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3.41a demonstra que a causa desta pequena margem de fase € a reduzida banda de freqiéncia
do amp-op.

A reducao inesperada da banda do amp-op pode resultar de dois fatores. O primeiro seria
um valor excessivamente alto do capacitor integrado, assim como no caso do amp-op canénico e
como sugere a caracterizagdo dos capacitores na segao 3.9.1. Contudo, a causa mais provavel
seria a presenga de pares polo-zero nao considerados na analise da secdo 3.5 mas que foram
observados durante a simulagédo (seg¢ao 0). Por exemplo, o ganho do amplificador realimentado
(Figura 3.41a) apresenta um pico que ndo corresponde a sistemas de segunda ordem. E uma

evidéncia da presenca de doublets na resposta em frequéncia do amplificador operacional rail-to-

rail.

3.10 Consideragoes Gerais dos Resultados

Os resultados experimentais estdo reunidos na Tabela 3.16.

Tabela 3.16: Desempenho medido para o amplificador operacional rail-to-rail

Paréametro Valor medido Valor simulado | Valor calculado
Corrente de Polarizagéo 146pA a 156pA 113,92pA 114pA
Tensao de saida maxima 2,94V 2,99V 2,99V
Tensdo de saida minima 0,04V 0,01v 0,01V
Tensao de entrada maxima 3,59V - -
Tensédo de entrada minima -0,54V - -
Tensao de offset 0,76mV a 5,34mV - -
Slew rate positivo 27,4V/us a 49,4V/us 12,8V/us -
Slew rate negativo -19,1 V/us a -38,4V/us -12,6V/us -
Tempo de estabilizagao positivo (1%) ~1us 130ns -
Tempo de estabilizacao negativo (1%) ~1us 120ns -
Ganho de malha aberta - 120dB 127,5dB
FreqUéncia de ganho unitario - 13,8MHz 14MHz
Margem de fase - 58° 60°
Freqléncia de -3dB 5,85MHz 24,5MHz -
Fase em -3dB -141° -125° -

Concluiu-se que o projeto do amplificador operacional rail-to-rail foi adequado, visto que seu
comportamento para baixas freqiéncias coincidiu com o esperado. Por exemplo, a excursao do

sinal de saida atinge perfeitamente os terminais de alimentacdo enquanto a excursao do sinal de
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entrada extende-se além de Vpp e Vss.

Ja sua resposta em altas frequiéncias ficou abaixo do esperado. Certamente a capacitancia
parasita entre o substrato e o pad de saida contribui para isso. Mas outros fatores podem ser o
capacitor de compensacao acima do projetado e pares polo-zero introduzidos pela estrutura
folded-cascode. Entretanto, a analise descrita na segdo 3.5 ja € demasiadamente complexa, de
forma que considerar estes pares poélo-zero resultaria em uma analise simbdlica inconclusiva. Pela
mesma razao desconsiderou-se a presenca dos poélos weiny € Werp Na compensacgao Miller, descrita
na secao 3.5.5.

Para o projeto de futuros amplificadores operacionais rail-to-rail, sugere-se um estudo mais
aprofundado da estrutura rail-to-rail adotada a fim de identificar suas capacitancias parasitas mais
importantes. Feito isso, a metodologia de projeto deve ser revisada para garantir que o efeito
destas capacitancias parasitas possa ser efetivamente reduzido.

Assim como ocorreu com o amplificador operacional canbnico, observou-se em altas
freqliéncias que o resistor ativo de compensacgao provoca uma ligeira distor¢cdo da saida do amp-
op. Entretanto, a causa de distorcao mais significativa resulta da propria estrutura rail-to-rail do
estagio de entrada. O chaveamento dos estagios folded-cascode complementares provocado por
sinais de entrada de grande amplitude é o grande responsavel por distor¢ées no sinal de saida. E
a variagcao da banda do amp-op em fungdo da tensdo de modo-comum sé tende a agravar o

problema.
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4 CONCLUSOES

O procedimento de projeto aplicado aos amplificadores operacionais candnico e rail-to-rail foi
extremamente lucrativo, uma vez que o conhecimento do autor evoluiu consideravelmente no que
diz respeito ao projeto de amplificadores operacionais integrados e conseqiientemente de circuitos
integrados analdgicos em geral.

Ficou comprovado por exemplo que, através de uma analise detalhada do amp-op a ser
projetado, obtém-se as informacgdes que relacionam seu dimensionamento com as caracteristicas
de desempenho desejadas. A mesma analise também aprimora o senso critico do projetista,
através do qual ele é capaz de simplificar o projeto sem comprometer os resultados. Como
exemplo, tem-se o tratamento dado ao amplificador operacional canbnico: pela ado¢cao de um
conjunto apropriado de equagdes, seu ganho de malha aberta e sua excursdo de saida foram
completamente determinados definido-se apenas algumas tensées e uma corrente de polarizago.
N&o foi necessario calcular as dimensbes de nenhum transistor.

O comportamento em baixa freqiéncia tanto do amplificador canénico quanto do
amplificador rail-to-rail comprovou que a metodologia de projeto foi adequada em ambos os casos.
Ja o comportamento em alta frequéncia dos amp-ops ficou aquém do previsto pelo projeto e pelas
simulacgdes. Observando os resultados experimentais concluiu-se também que a utilizagdo de
resistores ativos na compensacédo dos amp-ops nao foi bem sucedida pois provoca distor¢do do
sinal de saida e desvio em sua resposta em frequéncia.

O projeto do amplificador operacional rail-to-rail evidenciou que a compensagéao Miller no
estagio de saida é muito util pois permite que o pdolo da carga seja deslocado para altas
frequéncias pelo aumento da corrente de polarizagdo dos transistores de saida. Conclui-se entéo
que esta técnica é mais adequada também ao amplificador operacional candnico, uma vez que a
compensagao Miller em seu estagio de saida reduziria a influéncia indesejada do pdlo da carga e
conseqlentemente melhoraria sua resposta em altas freqtiéncias.

Quanto ao amplificador operacional rail-to-rail, uma alternativa para melhorar sua resposta
em altas freqléncias seria um estudo mais minucioso de sua estrutura interna a fim de identificar
as capacitancias que deterioraram sua banda de frequéncia. Com base nestas informagdes
adicionais, a metodologia de projeto seria revisada para garantir que a influéncia destes parasitas

fosse definitivamente minimizada. Caso este estudo ndo seja capaz de aprimorar a resposta em
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freqliéncia do amp-op rail-to-rail, a alternativa seguinte seria a adogao de uma topologia rail-to-rail
alternativa.

Apesar de nao ter atingido as metas definidas, os resultados praticos foram perfeitamente
validos pois concretizaram uma regra bastante difundida no ambiente de projeto de circuitos
analdgicos: a formagao de um projetista de circuitos analégicos competente da-se nao apenas
pela leitura constante de livros técnicos e artigos em revistas especializadas nem se resume ao
uso de programas de simulagao para avaliar uma metodologia de projeto. Pelo contrario, o grande
fator que contribui para o aprimoramento do conhecimento resulta do acumulo de experiéncia
obtida a partir de resultados praticos e a capacidade de solucionar problemas que a teoria e os

programas de simulagdo nao prevéem.
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