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RESUMO

Este trabalho analisa os critérios e técnicas de projeto para compensagao
em freqiéncia de amplificadores operacionais em tecnologia CMOS. Foram
projetados 10 amplificadores operacionais (amp-ops), incluindo amplificadores de
dois e de trés estagios de ganho. Serdo usados os parametros de consumo,
frequéncia de ganho unitério e estabilidade na comparacéo do desempenho e uso
de determinado método de compensacéo em freqiiéncia. Mostraremos, fambém,
como ocorre a movimentagao dos polos no circuito. Em especial, para o
amplificador de dois estagios, foram relacionados os parametros gue influenciam
nessa movimeniacao.

Ao projetar estes amplificadores foram estabelecidas as seguintes
especificagbes: no caso dos amplificadores de dois estagios, a tensdo de

alimentacao é simétrica (£2V), carga composta de um resistor de 100kQ em
paralelo com um capacitor de 50pF, ganho DC minimo de 60dB, freqiéncia de
ganho unitario de 1MHz . Para os amplificadores de trés estagios , a tensdo de
alimentagdo é de +15V, carga composta de um resistor de 25kQ) em paralelo
com um capacitor de 50pF, ganho DC minimo de 100dB e frequiéncia de ganho

unitario de 1MHz .
ABSTRACT

This dissertation analyzes the project techniques used in frequency
compensation of CMOS operational amplifiers (op-amps). A collection of 10 op-
amps, including two and three stages amplifiers was fabricated for test. Power
consumption, unity gain frequency and stability were aimed for performance
comparison. Poles movement analysis was extensively exploited in circuits
understanding. Specially, for the two-stage amplifier, poles movement condition
was obtained.

Two distinct specifications were focused. For two stage amplifiers,

specifications included nominal power supply of +2V, an external load of 100kQ



in parallel with 50pF, a minimum open-loop gain of 60dB and a unity gain
frequency of 1MHz. A more rigorous specification were aimed for three stage
amplifiers: 15V power supply, minimum DC gain of 100dB and 1MHz unity
gain frequency driving an external load of 25kQ in parallei with 50pF .
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Capitulo 1
Introducao

Trés influéncias tém mudado, nos Ultimos tempos, a tendéncia dos projetos
de circuitos integrados. A primeira é a crescente demanda por circuitos mixed-
signal [1], [2] que integram circuitos analogicos e digitais em um mesmo substrato.
A segunda influéncia diz respeito ao escalonamento, cada vez mais intenso, dos
processos de fabricagao [3], [4]. A terceira, e mais importante, & a necessidade
crescente de operagac em baixa tens&o € com o minimo possivel de poténcia
consumida, ou seja, baixa poténcia [5].

Para tentar lidar com essas novas tendéncias, um vasto universo de novos
circuitos analogicos tem surgido, dentre os quais se destacam as novas estruturas
de amplificadores operacionais [6], [7], que por sua vez trouxeram novos desafios
relacionados a estabilidade em freqiéncia.

Foi com ¢ intuito de entender e de aplicar mecanismos eficientes de
compensagio em freqiiéncia no projeto de amplificadores operacionais que este
trabalho foi desenvolvido. Para isso, foram projetados 10 amp-ops, cada um
implementando um mecanismo de compensagao em freqiiéncia distinto:
compensagéo Miller (MC), compensagéo Miller com compensacao de zero por
resistor (MCNR), compensacéo Miller com compensagéo de segundo pélo por
zero de multi-caminho (MCMPC), compensagéao Miller com compensagéo de zero
por multi-caminho (MCMZC), compensagéo Miller aninhada (NMC), compensacéo
Miller aninhada com compensagéo de zero por resistor (NMCNR), compensagéo
Miller aninhada com compensacéo de segundo polo por zero de multi-caminho
(MNMC), compensagéo Miller tipo g, —C aninhada (NGCC), compensagédc Miller
aninhada com compensagio de zero do semiplano direito por multi-caminho
(NMCF) e, por fim, compensagéo Miller com controle de fator de amortecimento
(DFCFC).

Foram estudados e implementados amplificadores de transcondutancia [7],
[8], [9] de dois e de trés estdgios. Para os amplificadores de dois estagios foi



estabelecida como carga uma associacdo paralela de R=100kQ e C=50pF.
Para os de trés estagios, R =25kQ e C =50pF.

As estruturas de compensacéo citadas acima s&o resumidas e mostradas
atraves de diagrama de blocos na Figura 1-1.

Este trabalho esta dividido em 6 capitulos. Os métodos de compensacao
em freqliéncia s&o analisados de uma forma cronoldgica-evoiutiva de forma a dar
uma visédo evolutiva do assunto. Apds esta introdugdo, o Capitulo 2 trata do
projeto de amplificadores de dois e trés estagios, analisando seu comportamento
tanto em baixas como em altas freqiéncias. O Capitulo 3 analisa as varias
estruturas de compensacéo em freqtiéncia de amplificadores de dois estagios. O
Capitulo 4 utiliza dos conhecimentos adquiridos no capitulo anterior para analisar
as estruturas de compensacao em freqiiéncia de amplificadores de trés estagios.
Nestes dois ultimos capitulos foram estabelecidos critérios para se calcular os
componentes das estruturas de compensagdc em fungio de parametros do
circuito. O Capitulo 5 traz a implementacdo e os resuitados experimentais. No
Capitulo 6 ¢ apresentada a conclusdo do trabalho. Finalmente, o Apéndice Ae o
Apéndice B fazem uma revisdo de teoria de rede, modelamento e analise na
freqiiéncia pelos métodos de Bode e de Nyquist, mostrando como aplica-los a
amplificadores operacionais.
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Capitulo 2
Amplificador Operacional de
Transcondutancia

Diferente dos amplificadores operacionais’' comerciais, os amplificadores
implementados neste trabalho, que serviram como prova material dos estudos
realizados, n&o incorporam um estdgio de saida, seja ele do tipo seguidor de
tensio ou inversor. Sendo assim, seria mais apropriado considera-los
amplificadores de transcondutdncia (em inglés, OTA - Operational
Transconductance Amplifier), tal como é comum vé-los citado na literatura. Porém,
ao conectar uma carga ho seu terminal de saida e considerarmos a tens&o sobre
a carga como sendo a variavel de saida, estes amplificadores assumem a forma
de um amplificador de tensdo, podendo, portanto, manter a denominagéo de amp-

op.

2.1 AMPLIFICADOR OPERACIONAL DE DOIS ESTAGIOS

O amp-op de dois estagios € constituido de um par diferencial de entrada,
que perfaz o primeiro estagio de ganho, e o segundo estagio de ganho que é
composto por um simples transistor polarizado em fonte comum [8], [10]. As
Figura 2—-1a, Figura 2—1b e Figura 2-1c apresentam, respectivamente, o diagrama
de blocos, a topologia e o circuito equivalente de pequenos sinais para baixas
frequéncias do amplificador de dois estagios.

Foram projetados trés amplificadores deste tipo. Nestes trés casos foram
estabelecidas as seguintes especificagbes: tensdo simétrica de +2V, ganho

minimo em baixas freqiiéncias de 60dB, ou seja 1.000%, e produto ganho-

' O nome amplificador operacional é atribuido a Ragazzini et al. [11] que demonstrou que um
amplificador eletrdnico ideal de alto ganho pode realizar operagbes arbitrarias na variavel
laplaciana s.



banda, a priori, de 1 MHz para uma carga resistiva de 100kQ em paraleio com um

capacitor de 50pF . As especificacdes do processo sdo dadas em [12] e [13].

R=1/q,
Gess _ Joss

(c)
Figura 2-1. Amplificador de dois estagios. (a) Diagrama de blocos. (b)
Esquema elétrico do amplificador (¢} Modelo de pequenos sinais em baixas
freqléncias.



2.1.1 POLARIZAGAO

O estagio de saida foi polarizado com uma corrente de 20uA , o suficiente
para garantir a excursdo de +2V sobre a carga resistiva de 100kQ. Projetando
esta corrente para os transistores de entrada temos, entdo, 20pA em cada

transistor PMOS do par diferencial de entrada. Desta forma, a polarizagao do par
diferencial é dada por uma fonte de 40pA. Apesar desta polarizagdo garantir

ganhos de fensdo moderados e excursdo de saida, a taxa de subida na saida é
prejudicado. Para a carga capacitiva de 50pF e sem compensagdo temos uma

taxa de subida (TxS} dado por
|Ism| =C, -TxS=>TxS=0,4%S. -1

O valor baixo da taxa de subida na saida é uma conseqiiéncia de um
compromisso entre o valor do capacitor de compensacdo - portanto, a area
ocupada - e consumo de poténcia. Como sera visto, o valor do capacitor de
compensagao é inversamente proporcional ao valor da transcondutancia do
transistor de saida. Assim, para aumentar da taxa de subida € necessario
aumentar a corrente do transistor de saida e, portanto o consumo. Por outro iado,
0 aumento da corrente faz aumentar sua transcondutancia e, deste modo, diminuir
o capacitor de compensagao. Assim, o equilibrio entre baixo consumo e area
ocupada pelo capacitor de compensagéio depende das especificagdes do projeto.
Neste projeto foi optado pelo favorecimenio de um baixissimo consumo em
detrimento da area e da velocidade.

Para o primeiro estigio foram definidas as polarizagdes mostradas na

Figura 2—2 a seguir e resumidas na Tabela 2-1.



V, =1V

V, =1,1V
V, =-09V
Figura 2-2, Definicdo dos Tabela 2-1. Definicdo dos
pontos de polarizagio para valores de tensio do estagio
o estagio de entrada do de entrada para o amp-op de
amp-cop de dois estagios. dois estagios.

A tens&o no ponto A em relacdo ao terra foi escolhida de forma a polarizar a
fonte de corrente M7 na saturagdo. A tensa@o dreno-fonte de saturacdo em M7 é

dada por |VDSWM? =Vgeur — Vou =1-0,85=150mV . Isso permitiria que a tensao

no ponto B fosse até aproximadamente 1,8V . Porém, para a corrente de 40uA e
tenséo Vg, =-1,8V em M1 o ganho do primeiro estagio seria reduzido, pois

diminui-se o valor do comprimento W dos transistores M1 e M2. Deste modo
optou-se por um valor de tensdo menor no ponto B de modo a garantir uma
transcondutancia maior em M1 e M2. O valor da tens3c no ponto B foi de 1,1V em

relagdo ao terra. A tensdo no ponto C deve ser a menor possivel. No entanto,
como esta tenséo € a tensdo de porta do transistor M3 e M4 ela esta limitada a

tensdo de limiar do transistor NMOS. Foi escolhido V. =-0,9V em relagdo ao

terra para este ponto.

A escolha da maior tensdo possivel no ponto B e da menor tensdo possivel
no ponto C é guiada pela maximizacdo da excurséo da tensio de modo comum.
Porém, o projeto ndic se fixou de forma rigorosa nesse requisito, pois o interesse
era obter um aito ganho de tensao em detrimento a outros requisitos.



Para garantir que a tenséo no ponto D seja igual a tensao no ponto C, ou
seja, V, =-0,9V em relagdo ao terra, o tamanho dos transistores M1 e M2 do par
diferencial e M3 e M4 do espelho de corrente é feito igual.

Considerando o casamento entre M1 e M2, e M3 e M4 perfeito, e portanto
Qy: =GOz © QUE Gys = Jus, POdemos calcular as dimensbes dos transistores e o

ganho de pequenos sinais do primeiro estagio.
w

Deste modo, para a equagéo do transistor |, =%-pN . Cex ""l'_—'(ves -V, Y
18], [14] ou I, =K’-%-(VGS _V,,F, onde K'=K/2, sendo K chamado de

parametro de transcondutdncia [12] com unidade de A/V? e para uma
alimentagdo simétrica de +2V, temos para os transistores M1 e M2 do par

diferencial PMQS

Wy, Wy, by 20-107° 20
= == = . A 2-2
Lus  Lwe K- (Ves - Vix )2 40-10 % . (1 05— 0,825)2 1 (2-2)
Para o par M3 e M4 do espelho de corrente NMOS temos
Wi _ Wi 20-10°° 75
- . - = : 2-3
Lus L 110-104_(1,1_0,33)2 1 (2-3)

E para a fonte de corrente PMOS, formada pelo transistor M7 que polariza o
estagio de entrada temos

W,, _ 40-10° 171
T a0.10-% ~ . (2-4
Ly 40-10°/.(0,93-0822f )

Para M7, o valor de V., obtido na simulag3o foi 0,93V em vez do valor de

1V definido na Tabela 2-1. Apesar da pequena diferenga em relacédo ao valor



nominal - apenas 4% - a diferenga nas dimensdes do fransistor & substancial -
78%.

O segundo estagio possui uma polarizagdo que é conseqliéncia da
polarizagdo do primeiro estagio. A Figura 2-3 mostra as tensbes de polarizagéo

para o segundo estagio do amplificador € a Tabela 2-2 resume os valores dessas
tensoes.

®—| M6

V, =1V
V, =11V

o—[ w5 Ve =0V

®

Vs
Figura 2-3. Definicio dos Tabela 2-2. Definiggo dos
pontes de polarizagéo para valores de tenszo do
o segundo estagio do amp- estagio de entrada para o
op de dois estagios. amp-op de dois estagios.

Para garantir uma margem de fase em torno de 60° o segundo pélo w,,

deve estar por volta de uma oitava acima da freqiéncia de ganho unitario [9). Para

uma freqliéncia de ganho unitaric w, =2-7-1-10° fa%, teriamos

Wpp =2-71-2-10° ra% e seria necessario ter uma corrente minima em M5 dada

pela expressao [8]

| - Co

DM5yn [ 1 }( 3 . 2'sz ]’ (2-5)
Vesus = Vrun ) (Wpp My '(Vesw - VTHN)

10



onde y, € a mobilidade dos portadores do tipo N. A capacitancia C, € a
capacitdncia vista do dreno do transistor M5. Neste caso, temos a capacitancia
vista do dreno aproximadamente igual capacitincia da carga, ou seja,

C, =C, =50pF. Fazendo as substituicdes obtemos uma corrente minima de

lys = 7 WA . Portanto adotamos Iy = 20pA , pois assim

LM5 - LM4 - LL3

WMS WM4 WM3 _ -_7_"1_5 . (2'6)

Para que a tensao de saida seja zero é necessario que a corrente da fonte
formada pelo transistor M6 seja igual a corrente de M35, ou seja, 20 MA . Para isso,

basta fazer W, aproximadamente metade da dimensao de W,,, pois ambos 0s

transistores possuem o mesmo valor de tens3o entre porta e fonte. Da mesma

forma, para que M8 também conduza 40pA com o mesmo Vs de M7, as

dimenses de M8 e M7 devem ser iguais. Portanio

WNV
Wie _ by _ 92,5 (2-7)
Lis 2 1
e
Wis _ Wiy _185
Lo Le 1 &%)

2.1.2 GANHO EM BAIXA FREQUENCIA

O ganho do estagio de entrada é projetado para ser muito maior que o
ganho do segundo estagio. Este critério visa garantir um ganho DC moderado, ja
que o ganho do segundo estagio € baixo devido a baixa resisténcia de saida

proporcionada pela carga.

11



O ganho em baixas freqiiéncias para o primeiro estagio € o ganho de um
par diferencial tendo como carga um espeiho de corrente e alimentado por uma
fonte de corrente. O par diferencial, juntamente com o espelho de corrente,
transforma tensdo diferencial de entrada em uma variagdo de corrente. Para
pequenos sinais, essa variagdo é linear e proporcional a tensio de entrada. A
variacdo de corrente gerada flui por uma resisténcia de saida incremental no
dreno de M4 e M2. Esse fluxo de corrente sobre a resisténcia de saida gera uma
tensao incremental de saida. A relacao entre as variagbes da tensio de saida e as
variagbes da tenséo de entrada resulta no ganho de pequenos sinais do primeiro
estagio do circuito da Figura 2-1b. Assim, o ganho A, do primeiro estagio em

baixas freq{iéncias & dado por [9]

G

Az—=M__
O0s2 * Ypsa

11

, (2-9)

onde g, € a transconduténcia do transistor M1, g,;, € a condutancia de saida do
transistor M2 e g, € a condutancia de saida do transistor M4. O valor de A,

considera o par diferencial PMOS e o espelho de corrente NMOS perfeitamente
casados, além de considerar a resisténcia de saida da fonte de corrente M7
infinita. Esta aproximagdo € muito boa para calculos praticos e apresenta uma boa
concordancia com as simulagdes.

Em baixas freqiéncias, o segundo estagio nio carrega a saida do primeiro
estagio. Desta forma, para saber o ganho DC total, basta calcular o ganho do
segundo estagio e multiplicar pelo valor do ganho do primeiro.

O ganho em baixas freqiiéncias do segundo é o ganho de um amplificador
fonte comum. Pequenas variagdes de tensaoc na poria de M5 geram pequenas
variagbes de corrente no drenc de M5. Esta corrente de dreno incremental sente
uma resisténcia incremental, dada pela resisténcia de saida da fonte de corrente
formada por M6 em paralelo com a resisténcia da carga em paralelo com a
resisténcia no dreno de M5. O produto da corrente pela resisténcia incremental
equivalente resulta na tensao incremental de saida do segundo estagio. A relagéo
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entre esta tensdo e a tensdo de entrada deste estagio é o ganho de pequenos
sinais do segundo estagio do circuito da Figura 2-1b.
O ganho A, do segundo estagio é dado aproximadamente por [9]

Ay = —— s (2-10)

Upss +90ss T 9L

A expressao para calcular g, pode ser obtida a partir dos parametros de
grandes sinais [8]. O valor de g, € dificil de calcular, por isso mesmo €

normalmente impreciso. Uma estimativa razoavel do seu valor pode ser obtida
com a expressao [8], [9]

Ip

Iy _dp

90351—__“"1 ' (2-11)
7L+\fDS A

onde o parametro A é o fator de modulagéio de canal. A modulagao de canal &

dificil de se modelar e calcular, dai a imprecisdo no resultado de gys. De forma

geral o valor da resisténcia de saida g = % esta na faixa de varias centenas
DS

de kiloohms até alguns megachms para o transistor MOS saturado. Uma
aproximacéo plausivel & considerar 2, = 0,01 e &, =0,02 paraa tecnologia usada
[8]. Esses valores de modulacéo de canal séo valores préticos e conduzem a
aproximagbes razoaveis nos resuitados das condutancias de saida para a maioria
dos casos. Um valor mais preciso pode ser encontrado a partir do arquivoe de
parametros de simulagdo gerado pelo simuiador. Para as dimensdes calculadas

temos as condutdncias de saida g., =5-107Q" e gpe, =3.9-107Q7. A

transcondutancia € dada por g, =\[2-K-Wﬁ%m o =177,84Q7". Portanto, de

(2-9) 0 ganho sera
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177.8-10°°
= i ~200V/, . 2-12
' 5.107 +3,9-107 Af (2-12)

Como comentado anteriormente, o ganho do primeiro estagio para
peguenos sinais & bastante grande. Se usassemos a aproximacédo apresentada

para a modulac&o de canal teriamos A, m167%; uma diferenga de cerca de
5% . Essa diferenca é pequena visto que o processo apresenta variagbes de até

20% em alguns parametros.
E possivel neste momento calcular o ganho do segundo estagio. Dos

pardmetros do arquivo de simulagdo temos que gp =2,4-107Q7 e
Opss =6,8-107Q". Para uma carga de 100kQ, a aproximacio
Goss + Joss 9. ~ 9. Na@o € valida, pois o valor de g, ndoc é muito maior que gpg; €

Opse NESte caso. De (2-10) tem-se 0 ganho do segundo estagio. Neste caso,

181-10°*
A, = ~16,6 V4, . -
" 107 +2,4.107 +6,8-107 166A’ 2-13)

Assim, o ganho total de pequenos sinais para baixas freqliéncias sera

A, =A Ay =3320V(). (2-14)

A partir dos parametros do arquivo de simulagédo é possivel calcular o valor

do ganho total com mais precisdo. Temos A_ ~ 2385%. 0 que resulta em uma

diferenca de aproximadamente 28% .
2.1.3 GANHO EM ALTA FREQUENCIA

Para analisar a resposta em freqléncia do amplificador da Figura 2-1b é
necessario considerar as capacitancias parasitas e a capacitdncia da carga. A
Figura 24 define as capacitancias encontradas no circuito.
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Figura 2-4. Modelo AC de pequenos sinais definindo as capacitancias parasitas no amplificador
de dois estagios.

As equagbes de nos deste circuito sdo listadas abaixo. Cada equagao faz
referéncia a um nd, conforme a numeragéo indicada. Essas equagbes definem

uma funcéo de transferéncia com quatro pélos e trés zeros.

o (Vl +VN|)‘9M1 +Vs3 '(9051 +5‘C1)+V3 '(9031"'5'01):2"’1 '(9M1+gDs1 +3'C1)
VitOy +Vs2 '(gma +Ups: +Ups2 +5-Cy+8-Cyy +8-C,)=
=V, - (Gt + Gos1 +8-C,)+v;-5-Cyy
(2-15)
Vi Gm1 TVs ‘(9031 +0Opgs +8°Cy +5-Cpy '*‘S'Cs)“""z '(9M3 —S‘Czs)=
=V, '(gw + Ops4 +S‘C1)+Vs -8-Cyy

Qv, ‘(gms _5‘034)"'"5 '(gL +@pss +9oss +5-Cy +5'Ca4)=0

Sua resolugdo é complexa e demorada. Felizmente, apés varias
simplificagbes & possivel chegar a uma fungao de transferéncia simples e
significativa.

Primeiramente, & possivel obter
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] 8 L

[1+——-—)-(1+—~——h—}["* )
Yoop A 9/C L Zw/C) | oulC) (2-16)
[9M1/C1 +1J.(QM3/C2 +1].H1(S)

onde a funcBo de  transferéncia H/(s) ¢é dada  por

[+]

H1(S)=1+S‘[034 +C4 +C1+023 +CS +034 +_Q'_M§'034]+52 034 '(01 +023 +03 +C4)+C4'(C1+023 +Ca)’ A
Gy Gy G -Gy G -Gy

€ o ganho DC dado por (2-14) e v = v, —V,, sendo

G| = Opsz + Jpss - (2-17a)
Gy =9 + Joss + Iose » (2-17D)
C, =C., (2-17¢)
C,=2-Cggy +Cpps +2- Coes (2-17d)
Cz =Cops» (2-17¢)
C3 =Coss + Cpas + Caas» (2-171)
Caa =Cops (2-179)
e
Ci=C, +Cpys +Cpgs + Cipg - (2-17h}

Analisando a equagéo (2-16), existem um polo e um zero que se cancelam
automaticamente na fungéo de transferéncia. Essas raizes sdo

p, =2, = ——— ZML 5 _543MHz. (2-18)

Como e visto, tais raizes estdo muito além da banda de operagio desejada.
Tal valor justificara a negligéncia destas raizes nos calculos futuros. De fato, esta
€ uma excelente aproximagao neste caso. Desprezando as raizes (2-18), nio
resultaria em alteragbes na resposta em freqUéncia para a banda de interesse,
pais o sinal de saida praticamente néo existe mais. Isto acontece devido a atuagéo
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de outros polos em mais baixas freqiiéncias. Esta hipétese pode ser analisada

com a ajuda do circuito abaixo.

Vi @
¥ ¥

Os li1 iZT Ghat

o T T s uew e
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Figura 2-5. Modelo de pequenos sinais equivalente em torno da freqiéncia de
500MHz para céiculo de p; e z,.

Para freqiiéncias em torno de 500MHz, o pélo p, & explicado pelo modelo
da Figura 2-5. Nestas freqiiéncias temos as condutincias w-C, >> gpgs,Ous ©
W-Cy >> Upesr Ous - NESSE Caso € plausivel considerar apenas os capacitores C, e
C,nos nés @ e @. Come C, e C, sho compostos, respectivamente, por Cee, ©
Cess» @ impedancia devida a estes capacitores @ muito menor que a impedancia

devida a C, =Cpg, e, portanto, & possivel aproximar os pontos @ e @ marcados

na Figura 2-5 como terra. Dessa forma, o sinal de saida e praticamente
inexistente, o0 que ja era esperado. Nessas condigbes, fazendo a funcéo de
transferéncia das entradas para o ponto @ obtemos o pélo dado por (2-18).

N&o s0 isso, mas também um zero é definido. Pelo mesmo modelo ainda e
possivel compreender a origem deste zero. A fungdo de transferéncia do ponto @
para a saida ira definir um zero devido ao caminho direto que o sinal pode fazer

através de C,. O valor do zero é coincidente com (2-18).
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Na fungdo de transferéncia total, ou seja, das enfradas para a saida, o pdlo
p, se cancela com o zero z,. O cancelamento de fato era esperado, pois,
considerando-se entradas perfeitamente diferencias, o ponto @ define um ganho
de modo comum. Para um circuito de entrada diferencial perfeitamente simétrica,
esse ganho deveria ser zero.

O terceiro polo e 0 seguhdo zero aparecem devido 2 influéncia do espelho
de corrente NMOS. Examinando a Figura 2-6. abaixo, vé-se destacado o
capacitor C,. O valor deste capacitor € dado por (2-17a). E considerado uma

: , o v ,
entrada diferencial que gera duas correntes !1=|2=QM1'-§E- em sentidos

contrarios conforme a Figura 2-6. A corrente i, que passa por g,, € a mesma
corrente i, que passa por g,, =0, considerando os transistores perfeitamente
casados. A corrente incremental i, que sai para o segundo estagio € a soma de i,

com i,.

Figura 2-6. Modelo de pequenos sinais
equivalente para calculo de p, e 2,3

Resocivendo as equagdes deste circuito pode-se chegar a uma fungéo de

transferéncia de v, = v, —v, para i; dada por

is _Ow 2:9w+8-Cy
Ve 2 gy +s-C, (2-19)
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Esta fungdo de transferéncia também pode ser utilizada para relacionar a

corrente do par diferencial i,. Neste caso

is 29y +8-C,
LA . 2-20
Ly gM3+S'Cz ( )

O grafico de Bode desta Ultima fungéo de transferéncia pode ser visto a

seguir no grafico da Figura 2-7.

GRAFICOS DE BODE

3dB

Magnitude

Fase

10° 0 10° 10"
Frequénda (rad/s)

Figura 2-7. Grafico de (2-20) representando os efeitos de p, € Z,;.

Neste grafico é visivel o conhecido fato de que i, =2-i, para baixas

freqiiéncias. Além disso, temos um polo em p, =—2L-%"ﬁ € um zero com ©
.1'{ 2
dobro da freqliéncia do pélo, ou seja, z,; = —:21—2—09—”1 Em frequéncias mais
. Tt 2

altas que z,, a fungdo se estabiliza em um ganho assintoto de 1, ou seja, ig = .
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E facil justificar este comportamento. Na Figura 2-6, dentro da regiao

pontilhada, temos g,,, em paralelo com C,. Este par define um caminho para o
terra e, portanto temos ai um pdlo. A conduténcia g,,, e o capacitor C, formam um

divisor de corrente. Conforme a freqiiéncia cresce, a impedéncia devido a C,

diminui e a tensédo v, no ponto @ diminui. Aumentando ainda mais a freqiiéncia

da corrente i,, chegara o ponto onde a tenséo v, cai de V2 em relagao ao seu
valor DC. Neste ponto v, caiu de 3dB e, portanto, temos o pélo p,. Se
ajustarmos a freqliéncia da corrente i, para outra freqli€ncia de valor maior do que
a frequéncia do pdlo p,, existira um momento onde a impedancia devido a C,
sera muito pequena. Observando esta consideragao, podemos supor v, = 0. Com
isso também i, ~ 0 e podemos aproximar i; apenas por i,, que & constante neste

caso. O valor do zero esta na freqiiéncia correspondente ao cruzamento entre a

assintota causada pelo pdlo com a assintota is =i, =i,. Também & possivel

analisar a presenga do zero considerando que na freqiéncia do zero a fungdo de

transferéncia se anula [15]. Para isto & necessario i; =0, e portanto i, =—i,. Tais

consideragbes resultam em

o Bw
P =-2— c,” 246 MHz (2-21)
e
1 2.9y,
A p——. L s b} Y | = -
2 2.m C, (2-22)

A funggio H,(s) define mais dois pdlos. Para analisar estes pélos

consideremos o modeio de pequenos sinais abaixo, na Figura 2-8. A saida do
primeiro estagio é representada por uma fonte de corrente incremental iy que
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alimenta o segundo estagio. A impedéncia de saida do primeiro estagio €

representada pela condutancia G, em paralelo com os capacitores C, e 2-C,;.

Figura 2-8. Modelo de pequenos sinais equivalente para calculode py, Py € Z4

Essa fungdo ndo tem uma solugéo analitica que conduza a um resultado
simples e fisicamente significativo se considerarmos todos os termos sem
simplificagdes. Porém, considerando algumas simplificacbes & possivet conduzir a

resultados expressivos. Usando as equagdes dos nés @ e @ obtemos H,(s) dada

por

1+$-1:Cd +C34 + C1+Cz3+03+034 + Aus -034}4_52 [034 '(C1+Cga +C3}+04 -(01*023 +Ca+034]:| . (2-23)
Gy G GGy G-Gy

Se for considerado que os polos p, e p, guardam uma relagao minima de
1-10 entre si, entio os pélos desta fungédo estio suficientemente espacados e é
possivel achar p, e p, por uma aproximacao analitica simples [9], [16l

Considerando que a cotrente de dreno de M5 é muito pequena € que a constante
de tempo no né @ & lenta devido a alta capacitancia e ao alto valor de resisténcia

da carga temos
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1 1 G,
= . o —— = —34 5kHz
Pe= 3 €5 T, (2-24a)
Glf
e
C,+C,,
1 G, 1 G,
= . - . =-1,2MHz . -
Ps 2.n C,-(C,+C,, +C, +C,,) 2.x C,+C, +C, +C,, z (2-24b)
G| -GII

Por hora, observemos nos resultados (2-24a) e (2-24b) um fato
interessante. Devido a baixa corrente em M5, a alta resisténcia de saida e ao alto

valor de C,, o pdlo p,, que ¢ devido a carga, estd em uma frequiéncia menor que
o polo p,, ou seja |p,|>|p,|. Normalmente usam-se valores de g, maiores, tal

que a impedéncia vista na carga é bem menor que a impedancia vista na saida do

primeiro estagio. isto equivale no dominio da freqtiéncia a |p,| > |p,|. Veremos no

proximo capitulo como isto afeta significativamente a movimentagéo dos poios e o
valor da capacitancia de compensacéo.

Apesar desta grande diferenca em relagdo aos resuitados usuais [9], é
possivel compreender facilmente o significado da expresséo (2-24b). O pélo p, é

0 poio visto na saida do primeiro estagio. Para se calcular este p6io é comum usar
a capaciténcia entre porta e fonte de M5 em paralelo com a resisténcia de saida
de M4 e M2 [9]. A partir de (2-24b) vemos que alguns termos desprezados na
literatura, aqui sao considerados. Se, em vez de apenas ver a resisténcia de saida
do primeiro estagio, for vista a impedancia de saida, temos que esta impedéancia
sera a impedancia vista em M2 em paralelo com a impedancia vista em M4. A

impedancia de saida de M2 é a resisténcia 1/g,;, em paralelc com a reatincia
Vs -Cpg, - A impedancia de saida de M4 € a resisténcia 1/g,s, €M paralelo com a
reatancia 1/s-Cp,, e com 1/s-2-Cg,, . Note que, devido ao espelho de corrente, o

vaior de C,,, aparece dobrado na saida do primeiro estagio. Na fregiiéncia em
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tomo de p,, isto é verdade enguanto o capacitor C, representar um circuito
aberio. Do lado de M5 temos uma resisténcia infinita devido a porta. A impedancia
vista, no entanto, ndo & infinita. Como j& comentado, vemos a impedancia devido
ao capacitor C.q,, devido a Cggs € também vemos uma impedancia devido ao
capacitor C,. Esta ultima deve-se ao fato de que devido a alta resisténcia da
carga e a alta capacitdncia da carga, para fregliéncias em torno da frequéncia de
p,, @ impedéancia da carga & baixa comparada com 1/s-Cgqps . Portanto, vale a
aproximacdo de considerar a saida proximo de zero. Neste caso, Cgy; aparece
também em paralelo com a capacitancia Cgg;. Estas informagbes levam a
conclusdo de que na saida do primeiro estagio existe uma impedéancia dada pela
condutancia G, = gps; + Uns; € O Paralelo das capacitancias Cgp,, Cparr Coas
Coss: Cose © Cops - Isto resulta no pélo dado por (2-24b).

Para achar o polo p, € necessario examinar o significado da realimentagao
através de C,, [15]. Na freqiiéncia em torno de p,, a conduténcia devido a C,,

desprezivel. Por isso, uma fonte de tenséo de teste que esteja sendo aplicada na
saida do amplificador sentira uma impedancia dada G, em paralelo com C,. Isto
resultaria no polo dado por (2-24a).

Por fim, existe um zero que esta a altissimas freqiiéncias. Este zero € o

resultado da atuagdo da capacitancia C,,. Como proposto anteriormente o valor
deste zero é encontrado quando a fungao de transferéncia se anula. Neste caso,
se toda a corrente que passa por C,, for absorvida por M5, nenhuma corrente vai

para a carga, portanto v, =0V . Para esta condi¢éo ser verdadeira, devemos ter

Ous Vs = |- W, - Cy - v, . Assim achamos w, = w,, OU seja,

1 Qus
1 9w _59GH. i
2.7 C, z (2-25)

Ly, =

Como & possivel ver, com excecao dos polos dominantes, as raizes estao
em freqiiéncias muito acima da banda de interesse para o projeto. Isto significa
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gue eles podem ser desprezados sem trazer prejuizo para o resultado final. Por
fim, € possivel concluir que a fungdo de transferéncia sem compensagao pode ser,

com boa precisao, aproximada por

Vg - Ao

Ve o [Cau+Ce ©142:Con#Ci+Cii OusCos|, 2 Cou-lCi+2:-CorCyrCyi}+Cy [Cr+2Con+Ca) ’ (2-26)
Gy Gy G -Gy G- Gy

2.1.4 ANALISE DOS RESULTADOS OBTIDOS

O grafico de Bode da simulagao € mostrado a seguir. O grafico da Figura 2—
9 mostra o diagrama de Bode com os dois polos dominantes destacados e
também a queda de aproximadamente 40 dB/dec apos o segundo pélo. O valor do
pélo p, simulado € 1MHz, enquanto o valor tedrico achado é 1,2MHz. O valor do
polo p, simulado é 34kHz, assim como o valor teérico previu.

Com excecéo dos pélos p, e p,, chamados pélos dominantes, os outros
polos sdo dificeis de serem verificados na simulagdo e nao apresentam boa
concordancia entre valores calculados e simulados. Isto aconiece devido a
dificuldade de se considerar todas as capacitancias parasitas inclusas no modelo.
Alem disso, para um resultado preciso, deverfamos incluir o circuito de polarizagéao
do amplificador e as capacitancias parasitas inseridas pela montagem do aparato
de teste e pelo encapsulamento. Estes elementos foram totalmente desprezados
nesta analise de pequenos sinais, pois idealmente eles ndo deveriam existir.

Apesar disto, o procedimento de analise pode ser considerado adequado
porque leva a concordancia entre o calculo e o resultado experimental na regido
de operacao tipica destes circuitos.
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Figura 2-9. Andiise na freqiiéncia do amplificador sem realimentagao.
2.2 AMPLIFICADOR OPERACIONAL DE TRES ESTAGIOS

A segunda classe de amplificadores sao os amplificadores de trés estagios
de ganho [6]. Como foi exemplificado logo na Introdugéo, o uso deste tipo de
amplificador se faz cada vez mais necessario.

Desta forma, foi implementado um amplificador de trés do tipo Folded
Cascode? [9], [17] e [18]. Nesta implementacao, o sinal de entrada ¢ aplicado a um
par diferencial PMOS. A corrente incremental gerada no par diferencial tem sua
diregdo invertida por meio de uma invers&o no caminho do sinal e ¢ aplicada sobre
um par de transistores cascodes. O transistor cascode é uma configuracéo em
porta comum e serve como um buffer de correnté. Estes transistores tém como

carga um espeiho de corrente PMOS com o terminal de fonte em V. A saida do

primeiro estagio é a entrada do segundo. O segundo estagio € um estagio nao
inversor. No segundo estagio de ganho, a tensdo de saida do primeiro estagio €
convertida em uma corrente e esta corrente é refletida em um espelho de corrente.
A corrente do segundo estagio é convertida novamente em tensao sobre a
resisténcia incremental de saida do segundo estagio. A tensdo de saida do

2 O nome cascode vem de cascaded triode, sendo esta estrutura uma heranga dos circuitos feitos
com valvula.
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segundo estagio alimenta a entrada do terceiro estagio de ganho. Assim como no
amplificador de dois estagios, aqui foi usada uma saida classe A inversora. As
Figura 2-10a, a Figura 2-10b e a Figura 2-10¢ mostram respectivamente o
diagrama de bioco do circuito, a topologia do amplificador implementada e o
modelo DC para pequenos sinais.
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Figura 2-10. Amplificador de {rés estigios. (a) Diagrama de blocos. (b) Esquema elétrico do
amplificador projetado. (¢} Modelo de pequenos sinais em baixas freqiiéncias.
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Apés o aprendizado obtido pelo projeto do amplificador operacional de dois
estagios, as especificagdes para o projeto do amplificador de trés estagios foram
mais restritivas. Elas consistem de uma tensdo de alimentagdo simétrica de

+1,5V, com ganho minimo em baixas freqiéncias de 120dB, ou seja
1.000.000%, e produto ganho-banda minimo de 1MHz para uma carga resistiva

de 25kQ em paralelo com um capacitor de 50pF . Todos os amplificadores foram

feitos na mesma rodada, portanto as especificages do processo sao as mesmas

que aquelas aplicadas aos amplificadores de dois estagios.

2.2.1 POLARIZAGAO

A partir do projeto anterior vimos que uma corrente de polarizagao de baixa
amplitude na saida resultou em um péssimo desempenho em relagao a faxa de
subida na saida para uma carga capacitiva elevada. Com isso, para este
amplificador, a corrente de saida foi aumentada em cinco vezes aumentando em
cinco vezes o valor dado em (2-1). Apesar disto, ainda mantivemos a
especificagdo de obter um circuito de baixo consumo. Com isso tivemos duas
vantagens em relagdo ao circuito anterior: diminuigho da area ocupada pelo
capacitor de compensag¢io que é inversamente proporcional & raiz quadrada da
corrente de saida e a possibilidade de se acionar cargas mais pesadas, ou seja,
menores resisténcias. Para uma corrente de saida de 100pA e uma excursao que
deve ser de 1,5V, a menor resisténcia que garante esta excursdo é 15kQ.
Porém, o estagio de saida classe A ndo € adequado para acionamento de cargas
altas, pois sua eficiéncia € muito baixa [19)]. Por isso optou-se por uma carga um
pouco menor e foi usado um resistor de 25k na saida.

O segundo estagio ndc necessita muita corrente, pois na saida do segundo
estagio tem uma resisténcia de saida infinita, que € a porta do transistor MOS do
terceiro estagio. Neste caso foi estabelecida uma corrente de 10pA . A fungéo do

segundo estagio é realizar um ganho extra no amplificador.
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O primeiro estagio € o estagio de entrada do sinal. Para comparar o
aumento do ganho usando-se a estrutura folded cascode, foi mantida a corrente

de polarizagdo de 40pA no par diferencial do estagio e, portanto, 20uA em cada

transistor. Para o caminho que reverte o sinal ndo é necessaria muita corrente. Foi
usado apenas 10pA de forma a facilitar o casamento da saida do primeiro estagio

com a entrada do segundo estdgio.

Com isso, todas as correntes de polarizagao do circuito foram definidas.
Como a equagdo do transistor possui dois graus de liberdade, ainda é necessério
estabelecer uma segunda variavel para finalizar a tarefa de dimensionamento dos
transistores. Foram definidas as tensbes de polarizagido. Para o primeiro estagio
foram definidas as polarizagbes mostradas na Figura 2—11 a seguir e resumidas
na Tabela 2-3.

Vio
®— m7 M7 M8 :*‘ =1°’15\:"
® ® =
V, =-1V
L M6 —) _
M1 M2 o) l | - ® V, =1V
® V. =05V
o | V. =05V
V. =-0,5V
M3 ]I M4 |—|| . ® 6
| | V, =02V
Vs

Figura 2-11. Definigao dos pontos de polarizagdo para o estagio de  Tabela 2-3. Definigio
entrada do amp-op de trés estagios. dos valores de tensao
do segundo estigio

para o amp-op de trés
estagios.
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A tensdo no ponto A em refagao ao terra foi modificada para V,=05Vde
forma a manter a mesma tensao entre porta e fonte no transistor de polarizagao
do par diferencial. Dessa forma as dimensoes de M17 sdo idénticas ao transistor
M7 da Figura 2-1b. No entanto, o fato da tensdo no ponto B ser a mesma que a
anterior, faz com que o valor de Vyg,, Seja menor que Vg, . lsso limita a excursao
de modo comum, comparando com o circuito anterior.

Mantida a tensdo entre porta e fonte e a coirente de dreno nos transistores
do par diferencial, as mesmas dimensbes de W e L podem ser usadas. Feitas as

consideracdes acima, o calcuio de W, /Ly, & W,/Ly, é dado por (2-2) e
W7 /Ly € dado por (2-4).
Novamente, a tensdo no ponto C deve ser a menor possivel. Neste circuito,

isso & possivel, pois o ponto C ndo esta ligado a porta do transistor M3. Portanto o
limite para o ponto C é a tensao de saturagao do transistor M3. Para os valores

usados esta tensdo & |VDSSMM3| =Vegs — Vi =1-0,85=150mV . Devido a

imprecisdo no valor de Vi, foi escolhida uma tensao um pouco maior para

Vos,oms - Fixando Vg =-1V temos Vos s =0,5V, valor suficiente para se ter

uma margem de seguranca em relagao a variagdes do valor de Vy,. Como ate
este momento o circuito & simétrico, o0 mesmo raciocinio é vélido para a tensao no
ponto D. As dimensoes dos pares M1e M2, M3 e M4 sio feitas iguais novamente.
Isto basta para que V, seja igual a V,, conforme desejado.

Pelas fontes de corrente formadas pelos transistores NMOS M3 e M4
devem passar a corrente proveniente dos. transistores do par diferencial mais a
corrente proveniente do caminho que reverte o sinal. Para o circuito da Figura 2-
11 esta corrente € de 30uA . Entao temos

W, W 30.10° 38

Lo Lue =11o-10%_(1_0,38)2 T

(2-27)
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Uma parte da corrente de M3 e M4 vem dos pares M5/M7 e M6/M8. Esta
parte &€ 10pA como ja dito. Para dimensionar os transistores do espelho PMOS

formado por M7 e M8 considera-se Vg, = 0,932V . Temos

W, W, B 10.10°° ~ﬂ
L L s 40'10_%-(0,932 —0,82)2 1

(2-28)

Para dimensionar os transistores M5 e M6 do par cascode consideramos

que a tensao da fonte esta em um potencial V. tal que Vpg_ . =0,5V . Portanto

W, W, 10-10°

ws  Lus _110.10%_(\,6_\,0__%)2' (2-29)

Aqui & necessario notar que o terminal de corpo dos transistores M5 e M6
nao estdo em curto-circuito com o terminal de fonte, portanto, teremos o chamado
efeito de corpo [9], [14]. Apesar destes terminais naoc serem mostrados na Figura
2-11, entende-se que o leitor reconhece a existéncia deles. Para o processo
adotado, o corpo do transistor NMOS é o proprio substrato (tipo P) e portanto deve
conectado ao menor potencial do circuito, ou seja, V... Neste caso, o valor de

Vi; € aumentado por um determinado fator proporcional ao coeficiente de efeito

de corpo v, . E possivel calcular o valor do novo Vi, . Temos

Viims = Virwe = Voo +¥n - (\/lz‘q’ml + Vs ‘\/‘2 “Pm”= 1,08V. (2-30)

Pela Tabela 2-3 temos que V., =-1V. Nao podemos escolher o valor de
V,, negativo pois o efeito de corpo faria com que o transistor cortasse. Escolher
um valor de V; muito grande também n&o é muito vantajoso, pois terfamos uma

relacéo de dimensdes desnecessariamente grande. Teriamos uma desvantagem
tanto nas dimensdes do transistor quanto no ganho, pois a fungdo do transistor
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cascode & aumentar a resisténcia de saida e conseqlentemente o ganho do
primeiro estagio. Uma refagio de dimensbes grande implica em um valor de w
grande e portanto uma menor resisténcia de saida dos transistores M5 e M6.

Portanto a melhor opgao é fazer o valor de V, tal que V,, -V, seja um pouco
maior que V., . Foi escolhido V, =200mV . Neste caso, temos V,, -V, =1,2V.
Portanto

W, W, 125

= ~ 2-31
Lue Lo 1 ( )

A polarizacdo do segundo estagio € mostrada na Figura 2-12 a seguir. A

Tabela 2—4 mostra os valores das tensées me cada no.

Voo
I
o—7 o V, =05V
MO M14
V. =0,5V
V, =-05V
O ——O V,=-05V
M10 7:1—§ Mi1
Vs

Figura 2-12. Definico dos pontos de Tabela 2—-4. Defini¢éio dos
polarizagio para o segundo estagio do amp- valores de tensdo do

op de trés estagios. segundo estigio para o
amp-op de trés estagios.

Para o segundo estagio & necessario um estagio amplificador né&o inversor.
Para obté-lo, a corrente que entra no segundo estagio deve estar 180° defasada
da corrente que sai do segundo estagio. Considerando que a transcondutancia
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que transforma a tensdo de entrada do segundo estagio em corrente de entrada
do segundo estagio guarda uma relagdo também de180°, temos no final uma
tensdo de saida do segundo estagio que esta em fase com a tenséo de entrada. A
Figura 2—13 ilustra o processo usando um diagrama de blocos.

VE»—> _I' >_I' >——DV5

Figura 2—13. Diagrama de blocos do funcionamento do segundo estagio
de ganho.

Nc diagrama acima, a transcondutancia g,representa o fransistor M9, o
bloco de defasagem de 180° representa o espelho de corrente, e a resisténcia ryg

representa a resisténcia de saida do segundo estagio.

Considerando que o segundo estagio nao carrega a saida do primeiro
estagio em baixas freqiiéncias temos a tenséo dreno-fonte de M8 é igual a fensao
porta-fonte de M9. Como M8 e M9 conduzem a mesma corrente e possuem as
mesmas tensoes, eles devem estar casados. Portanto da expressao (2-28) temos

W 42
L= (2-32)

Para os transistores M10 e M11 do espelho NMOS temos V, =-0,5V ¢
I, =10uA , portanto

Wye  Wis 10-10°¢ 18

LM1D - LM11 - 1101 0% - (0,98 - 0,38)2 ) _1_ (2_33)

A fonte de corrente formada pelo transistor M14 deve ser quatro vezes
menor que M17, pois a relagdo de corrente delas é 4:1. Portanto
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Waste _ 10-10°° 425
Ly 30-107° 5 -(0,96 -—0,835)2 1

(2-34)

Com isso podemos calcular o terceiro estagio de ganho. Este estagio & o
proprio estagio de saida que é formado pelos transistores M13 e M12. Devido a
relagdo de corrente do segundo estagio para o terceiro estagio ser 1:10, ambos
transistores de saida guardam uma relagao de 1:10 com M14 e M11. As tensoes

de polarizagao deste ultimo estagio & apresentada a seguir na Figura 2-14.

o »

V, =05V
V, =05V

@—”:) M2 V=0V

Vs
Figura 2-14. Definigo Tabela 2-5. Definicio
dos pontos de polarizacao dos valores de tenséo
para o terceiro estégio do do terceiro estagio
amp-op de trés estagios. para o amp-op de trés
estagios.
Dessa forma temos
Wyse 100-10° 180
Ly, 110 '10% -(0,98-0,88) 1 (2-35)
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Wis 100107 425
Wins _ - Wi
Luss  30-10°/.(096-0,835)

(2-36)

Com isto finalizamos a tarefa de polarizagdo do ampilificador de trés
estagios. Através de simulacdo, alguns ajustes nos valores encontrados foram
efetuados.

2.2.2 GANHO EM BAIXA FREQUENCIA

Usando 0 modelamento para baixas freqiiéncias mostrado na Figura 2-10c
& possivel estimar 0 ganho de tens&o de pequenos sinais do amplificador de trés
estagios da Figura 2—10a. O amplificador folded cascode possui um caminho que
reverte as correntes incrementais de entrada geradas pelo par diferencial. A

Figura 2—15 mostra de forma explicita esta reversao.

Vio

W= 5_.2," RUMERTY

l iy = g;"l'{\’m-hl

® i = Gur- v = “'l)_‘__
M6

l= ggl'i‘fm- )

— 111

Oy v

Vs

Figura 2-18. Par diferencial de enfrada seguido de estrutura folded-cascode
para aumentar a resisténcia de saida do primeiro estagio do amplificador de
trés estagios.



Nesta figura, 0s transistores M5 e M6 formam o par cascode. Cada um
destes transistores absorve a corrente diferencial gerada pelo par M1/M2. Com
isso, as variagbes de fens@o nos noés C e D sdo minimas, meihorando o
desempenho das fontes de corrente. O fato da corrente das fontes de corrente
serem constantes também pode ser visto do seguinte modo: os transistores
cascode funcionam como buffer de corrente incremental. A impedancia vista no
ponto C é a resisténcia entre dreno e fonte do transistor M1, a resisténcia de saida
da fonte de corrente e a resisténcia de canal de M8, todas em paralelo. Assim,
qualquer pequena variagéo de tensao no ponto C & suprida por uma alta corrente
vinda do caminho de menor resisténcia, neste caso M6, perfazendo o seu papel
de buffer de corrente.

Além disso, os transistores M5 e M6 funcionam como um deslocador de
nivel, determinando as tensdes nos pontos C e D e possibilitando que as tensoes
nos pontos E e F sejam determinadas de forma independente pelo espelho PMOS
formado pelo par M7 e M8.

Do ponto de vista da saida (no F), o uso do par cascode aumenta a
resisténcia de saida. Pela Figura 2-16 é possivel entender de forma simplificada
como acontece este aumento da resisténcia de saida. Basta notar que o cascode

introduz uma realimentagédo negativa na corrente de saida.

Figura 2-16. Realimentagio
negativa do transistor cascode.
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Se for colocada uma fonte de teste v, na saida, uma corrente comega
circular por r, e por r,. Inicialmente estas resisténcias formam um divisor de
tenséo e, portanto, a tens&o no ponto marcado como P ird subir, ou seja, v, ird

subir. Com isso, o valor da corrente i, subira. Como ig =i, —i,, 0 aumento de i,
fara ig diminuir. A resisténcia de saida é ry = V% e, portanto, se iy diminuir, rg
S

aumentara. Como a realimentagdo é negativa, a resisténcia r; estabiliza em um
valor facil de se calcular. Basta notar que a corrente que sai da fonte de teste, ig,
€ a mesma corrente que passa por 1, €, portanto, v, =1, -is . O ganho do terminal

de fonte para o terminal de dreno da configuragdo porta comum dos transistores

M5eM6e v % =gy ‘. Combinando estas duas Ultimas equacgdes temos
=]

v
s =—>=Quc fc ' To- (2-37)

I

Seguindo este raciocinio, podemos comparar a Figura 2—16 a Figura 2-10c.

Deste modo, a resisténcia incremental r, é representada por 1/g,s, em paralelo
com 1/gys, . A resisténecia r. & representada por fg, =1gpss © Gy € A
transcondutancia representada por g,,, ambos do transistor cascode M6. A
resisténcia ry € a resisténcia de saida vista do no F, dreno de M6, para o terra.

A partir do ponto F olhando para o dreno do transistor M8 também temos
uma resisténcia de saida incremental para o terra. Esta resisténcia, 1/g,e, , esta

em paralelo com r;. Este equivalente paralelo compde a resisténcia de saida do

primeiro estagio, R, =1/G,, onde

G =SmTIs g . (2-38)

Ous “Tose
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Como vemos nha Figura 2-15, a corrente incremental que sai do primeiro
estagio € i =g, -(vy -V, ). Esta corrente flui pela conduténcia incrementat (2-38).
Com isto esta corrente é convertida em tensdo na saida do primeiro estagio. Esta
tensao de safda € uma fungéo da tenséo diferencial incremental de entrada. Desta
forma, obtemos o ganho DC do primeiro estagio, dado por

= G ‘
Ops1 + Ypsa + Goss (2-39)
Ome “Toss

O valor de A, considera o par diferencial PMOS, o espelho de corrente

PMOS e as fontes de correntes formadas por M3 e M4 perfeitamente casados,
além de considerar a resisténcia de saida da fonte de corrente M7 infinita. Estas

aproximagées sd0 muito boas para calcuios praticos e apresentam uma boa
concordancia com as simulagdes. Os valores de gng. Gpss» Joss © Jpse fOram
obtidos a partir do arquivo de par8metros de simulagéo gerado pelo simulador. O

valor de g,, &€ o mesmo que o calculado na Seg¢ao 2.1.2. Para gy, temos

Oue =\/2.K.Wn% Jous = 166uQ " €, portanto,
MBE

177,810
A, = MR LAl =421V(,.
49-107+133-10% ,, o

166.10°/1,9.107

(2-40)

Usando os valores de transcondutancias dados pelo arquivo de parametros

de simulacdo gerado pelo simulador obtemos um ganho A, =347%. Uma

diferenga de aproximadamente 18% .

A tensao de saida do primeiro estagio € a tensao de enirada do segundo
estagio. O segundo estagio funciona como um conversor tenséo-corrente-tensao.
Referindo-se a Figura 2—10c, a tenséo de entrada € converiida em uma corrente
através da transcondutancia de M9. Essa corrente é copiada pelo espelho de
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corrente formado pelo par M10/M11 e em seguida é reconvertida para tensdo pela
resisténcia incremental de saida do segundo estagio. Seguindo este raciocinio, a
corrente de entrada & j,=-Q, Ve € ig=-;. Como vg=r5-ig, entédo
Vg = +Oue - Ve . A resisténcia de saida do segundo estagio é o paraielo entre a

resisténcia vista no dreno de M14 e no dreno de M11, ou seja,

11 =G, = gpsi + Jpsws - DESta Maneira

A =M (2-41)

gDS‘l‘l + gDS‘M

Usando as informagdes da polarizagédo e da resisténcia de saida obtemos

178.107¢
= =270/, . 2-42
" 3907 +36-107 % (2-42)

O terceiro estagio, como ja dito, € um amplificador fonte comum formando
uma saida classe A. O seu ganho é

gM‘[Z
A, = . 2-43
" os12 T Yos1s +Oc ( )

@] valor da transcondutancia de M12 é

Ohea = ,jz-11o-1o* 180/".100-10"° ~1-10°Q"" e portanto o ganho sera

1.10~
Ay = ~22V/, .
" 35.10° +2,2.10° +40-10° % (2-44)

Como o segundo estagio ndo carrega o primeiro € nem o terceiro estagio
carrega o segundo, para o ganho DC é possivel calcular o ganho total pela
multiplicacdo dos ganhos dos trés estagios. Obtemos
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A, =A A, A, =421.270-22 = 2.500.000 V(. , (2-45)

ou seja, 128dB, satisfazendo, portanto, a especificagio de projeto.

2.2.3 GANHO EM ALTA FREQUENCIA

A andlise feita na Secao 2.1.3 para a obtengdo de pdlos e zeros sera
aplicada ao amplificador de trés estagios de ganho. Apesar da compiexidade
aumentar bastante, agora ja temos uma nogao muito maior do comportamento do
sinal para fregliéncias mais elevadas. Assim, considerando o modelo de pequenos
sinais em alta freqiéncia, conforme ilustra a Figura 2—17, é possivel prever a
existéncia de aiguns pélos e zeros mesmo antes de uma analise mais acurada.

v?
G, 1 | ,
X/ Mi2 2=
- M1;Z||"_"m" ¥ %= Gosre [Fes| G| G

&!l gIIT

Figura 2-17. Modelo AC de pequenos sinais definindo as capacitancias parasitas no amplificador
de trés estagios.

Observando a Figura 2-17 podemos prontamente concluir que teremos irés
pélos dominanies definidos pelas constanies de tempo que estao associadas aos
nos ®, @ e ®. A impedancia equivalente em cada um destes nds & bastante aita.
No primeiro, né ®, isto se deve a estrutura cascode. No segundo estagio, no @, a
aita impedancia resulta da associagao paralela de 1/g,s; com 1/g,e, . No terceiro

estagio, né6 ®, a impedéncia sera tdo alta quanto for a impedancia da carga

conectada (1/g_ ). Além disso, outros pélos ndo dominantes devem aparecer.
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Basta observar na Figura 2-17 os nés dos quais ha um caminho para o terra
através de um capacitor. Pensando desta maneira e fazendo uma analogia com a
Figura 2—-4 temos mais cinco pélos: nos pontos @, @, @, @ & no ponto ®. Para
localizar onde estariam os possiveis zeros do circuito, devemos observar gue um
zero € o efeito de um caminho de passagem direta para o sinal. Portanto,
observamos a presenca de pelo menos cinco zeros no circuito. Estes zeros
estariamentre os pontos Ve @ (®), @e®, ®e®, ®e @, e @ e @.

Para a obtencédo formal dos valores destas raizes devemos proceder
conforme a metodologia da Secdo 2.1.3, analisando as equagdes dos nds ¢
simplificando a funcéo de transferéncia. Para o circuito da mostrado na Figura 2—
17 obtemos o conjunio de 8 equagdes abaixo.

O (v, +Vy) Oui +Va - (Ops1 +5-Co)+ Vs (Ops1 +8-C4)=2-v; (g1 + Opg1 + 8- Cy)
V)G + Vs - (Ous + I + Josz + Joss +5-C+8:Cy) =
=V, (Qur +Gos1 +8°C, )+ V5 - Gpss
Vi -Our + V3 - (Ous + Gost + Gpsz + Joss +8-C, +8:Cy )=
=V, (G +Gpss +8° Co)+ Vs - Gpss
O V, - (Gus + Toss )+ Vs S Cus =V, (G + Joss + Joss + 8- C4 +5-Cs) (2-46)
Vs (Opss +Opes +5-Cus +5-C5 +5-Cyg )=V, - (5-Cog — Gus )+
+V, (Qys + Gpss )+ Vs -5 Cog
@v, (G, +5Ci+8-Co+5-Cp )=V, -(8-Cse —Quo)+ ¥, -5-Cqs
@v, (G,+8C, +5C,+5 Cr)=Ve (5-Cuy —Gpio )+ Vs -5 Cre

154 Vs'(G|||+S'C?a+S'Ca)=V?'(S'C?a_ng)

Onde
Ci = Cre, (2-47a)
C, =C;3 = Cpps +Cops +Cpss + Coass s (2-47b)
C, =Cpgy +Cpgs +Cgps +2-Cpgy +2-Cppy, (2-47¢c)
C4s =Cops» (2-47e)
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Ce =Chrar +Cpas +Cops + Coss + Cages (2-471)

Css = CGDQ’ (2-479)
Co = Cpgs + Cpaio + 2 Casro + 2 Coaros (2-47d)
Cer = Copi» . (2-47e)
C, = Cparo +Cosis + Copta T Casrz + Canra (2-47%)
Crs = Copre: (2-479)
Cy =C_ +Cpgip + Cppis + Copra- (2-47h)
Goyi = Guo + Jose * Fosto (2-471)
Gy, = Yosio + Cosa - (2-47))
e
Gy = 9os12 + Gosis - (2-47k)

A partir das Equagdes (2-46) foi possivel com auxilio computacional obter a

funcao de transferéncia mostrada em (2-48).

jr Er———

M1z
Cra

1+L

Pt

G

Ag.

L S N PRV ) PO
Lgliglhg
_ Cy Csg Cez
5 5 5 5 E] 13
{E-Arl]- T +1]- 7 +1}-{ o +1}-[ & +1]<[ e +1]‘H1(S}
G RT‘L‘[CH +Cz} Rn{tﬁ "'CZ] Cyq+Cus 2.Cys +Cs + Cog Cop + 0 + Cg7

A funcao de transferéncia (2-48) inclui os pélos e zeros que sao possiveis
identificar a partir da Figura 2-17. Isto nao significa que s&o os Unicos pdlos e

(2-48)

zeros existentes neste amplificador, mas significa que € o melhor que este modelo

pode fazer em termos analiticos. O termo A, € o ganho DC definido conforme
(2-45) e G, é a resisténcia de saida do primeiro estégio dada por (2-38). Os outros
parametros sédo definidos pelas Equagbes (2-47). A expressao de H,(s) é dada

2.Cq +Cr +Cq + ) Jl_iujz‘C?ﬂ]_i_sz.{CTB'[z'CT!+C?)+CG’(2'0£CT+C?O)] .
G, Gy Gy - G Gy -G

 POT H,fs}=1+s-

O pélo p, e o zero z, assaciados ao né O se cancelam do mesmo modo

que no caso do amplificador de dois estagios na Segéo 2.1.3. Este cancelamento
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perfeito é devido ao fato de o amplificador ser um amplificador diferencial e devido
as simplificagbes feitas. Isto indica que o ganho de modo comum & teoricamente
zero. Na pratica isto nao se verifica devido a presenca dos termos gue foram
desprezados e principalmente devido ao descasamento entre os transistores do
par diferencial M1/M2, das fontes de corrente M3/M4 e dos espelhos M7/M8 e
M10/M11 da Figura 2—10b. Estas raizes sao

p, =2, =———- Swt » _539MHz . (2-49)

Na banda de interesse, os termos s-C, séo despreziveis perto de g, e se
cancelam. Nas frequéncias em torno da freqliéncia de p, e z, 0s nos @ e @ estao

virtuaimente aterrados e a saida tem amplitude desprezivel. Com o modelo da
Figura 2-18 abaixo podemos utilizar os mesmos argumentos utilizados para as

raizes p, e z, da Se¢éo 2.1.3 para concluir que p, =z, = —5-1-—»%“51
. n 1

Vv, )
» &

O Sl L1Z Ow

"N"’—1 Bt N7 I—“ v
G
v, p—1 LV
) )

s }== G, G==1ll

I

Figura 2-18. Modelo AC de pequenos sinais
equivalente para calculo de p, e z,.
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Seguindo o fluxo do sinal diferencial gerado pelo par diferencial de entrada
encontramos os nds @ e @ das fontes de correntes. Praticamente toda a corrente
incremental que chega a esses nos é desviada para os transistores M5/M#6 do par
cascode devido a sua baixa impedancia. A impedancia no né @ é o resultado do
paralelo da impedéancia de saida de M1, da fonte de corrente e da impedancia
vista através do transistor M6 do cascode. Para calcular a impedancia vista

através de M6 usamos o modelo da Figura 2-19.

Figura 2-19. Circuito eguivalente para
calculo das resisténcias incrementais nos
nés @ e @.

Pela figura, desprezando a resisténcia de saida das fontes de corrente, a
corrente diferencial do par de entrada segue rumo ao transistor M6. Esta corrente

fiui pela transconduténcia gy, e encontra a resisténcia }6 . De forma
Dss

semelhante, a impedancia vista no né @ ¢ o resultado do paralelo da impedancia
de saida de M2, da impedancia da fonte de corrente e da impedancia vista atraves
do transistor M5 do cascode. Esta impedéancia, também calculada através da
Figura 2-19, é formada pela transcondutancia gy, © influenciada pelo ganho do
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transistor cascode M6. Da Figura 2-19, usando as simplificagdes pertinentes

obtemos
v 1 2
Ry, =—%=—mH¢H+ (2-50a)
™ I Ome  Pcas Ioss
e
\" 1 1
Rp=—TF=—-+ , 2-50b
™ I Ous  Acas “Ous ( )
onde A, = 9we oy seja, as resisténcias equivalentes calculadas a partir dos

1]
drenos de MS e M6 aparecem divididas pelo ganho do cascode quando
transferidas para os nos das fontes destes transistores.
Para compreender porque as resisténcias nos nés @ e @ diminuem
podemos fazer uma andlise semelhante a que foi feita para a resisténcia de saida
do primeiro estagio na Figura 2-16. Observando a Figura 2-20, supomos que uma

fonte de tensé@o de teste v, & colocada em P. Inicialmente uma corrente i, sai

dessa fonte e segue pela condutancia g,,. Portanto, iniciaimente a fonte sentira

apenas uma resisténcia % , que é menor que r,. Porém, como © transistor
M

funciona como uma fonte controlada, a corrente i também entra em S. Neste
caso, teremos vg =1 -ip > v, =g, -i.. Assim, uma pequena parte Ai da corrente
que entrava em S retorna para P. Como a tensdc em P € constante, a corrente em
dy permanece constante e a corrente Ai segue para a fonte. Teremos, portanto,
uma corrente i, =i, -~ Ai na fonte de tenséo de teste v,. Como vemos, a maior
parcela da corrente i da fonte é formada por i,, ja que Ai possui um valor

pequeno. Desse modo, € esperado que a resisténcia equivalente sentida pela
fonte de tensédo de teste v, seja proxima de /g, , onde g, € a transcondutancia



do transistor cascode. Observando as Equagdes (2-50), vemos que se 0 ganho

A CAS

Figura

2-20.

for alto, R, =Rq; —> /gy . COMO esperado.

Circuito

equivalente para cdlculo da

resisténcia

equivalente

conectada a fonte Vp

Pela Figura 2-21 ¢ possivel calcular os pblosem @ e @.

T

i |

A

--------------------

Figura 2-21. Circuito equivalente para calculo dos polos nos nés @ e ©.

ARA
LA RS
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Temos

1

+Opst + Upss
p, =— 1 R ~ -36,7MHz (2-51)

2-n C,+C,
e
L gosit 0

o D51 DS3

py =~ . 2 ~ -69,5MHz. (2-52)

2.z C,+C,

Nos noés @ e ® temos um espelho de corrente PMOS. A situagio &
semelhante a que foi exposta para o espelho PMOS do amplificador de dois
estagios na Seg¢do 2.1.3. A unica diferenca é que temos que considerar a
resisténcia vista através do cascode nos nos @ e ®. O calculo desta resisténcia
foi feito na segac anterior e é dado de forma geral pela Equacgao (2-38). A Figura
2-22 abaixo representa a situacdo em questao.

Figura 2-22. Circuito equivalente para calculo dos pdlos nos nés @ e ®.

Analogamente ao raciocinio feito na Se¢éo 2.1.3, temos
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1
+ +
1 ’ gMS gDSB /Qeq - 1 gms ~ _30 MHz (2-53)

P="3 . T C.+C. 2.1 C,+C,

1 G,
2.1 2.C, +C, +Co

D, = ~ —124KkHz . (2-54)

Pela expressao de p,, vemos que o polo neste né leva em consideragao a

resisténcia de saida aumentada pela agéo do cascode.
Nesse espelho, conforme a freqiéncia aumenta o ponto @ vai sendo

aterrado devido a C,. Com isso uma parte da corrente que seguiria para a
resisténcia de saida do primeiro estagio deixa de existir, pois o espelho deixa de
refletir. O efeito final é de um zero que cancela a queda de tensdo que ocorreria
devido ao polo no ponto @, Esse zero tem a mesma expresséo do zero calculado

na Secio 2.1.3 anterior. Dessa forma
1 2
Zy = ___CQMS ~-63,7MHz. (2-55)

Para que seja empregada uma estrutura de compensagéo em freqiiéncia, €
necessario que o ganho do segundo estagio seja positivo. Para realizar esse
ganho usamos um espeiho formado pelos transistores M10 e M11 e alimentado
pela corrente de M9. Este espelho faz com que a corrente de saida de M9, em vez
de ser retirada da carga, flua através da carga. No dreno do transistor M10 temos
o ndé ® e no dreno do transistor M11 temos o né @. O né @ compde a saida do
segundo estagio. Em cada um destes nés forma-se um pélo.

Se, por algum motivo a corrente i; que sai de M9 for zero, a resposta em

freqiiéncia total também sera zero. Este caso & possivel e acontece quando a

corrente que & gerada ou absorvida por M9 provém através da capaciténcia Cy; .
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Na seg@o anterior, este tipo de situagao € citado e concluimos que este fendmeno

gera um zero na fungdo de transferéncia total do sistema. Temos o zero z,, dado

por
1 Gue
- 2w 847MHz. -
D z (2-56)

Para calcular o polo no né ® do par M10/M11 usamos ¢ modelo do
espelho, como ja feito anteriormente. J& para calcular o pdlo no né @ devemos

considerar o efeito acentuado de C,, combinadoc com o ganho do transistor de

saida M12. Ambos s&o tratados & parte, em seguida, assim como o pélo no né ®.
Para o né ® temos a Figura 2-23 abaixo.

AAAA
vy

Figura 2-23. Circuito equivalente para célculo do polo no no ®.

No ponto ® temos em paralelo }/ , / ey que resulta em
Opse Gps10 GOm0

aproximadamente % . O resultado desta associacdo em paralelo € chamado
M0

de %_} em (2-47i). Considerando que a freqii€ncia do pdlo p, em ® esieja
14

muito mais_ afastada da origem que os polos dominantes, entao, nas freqiéncias
vizinhas desse bélo, 0s pontos @ e @ estao praticamente aterrados. Desta forma,
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a capacitincia vista no né ® sera o paralelo das impedéncias geradas por C,,,

C, e C,; . Portanto

_ 1 . GI——II
2.1 Cgq+C, +Cqr

P = =~ —B1MHzZ. (2-57)
O transistor M9 funciona como um conversor tensao-corrente, convertendo

a tensdo de saida do primeiro estagio para uma corrente incremental i;. Uma
parte da corrente i, que entra no dreno de M10 é refletida para M11. A corrente

refletida é transformada em tenséo novamente pela carga do né @ que é a saida
do segundo estagio. Neste né também se forma um polo.

Porém, se a freqiiéncia de oscilagao da tenséo na porta de M11 for tal que
toda a corrente de dreno em M11 & absorvida do capacitor C;, entdo a corrente

na carga do né @ sera zero. Conseqientemente, a tenséo na saida também sera

nula. Isto indica a presenca de um zero neste ponto, dado por

1 Gue
_— =1 ,9 GHz. -
2% C, {2-58)

ZE? -

Olhando para a saida do segundo estagio vemos a condutancia de saida de

M11, a condutidncia de M14 (fonte de corrente de polarizagdo), Cpeio. Cpsis:
Cepis € © dobro de C,;. Olhando para o transistor M12 vemos Cge, © Cgpy,-
Estas impedéancias sdo resumidas na Figura 2-24, onde C,,, C,, C,; e C; sa@o

dados por (2-47e), (2-47f), (2-479) e (2-47h), respectivamente.

UNICAMP .:
BIBLIOTECA CENTRAL
SECAO CIRCULANTE




A
rey
YeYy
i
|
(]

---------------------

Figura 2-24. Circuite equivalente para calculo dos pdlos nos nos @ e @,

Resolvendo a fungio de transferéncia da entrada para a saida, a seguinte

equagdo caracteristica que define os podlos do modelo da Figura 2-24 € obtida.

1_'_3[2'06?"'07"'078 +LatCrs | 9M12'C7a-!‘52 ,;C?a'(z'cra +C7]+CB‘{2'CS?+CT+C?B):’=O (2-59)
Gy iy Gy Gu . Gy -G

Essa equagio € exatamente do mesmo tipo que a equacéo (2-23) da Se¢ao
2.1.3 para um amplificador de dois estagios. Portanto a maneira de resolvé-la é
igual. A diferenca € que aqui nao se aplicam as mesmas simplificagdes que
anteriormente. Usando [16] e aplicando as simplificagdes pertinentes neste caso

achamos
o, = 1 1 ~ —16,5kHz
2m C_ 1. {C? +C,, QMJJ (2-60)
||| G Glll
e
1 G, -G, G, 1 g
- I | =2+—":|C, +C,, - =2 ||~ -662kHz.
P 2.7 C -(C,+Cy) |G |: |||+G|| [ * G, ﬂ .

Observa-se que devido a alta carga capacitiva na saida e ao tamanho do

transistor de saida,os valores de C,, g,,, © de C,, s&o grandes. Por isso, as
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tensbes nos nos @ e ndc se encontram independentes ou quase
independentes, como anteriormente. Este estagio encontra-se a meio caminho
entre a compensagio ¢ a ndo compensacao em freqiéncia através do efeito
Miller. Este efeito e o seu uso na compensagdo em freqliéncia serd estudado no
capitulo seguinte.

Aqui, novamente aparece a formagao de um zero neste uitimo estagio, pois
existe a possibilidade de que a corrente de M12 seja totalmente suprida ou

absorvida através deC,, . Esta possibilidade aparece na fungdo de transferéncia

na forma de um zero, dado por
2y == 32 <1 9GHz. (2-62)

Vemos que os polos p,, p,, P.. P. © P ©stdo além da banda de interesse

para as especificagbes citadas na Segéo 2.2. Portanto, eles podem ser excluidos
dos futuros estudos dos métodos de compensagéc em freqliéncia a que este

trabalho se dedica.
Resumindo os podlos dominantes em uma Unica fungéo de transferéncia

temos

v Ao 3
Ve 2:Cor +C7+Crs | Co+Crs +Qu1z'C7s}+sz_[Cm'[2-Cm+C?)+Ca'(2'Cs?+C7 +C:’a):| (2-63)
Gy Gy Gy - Gy Gy -Gy

1+5-
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Capitulo 3
Compensacido em Freqiiéncia para
Amplificadores de Dois Estagios

A técnica de compensacdo em freqliéncia de amplificadores de dois
estagios usa o chamado efeito Miller [35], [36] para obter o afastamento dos pdlos
do sistema e conseqlientemente anular o risco de oscilagao espontanea. Por
conta do uso da utilizagdo do efeito Miller, a metodologia de compensagao
tradicional ficou conhecida como compensacao Miller.

A literatura registra que a compensa¢ao Miller foi inventada por D. Fullager
em 1967 para ser usado no amplificador operacional pA741 da Fairchild. Durante
anos esse tipo de compensacao em freqiiéncia tem sido predominante. O seu uso
é difundido, estudado e conhecido por todos os interessados na area.

Esse capitulo frata do efeito Miller e da compensacao Miller. Também suas
variantes serdo estudadas e analisadas. Veremos as condi¢gdes que determinam a
movimentagio dos pélos e veremos que para a polarizag&o escolhida, de fato,
temos uma limitac&o de banda. Sera estudada uma alternativa para contornar este
problema sem alterar a polarizacio e outra alternativa usando alteragao da

polarizac&o.

3.1 COMPENSACAO EM FREQUENCIA TIPO MILLER

Para que um amplificador operacional seja considerado estavel e
necessario que a margem de fase do gréfico de Bode da resposta em freqiiéncia
seja maior que zero. Para um amplificador, vaiores tipicos de margem de fase
estio entre 30° e 70° [9]. Sendo assim, a partir dos dados do amplificador de
dois estagios, devemos calcular a margem de fase do sistema e corrigi-la se
necessario.

Utilizando a fungdo de transferéncia dada pela expressao (2-16) e
substituindo os valores adequados, obtemos os diagramas de Bode mostrados
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abaixo nos graficos da Figura 3—1a. O gréfico da Figura 3—1b mostra a posigéo do

pdlos e zeros no plano complexo s.

GRAFICOS DE BODE
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Figura 3—1. Amplificador de dois estdgios sem compensacdo em fregiéncia. (3)
Diagramas de Bode. {b) Posicionamento de pdlos e zeros.



Como vemos a margem de fase é MF =7,4°. Esse valor € muito baixo. A
primeira vista isto ndo causaria instabilidade no sistema realimentado. Porém,
dispersdes do processo podem modificar esse valor facimente, de forma que o
sistema pode vir a ser instavel. Mesmo que nao houvesse variagdes no processo,
o coeficiente de amortecimento do sistema estaria prejudicado, gerando um
transiente consideravelmente longo para a resposta ao degrau unitario. Por conta
disso & necessario aumentar o valor de MF.

O diagrama de Bode do grafico da Figura 3—1a, obtido a partir da fungao de
transferéncia teérica, mostra uma boa concordancia em baixas freqiiéncias com o
diagrama de Bode obtido pela simulagdo do circuite. A simulagéo & mostrada

abaixo no grafico da Figura 3-2.

200 - 80+
68
1504 60+ i
100 + 401
7 50 g 20- ;
£ <
2 042 of
£ |5 §
50 -20-
1004 404 S
-— Magnitude
4504 604  |---Fase N :
-180 - # =
'200' "‘80 MR | T T T YT e L ey T
1 10 100 1k 10k 00k 1M 1M 100M 16
Fregfiéncia {Hz}

Figura 3-2. Diagrama de Bode obtido pela simulagéo do amplificador
de dois estagios sem compensagéo em freqiiéncia.

No intuito de aumentar a margem de fase devemos, em primeiro lugar,
observar o que estd causando uma margem de fase tao apertada. Os pbélos
dominantes do sistema sdo p, ~ -34,5kHz € p, ~—1,2MHz. Observe que eles

estdo dentro ou quase dentro da banda de interesse do sistema, que é 1MHz.

Sabendo-se que pélos do lado esquerdo do plano atrasam a fase, a combinagao
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dos atrasos de fase gerados por p, e p, dentro da banda de interesse causa a

margem de fase bastante restrita. O zero do lado direito do plano complexo s

também causa atraso na fase, mas como este zero esta préximo de 5,2GHz, sua

freqiiéncia € muito além da banda de operagdo do sistema, portanto néo
causando atraso de fase apreciavel na banda de interesse.

Com base nestas condi¢des, temos que, além de afastar um péio do outro,
também afastar o segundo pdélo para além da freqiéncia de ganho unitario. A
partir da fungao de transferéncia simplificada (2-26), podemos determinar as

expressdes completas dos polos p, e p,, dadas por

1 1
2.1 C, +CS4+C1+023+03+C34+QM5'034 (3-1a)
G" G| GI 'Gu

P, =

C4+C3-4+C1+Cza+Ca+Ca4+gM5'C34
D, ~— 1 . GIE GI Gl'Gn
*7 2.p Cu-(C,+C,+C,)+C,-(C,+C,, +C,+C,, )"
GJ‘GH

(3-1b)

A partir destas expressdes definimos a razdo de separagdo entre os péios

p. € p,, dada por y = p% . Podemos estudar o0 movimento na freqiiéncia destes
4

pélos e 0 movimento da razdo y conforme fixamos todos os pardmetros das

expressoes (3-1a) e (3-1b), com excegdo de um deles, que sera variado. Para

variagbes dos valores de C,, C,,, C,,, C,, G, e g, obtemos os gréficos (sem

escala) da Figura 3—-3 abaixo.
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Pelos graficos (b), (c) e (d} da Figura 3-3, vemos que a raz&o de separagao

entre os pélos p, e p, diminui com o aumento do respectivo parametro do eixo
horizontal. Portanto, aumentos nos valores de C,, C,, € C, ndo podem conduzir
a uma maior margem de fase, pois com a frequéncia do pélo p, se aproximando

da freqiéncia do pdlo p,, qualquer estabilidade antes existente sera anulada.

Pelo graficos (a), (e} e (f) da Figura 3-3 , observamos que o amplificador
pode ser levado a estabilidade, pois com o aumento da razao de separagéo entre
os polos p, e p, sera possivel obter valores de margem de fase adequados.

Assim aumentos nos valores de C,,, G, ou g, aparentemente podem levar o

amp-op a estabilidade.
Denfre os valores dos parametros variados na Figura 3-3 que
provavelmente podem levar o amp-op a estabilidade, devemos descartar

prontamente G,. A conduténcia G, € o inverso da resisténcia de saida do primeiro

estagio. Se quisermos obter um ganho elevado, devemos ter alta resisténcia de

saida, ou seja, baixa condutancia. Portanto, aumentos em G, conduzem a
diminui¢do do ganho DC do amp-op. isto nos leva a descartar o uso de G, como

meio para se atingir a estabilidade desejada.

Descartando G, sobram g,, ¢ C,,. Mudangas em g,; € em C,;, néo
deterioram o ganho. No primeiro caso, o ganho é diretamente proporcional a gy
e, portanto, um aumento deste aumentaria o ganho DC. Ja a capacitancia C,, néao

atua em baixas frequéncias e, portanto, ndo alteraria o ganho DC também.

Qualquer aumento no valor de g,,, 80 pode ser feito através de respectivos
aumentos na corrente de polarizagéo (supondo que Vg, seja fixo). No primeiro

momento, isto & indesejavel, ja que significa voltar ao inicio do projeto. Além do
mais, o critério de baixo consumo estabelecido inicialmente podera ser violado,
pois a taxa de variagdo da razdo de separacdo dos poélos p, e p, com gy €
muito baixa. Isto é equivalente a dizer que seria necessario um grande aumento
de corrente em g,,; a fim de obtermos a separacéo desejada entre p, e p, .
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Porém, o critério definitivo para excluir a escolha de g,; & que ele nao

consegue colocar o segundo pélo para além da banda de ganho unitario. Como

vemos na Figura 3—4 a relacéo n =-(-3E aumenta com o aumento de g, . fazendo
3

com que o produto ganho-banda seja maior que o segundo polo. Isso significa que
o segundo pélo estara dentro da banda do sistema e, portanto, teremos uma
rotacéo de fase proxima ou igual a 180° na freqiiéncia de ganho unitario. A

relagdo n é a razao de distancia entre a freqiiéncia de ganho unitario e o segundo

polo descontada a influéncia de zeros.

400 -

300

GB/p,

200 ¢

100+

0.2 04 06 03 10 12 14
g (X 10°Q")

Figura 3—4. Varia¢3o da razao entre produto ganho-banda e segundo pélo com gy -

Portanto, o Gnico parametro possivel de ser alterado para se obter

estabilidade é a capacitancia C,, . Fisicamente esta capacitincia é dada por Cgp,.

Ela ndo pode ser aumentada diretamente, porém, pode ser aumentada
indiretamente através da colocagio de capacitores externos em paralelo. A
capacitancia externa que é colocada entre o dreno e a porta do transistor M5 da

Figura 2-1b em paraielo com C,; € chamada capacitancia de compensagao em

freqiiéncia C.. Voltando a expressdo da fungdo de transferéncia (2-26) e
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substituindo C,, por C,, +C_ (capacitancias em paralelo) obtemos a fungao de

transferéncia do amplificador operacional compensado em freqiiéncia, dada por
(3-2).

5
A1 e —————
I/
[ %wcc}] (3-2)
1+s_f’cu+cc+c. L Cit2:C+Ci+Co+Cc Gus Cu+Ce)], 2 La+CohiC122:Cp +Cy+Cuj+Cu (G, +2 C + C)
Gy G - GG, ) GGy

A partir desta equacdo obtemos as novas expressées nao simplificadas
para os polos dominante p, =p, € nao-dominante p,, =p, associados ao

segundo € primeiro estagios, respectivamente, além da expressio do zero
existente entre o primeiro e segundo estagio. Utilizando [16] temos

1 IGII GI GI'G{[

Po® o7 (Cay +C ) {C+Cpy +C;)+C, -(C;+Cpy +C4 +Cy +C¢) ' (3-3a)
Gl‘Gu
Bus 1 1
T 2.1 Cy+Cc+Cy +C1+2'C23+CS+C34+CC +QM5'(034+CC) {3-3b})
G\'II GI GI'GII
e
1 us
Z= - e R -
27 (Ca +Cg) (3-30)

Considerando que as capacitancias C, e C, s@o bem maiores que as

ouitras e fazendo as simplificagfes pertinentes nas expressoes (3-3a), (3-3b) e
(3-3c} obtemos
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G, [1 + s
1 G, (3-4a)

P~ T ¢,
U B
o =5 [”g_mv}-cc (3-4b)
Gy
e
1 OQus
7 M
T (3-40)

Para entender o0 movimento dos polos, primeiro devemos entender o
comportamento das raizes do denominador da fungdo de transferéncia. Utilizando
o modelo tradicional de um amplificador de dois estagios, mostrado na Figura 3-5,
obtemos do denominador da fungéo de transferéncia uma equagéo do tipo (3-5),
que possui duas raizes dadas por (3-6a) e (3-6b), onde s, corresponde ao pdlo
dominante, Sup corresponde ao pélo n&o dominante,

a=R,-R, '[Cc '(CI +C")+C" ‘C:] eb =[Ru ‘(Cc "'Cu)'*‘R: '(CI +Cc)+9w| ‘R, Ry, 'Cc:]-

<
|
|

- —o0 v,
O Ve | SR v =0 g | 2R =G

Figura 3-5. Modelo fradicional de um ampiificador de deis estagios.

1+b.s+a-8° =0 (3-5)
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__—b+\||b2—4'a (3-68)

- 2.a

- -'b""\i'zbz ~-4.a (3-6b)
- &

SND

Quando a capacitancia C. & muito pequena e o ganho do segundo estagio

nédo é muito grande temos a=R,-R,-C,-C, e b=R,-C, +R, - C,. Dessa forma

s~ -R,-C,-R,-C, +-J(R, -C, -R, 'CII)2 (3-7a)
D 2.R -R,-C,-C,

_“RC-R-C,-yR G -R,-C,)

s 3-7b)
NP 2'R|'RH'C|'C|! (

Se a constante de tempo do primeiro estagio € menor do que a do segundo

estagio, R,-C, >R, -C,, teremos s, =~%QI .C, e Sy =—%" .C," Caso

contrario teremos s, = —%" C, € Syp = %QI .,

O fato de o polo dominante ser a carga ndo € nenhuma surpresa neste
caso, uma vez que a resisténcia e capacitancia no né de saida sdo altas. Apesar
de incomum para este tipo de topologia, issc & possivel acontecer e depende
apenas das especificacdes de projeto.

Conforme C. cresce mais € mais, no limite, (3-6a) e (3-6b) tendem a

s, 0 (3-8a)
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Sno —>-Rl +Ry +Gwi R R, ~_Sw
(CI +C,,)'R| ‘R, Cu

(3-8b)

Portanto, independente de qual estagio tenha o pélo dominante e de qual
seja a posicao inicial dos pdlos em relagdo a posigdo final (com o circuito
compensado) a tendéncia de movimentac&o destes pdlos € sempre para 0 mesmo
valor final.

Temos, deste modo, estabelecido quatro situagbes distintas para a
movimentagido dos polos. O graficos da Figura 3-6 resumem estas situagoes

possiveis. As linhas cheias mostram a movimentagdo dos polos quando C.

aumenta. As linhas pontilhadas mostram as assintotas dos valores finais.
Como vemos, a movimenta¢do do pdlo ndo dominante depende de sua
posicao relativa entre valor final e inicial. Além disso, a posigéo relativa entre pélo

do primeiro estégio e segundo estagio depende apenas das impedéncias nesses

pontos.
POLO DOMINANTE NO PRIMEIRO ESTAGIO {RG, > RG) POLO DOMINANTE NO SEGUNDO ESTAGIO { RG, > RC)
0
0] C:: c‘:
Po= 9 =-1RG
............. _g'.(q -.\ "Q;JQ
1Rfa> Gu/G g < TR /RG> S/ *{om < GRC
PD=p|='”R|c| ........ pw=p,—-1[B,C, """"""""""""""""""""""""
= 1/RG < M gy >

(a) (b)
Figura 3—6. Movimentacg&o dos pélos dominante e no dominante com o aumento do valor da
capacitancia de compensagio C..

A conseqgliéncia das movimentagdes acima se reflete diretamente no
produto ganho-banda do amplificador. Como sera definido na préxima segéo,
costumamos considerar o produto ganho-banda, GB, como metade do valor do
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pdlo nao dominante compensado, ou seja, 2-GB=-9—ﬂ. Juntando esta ultima
1]

expressao com os critérios das Figuras 3-6 encontramos que GB <0,5-py; |cc=u

quando os pdlos se movem nc mesmo sentido e que GB > 0,5-pND]CC=D quando o0s

pdlos se movem em sentido opostos.
A explicacdo dos movimentos mostrados nas Figuras 3-6 ¢ feita atraves do
modelo da Figura 3-5. Em [15] é analisado o caso da Figura 3—6a quando

o >%Q“, mostrando a realimentagdo que diminui a impedancia do segundo

estagio e aumenta a impedancia do primeiro estagio. Mas ele nao comenta o caso
quando o podlo dominante esta no segundo estagio. O mesmo modelo da Figura 3-
5 pode ser usado para explicar os movimentos dos polos na Figura 3—6b. Em
freqliéncias em torno da frequiéncia do segundo pélo, a impedéncia da carga €
baixa (pois 1a esta o pélo dominante) cancelando a maior parte do ganho. Com

isto a realimentacéo através de C. néo é sustentada e além disto % c. ~0.A
c

Figura 3-7a mostra esta situac¢ao, onde a fonte controlada g,,, -v foi substituida

por um resistor equivalenie de valor 1/ . Como vemos, R, esta em paralelo com

gMII

R, e em paralelo com % . Temos, também, C, em paraielo com C,.
Ml

Calculando a impedéncia vista pelo primeiro estagio obtemos (3-8b).

Na Figura 3-7b, a fonte de corrente de entrada foi aberta e foi inserida uma
fonte de tensédo de teste na saida, a fim de se calcular a impedancia do segundo
estagio. Por volta da freqiéncia dominante, a condutancia s-C, € muito menor

que )/R: e, portanto, foi desprezada. A capacitincia de realimentagdo C. &

significativa e gera um divisor de tensédo entre R, e % c. - Temos
Bl o



S "TC %m T

(a)

vER gmv%uz R v

(b)
Figura 3-7. Circuitos equivalentes para calculo das
freqiiéncias dos podlos dominante e ndo dominante,
(a) Célculo da freqliéncia do pdlo nio dominante.
(b) Calcuio da freqiéncia do polo dominante.

R, s-R,-C _8-gw R, -C,

Ve— Yy =—— "y “Vg.
R + s“1fsR.C, ° * 1+sR-C, ° (3-9)

S'CC

Como a freqiiéncia é baixa, 1+s-R, -C, =1 em (3-9), portanio

ip 28GR, -Cg -vs. (3-10)

Neste caso, ao contrario do anterior, a fonte controlada aparece como se
fosse um capacitor equivalente de valor g, -R,-C. em paralelo com C, que

resulta em aproximadamente g,, ‘R, -C,.

Como i, <<i,, a fonte sente aproximadamente uma impedancia

G,

G "Ry -G’ Quando G

% -G R, - Co em paralelo com R,, resultando em

aumenta mais e mais G R - 0, conforme (3-8a).
G 'Ry -C
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Apesar do efeito Miller [35], [36] ndo ter aparecido diretamente, as
expressbes das fungfes de transferéncia e a posicac dos polos e zeros séo as
mesmas. Por isso continuaremos chamando o processo como COmMpensacao em
freqiiéncia tipo Miller. O circuito compensado afravés desse método € mosirado na
Figura 3-8 abaixo.

Finalizando, listamos abaixo a funcdo de transferéncia (3-11) do circuito
compensado por efeito Miller (MC), onde os parametros do primeiro e segundo

estagios sio dados pelas Equagdes (3-12) e estdo relacionados com os
parametros da Se¢ao 2.1.3. O pélo dominante, ndo dominante, e o zero sao dados

por (3-4a), (3-4b} e (3-4c), respectivamente.

. A, -[1 s &J
. iv _ = G (3-11)
Ni | 1+S' |+CC+C||+CC+gM||‘CC +52.C|'C"+Cc'(C|+C")
G| G|| Gi ) GII GI 'GH
G, =G, {3-12a)
Gy =G, (3-12b)
C=C+2:C,; +C, (3-12¢)
Cy=C, (3-12d)
Vio

M7
M8 ‘ ;ﬁ M6
¥ 40k ,L 20uA

Figura 3-8. Amplificador operacional de dois' estagios com
compensacdo em freqiéncia tipo Miller.



3.1.1 CRITERIO DE ESTABILIDADE PARA COMPENSAGAO MILLER

Observando a Figura 3-9 vemos uma comparagdo de como Py, Pyp, Z,

GB e MF se movimentam quando C. aumenta. O ponto de minima da margem
de fase ocorre quando a disténcia relativa entre os valores da freqiiéncia de p;,

Py © Z € minima. No grafico da Figura 3-9, esta interagao € destacada dentro do

retangulo pontilhado.

1004
i
& 10F;
& e
O L
5 e B
§N, z
g 10 ' -._‘.‘
—— L ,
55?- ~~~~~ "“‘*--«-.M
¥ oeli e "
Qc-. F
R | MF]
14" k ‘ . | J | |
0 20 1 60 80 o 1o 140
. {x 10" pF)

Figura 3-9. Variagéo dos valores de pp , pPyp, 2. GB e MF com C..

Para C, muito grande, o zefo cai extremamente abaixo de py,. Como

neste momento tanto o polo dominante como o zero sao inversamente
proporcionais C., a distancia relativa enfre eles ndo muda sendo que a margem

de fase estabiliza em um valor aproximadamente constante. Dependendo da

relagso % o sistema pode ser instave! ou néo.
D

Segundo [9], para se obter uma margem de fase proxima a 60° ¢é

necessario que os pblos sejam ajustados para a atender o critério (3-13), além de
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que py, >>10-p, . O critério (3-13) diz que a freqliéncia do segundo pblo deve ter
o dobro da fregiiéncia de produto ganho-banda. Supondo que o zero esteja alem
da fregiiéncia de ganho unitario (g,, = g,,). pode-se calcular o produtc ganho-

banda com facilidade. Usando (3-4a) e (3-4b) temos

1 . 1 G
GB=A,;-pp "_"E'pND: S S =E-—“-[1+g—”"-].

G,,-(w%'ﬂ}-cc I

(3-13)

A condicdo p,, >>10-p, ndo é problematica e geralmente & alcancada
mesmo sem o capacitor de compensagao. [solando C. no critério (3-13) obtemos

uma dimenséo para o capacitor de compensagao dada por (3-14).

C. =2 G * G C

Fi H)
G, (1 + %J (3-14)
G||

Portanto, o capacitor de compensacéao € diretamente proporcional a carga
no segundo estagio. Este fato ndo é bom, pois para altas cargas capacitivas, o

valor de C. necessario para estabilizar o circuito € grande. Alem disso, como

vimos através do caleulo dos pélos do circuito, sabemos agora que este circuito se

encaixa na  configuraggdo da  Figura 3-6b com S 1
CII Rl 'Cl
181-10°° 1 .
(——=7=3862< = - = 1,7 ). Portanto, ele sofrera de uma grave
50-10 11-10°-118-10

limitacdo de banda, ja que seus polos caminham no mesmo sentido. Sabemos que
a banda méxima serd GB, =0,5-pyp).__, =600kHz.

Se g% >> 1, a Equagéo (3-13) simplifica para (3-15a) e (3-14) simplifica
1]

para {(3-15b), que sa0 os valores geralmente descritos na literatura. -
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GB =~9—ML=%-[%} (3-15a)

Ce = 2.9 c, (3-15b)

Com base nas condigdes assumidas acima & possivel calcular a margem

de fase do circuito. Temos

MF = 1800 t9_1[(38) m-‘{@] t-1[GBJ = 63°-+ —1[9MIJ (3-16)

D Prp l | D

Considerando as afirmagdes acima, caicula-se C. ~95pF, GB ~ 247kHz
e MF=~21,5°. Se fizermos o diagrama de Bode da Equacado (3-11), como
mostrado no gréfico da Figura 3-10, vemos que os valores de GB e MF nao
conferem. Isto se deve ao fato de que na teoria, usando o valor de C, acima, o
zero ocorre um pouco abaixo da freqiiéncia de ganho unitario. Com isso, a
interacéio entre os defasamentos causados por z e p,, quase levam o

amplificador a instabilidade com uma margem de fase pequena (MF ~ 9,2°). Se a

relagdo entre % fosse um pouco menor, o amplificador seria totaimente
B

instavel. As expressdes (3-15a) e (3-16) consideram que z >10-GB, por isso 0s
valores calcuiados nao confirmam os resultados obtidos no gréafico.

Apesar dessas diferengas, algumas conclusbes ainda sédo validas se
analisarmos (3-15a) e (3-16). O produto ganho-banda pode ser melhorado se
aumentarmos g,,. Este aumento, aiém de também melhorar o ganho, vai
aumentar a margem de fase, ajudando o amplificador a se estabilizar e diminuindo
o tempo de estabilizagdo (ver Apéndice B). Em contrapartida, um carga C, alta
prejudica o valor de GB e gera valores altos para o capacitor de compensagéo.
Um capacitor de compehsag;éo pequeno sempre é favoravel, pois melhora o sfew
rate e ocupa menos area.
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Figura 3-10. Diagrama de Bode teorico do amplificador de dois estagios
com compensagao Miller.

O danico prejuizo no aumento de g, € o aumento do consumo. Para

alcangar o objetivo de banda igual a 1MHz, o valor de g,, deve ser multiplicado

de pelo menos 5 vezes. Isto corresponde a aumentar a relagéo V% de M5 de

7'51 para 37'% correspondendo a um aumento na corrente de polarizagao de

20uA para 100puA . Este aumento é viavel e facil de ser implementado.

Apenas para comparagdo, foi implementado um circuito nos mesmos
moldes da Figura 3-8, porém com uma maior corrente de polarizacao no estagio
de saida. Conforme sera mostrado na Sec¢ao 5.2.1, esta implementacao consegue
chegara 1MHz.

De qualquer forma, conciuimos que um capacitor de carga com alto valor é
extremamente prejudicial ao produto ganho-banda, sendo gque esta estrutura de
circuito com dois estagios suporta esta carga ao custo do aumento ho consumo ou

~da diminuigdo da banda. Bandas mais amplas s6 sdo possiveis através de

maiores aumentos na franscondutincia do segundo estagio, gy,
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conseqilentemente aumentando o consumo e a area. Esta negociagéo enfre
banda e consumo (e area) dependera apenas das especificagbes do projeto.

Por fim, apos aiguns ajustes na simulagdo se fixou C. igual a 92pF.
Usando o valor de C. acima obtemos, a partir das Equagdes (3-4), p, ~-100Hz,

Py ~ -530kHz € z ~ 270kHz.

3.2 COMPENSAGAO EM FREQUENCIA TIPO MILLER COM CANCELAMENTO
DE ZERO POR RESISTOR

A inclusdo de C. pode até resolver o problema de margem de fase

causado pelos polos, porém cria outro. Note que a freqiéncia do zero &

inversamente proporcional a C. e, portanto, ele caminha para a esquerda, se

aproximando das baixas freqUéncias. Isto pode fazer o zero cair em uma
freqiiéncia perto ou abaixo de p,, ou até mesmo da freqii€ncia de ganho unitario.
Como zeros no semiplano direito também causam atraso de fase, a margem de
fase sera prejudicada com a presenga do zero.

Com isto, este zero deve ser retirado de alguma forma. Em [9] é sugerido
que o zero esteja pelo menos 10 vezes aiém da freqiiéncia de ganho unitario para
que os efeitos de sua defasagem nao sejam sentidos.

Para avaliar um método de eliminar este zero devemos estudar a causa de
seu surgimento. Este zero na banda de operacé@o ocorre devido a diminuigdo da
impedéncia entre dreno e porta do transistor M5 da Figura 3-8. Esta diminuigéo
cria um caminho direto entre entrada e saida para paite da corrente que vem do
primeiro estagio. Quanto mais significativa esta corrente em relagso a corrente do
estigio de saida mais baixa a freqiéncia do zero. A fim de eliminar o zero
devemos tornar esta corrente de antecipacdo (em inglés feedforward current)
insignificante perto da corrente de saida.

Uma solugdo € usar um resistor em série com C, . O resistor tem a fungéo

de aumentar a resisténcia do caminho direto a fim de limitar a corrente de
antecipagéo. Assim, a freqiiéncia deve aumentar mais para que a impedancia do
capacitor caia o suficiente para que a corrente de antecipagéo que atravessa o
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ramo de realimentagéo seja igual a corrente de dreno de M5 e a saida seja zero.

Ou seja,

v v
1) v 17

[Rc"' ] Aw: (3-17)
S‘CC

Assim, para a saida ser zero, a condicdo (3-17) deve ser satisfeita. Isto

acontece se o zero s, for dada por (3-18).

1

CG - (%MII - RC) (3-1 8)

No entanto, este resistor ndo pode ter um valor muito alto. Caso o seu vaior

8 =

z

cresga muito o ramo de realimentagéo tende a um circuito aberto, destruindo suas
propriedades. Na pratica, os projetistas usam R, tal que o zero seja extinto ou de

forma que o zero cancele o p6lo nzo dominante.
No primeiro caso, o pdlo & movido para infinito sob a condigéo

% —-R. =0. Essa condigéo resulta em
Mil

Re el (3-19)

I
Fisicamente, isto quer dizer que a corrente antecipada pelo ramo de
realimentagéio nunca sera igual a corrente absorvida pelo dreno de M5. O seu
valor sempre sera menor. Apenas se a freqiiéncia do sinal chegasse a um valor
infinito, a corrente antecipada e a corrente de dreno de M5 seriam iguais, onde,

neste caso, ocorreria um zero.

Se o projetista escolher o valor de R, um pouco maior que 9 0 zero do
At

semiplano direito se torna um zero no semiplano esquerdo. Esta escolha pode
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meihorar o desempenho do sistema aumentando a margem de fase, pois zeros no
lado esquerdo do plano complexo s adiantam a fase.

Com o objetivo de cancelar o zero, usamos (3-19) e obtemos R, = 640002 .
Ajustes na simulagédo conduziram a implementagio de R, = 6kQ.
O segundo caso, o valor de R, é calculado sob a condigio z =py,. Ou

seja,

(3-20)

“C, © G Ce

o)

Fisicamente, quando a freqiiéncia cresce até atingir a freqUéncia do

1 = w _r 1 .[Cc"'CnJ.

segundo pélo, o zero comega a agir. Todo o ganho que o segundo estagio perde
devido a queda da tens&o na carga do primeiro estagio & reposto por um aumento
na corrente que vai para a carga do segundo estagio.

Este caso nao foi implementado, mas caso fosse, os parametros do circuito
resultariam em R, = 10kQ.

A presencga do resistor altera novamente a fungéo de transferéncia. Sua
presenga move os pdlos e faz surgir um terceiro polo relevante. A nova fungéo de
transferéncia é dada por (3-21a) Os parametros de primeiro e segundo estagios

foram dados anteriormente por (3-12) e C foi calcuiado na sec&o anterior.
=A_-

Vs o [1"3'0"’ '[R“ _%MIIII (3-21a)

C.-C
a=——"R¢-Ce (3-21b)

b= [C: -Gy +C¢ '(Cl +'Cu)]
Gl 'Gu

C, C
+R; -Cg {E“’JJ (3-21¢)

I ]
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(:[ :C) (:" :C) gM 1 R
— -+ 1 _"._.._....._. . -C -2
C I [I + + ) I- o fol (3 1d)

As novas expressdes das raizes da fungéo de transferéncia, incluindo pélos
e zeros, sdo dadas por (3-22a), (3—22b), (3~-22¢) e (3~-22d).

Py =~ - (3-22a)
2% (146, -R,)
1l
o = 1 1
ND1 5T
77 om0t & 3220
[§} 1
1 1
Pnpz ® ‘i‘““‘;‘Rc C (3-22c)
,o 1 1
2 ({1 _Rg ] (3-22d)
(AMJI ¢ CC .

Como podemos ver por (3-22a) e (3-22b), os dois primeiros péilos tém uma
expressao semelhante a (3-4a) e (34b), respectivamente, com excecgdo do fator
G, 'R, Se R, <<R, teremos (3-22a) e (3-22b) aproximadamente igual a (3-4a) e

(3-4b). Assim, pode ser estabelecido um critéric que }6 <Rg < R%o a fim de
Mii

que a resisténcia R, possa mover o zero convenientemente, porém sem afetar os

dois primeiros pélos significativamente.

Apos a escolha do valor de R, as posigbes dos pdios e zero calculadas

pelas Equagdes (3-22) resultam em p,=-100Hz, p,,, ~-527kHz,
Pupe = —238MHz e z = 4,36 MHz . Veja que o surgimento de um terceiro pdlo nao

é significativo devido a sua alta freqiiéncia. Também, o zero que antes estava em
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270kHz agora se moveu para 4,36 MHz atingindo o objetive citado e baseado em
[9].

Finalmente, estabelecemos a fungdo de transferéncia final dada por
(3-21a), cujo diagrama de Bode da simulagao € mostrado no grafico da Figura 3—
11 abaixo. A freqiiéncia de ganho unitario e a margem de fase simulada estdo

destacadas no grafico.
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220k
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Figura 3-11. Diagrama de Bode simulado para o circuito com
compensacao em freqiéncia tipo Miller com cancelamento de zero por
resistor

Pelos valores teéricos temos GB ~ 247kHz e MF ~62°. Uma comparagao

entre polos e zeros do circuito simulado € do modelo tedrico € mostrada no
diagrama de pélos e zeros abaixo.
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Mapa de Polos e Zeros

Parte kmaginaria (Hz)
o)

. I — ——Simulado | .....
""" Calculado | ¢ : :

-1.5 ; i i : i i i i
-14M -12M -10M -8 -6M  -4M 2M o M 4M oM
Parte Real {Hz}

Figura 3-12, Comparagdo do posicionamento dos pdlos e zeros dos
circuitos com compensagdo em fregiiéncia tipo Miller com cancelamento de
zero por resistor

Vemos que os valores se verificam de forma razoavel.

O circuito modificado com a inclusao do resistor € mostrado na Figura 3-13.

M |
M3 » i | M6
J, 40uA

M3 M4

T

Vs

Figura 3-13. Amplificador com compensagao em freqiiéncia tipo Miller com
cancelamento de zero por resistor.




3.3 COMPENSACAO EM FREQUENCIA TIPO MILLER COM CANCELAMENTO
DE ZERO POR MULTI-CAMINHO

O cancelamento do zero usando um resistor € o método mais usado e
citado na literatura [7], [9], [10], [19] e [20]. Porém, é possivel encontrar varios
inconvenientes para o uso deste método.

O projeto de um resistor, alem de ocupar uma area grande comparado a um
transistor, n3o traz muita precisdo no valor da resisténcia. Uma alternativa para
diminuir a area ocupada ¢ usar um transistor MOS polarizado na regido linear. Em
[8] este recurso é usado e comparado com um resistor feito em polisilicio. E
mostrado que os resultados praticos se afastam mais da simulagéo e do calculo
usando a alternativa de um transistor MOS como resistor. Isto acontece porque a
resisténcia de um transistor polarizado na regiao linear € aproximadamente
constante para pequenocs sinais apenas. Assim, as variagbes da tensdo nos
terminais do transistor fazem essa resisténcia variar tambem, prejudicando o
resultado final. Estagios de saida classe AB, que nao possuem a franscondutancia
de saida constante, ndo permitem um cancelamento eficiente do zero do
semiplano direito. Por fim, apesar de nao ser um inconveniente comum na maior
parte dos casos, a posigdo dos polos pode vir a ser alterada de forma

inconveniente se R, possuir um valor comparavel a 1/G,.

Para encontrar uma alternativa ao uso do resistor no cancelamento do zero
vamos observar e analisar a Figura 3-14.

Em DC o capacitor de compensagdo esta aberto. Conforme a freqiéncia
cresce o capacitor comega a diminuir sua impedancia e uma corrente Ai comeca
passar por ele. Esta corrente cresce com a freqiiéncia até que toda a corrente que
saia do segundo estagio e que iria para a carga, agora comega a circular pelo
ramo de realimentagéo. Se neste momento existir uma fonte independente que
fornegca uma corrente extra na saida, entdo a tensdo na carga ndo sera zero.
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Figura 3-14. Diagrama de blocos mostrando ©
principio de funcionamento do efeito de cancelamento
do zero feito pela corrente de antecipagéo.

Esta corrente extra pode ser calibrada para que em aitas fregiiéncias,

quando ZG=%. c — 0, ela seja igual a corrente de curto do ramo de
C

realimentagido. Na condigdo de curto temos Ai=g,, -v.. Para que a tensdo na
carga do segundo estagio nao seja zero nessa condicao, & necessario gue a fonte
de corrente extra fornega exatamente este valor de corrente. Isto pode ser feito
usando um transcondutor que converta a tensdo de entrada em uma corrente
ir =Qyr - Ve © que essa corrente alimente o terminal do ramo de realimentagao.
Para que i seja igual a Ai devemos ter gy = 0y,

Como a impedéncia de realimentagéo s6 ira atingir Z. =0 quando w —
significa que i. 80 ira igualar Ai nesta frequiéncia. Portanto, a freqiiéncia do zero
tende a infinito. Isto corresponde a um cancelamento do zero na funcdo de
transferéncia.

A escotha de uma fonte de corrente com g, =g,, facilita o projeto, pois
pode ser facilmente implementada fazendo-se um cépia exata do par diferencial
de entra_da com os transistores dos pares diferenciais conectados em paralelo. A

implementagao do circuito foi feita e € mostrada abaixo na Figura 3-15a e na
Figura 3-15b o correspondente modelo de pequenc sinais.
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Figura 3-15. Amplificador de dois estagios compensado em freqUéncia. (a) Compensacio
em fregliéncia tipo Miller com cancelamento de zero por multi-caminho. (b) Modelo de
pequenos sinais para o amplificador compensado em fregiiéncia cancelamento de zero por
multi-caminho.



Usando o modelo de pequenos sinais obtemos a fun¢do de transferéncia
(3-23a) ja simplificada sob os mesmos pretextos usados nas se¢des anteriores.

Vg [QMF <Gy +gm 9M||J+3 fowe - Cc +Ca)=gm - Ce] (3-23a)
Vi =V G| -Gy +s-[(Cy +Cc) G, +(CI +Ce) Gy + 9w -Cel+s? GGy +Ce - (€ + Cu)

A, .]:1+s_(gMF _gMI)'CC:|

G G
= 3-23b
V-V, 1+s.{c,,\»cc LCi+Co +gM,l-cc]+sz_{cl-c,,+cc-(cl+c,‘)] (3-23b)

Gu G| G| 'Gn Gl 'Gn

O ganho € novamente dado por A, —% gGMH . De (3-23a) vemos que a
1]

influéncia da transcondutancia g,., que cancela o zero, é insignificante na
expressao do denominador. Na expressao do numerador se considerarmos gue
Ou "G >> 9 -G, © que C. >>C,, (3-23a) simplifica para (3-23b). Dado o©
exposto acima e a fungéo de transferéncia (3-23b), se g, =9y, © Zero se cancela

na funcao de transferéncia.

Se em (3-23b) g,,r = g,, temos

o ] G,
T2 ’ 3-24
]

G

G, |1+=2
O “( G"] (3-24b)

N 2. C,
e

7 -y, (3-24c)
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Como a posicio dos polos &€ a mesma que a encontrada na Sec&o 3.1, o
critério de escolha de C. nao muda, sendo dado por (3—15b). O produto ganho-
banda também permanece inalterado, pois o ganho e a posigéo do primeiro pélo
sao os mesmos. Neste caso temos GB dado por (3-15a) e, portanto, os mesmo
problemas com GB relatados na Secdo 3.1.1 ainda ocorrem. A margem de fase

ainda é dada pela expresséo {3-16), repetida abaixo.

MF ~ 63" —tg" [%] . (3-25)
Porém, como z — «, entdo tg'{%lij—m. Desta forma a margem de fase

deve ser proxima a 63°. Em estruturas de estagio de saida do tipo classe AB,
onde a corrente de saida varia do ponto quiescente até um valor maximo, fazendo

com que g,, também varie, a margem de fase pode ser melhorada. Isto acontece
pois como o cancelamento do zero independe da transconduténcia de saida gy, e
COMO Py 4G, . © aumento de g, com a corrente afasta o pélo néo dominante

para mais altas freqiiéncias, methorando a margem de fase.

Pelas simulacbes, mostradas nos graficos da Figura 3-16, vemos que
surgiu um zero parasita que nao consta das equacbes. Apesar disso, este zero
ndo esta afetando a resposta em freqliéncia devido a sua alta freqliéncia em
Zge =—5,9MHz. O zero do semipianc direito, que antes se encontrava em

270kHz se moveu para 9,5MHz.
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Figura 3—16. Simulagfes para o amplificador compensado em freqiiéncia por
cancelamento de zero per multi-caminho. (a) Diagrama de Bode. (b)
Posicionamente dos pdlos e zeros.



3.4 COMPENSAGAO EM FREQUENCIA TIPO MILLER COM CANCELAMENTO
DO SEGUNDO POLO POR MULTI-CAMINHO

Ainda usando a estrutura da Figura 3-15a, com um ajuste da
transcondutincia de M7B, o zero pode ser transportado do semiplano direito para
o semiplano esquerdo. Da equagdo de transferéncia (3-23b), obtemos a

expressdo do zero, dada por z -_-Fg’“‘g-—)%l Se g, > O, teremos z<0.
M HIMF c

Uma vez no semiplano esquerdo, g, pode ser ajustado para coincidir com o pélo
nao dominante. Neste caso teremos um sistema de um unico pdlo, e, portanto,
com margem de fase de 90°. Para que isso aconte¢a, a condi¢do z =p,, deve

ser satisfeita. 1sso resulta no critério

c;II
Qw4 (3-26)
gMI

Ce =

Como g, > Oy O capacitor de compensagao pode ter seu valor diminuido.

Por isso, uma drea menor & ocupada no circuito, o slew rate € aumentado € ©
produto ganho-banda também é melhorado pois ele é inversamente proporcional a

C.. No entanto, por ser um cancelamento ativo de zero, ocorre um aumento do

consumo. Uma negociagdo entre aumento do consumo e aumento da banda deve
ser considerada no projeto do circuito.
Para calcular g, foi estabelecido arbitrariamente que seria utilizado um

capacitor de compensagdo com metade do valor do capacitor de carga. Neste

caso, deveriamos ter C, =25pF. Com base nesse critério obtemos gy da
expressio (3-26). Temos gyr =3- gy, = 446 pQ-'. Para chegar neste valor de gy

temos dois graus de liberdade, podendo mudar tanto o valor de V% como o valor

de |, em gy =J2-K.V%-1D.
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Na implementacao feita, o estagio de cancelamento de zero foi polarizado
com uma corrente |, =100uA para cada transistor do par diferencial e a

geometria calculada para V% =3%. Apés alguns ajustes durante a simulagao

obtivemos V%z?’z'% e gy *425uQ7". Um cancelamento muito preciso do

segundo podlo ocorre com este critério. Em relacao a técnica de cancelamento do
segundo pélo pelo resistor, essa técnica tem a vantagem de minimizar os efeitos
de dupletas de podlo e zero [21]. Isto porque, fixado o valor do capacitor de

compensagio, a posicao do zero depende apenas da relagao g% . Esta
Mi
relagdo pode ser obtida de forma eficiente através de técnicas de fayout.
Porém, note que do ponto de vista dos critérios seguidos até agora, esta

ndo foi a melhor escolha de V% e |,. Essa escolha onerou o consumo em

demasia. Como a relagéo 9% obtida na simulagdo & aproximadamente 2,85,
M

poderiamos ter usado esse fator para aumentar a corrente de polarizagéo e a
geometria, obtendo o mesmo g,,. de cerca de 425uQ~"'. Neste caso deveriamos

polarizar o estagio de cancelamento de zero com uma corrente total de 114 pA
(57uA para cada transistor do par diferencial} e usar uma geometria V% = 5%

em cada transistor do par diferencial. Enquanto a corrente de polarizagao caiu
bastante em relagéo ao tofal consumido, o aumento na area € insignificanie.

Como o valor do pélo dominante é inversamente proporcional a C., a
diminuicdo de C. aumenta o valor do pélo dominante. Com os valores usados

femos

~ 370Hz.
.-LJC (3-27)

O pdlos ndo dominante e o zero sdo dados por (3-28) e (3-29).



1 O (1 ’ %J (3-28)
LR = : 17 ~ 529Hz
Pxp e C,
Z= T .9 9w, 533kHz (3-29)

2-n (QM! ‘QMF) Ce

Se, em vez da expressdo simplificada de p,,, for usada a expressao
completa obtemos p,, ~ 533Hz, mostrando que o casamento enfre o zero e 0

polo nao dominante é muito precisa.
O produto ganho-banda, dado por (3-30) abaixo resulta em GB = 938kHz.

GB=A,-p, = 9%0 (3-30)

Pela simulag&o temos o pblo dominante em 328Hz ,um par de polo e zero
sobrepostos em 515kHz.

O diagrama de Bode e o mapa de pélos e zeros desta simulagéo sao
mostrados nos graficos da Figura 3—17.

Portanto, ha uma boa concordéncia entre simulagao e calculos. Note que a
auséncia do segundo pdlo abre caminho para um extensio da freqiténcia de
ganho unitario. Neste caso a freqiéncia de ganho unitario se estende a
GB = 860kMz, valor proximo ao valor calculado.

De fato, esta técnica de compensacgéo tem potencial de aicancar bandas
mais amplas, porém, a¢ custa de maior consumo.
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Figura 3—17. Simulagdes para o amplificador compensade em freqiléncia por
cancelamento do segundo pélo por multi-caminho. (@) Diagrama de Bode. (b)
Posicionamento dos polos & zeros.



3.5 EFEITO DE g,,, NO AMPLIFICADOR DE TRANSCONDUTANCIA DE DOIS
ESTAGIOS

Com o amplificador de dois estagios projetado e estudado nas Secbes
3.1.1, 3.2, 3.3 e 3.4, ficou visivel que a baixa transcondutancia de saida nao €

favoravel em rela¢io & compensagao em fregliéncia.
Para a compensagdo Miller vimos que a freqiéncia de ganho unitario €

dada por GB=%-[%‘~} e que o capacitor de compensacio € dado por
1]

CC=2--gi-C,,. Como foi calculado, com os valores de projeto temos
Ml

GB ~247kHz e C.~95pF. Além da capacitancia de compensagao ser alta, o
valor da fréqi'xéncia de ganho unitario € muito baixa, alias, aquém do valor da
especificagdo. Para atingir o valor de 1MHz seria necessario quintuplicar g -
Conforme citado na Segdo 3.1.1 seria necessaric aumentar a corente de
polarizagdo de 20uA para 100uA e a geometria do transistor M5 da Figura 2-1b

de 7'51 para 37'% . Com isso teriamos ¢, =5-0u- Como GB«xg,, €

Cox . teremos que GB aumenta de cinco vezes € C. diminui de cinco

Gmi
vezes. Pelos valores citados teriamos GB = 990Hz e C,. =18,5pF . Esta melhora

ocorre devido a um rearranjo dos polos e zeros da fungdo de transferencia.
Observe a seqiiéncia de movimentos nos diagramas de pdlos e zeros na Figura
3-18.

Esse diagrama considera que a movimentagéo de pélos e zeros € sempre

feita considerando o critério de escolha de C. dado por (3-15b). O pélo dominante
praticamente ndo se mexe, pois é inversamente proporcional a g,,-C. e

portanto, o primeiro termo cresce, mas ¢ segundo termo descresce na mesma
quantidade. O pélo nio dominante, que é diretamente proporcional @ gy,

aumenta sua freqiéncia. O zero se move de forma ainda mais brusca, pois este e
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tanto diretamente proporcional a g,,, - que aumenta - e inversamente proporcional

a C. - que diminui.

Mapa de Polos e Zeros

» Mot Nt Panhy T
AN Yoty

Pélo dominante --

praticamente
Nao se mexe.

Parte Imaginéria (Hz)

Parte Real (Hz)

Figura 3-18. Movimentagcso dos pélos e do zero quando gy,
aumenta,

C
“RI -CI’ 0

gue esta de acordo com a Figura 3-6b. Com pélos e zeros mais afastados, a
margem de fase também melhora. Neste caso, MF ~80°. Dependendo dos

Percebemos que aqui ocorre pole spiitting, pois Gy, =5- 0y, >

objetivos de projeto, vemos que apenas o capacitor é suficiente para estabilizar o
amplificador de forma satisfatoria.

No entanto, caso seja necessario o uso de um resistor para cancelar o zero
ou o pdlo n&o dominante, o aumento de g,, também traz beneficios. R, é

inversamente proporcional a g, em ambos os casos. Assim o aumento de s P
causa diminuicdo de R.. Para o zero se movendo para infinito e para o zero
sobreposto ao pélo ndo dominante teriamos R, ~1600Q e R_ =5000Q,

respectivamenie.
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Na compensagdo usando muiti-caminho, g,, néo tem efeito sobre o

movimento do zero - uma vez que a movimentagac do zero € determinada apenas
pela relagdo entre a transcondutancia de antecipagdo e fransconduténcia de

primeiro estagio. A posigdo final dos pdlos considerando gy =0 e aumentado

g, & idéntica a da Figura 3—18 anterior.
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Capitulo
Compensacgao em Freqiiéncia para
Amplificadores de Trés Estagios

Apos a solugdo encontrada por Fullager para a compensag¢ao de
amplificadores de dois estagios, a pesquisa em torno de métodos de
compensacdo e também de explicagdes fisicas acerca dos fenomenos envolvidos
na compensacdo Milier praticamente ficaram estagnadas.

Somente em 1992, com o trabalho de Eschauzier e Huijsing -[22], surgiu
uma novidade significativa em relagio a compensagéo em frequiéncia.

A idéia utilizada em [22] foi aplicar a compensagdo Miller de uma forma
sistematica de forma que amplificadores de N estagios pudessem ser
estabilizados. Essa aplicagdo sistematica ficou conhecida como compensagao
Miller aninhada (NMC - Nested Miller Compensation). Veremos que na pratica o
emprego desta compensagao € limitado a amplificadores de trés estagios e, em
casos especiais, a amplificadores de quatro estagios.

Apés 1995, varios trabathos surgiram sugerindo avancos e modificagbes
para methorar o desempenho da compensagao em freqiéncia tipo Miller aninhada

81, [7], 18], [22].

4.1 COMPENSACAO EM FREQUENCIA TIPO MILLER ANINHADA

A fungdo de transferéncia {2-63) na Seg¢do 2.2.3 representa um amplificador
de trés estagios sem compensagao em freqiéncia. O diagrama de Bode e o
posicionamento dos polos e zeros representando esta equacdo sdo mostrados
nos graficos da Figura 4—1. Como vemos a margem de fase é MF = —73°. Ou
seja, sem nenhum mecanismo de compensacao em fregliéncia este amplificador é

instavel.
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Figura 4-1. Simula¢ao do amplificador de dois estagios sem compensagao em freqUéncia. (a)
Diagramas de Bode. (b} Posicionamento dos pélos e zeros.

Para estabilizar o amplificador vamos primeiramente observar o
comportamento da resposta em freqiiéncia de um amplificador simples de dois
estagios. Para o amplificador com compensagido Miller da Figura 4-2a,
desprezando o zero, temos a resposta em freqliéncia da Figura 4-2b. Esta curva
se assemelha a resposta em freqliéncia da conversio ténséo-corrente que &
desempenhada por um Gnico fransistor. Assim, a idéia contida da compensacgio
Miller aninhada é tirar o transistor de saida do amplificador com compensagio
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Miller e subsfitui-lo por um amplificador de dois estagios ja compensado em
frequéncia com a estrutura de compensagéo tipo Miller. A Figura 4-3 ilustra esta

troca.

el -

(a) (b}
Figura 4-2. Amplificador de dois estagios com compensacgao em freqliéncia tipo Miller. (a}
Diagrama de blocos. (b) Resposta em freqiéncia desprezando efeitos do zero.

fl
v —] b—e v f\
-

=

Figura 4-3. Troca do transistor de estégio de saida por um amplificador de dois estagios
compensado em freqiéncia.

Este processo de substituigho pode ocorrer novamente. Neste caso,
teriamos um ampiificador de quatro estagios. Novamente, 0 mesmo processo
pode ser aplicado. Desta forma amplificadores de 5 ou mais estagios de ganho
podem ser implementados [6], [22], [23]. Focaremos apenas os amplificadores de
trés estagios.

A movimentagdo dos pélos com a colocagdo dos capacitores de
compensagio & faciimente compreendida seguindo o processo de formagéo do
amplificador mostrado na Figura 4~3.
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Referindo-se a Figura 4—4, primeiramente, usando um unico bloco de
transcondutancia alimentada por uma fonte de corrente, temos que quando o lago

de realimentagdo é fechado com o capacitor C., a realimentagio forca a tensao
na entrada do bloco para zero e toda a corrente de entrada segue através de Cg, .

Esta & a figura tradicional de um integrador, comum nos textos de eletrénica

basica. A fungéo de transferéncia corrente-tensdo € dada por V% = "%. C..° Se
E c2

a fonte de correnie de entrada i; for substituida por um conversor tensao-

corrente, ou seja, uma transcondutancia, a nova fungao de transferéncia se torna

V% :—ans C - Temos, portanto, uma resposta linear que decai na taxa de
E aad v

Zod%ec. O efeito de se considerar os blocos de transcondutdncia ideais €

representado na fungéo de transferéncia como um polo na origem e um ganho
infinito. Esta & uma aproximagdo razoavel, pois para o amplificador de trés
estagios que queremos obier o ganho é bastante alto e o pélo dominante esta
muito proximo & origem, como sera mostrado a seguir.

Com o aumento da freqiiéncia, quando é atingida a freqiiéncia de ganho
unitario, a realimentagio perde seu efeito e uma resposta de segunda ordem se
forma. O capacitor de realimentagéo trabalha aproximadamente como um curto
circuito. Disto é possivel obter a posicao do pélo menos significativo. A posicéo do

segundo polo é dada por QM% .

A fungao de transferéncia do integrador mostrado acima &, portanto,

Vs K,

Ve 3(17] (4-1)

=9 r = Qv
onde K, = %Cz ep = C,



(a)

v
-_S: = pND = - —
I (gmm + 8 'Cm)

1+__i
P

S o
TG E s'[ J

(c)
Figura 4—4. Obtengio da fungao de transferéncia simplificado do amplificador de
dois estagios. (a) Fung@io de transferéncia do integrador. (b) Efeito das freqiiéncias
além da freqiiéncia do pélo dominante no caminho de realimentagéo. () Integrador
com fonte de corrente substituida por um bloco de transcondutancia.

Fechando o lago que envolve todo o amplificador com uma nova

capacitancia de compensagado C., e alimentando o novo arranjo com uma fonte
de corrente ird, novamente, modificar a posigao dos pélos. Em altas fregiiéncias, o
caminho por C., sera um curto-circuito. Como a realimentagdo &, neste caso,
unitaria e o caminho direto A(s) dado por (4-1) acima, podemos obter a expressao
dos polos de alta freqiiéncia a partir do polindmio caracteristico A=1+B-A(s),

com B=1. Temos

Afs)= +—t1, (4-2)
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Esta equacéo resulta em dois pélos ndo significativos de alta freqli€ncia

dados por
P: . P 4-K,
=_F P R -
P 2"‘2 ol (4-3a)
e
PP 4K ]
Py =~ o (4-3b)

Note que os péblos dados (4-3a) e (4-3b) podem ser complexos,

dependendo da relagio 4pK‘ comparada a unidade.

Agora, se a freqliéncia nao € alta o suficiente para considerar o caminho

por C., como um curto-circuito, entdo o amplificador de dois estagios interno pode

ser visto como um simples bloco de ganho e, portanto, temos novamente um
integrador de correnfe. A fungdo de ftransferéncia deste integrador é

V%:—%_C , sendo que se a corrente de entrada for gerada por uma

E €1

transcondutancia teremos um integrador de tensdo com fungdo de transferéncia

dada por V% =" 9w 5.C.- Juntando os polos de alta e de baixa freqiiéncia
E €1

temos a funcéo de transferéncia aproximada de um amplificador de trés estagios

dada por

Ve s-[ s $ J (4-4)

onde K, = Su

c1
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A sequéncia da Figura 4-5. ilustra os passos descritos para se chegar em

(4-4).
S0 Y P X%
s! s 22 P;
O —n Vs |:> A=1+|3‘A(s)=> K,-p;+K—,+1=, ’ r v
IE?‘ P :‘&_&_ 1-—
o2 2 P’

r{")::

(b)

Figura 4-5. Obtengio da fungdo de transferéncia simplificado do ampilificador de trés
estagios com compensagio tipo Miller aninhada. (a) Efeito das fregliéncias além da
frequéncia do pélo dominante no caminho de realimentagao. {b) Fungéo de transferéncia
do integrador. (¢) Integrador com fonte de corrente substituida por um bloco de
transcondutancia.

Para verificar a validade de (4-4), vamos obter a fungéo de trarisferéncia a
partir da implementagéo fisica mostrada no circuite da Figura 4-6a. A versio
simplificada deste circuito, que inclui apenas os caminhos de propagacao de sinais

incrementais (pequenos sinais) relevantes, é mostrada na Figura 4-6b.
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Figura 4-6. Amplificador de trés estagios. (a) Compensagio em freqiiéncia tipo Miller aninhada.
(b) Modelo de pequenos sinais do amplificador com compensago tipo Miller aninhada.

Com base na Figura 4-6b acima, obtemos as equagbes de nés (4-5)
listadas abaixo pela numerag&o do né de onde foram obtidas.

6 (VNI _VI)'gMI =V -G +v,-8.G, +(V5 —Va)‘S°Cc1
@ v, -Gu =V; -Gy +V,-8-Cy+(v; -vy)-5-Cg, (4-5)

O (vs -V, }-s-Cg, +(v, ~Vg)-8:Cop =V, -Gy + V4 -Gy +V,-8-C,,

Onde
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C, =2 Cu +C;s +Cy, (4-6a)

C,=C,+2-Cg, (4-6b)
Cp =Cs, {4-6¢)
I = G (4-6d)
9w = Gug > (4-6e)
O = Gz {4-61)

As condutdncias de saida G,, G, e G, sdo dados, respectivamente, por

(2-38), (2-47i) e (2-47K).
A partir de (4-5) e (2-45), considerando C.,C., >>C,,C,C, e

Vg =V, —V,, obtemos a fungdo de transferéncia (4-7).

Au{.l_ccz g Cc1Cor _52]

Vs _ Dnan e YT+ PY1I

YE Cer G Gumn Cei-Coz 2. Co Co 3
gt Sun Sun g A(Gont — Gy ) 8% + =S €2 (G, +C, +Cyy)-
’ G Gy Gy * G -G, -Gy (o =g )- o7 + Gy -Gy - Gy G+ Cu+Cu)-s

(4-7)

Como o objetivo é obter um pélo dominante sobre os outros dois, podemos
utilizar [16] para obter uma simplifica¢do importante. A partir de (4-7) obtemos a
fungéo de transferéncia (4-8) do amplificador de trés estagios com compensagao

tipo Miller aninhado.

Ao '|i1—s~ﬁ""sz M]
Imm Ynn - D :l (4-8)

- Cor G O c Cep-Cy |
E 1+s'i‘—lﬁ§"ﬂ]'{1+8' C2 .(g _g )+82_ Cc2 1]
( G G, Gy O - Gmau ML S Ynn - D

Percebemos que a fungdo de transferéncia (4-8) possui um pdlo dominante
obtido a partir do polindmio de primeiro grau do denominador, e dois pélos néo
dominantes - reais ou complexos - obtidos a partir do polinémio de segundo grau.
Também temos dois zeros, reais, um no semiplano direito e outro no semiplano

esquerdo.
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Se g, for grande, esses zeros estarao em altas freqiiéncias e poderao ser

desprezados. Além disso, {4-8) podera ser aproximado por

Ve 1
Ve 8_%.[14_5_&_'_32_002'(;11] (4-9)
G G 9 - Gy

As equagdes (4-4) e (4-9) representam a mesma fungio de transferéncia.
Os fendmenos que levaram a equacaoc (4-4) tambeém conduzem facilimente
a compreensao da movimentagcdo dos polos com a introdugao de C., e C.,.

Comecemos inicialmente com o sistema sem nenhum capacitor de compensagao,
ouseja, C., =0 e C,, =0 em (4-9). A Figura 4-7.a ilustra esta situagao inicial. As

saidas dos amplificadores sao independenies e nao existe nenhuma interagéo
entre elas. Portanto, temos trés polos reais e negativos.

(a)

Py
Py e P c“\ P
¢ Xp/ “\

(b)

LN

" (©)

X P D

Figura 4-7. Movimentagic dos |:36!os com & inclus@o dos capacilores de compensacio. (a)
Amplificador sem compensagao. (b) Efeito da inclus@o de Cg, . (¢) Efeite da incluséo de Cg,.

Com a introdugéo de C., a malha em torno de g,,, ¢ fechada. Uma porgéo
de corrente Ai é puxada da saida do estagio intermediario e acrescida a saida do
dltimo estagio. Como o pélo p, é dominante e o pdlo p, ndo dominante,
configura-se a situagao da Figura 3-6a. Ao contrario do amplificador Capitulo 3,

aqui temos o efeito de pole spliitting, pois a relagdo g, > G, da Figura 3—6a e
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respeitada. Portanto, os pélos p, e p,, se afastam, conforme mostra a Figura 4-
7b. Veja que o pdlo p, nao é afetado pela realimentagéo através de Cc,.
Com o fechamento da malha externa, através de C_,, ocorre um rearranjo

dos polos, conforme mostra a Figura 4—7c. Como a capacitancia de realimentagéo

& grande, o aumento da freqiiéncia logo conduz a impedancia devido a Cg, a um

curto-circuito. Isto faz com que os polos relacionados as saidas do Gltimo e do

primeiro estagios se aproximem, se unam e se tornem complexos. Portanto py,
decresce e p, cresce em frequiéncia. Apesar de ndo ser 6bvio & primeira vista, o
capacitor C., afeta o pdio p, também. O fato dos polos p, e p,, se aproximarem

faz com que o pélo dominante se afaste, tendendo a mais baixas freqiéncias. Isto
também é mostrado na Figura 4-7¢.
A Figura 4-8 a seguir mostra a movimentagéo dos polos pelo ponto de vista

do diagrama de Bode em fung&o da incluséo de C., e C;,. Como o sistema é de

terceira ordem, ha uma variedade bem maior de situacbes inicials quando
comparado a um sistema de segunda ordem, como o do Capitulo 3. Como o
sistema sempre inicia com os seus poélos no eixo real, é possivel contar seis
situagbes diferentes para a movimentagdo dos pélos. Para cada uma destas

situagbes foi simulado um circuito equivalente e o efeito da incluséo de C¢, e Cg,

& mostrado nos diagramas de posicionamento de pélos da Figura 4-9.

Magnitude (dB)

Freqiiéndia (Hz) p.-f*-c; P

Figura 4-8. Efeito da inclusdo dos capacitores de compensagao
C¢4 € Cez no diagrama de Bode.
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Figura 4-9. Movimentacao dos péloé com a inclusdo de Cg.q e Cgpj,. A cruz representa posigao

inicial dos pdlos. O quadrado vazio representa a posigao intermediaria dos pélos com a inclusio de
Cez. O guadrado cheio representa a posicio final dos polos com a inclusdo de Cgy. (a)

P <Py <Pm- (B} P <Py <Py. (€} Py <P, <Py- () Py <P <P (8 Py <Py <Py- ) Py <Py <Py _
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Quando o pélo dominante se encontra no primeiro estagio, ocorre a
movimentagdo mostrada no mapa do posicionamento dos pélos da Figura 4-9a
guando inserimos C., e C.,. Deste diagrama, vemos porque esta compensagao

pode ser chamada do tipo Miller. Usando como modelo o circuito da Figura 4-10a,
quando a frequiéncia & baixa, o capacitor externo esta conduzindo. Usando o efeito

Miller, o capacitor C., pode ser refletido na saida do primeiro estagio para o terra

com o seu valor muitiplicado pelo ganho do segundo e terceiro estagios.
Calculando a impedancia de saida do primeiro estagio obtemos ¢ polo dominante.

Neste momento, a impedancia equivalente do capacitor C., ainda pode ser

considerado infinita. O circuito equivalente para esta situagdo & mostrado na
Figura 4-10b.
Com o aumento da freqiéncia, a condutancia equivalente de C., aumenta,

tendendo a um curto-circuito. A tenséo de saida do primeiro estagio e do ultimo

estagio variam praticamente juntas. Neste caso, o capacitor C., € significativo e

deve ser considerado. A Figura 4-10c mostra o circuito equivalente. Caiculando a
impedancia de saida do circuito, neste caso, obtemos um equagao do segundo
grau semelhante a (4-2). A solugdo desta equacéo resulta num par de pdlos
complexos conforme (4-3).

Note que, no entanto, o efeito Miller sé ocorre quando a posic&o do pdlo
dominante se encontra no primeiro estagio do amplificador. Para outras posicdes
do polo dominante, os lagos de realimentagédo perdem seus efeitos antes do polo
associado a0 primeiro estagio comegar a fazer efeito. Isto anula o uso do efeito de
Miller na analise do circuito.

No entanto, o efeito global sempre é como se tivéssemos C., projetado

pelo efeito Miller na saida do primeiro estagio.
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Figura 4-10. Circuito equivalente para demonstragio do efeito Miller. (a) Modelo de pequenos
sinais de um amplificador de trés estagios. (b) Efeito de transposigio do capacitor C, para saida

do primeiro estagio. (c) Efeito do aumento da condutancia de C,.

4.1.1 CRITERIO DE ESTABILIDADE PARA COMPENSAGCAO MILLER
ANINHADA

Como foi visto na secdo anterior, o amplificador de trés estagios possui trés
polos, sendo um real e dois complexos. O problema principal consiste em como
configurar este amplificador de forma que os podlos complexos estejam além da
freqiiéncia de ganho unitério e, além disso, o sistema tenha um amortecimento
adequado para que o transiente nao contenha termo oscilatério.

Usando a teoria de filfros [24], sabemos que € possivel configurar um
sistema de N polos igualmente espagados em cima de um circulo de magnitude
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unitdria de forma que a resposta em frequéncia seja plana até um determinado

ponto e depois decaia de forma linear a 20 d% ec” Esta configuragao é conhecida

como Butterwoth. O critéric de compensagao utilizado serd que o amplificador
devera ter uma resposta do tipo Butterwoth quando operado em malha fechada de
ganho unitério. A resposta de um filtro Butterwoth de terceira ordem & dada por

HB(s)=(:J +2-{:J +2-[: ]+1, (4-10)

onde w, é a freqiiéncia de corte do filtro.

Usando a funcdo de transferéncia (4-4) operando em malha fechada com

ganho unitario temos

Vs A 1
ve 1+A-B s’ . s? L5
K1 'Kz 'p; K1 ‘Kz Kz

iy (411)

Por simples comparagéo dos coeficientes de (4-10) e (4-11) obtemos as

condicbes (4-12a) e (4-12b) de dimensdes de C., e C.,. respectivamente.

Cc1 =4. (ﬂ} . Cm (4-12a)
Mill

Cep=2- [Q_MH'J Ciy (4-12b)
e

Usando os critérios acima e considerando g, >0y, ha fungéo de

transferéncia (4-8) obtemos as raizes

e Sw Yw _\/:|+4_M.&3“_g4,5MHZ, (4-13a)
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oo Ow 9w y,4.9m Cu 55y 4-13b
Z#e = "L n.C, 4-m-Ce \/+ C A (6130)

G,
Py & ~—0,43Hz,
? . 9w G (4-13c)
G, Gy
(s J Gvun Owi Cu :
Pror = — + -4 2 i (23 +)-2,3)MHz (4-13d)
N 4.7.C, 4-n-C, J v Y2

G O J Ow Cu .
D =~ _ -4 2 28 L (_23_j.23)MHz. (4-13e)
NP2 4.n.C, 4-n.C, 9w Cc

As raizes foram calculadas com C.,=20pF e C., =10pF dados por
(4-12).

Usando os critérios dados em (4-12) é possivel calcular a margem de fase e
a freqiéncia de ganho unitario. A margem de fase MF, supondo que a influéncia
dos zeros seja minima, é dada por (4-14) e o produtc ganho-banda € dado por
(4-15).

GB 20
MF = 180°-tg™ (—] g™ p"”’2 ~ 60° (4-14)
Po ] [ GB J
|pND1|
G _1 [gmu)
GB=2M.—_.| 2  ~1,1MHz 4-15
CC‘l 4 CIII ( )
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No sistema em malha aberta temos valores dentro dos esperados, porém,
em malha fechada a resposta em freqiiéncia apresentou um pico em torno da
frequéncia de corte. Isto ocorreu devido as sucessivas aproximagbes para se
chegar a (4-11). Estas aproximagdes alteraram o fator de amortecimento ¢ que
aparece em MF. No entanto, tais simplificacdes foram necessérias - devido a
complexidade do amplificador proposto - para se chegar a resultados analiticos
simples. Além disso, o zero do semiplano direito na posigao que apareceu exigiu
um pélo dominante em freqliéncia menor que o esperado. Para isso & necessario

aumentar o valor de C.., que por sua vez exigiu uma grande inferagdo com 0s

resultados de simulagdo para um ajuste mais adequado da resposta em
freqéncia. Obviamente este processo traz dificuldades e consome mais tempo de
projeto. Além disso, a fidelidade da simulagéo também influi bastante no resultado

final. Apds os devidos ajustes foram obtidos

Ccy =27pF (4-16a)

C., =12,6pF. (4-16b)

A presenca dos zeros perto da freqiiéncia de ganho unitario torna o projeto
mais sensivel a instabilidade, como visto acima. Deste modo € melhor considerar
que o zero de menor fregiiéncia sempre deve estar acima do valor absoluto dos
polos de altas freqiéncias para que a estabilidade seja garantida, ou seja,

Zsen > [Pupi|- ESta condigdo leva a

G =4 -G + (‘/E + 1)' G- (4-17)

Com isto, medificagbes na expressdo da margem de fase também devem

ser estimadas. Temos
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MF = 60°—tg“[ GB )+ tg“{ GB ] <60°. (4-18)

SPD |ZSPE|

Usando os valores tedricos temos MF =57,5°.
Os valores de capacitancias de compensagao (4-16) levam a um pequeno
rearranjo nas raizes da fungdo de transferéncia do circuito. O novo conjunto de

valores é dado por (4-19).

z, =~ 35MHz (4-19a)

z, ~-4,3MHz (4-19b)

Py = —0,32Hz (4-19¢)

Py = (1,9 +]-1,9)MHz (4-19d)
Prpz = (-1,9-j-1,9)MHz {4-19¢)
MF = 57° (4-18f)

GB ~ 898kHz (4-19g)

O aumento do vaior de C., faz com que o produto ganho-banda diminua
um pouco e o aumento de C, faz com que a fase se atrase levemente. No geral,

o desempenho em malha fechada € melhorado.
Em malha fechada a freqiiéncia de ganho unitario é aproximadamente
2MHz . Esfe valor simulado esta de acordo com os célculos, pois se o amplificador

deve ter resposta do tipo Butterworth em malha fechada, entéo a freqiiéncia de

corte do filtro sera dada por w, =%-p{ ~2MHz. Este aumento de banda em

relagdo ao circuito em malha aberta decorre do fato de que em malha fechada o
polo dominante se desloca para freqiléncias mais altas. Esta movimentagao €
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totalmente possive! em sistemas de trés pélos, sendo um polo real e um par

complexo conjugado. A Figura 4-11 ilustra a movimentagéo dos pdlos.

Py X

Figura 4-11. Movimentaggo da
posicdo dos pdios de malha aberta
(cruz) para a posigdo em maiha
fechada (quadrado).

Para o posicionamento fina! dos pélos mostrado acima temos o diagrama
de Bode do circuito em malha fechada mostrado no grafico da Figura 4-12.

2004 10-
1504 0
34
1004 -10-
504z w204
o B
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=3 -l
% 042 30
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=
504 40
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-150 1 604 | Magnitude
--- Fase L
180 —
-200 - <70 e ) T o IR = T T u ia AU
tm 10m 100m 1 10 100 1k 10k 00k 1M 10M 100M 16

Freqiiéncia (Hz) z.2M

Figura 4-12. Diagrama de Bode simulado para o amplificador de trés
estagios em matha fechada.
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O fato das dimensdes dos capacitores de compensagao serem menores
que do amplificador de dois estagios faz com que os zeros do sistema estejam em
mais altas freqiiéncias. Do ponto de vista do circuito, isto é verdade pois se C., €
C., s@o menores, a corrente direta apenas passara em freqiiéncias maiores.
Além disso, a corrente do estagio de saida sera maior que a corrente direta se
Y>> I G -

Para o circuito em malha aberta com capacitores de compensagio dados
por {(4-16} foi simulado o diagrama de Bode mostrado no grafico da Figura 4-13a.

O grafico da Figura 4-13b abaixo mostra o posicionamento dos polos e zeros no

plano complexo s .

4.2 COMPENSACAO EM FREQUENCIA TIPO MILLER ANINHADA COM
CANCELAMENTO DE ZERO POR RESISTOR

Como vimos pelo projeto do amplificador de dois estagios, uma
transcondutancia de saida baixa afeta de forma deletéria a resposta em freqi€ncia
do amplificador. Por isto, no projeto do amplificador de trés estagios foi tomado um
cuidado especial em aumentar o valor de g,, de forma a trazer robustez ao

amplificador. Porém, alguns projetos podem ficar comprometidos em termos de

consumo se g,,, hao for diminuido.

Como foi viste para o amplificador de dois estagios, o efeito de g, néo
muito maior que g,, € g,, € uma degradagdo na margem de fase e no fator de
amortecimento. Por fim, se g,,, nao for maior gue g, , o amplificador podera ser
instavel. Note que com gy, < g,y © termo em s da equacdo de segunda ordem do

denominador de (4-8) se torna negativo e, por isso, teremos raizes do semiplano

direito.
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Figura 4-13. Simulagio do amplificador de trés estagios com compensagio tipo
Miller aninhada. (a) Diagrama de Bode do amplificador em malha aberta. (b)
Posicionamento dos polos e zeros em matha aberta.
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Pelo amplificador com compensac¢ac Miller aninhada, a contrapartida para
estabilidade robusta a freqiiéncias de ganho unitaric mais altas € o consumo de
poténcia. Enquanto o amplificador de dois estagios tem (no caso analisado)
corrente de polarizagdo de 20UA no estagio de saida, o amplificador de trés
estagios da Figura 4-6a possui 100pA de corrente de polarizagdo no 1ltimo
estagio.

Assim como no amplificador de dois estagios, a causa para a degradagéo
da estabilidade - e conseqiiente diminuigdo da banda - estava no zero do
semiplano direito. A eliminacdo deste zero resolveria o problema - assim como
resolveu na Segédo 3.2. Deste modo, uma modificagao na estrutura do amplificador
anterior pode resolver o problema de estabilidade para g,,, pequeno.

A modificagao proposta é mostrada através de um diagrama de blocos na
Figura 4~14 abaixo.

Figura 4-14. Diagrama de blocos do amplificador com compensacéio
tipo Miller aninhada com cancelamento de zero por resistor.

Usando este diagrama de blocos € facil encontrar uma fungdo de
transferéncia simplificada que representa a correspondente implementagio da
Figura 4-15 do circuito.
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Figura 4-15. Amplificador de trés estagios com compensacio em freqiiéncia tipo Miller aninhada
com cancelamento de zero por resistor.

Considerando que as capacitancias de compensagio sédo bem maiores que

as capacitancias parasitas e isolando o pdlo dominante, temos

A, '{1+5'|:Cc1 ‘Re+Cq, '[Rc _iﬂ_ksz Cei-Co (G -Re "1)}

Vg L P Gnan * naun
Vig — ¥, Cey '[1 _ Gwr J (4_20)
(1+S-&1--—QM—"-MJ- 145 G +52_(1_9MII'RC)'CCZ'CIII
G1 Gn GIII D e FTIRE » PP

Observamos que se R, for feito igual a y , 0 termo de segundo grau do
il

numerador serd zero. Neste caso, sobraria um polindmio de primeiro grau que

representa um zero no semiplanc esquerdo.

Tomando em consideragdo R, = , (4-20) torna-se

1+s- Cor
Vs == A . , gﬂ_
Vg —V ? )
N 1 Ccz .[1_%} ( _%).Ccz 'Ctll (4__21)
[‘I+ s Cor Gun QM:u). 1+s Owu /) o2 Ywmn
G G, Gy L I S - Swin
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O cancelamento total do termo quadratico € muito dificil devido 2

imprecisdo do processc ne momento de implementar R, = % . Este fato ndo &
Ml

preocupante, uma vez gque basta que R, se aproxime de % para que o
Ml

coeficiente do termo gquadratico seja pequeno o bastante. Isto fara com que o zero
do semiplano direito precise ter uma freqiéncia muito alta para que o termo

quadratico seja sentido no numerador. Se R. se tornar um pouco maior que

y , 0 coeficiente do termo quadratico sera negativo e portanto o zero do
Ml

semiplano direito passa para o semiplano esquerdo. Da mesma forma, seu valor
em modulo sera bastante pequeno e nao afetara a resposta em frequéncia.
Comparandc ¢ denominador de (4-9) com o denominador de (4-21), vemos

que basta substituir C., por C., -[1+m] no primeiro para obter o segundo.
Ml

Obtemos os critérios de dimensionamento dado por (4-22).

Cor=4 [ Sha J Cy ~20pF (4-22a)

Ccz = L'[%J‘Cm = 11pF
1_M Mill

I

(4-22b)

Além disso, temos

R. = 1 ~ 6650 (4-23)

L1}

_ Vemos que com o arranjo de compensagido modelado na Figura 4-14 &
possivel fazer uma escolha entre consumo e tamanho do capacitor de

compensacéo. Conforme diminuimos a razéo G 9 para proximo da unidade a
- Ml
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dimensdo de C,, é aumentada. Esta escolha resolve o problema que levou a

proposicdo deste método de compensagao, pois com C., maior, o zero do lado

direito do semiplano é deslocado para freqiiéncias mais altas. Porém, maior area €

ocupada no circuito. Por outro lado, se ainda tivermos gy, >> gy, © capacitor C,

nao sofrera de grandes alteragdes. No entanto, sera possivel mover o zero para
uma posicéo favoravel & melhora da margem de fase.

Deste modo, todas as expressdes das posigdes dos pélos, produto ganho-
banda e margem de fase calculados anteriormente ainda s&o validas, bastando

trocar C, por C, -[1+m} Temos

M

1 Oy
z, = ——— 24l -
1 2.7 C,, (4-24a)
a— Gi
Po 9w Gwn (4-24Db)
5. 1.C. .S G -
¢ G, Gy
Pro: = — I + Gunt . 1_4._3_&'_'_. Cu poa
4-,;.[1_&1!_].(‘,'" 4.11.[ _%].Cm M [1-.9&1_]‘(302 (4-24c)
I v O
e
Prot = - G _ G . —4. SMII . Cuy _ 424
4-15-[1—%-'}(:," 4.1’:'(1_%}‘0'" Ml (1_mJ'Ccz ( B )
L2 Y San Snann

Apesar do critério (4-23), na implementacao do circuito o valor de R, foi
aumentado para 1kQ. Este valor foi escolhido de tal modo que o zero do

semiplano direito, além de se tornar um zero no semipiano esquerdo, coincidisse
com o valor do zero do semiplano direito que ja existia. Isto criou um par de zeros
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complexos no semiplano esquerdo, o que ajudou a melhorar o produto ganho-
banda mantendo a margem de fase aproximadamente igual a do amplificador da

se¢do anterior.

Usando R, =1kQ e os capacitores de compensagéo ajustados em

C., =19pF e C., =11pF, temos a partir das simulagdes

MF =~ 62° ‘ (4-25)
g _1 [gmm J
GB =M __ .| 3M | 51 18MHz. (4-26)
CC1 4 CIII
Além disto,
z,=(-44+j-53)MHz, (4-27a)
z, =(-4,4-j-53)MHz, (4-27b)
pp =-0,2Hz, (4-27¢)
Paps = (- 2+ j- 2)MHz | (4-27d)
Pupz = (—2-j-2)MHz. (4-27e)

Para ¢ circuito implementado obtivemos com as simulagcbes o diagrama de

Bode e 0 mapa de posicionamento dos pélos e zeros no plano complexo s,

mosirados nos graficos da Figura 4-16.
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Figura 4-16. Simulagdes do amplificador com compensacgado tipo Miller
aninhada com cancelamento de zero por resistor, {a) Diagrama de Bode. (b)
Posicionamento dos polos ¢ zeros.
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4.3 COMPENSAGCAO EM FREQUENCIA TIPO MILLER ANINHADA COM
MULTI-CAMINHO

Em todas as configuragdes de amplificadores de trés estégios apresentadas
até agora, vimos gue a freqiiéncia de ganho unitario do amplificador de trés
estagios sofre uma redugdo de 50% em relagéo ao valor desta freqiiéncia para
um amplificador de dois estagios com mesmos valores de fransconduténcia de
saida e carga. Portanto, o aumento de poténcia introduzido no amplificador de trés
estagios ainda nao beneficiou 0 aumento da banda de operagdo. Se tivéssemos
projetado o amplificador de dois estadgios com o mesmo consumo no estagio de
saida que os amplificadores de trés estagios teriamos uma freqiéncia de ganho
unitario maior no primeiro caso.

Até o momento, a melhora mais significativa introduzida foi o aumento
obtido no ganho DC do amplificador de trés estagios.

Para contornar esta situacdo é proposta em [22] uma técnica chamada
compensacao Miller aninhada com multi-caminho. Para entender essa técnica
vamos voltar para a movimentagao dos polos de um amplificador de trés estagios
quando a malha de compensagao externa é fechada.

A Figura 4-7b na Se¢éo 4.1 ilustra a situag@o dos pélos antes de fecharmos

a malha de C,. Esta figura é repetida aqui na Figura 4-17 abaixo.

Pu P P
Py P Py
> > ZaN

Figura 4-17. Movimentacio dos pdlos do amplificador de trés estégios com a
insergé@o de Cy.
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Agora, se fecharmos a malha externa com um capacitor C., de valor
infinitesimal, os pélos p, e p, ndo se movem. Se aumentarmos gradativamente o
valor de C.,, os polos p, & p,, comegardo se aproximar um em relagao ao outro.
O pdlo p,, por sua vez, se desloca em diregdo & origem. Se mantivermos C.,
pequeno o bastante para que nem p,, nem p, diminuam muito sua freqiiéncia,

estaremos conservando a frequéncia de ganho unitario. Para efetivar esta
conservagao da banda resta eliminar o polo intermediario p,. Este pdlo pode ser
eliminado através da alocagdo de um zero na mesma freqiéncia.

Podemos aproveitar ¢ esquema que foi visto na Segéao 3.4 e implementar
um caminho de corrente direta para gerar o zero na mesma freqi:&ncia que o péio

p,. A implementacéo do circuito usando multi-caminho € mostrada na Figura 4-18.

{!,
H—f £ r H [‘
Mi3 HI7A H17B 7 M8 M3 14 Mi3
B MiB | Lm sl el [ —iE c:-—' | 100
Ve Al T ]‘JI ____)\\,7_ v,
O} on G
o A

0 = I
M1s fJ' f-m“"l mn""l s
1

Va

Figura 4-18. Amplificador de trés estagios com compensagao em fregléncia tipo Miller aninhada
com multi-caminho,

Para entender o processc de compensagao, considere a Figura 4-17 que
mostra o posicionamento dos polos antes da malha que passa por C., ser
fechada. Como queremos que os pélos de alta freqiiéncia nac se movam muito a
partir desta posi¢do, o uso deste posicionamento é apropriado para entender o
processo de compensacdo. Para ¢ diagrama de alocagao da Figura 4-17 temos o
correspondente diagrama de Bode, mostrado na Figura 4-19a abaixo.
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Figura 4-19. Diagramas de Bode anies e depois de Cg,. (a)
Diagrama de Bode do amplificador considerando apenas C,.

(b) Diagrama de Bode apés a colocagéo de Cg, e do estagio
de corrente direta.

A partir do pdlo dominante, neste caso p,, a amplitude do ganho decresce
com taxa de 20 d%ec' Conforme a freqiiéncia cresce ainda mais, chega o ponto
onde o pblo p, comega a fazer efeito. Nesse ponto, a resposta em freqUéncia
deveria aumentar o seu decaimento para 40d%ec' Isto € mostrado pela linha

tracejada no gréfico da Figura 4-19b. Porém, a corrente de saida do segundo
estagio se torna insignificante perto da corrente do estagio de corrente direta
formado pelo par de transistores M1B/M2B. Este par de transisiores supre no
segundo estagio uma corrente direta que compensa a queda da impedéncia na
saida do primeiro estdgio, fazendo com que a resposta em freqiiéncia da saida

sustente os 20 d%e c até que o préximo pdlo seja encontrado na freqii€ncia de
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p,. A Figura 4-19b ilustra com o trago forte 0 momento onde o estagio de

corrente direta domina a resposta em freqiéncia.

Pela descricdo acima se percebe que o pdlo do primeiro estagio €
simplesmente compensado pelo estagio adicional. Para que isso reaimente
acontega & necessario que sejam estabelecidos novos critérios para os

capacitores de compensagido C., e C,.
O esquema simplificado do circuito da Figura 4-20, que exclui os

componentes que perfazem a polarizagdo, é adequado para a obtengéo da fungéo
de transferéncia (4-29). Resolvendo as equagbes de nds (4-28) obtemos (4-29)

{61, [22].

li‘gg‘l‘&n"’l} I
o M7 Mg
i-iﬂ;{:.-vn} Bu v )‘b T EG: C‘P}Qn
@ ™ wo
5 M1A G On MS MG um.-v. "~ ¢,
Ve M1B L i_%l-_._‘v' H ll'g;" ("N“ Y (' n ® ¥y
| el
— "
:‘Tl L bose i) M1 L Ererh,
M3B MaB r—_iﬂ—’ TGT O 20w
Mio
1
Figura 4-20. Modelo de pequenos sinais para calculo da fungio de transferéncia.
O (v~ V) G =Vs -G +V;-8-C +(v5 = V,)-5-Cy,
® v, gy =V, G, +v;5:C +(V; = Vg)-5-Cep + Oue '(Vm -v,) (4-28)
o (Vs _Vs)'s'cc'i +(V? —Vs)'s'ccz =V, -Gy + Vs -Gy +V;-8-Cy
. 1es. 281 ‘SMF
== A, - S e < (4-29)
Ve — VY, [1+S- cym_gmu] I:1+s. c2 L g2, Ceo- |||:|
G G Gy, G I~ Gnn
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4.3.1 CRITERIO DE ESTABILIDADE PARA COMPENSACAOQ TIPO MILLER
ANINHADA COM MULTI-CAMINHO

Conforme mostrado na Figura 4-17, apés fecharmos a matha contendo C,,
ocorre o afastamento dos pélos (pole splitting). Com a introdugédo de C.,, o polo
de mais alta frequéncia p, se desloca em diregdo a origem. Quanto menor a
freqiéncia de p,,, mais restrita sera a banda circuito. Assim, consideramos uma

porcentagem « de diminuigao da freqiéncia do pélo p,, em relacéo a posicéo p,,,'
da Figura 4-17 para determinar a banda de freqténcia do amplificador apds a
compensacao.

Porém, nao basta mudar somente o valor de C.,. Se mantivermos o critério
anterior para C,,, entdo deveriamos ter C,, extremamente pequeno para que o
polo p, nao se tornasse complexo. Obviamente um valor pequeno para C.,
invalidaria a fungéo de transferéncia (4-29). Deste modo, o valor de C,, é
aumentado, de forma que o polo p,, caminhe para a freqiéncia mais alta possivel
a fim de que C;, tenha um valor aceitdvel e que ao mesmo tempo p,, regresse
para um freqiiéncia nao tao baixa.

Isto equivale a um aumento do valor de C., de forma a dar espago para o
retorno de p,, sem que haja prejuizo para a banda do circuito. Este fato fica bem

visivel se compararmos as mudangas nos diagramas de Bode com a incluséo de

Ce e C,, para o amplificador com compensagdao Miller aninhada (curva

tracejada) e do amplificador com compensacao Miller aninhada com multi-caminho
(curva pontilhada). Essa comparagéo é feita na Figura 4-21.
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Figura 4-21. Comparacéc da movimentagéo dos polos para o
amplificador com compensagdo Miller aninhada (curva tracejada) e
para o amplificador para compensagdo Miller aninhada com multi-
caminho {curva pontilhada).

Para que p, permaneg¢a em uma freqiléncia mais alta possivel, & necessario

que o termo de raiz quadrada em (4-3b) esteja proximo da unidade. Isio €
alcangado fazendo a freguéncia de ganho unitario do circuito de dois estagios
formado por gy, Gwi © Cc muito menor que a freqiiéncia do pdlo nao

dominante. Matematicamente temos &“';”-xa-m. Disto obtemos o critério de
cz m

dimensao para o capacitor C,, dado por

119
C. =—.=M | .G _
2 = ( ngIIJ n (4-30)

O parametro a é a porcentagem de redugéo pretendida na banda apos a

inclusdio de C,,. Como a<1, entdo C., em (4-30) & maior do em (4-12b). Isto

esta dentro do esperado, conforme as explicagdes anteriores. Usando (4-30) e
{4-3) obtemos p, e p,, dados por

p, = {1;.___ “1'4'G:| S (4-31a)
2 Cu
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P, = _[_1_"1.___.__ “12_4{1] % (4-31b)
n

Usando como critério o fato de que fregliéncia de ganho unitario deva ser

metade da freqiéncia do polo p,,, obtemos

- =[——” “““]M- (#-32)

4 CIH

A partir de (4-32) obtemos o critério de dimenséo para C., dado (4-33).

4 g
Coy=—r—| M |.C 4-33
c1 1+ 1_.4'0 [QMI"J 13 ( )

Finalmente, para atingir 0 cancelamento do pélo intermediario pelo zero do

estagio multi-caminho, € necessario que o zero de (4-29) seja igual ac pélo p,. Ou

9w * G =|:1"\l'1_4'a]wg_ml_

. Isto resulta no critéric de dimensionamento

seja,
) 2

Cer Owr mn

da transcondutéancia do estagio de corrente direta dado por (4-34).

1+1-4-a

Gwr =2-(1—\/1—4-GJ'9M"

(4-34)

Em [22] ¢ proposto a=0,1. Neste casc temos os critérios (4-33), (4-30) e
(4-34) dados respectivamente por (4-35a), (4-35b) e (4-35c¢).

Co, =11pF (4-352)

Cer =45pF (4-35b)
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Gue = 52007 | (4-35¢)

Com os valores acima, usamos (4-24b) para o pdlo dominante p,, (4-31a)

para o pblo nao dominante p,, e (4-31b) para o pélo néo dominante pyg,,

obtendo
pp =0.84Hz, (4-36a)
Pno: = 522kHz, (4-36b)
e
Puog = 4 TMHZ. (4-36c)

O valor do zero vem de {4-29) e & dado por

7= Gw _5ookHz. (4-37)

c1’ gMF

Como o valor de C., diminui, o valor da freqiiéncia de ganho unitario deve

aumentar. Temos

GB =2,05MHz. : (4-38)

Considerando estes valores calculados, teremos um circuito efetivamente
com apenas dois pdlos e com a freqiiéncia de ganho unitario na metade do
segundo pdlo. Esta situagdo & semelhante a do circuito da Se¢éo 3.2. Entéo, de
acordo com a Equagéo (3-16), deveremos ter a margem de fase aproximadamente
igual a 63°,

Os resultados da simulacio sao apresentados abaixo. No grafico da Figura
4-22a temos o posicionamento de polos e zero. No grafico da Figura 4-22b temos
o respectivo diagrama de Bode para o posicionamento de polos e zero mostrado.
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Mapa de Pdlos ¢ Zeros
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Figura 4-22. Simulagdes do amplificador com compensacéo tipo Miller aninhada
com multi-caminho. (a) Posicionamento de polos e zeros. (b} Diagrama de Bode.
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4.4 COMPENSAGAO EM FREQUENCIA TIPO g,, —C ANINHADA

Através das analises dos métodos de compensagdes anteriores, vimos que
dois problemas maiores aparecem. Primeiro, os zeros das fungbes de
transferéncia dificultam de tal forma a andlise que eles foram desprezados para
que chegassemos a critérios de compensagao simples. Segundo, para simplificar
ainda mais a andlise foi necessario que a transcondutancia de saida fosse muito
maior que a transconduténcia dos outros estagios.

Porém, desprezar os zeros criou simplificagbes que tiveram de ser
reparadas na simulagdo através de um processo interativo de tentativa e erro. Isto
consome tempo e retira a praticidade do projeto. Além disso, dependendo da
posicdo dos zeros, problemas com a margem de fase, ou picos na resposta em
freqliéncia em malha fechada podem surgir. A transcondutancia de safda sendo
muito maior que a transconduténcia dos oufros estagios deteriora o projeto em
relagao ao baixo consumo. Além disto, com g, pequeno, as freqliéncias dos
zeros s&o mais baixas. Como vimos, os zeros tiveram infiuéncia no projeto
apresentado aqui. Vimos nas segbes anteriores que o desempenho do sistema
melhorou nas configuragdes onde existe algum tipo de compensagao para o zero.

Devido a isto, [16] propds a compensacao em frequéncia g, —C aninhada.
O conceito utilizado para o amplificador € o0 mesmo usado na Segao 3.2. Para
cada capacitor de compensagdo do circuito é incluido um estagio de corrente
direta que compensa a corrente de pequenos sinais que passa pelo capacitor na
freqiéncia do zero. Com isso, em teoria & possivel obter um amplificador
totalmente sem zeros. Dessa forma, a implementa¢do do metodo proposto podé
ser feita sistematicamente e de forma simétrica. A Figura 4-23 ilustra a

implementagao de um amplificador de N +1 estagios.
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Figura 4-23. Implementagao sistematica do ampllfcador
com compensagéo g, - C.

A implementagao fisica do circuito € mostrada na Figura 4—24a.
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Figura 4-24. Amplificador de trés estagios. (&) Compensagado em freqiiéncia g,; —C aninhada. (b)
Modelo de pegquenos sinais do amplificador com compensagée gy — C aninhada.
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O estagio de transcondutancia M1B/M2B cancela a corrente de pequenos

sinais que circula pelo capacitor C., e o estagio de transcondutancia M13B
cancela o corrente de pequenos sinais que circula pelo capacitor C, .

Usando o modelo de pequenos sinais mostrado na Figura 4-24b obtemos

as seguintes equagdes de nos.

>4 (VN: _V:)‘gul =V; -G +v,-8-C "‘(Vs _Vs)'s‘cm
@ v, gy =V, G +v; s.C +(V7 “Va)'s‘ccz
(Vs _Vs)’s'cc-l "'(V? _Vs)'s'ccz + Qe '(VNI _V|)+V5 “Oue2 = (4-39)

=V, Qun + Vg 'Gm +V, 'S'Cul
Considerando que as resisténcias nas saidas do primeiro e segundo

estagios sdo bem maiores que a resisténcia da carga e que as capacitancias
parasitas sdo bem menores que a capacitdncia da carga temos (4-40a).

A, -[1+s- Cez - [Ourz — 9w +s2. Ce1-Cez - (Gurs —9M|)}

Vg Gan * G Gt~ Inn - G

= 4-4
YNV (1+s-h.%.M]-|}I+s-CC2'(g“”:z _gM“+gM['i)+52. Ccz’cm} (4-403)
G G Gy = YTy e YT v D
Vs _ A,
Ve = Vi (1+S-9—C1—-9-“—'-"~--gh’1i)-{1+8-002+Sz-CC2.C"'i| (4-40b)
G G, G, i i * I

Se considerarmos Oye, = 0w © Oue: = 9w temos (4-40b). Observe que a

partir de (4-40b) chegamos a (4-9), porém sem a necessidade de considerar

G >> G G -

4.4.1 CRITERIO DE ESTABILIDADE PARA COMPENSACAO g, -C
ANINHADA

Partindo de (4-40b) podemos considerar que o ganho € muito grande e que
o pblo dominante & tdo proximo de OHz gque qualquer valor de fregiiéncia

129



praticavel faz com que s-—ob. ZML, JMIL geia muito malor que a unidade. Por isso,
G| GII GIII
Cei Owi 9 Cer Gwn . G
14g.—S1 SMIL IMIL g, ZC1 ZMIL ZMIL o portanto temos
GF Gli GF]I Gl 1] Glli
Ve 1
Vi~V 3_9_c_1__|:1+s_ccz+Sz_Ccz‘Cm} (4-41)
m G G~ I

Como (4-41) é exatamente igual a Equagao (4-9), podemos aplicar da
mesma forma o critério de resposta em freqiléncia tipo Butterworth para o
amplificador operando em malha fechada. Com isso, obtemos os critérios de
compensacio (4-42a) e (4-42b). Esses critérios sao exatamente iguais a (4-42a) e

(4-12b), respectivamente.

Coi=4- [g”'] Cy (4-422)
Ml
G

Como consequéncia desta escolha, temos (4-43) e (4-44).

- (3
GB = =M _ _ | =M 4-473
Cer 4\ Gy ( )
; 2.7 GB
MF = 180°- tg‘*[(3 ] tg™ p““‘z ~ 60° (4-44)
Po 1 [ GB 3
imel)
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Em [16] foi usado um processo numérico para obtencao das capacitancias
étimas de compensagao. Para isso foram tragados graficos da freqiiéncia de
ganho unitario, do tempo de estabilizacéo e do consumo de poténcia em fungao
das capacitancias de compensagédo. Com isso, [16] chegou a uma alocacao ideal
de polos para aquele amplificador de forma a maximizar a banda do circuito,
diminuir o tempo de estabilizaggo e diminuir a poténcia. Devido a dificuldade
apresentada para otimizagao de um amplificador de trés estagios usando métodos
numéricos, consideramos este método inapropriado para um projeto intuitivo. Isto
porque, além dos valores das capacitancias de compensagao ndo seguirem uma
regra geral, o projetista perde a nogéo da influéncia de um parametro dentro da
funcdo de transferéncia.

O anulamento dos zeros em (4-40a) depende exclusivamente do
casamento de parametros de transcondutancia. Felizmente, este € um parametro
pem controlado dentro de processos tanto bipolar quando CMOS. Mesmo que

uma pequena diferenca possa existir entre gy; € Oy, 08 coeficientes dos termos

s e s em (4-40a) ainda sdo muito pequenos. Isto resulta que a fregiiéncia do
zero deve ser muito alta para que estes termos tenham aiguma influéncia. Dessa
forma, temos um método de cancelamento de zeros bastante robusto.

Usando os critérios acima e apds ajustes minimos obtemos os seguintes

valores.

Ceq =19pF (4-45a)
C., = 9.5pF (4-45b)
GB =1,1MHz | (4-45¢)
MF = 59° (4-45d)

Segundo [16], se mantivermos 0 mesmo'consumo no estagio de saida, a
freqiiéncia de ganho unitario para o amplificador compensado deste modo &
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sempre maior que a fregiéncia de ganho unitario do ampiificador com
compensacao Miller aninhada.

Os resultados da simulacdo sao apresentados nos graficos da Figura 4-25.
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Figura 4-25. Simulagdes do amplificador com compensagio em freqliéncia
gu —C aninhada. (a) Diagrama de Bode. (b) Posicionamento de pélos e zeros.
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Do denominador de (4-40b), obtemos os seguintes valores tedricos para

pélo dominante e polos complexos conjugados, respectivamente.

p, = 0,46Hz (4-46a)
Pupt = (- 2,3+ j+ 2,4)MHz {4-46b)
Pups = (—2.3 - 2,4)MHz (4-46¢)

Comparando com o grafico na Figura 4-25b, temos uma concordéncia bastante

razoavel.

4.5 COMPENSACAO EM FREQUENCIA TIPO MILLER ANINHADA COM
ANTECIPAGAO

Conforme discussao anterior, a compensagdo g, -C aninhada & muito

eficiente na eliminacdo dos zeros da fungéo de transferéncia. De fato, 0 zero do
semiplano direito na compensagdo Miller aninhada é preocupante por dois
motivos. Primeiro, porque em projetos voltados para o baixo consumo 0s zeros
aparecem ém freqiléncias comparaveis a freqiiéncia de ganho unitario. Segundo,
porque como os coeficientes de s e s* na Equagio Figura 4-8 s&o negativos, o
zero do semiplano direito ocorre em uma freqiéncia menor que o zero do
semiplano esquerdo.

Além disto, estagios de transferéncia direta a partir do par diferencial de
entrada tornam-se mais complexos se forem usados estagios de entrada do tipo
rail-to-rail. Mais ainda, a deriva de tensao e a capacitancia de entrada também séo
aumentadas. Deste modo, em alguns projetos de amplificador seria conveniente
que nao fosse usado o estagio de fransferéncia direta.

Se todo o estagio de transferéncia direta no circuito da Figura 4-24a for
retirado, observarmos que a fungdo de transferéncia do novo circuito € obtida

fazendo g, =0. Isto torna o coeficiente do termo em s® negativo. Se o

coeficiente do termo em s for negativo, ou seja, Gy, < Oy, teremos uma situagao
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semelhante ao numerador do amplificador com compensagdo Miller aninhada.
Portanto, o zero do semiplano direito ocorrerd antes do zero do semiplano
esquerdo. Por outro lado, se fizermos g, > 9y, © coeficiente do termo em s
sera positivo, portanto, o zero do semiplano direito ocorrera somente depois do
zero do semiplano esquerdo. Com esta nova configuracdo, o zero do semiplano
esquerdo pode ser usado para aumentar a margem de fase, enquanto o zero do
semiplano direito € afastado para freqliéncias mais altas.

Esta &€ em esséncia a proposicéo feita em [25]. A implementagéo do circuito
& mostrada na Figura 4-26a abaixo.

(a)
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Figura 4-26. Amplificador de trés estagios. (a) Compensagdo em freqliéncia tipe Miller aninhada
com antecipagéo. (b) Modele de pequenos sinais do amplificador com compensagéo Miller
aninhada com antecipagao.
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O equacionamento do circuito simplificado contendo apenas os caminhos
para pequenos sinais da Figura 4-26b resulta no conjunto de equagdes de nds
(4-47).

© (VNI"Vl)'gw =v, -G +v;-5-C +(v5 —\/B)-S.CC1
@ v, -Gy =V; Gy+Vv, 8 Cy +(V? _Vs)'S-Ccz
(vs - v,)-s-Co, +(v, ~Vg)-8-Co; + Gye Vi =V Vs G =

=Vy Gy T Vs 'Glu + Vg 'S'Cm

(4-47)

Resolvido o sistema de equagbes (4-47) e fazendo as aproximacoes

pertinentes podemos obter a fungao de transferéncia (4-48).

A, -[1-%5- Cez - (Gues ‘gmn)_sz Lo 'Ccz}
_ Gwi * Iw ua * I (4-48)
Vi — V) Cei Ome Gum | Ces {9ur2 — G + Qi) o2 Cep -Cy

1+8 1+s +s

LZC1 ZMit Sl Dt * Inam Y - Dt

Essa fungdo de transferéncia é igual a (4-40a) fazendo g, =0. Os zeros

dessa fungéo de transferéncia sdo

Qurz ~ G 8 - (G *+ Grz ~ G ) Gu :|
Z = o SME2 TP | (g i M -1 (4-49a)
e 2-Ce, {\/ (ng — G )2
e
Zepp = Gurz ~ 9w |i\[1 + 8- (gm_m + Ourz 'Q_r@)' Om +1j]- (4-49b)
2:C, (Gurz — )’
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4.5.1 CRITERIO DE ESTABILIDADE PARA COMPENSAGAO MILLER
ANINHADA COM ANTECIPACAQ

Se, da mesma forma que nos casos anteriores, os zeros forem supostos estar
além da frequéncia de ganho unitario, podemos usar a abordagem de pélos
complexos para arbitrar o critéric de compensagdo. Neste caso, comparando o
denominador de (4-48) com o denominador de (4-9) vemos que devemos trocar

C., por C, -(1+g-’“—'f?-——_—-gl“'iJ e C, por — S obtemos os valores dos
S 1+ Swez = Bwu
e[

capacitores de compensacao dados por

4 g
C. = . MG

° 1+ Svez = G [gMIEF) " (4-50a)

gM”l

e
Cep = 2 > .[_QMH,].C]"-

[1 + uee “gmu] G {4-50b)

Gnm

Com os critérios acima é possivel determinar a freqiiéncia de ganho unitario
e a margem de fase do circuito compensado. Sdo dados, respectivamente, por

Qu _ 1 [QMFz = G + gM!II}
cB=Jw _ 1 [ Gues = O + G 4-51
e 4 c (@51
e
ME ~ 60° + tg"[—(?E} - tg"[gEJ > 60°. (4-52)
z, |z.|
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Para que a estabilidade seja garantida é necessaric que 0 zero de menor
freqiiéncia ocorra apés os polos complexos py,, € Py, - Neste caso, |zSPE| > }mel,

portanto,

A 2 ("/E - 1)' (QMFz - Qmu)"" 4.0y . (4-53)

Além da condicao acima, & imprescindivel que gy, >3y, Para que o

denominador de (4-48) ndo tenha polos no semiplanc direito. Deste modo, na

implementagdo, g, foi feito igual a g, . Isto permite o uso de um estagio de

saida classe AB, conforme é visto no circuito da Figura 4-26a.
Com base nos critérios (4-50) obtemos os capacitores de compensagao

CC‘} = 1 0:8 pF (4"543)

Ce, =2,75pF. (4-54b)

Com os valores de capacitores acima sendo implementados, podemos

calcular a freqiiéncia de ganho unitario, dada por

GB=22MHz. : (4-55)

A escolha de g, =Gun faz com que a fregiiéncia de ganho unitario

praticamente dobre de valor.
Os valores tedricos dos polos e zeros sao

Po =0,83Hz (4-56a)

Puo; = (—4,4 + - 4,4)MHz (4-56Db)
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Proz = (— 4.4~ j-4.4)MHz (4-56¢)
Zepp = 27MHzZ (4-564)
Z4pr = —6,9MHz (4-56¢)

Os resultados da simulagdo sao apresentados a seguir. No grafico da
Figura 4-27a temos o posicionamento de polos e zeros. No grafico da Figura 4—
27b temos o respectivo diagrama de Bode para o posicionamento dos péios e
zeros mostrado.

Apesar da frequéncia de ganho unitario, ganho DC e dos zeros terem tido
uma boa concorddncia com a teoria, os valores dos pdios sdo discrepantes.
Principaimente os valores dos podlos complexos. Como os pdlos compiexos

ocorreram bem antes do valor tedrico, a fase sofreu um incremento no seu atraso.

conseqiientemente o valor da margem de fase na simulagéo n&o é maior que 60°.
Mesmo com a discrepancia entre estes valores tedricos e simulados, o
amplificador excedeu as metas propostas na Sec¢do 2.2 e, por isso, ndo foram
feitas modifica¢des para rearranjar os polos.

4.6 COMPENSAGAO EM FREQUENCIA COM CONTROLE DO FATOR DE -
AMORTECIMENTO

Pelas propostas anteriores, vimos que o aninhamento de dois capacitores
de compensagao causa uma reducdo na freqiéncia de ganhe unitario. Para obter
. maiores valores de produto ganho-banda € necessario ou aumentar g,,, oOU
diminuir C,;. A conseqiiéncia & que o primeirc aumenta o consumo & o segundo
diminui o valor méximo da carga capacitiva na saida.

Para contornar a situagdo, em [26] & proposto um novo méiodo de
compensagido em freqiiéncia que ndo usa o aninhamento de capacitores para
estabilizar um amplificador de irés estagios. O novo modelo € mostrado na Figura
4-28. Pela figura vemos que 0 novo modelo ainda utiliza dois capacitores de
compensagao, porém apenas um deles, o capacitor C,, fecha uma malha entre a
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no caminho do sinal, pertencendo apenas a um amplificador auxiliar.

saida do Ultimo estagio e a entrada do segundo estagio. O capacitor C., nao esta

Mapa de Polos e Zeros
3M T 1 ;
M R S -
¥
= M - ; ressssrd e ;
£ P
& 0 Pt TR Y
E X O
- i
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Figura 4-27. Simulagbes do ampiificador com compensagdo em freqiiéncia tipo Miller aninhada
com antecipag¢do. (a) Diagrama de Bode. (b) Posicionamento de pélos e zeros.
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Controle do

/ Fator de
: | Amortecimento

Figura 4~28. Diagrama de blocos do amplificador de trés estagios
com compensagio em frequéncia com controle do fator de
amortecimento.

O amplificador auxiliar usado € um pequeno amplificador, de baixo ganho,
que tem a funcdo apenas de controlar o fator de amortecimento do circuito total.
No projeto dos amplificadores com capacitancias aninhadas, vemos pelas fungbes
de transferéncia que todos eles possuem o termo em s da equagdo de segundo

grau do denominador dependente de C.,. Pela teoria classica de controle' [27]

2-T

este termo tem coeficiente igual a — e, portanto, o fator de amortecimento ¢ se
Wy

relaciona com os parametros do circuito da Figura 4-6a por { = }Ei% Ou
]

seja, o fator de amorfecimento é diretamente proporcional a raiz quadrada da
capacitancia de compensagdo C_,. O fato do circuito na Figura 4-28 néao
incorporar C., externo faz com que o fator de amortecimento diminua
drasticamente, pois o valor de C, dependera apenas de capacitancias parasitas.

Baixos valores de amortecimento podem tornar o circuito instavel quando operado
em malha fechada.

' E considerado que a fungdo de transferéncia de um sistema linear com dois polos complexos seja
1

dada por Hogray =— .
= . 2. s+1
Wy Wy
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A Figura 4-29 mostra uma comparagdo do diagrama de Bode de um
amplificador de trés estagios com compensagdo Miller aninhada, na curva em

inha tracejada, e um amplificador com compensagéo Miller aninhada sem C.,, na

curva em linha cheia.

Magnitude (dB)

Fregiéncia (Hz) p \ ]

Figura 4-29. Comparagao da compensagdo de um amplificador
de trés estagios com Cg, (linha tracejada) e sem Cg, (linha

cheia).

Para evitar o pico de fregiiéncia é usado o bloco de controle de fator de
amortecimento, mostrado no quadrado tracejado da Figura 4-28 . O bloco de
controle de amortecimento é inserido na saida do segundo estagio e executa a

fungdo de um capacitor dependente da freqiiéncia. Para baixas freqii€ncias, C., €
aberto e portanto o bloco de controle do fator de amortecimento néo influencia na
resposta em freqiiéncia. Com o aumento da freqiiéncia a impedancia equivalente
a C, diminui e uma parte da corrente que sai do segundo estagio € absorvida
pela transcondutancia do amplificador auxiliar. Perceba que néo importa o valor
exato de C,,: a partir do momento em que a conduténcia devido a C, for maior

que a condutancia de saida do amplificador auxiliar, 0 segundo estagio comeca a
sentir o efeito de absor¢do de corrente. Como a absor¢éo de corrente é feita pela
transcondutancia do amplificador auxiliar, temos que o segundo estagio ve este
amplificador como se fosse uma condutdncia g,, em paralelo com G,. Esta
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diminuigdo de impedancia proporcionara um controle do fator de amortecimento
através de g, .

Assim, temos um modelamento simples para a compensagido em
freqliéncia proposta. A Figura 4-30a mostra os dois Ultimos estagios do
amplificador principal mais o bioco de controle do fator de amortecimento

modelado como um resistor yg . Como temos um amplificador sem
MA

realimentagao, os pélos estdo nas saidas dos estagios.

Fator de
Amortecimento

(b)
Figura 4-30. Modelamento da fungio de transferéncia. (a)
Modelo do amplificador quando a impedéncia equivalente
de C., comporta-se como um curto-circuito. (b} Circuito

equivalente com a malha de realimentagéo formada por Cg,
fechada.
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Os valores dos polos sdo p, =%“-’3— e py =%i. O ganho DC € dado por
il n

Anc = SO  p impedancia de saida do amplificador auxiliar é desprezada,
GIJI “Oua

sem perda de generalizagdo. Obtemos, portanto, a seguinte fungéo de

transferéncia

Zz(ni}[ni) (4-57)
Py Pu

Quando o primeiro estagio é inserido e a malha de C., € fechada temos a
situagio mostrada na Figura 4-30b. Em altas freqiéncia C., € um curto-circuito,

portanto, podemos aplicar a expressdo de um sistema realimentado com ganho
unitario, dada por A =1+B-Als), onde A(s) é (4-57) e B =1. Achamos

2

Als)= s’ +s-(~1—+i]+(1+A ) — rs LA (4-58)
Py * P Py Ph b P P P i

A aproximagio acima & valida considerando que a carga do uitimo estagio
seja alta e que o ganho DC do amplificador seja também alto. Para as
especificacdes propostas, estas condigbes sao satisfeitas.

Na Figura 4-30b, quando a frequéncia ndo é alta o suficiente para

considerar o caminho por C,, em curto-circuito, o amplificador de dois estagios

interno ao bioco de transcondutancia mostrado pode ser visto como um simples
bloco de ganho. Assim, temos um integrador de corrente. A fungdo de

transferéncia deste integrador é V% =_%—C , sendo que se a corrente de
E c1
entrada for gerada por uma transcondutancia teremos um integrador de tensao

com funcao de transferéncia dada por V% — ~ 9w 6.C- Juntando os poélos de
E o]
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alta e de baixa frequéncia, temos a fungio de transferéncia aproximada para o

amplificador de trés estagios dada por

Vg GB

2 1
Ve s-[ , ? +8— 1 +1J (4-59)
Py P - Ape P - Anc

onde GB=ﬂ. Da mesma forma que para o amplificador com compensacao
1

Miller aninhada, o fato do pdlo dominante ser em OHz na Equagdo (4-59) ndo

muda as conclusdes da analise, pois como vimos, em todos os amplificadores os
polos dominantes eram menor que 1Hz, validando a aproximagéo. Esta fungéo de

transferéncia possui dois polos de aita freqiiéncia dados por

=_p_.'[+p_.’._ 1_4'p;II'ADC 4.60a
"t 2\/ i (4-60a)
e

=_E:L_E;L. 1__‘}-PL|—'ADC_

Pu > ZJ o . (4-60b)

Para melhorar o desempenho do amplificador, foi impiementado um estagio
de saida classe AB. Este estagio interliga a saida do primeiro estagio diretamente
na saida usando o transistor M13. A franscondutancia desse estagio foi feita igual
a transcondutancia do estagio de saida, ou seja, g, = g,,- Com o modelamento
a seguir, veremos que (4-59) aproxima a fungdo de transferéncia completa
fazendo g, =0.

Com os conceitos expostos acima, femos a implementagao do amplificador
com compensacdo em freqliéncia com controle do fator de amortecimento

mostrado na Figura 4-31a.
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Figura 4-31. Ampiificador de trés estagios. (a) Amplificador com compensagéo em freqiéncia com
controle do fator de amortecimento. (b) Modelo de pequenos sinais para caiculo da fungio de
transferéncia.

Do modelo de pequenos sinais da Figura 4-31b, foi obtido o conjunto de
equagoes de nés (4-61). Os nimeros ao lado das equagdes referem-se aos nos
onde estas equacgoes sao calculadas.

© '(VN:"Vl)'Qm =V5'Gi+Vs'S‘Ci+(Vs_Vs)'5'CC1
@ v, gy =V, G +v;-s-C, "'(V‘r _Vs)‘s'ccz

461
© (Vs—Va)-S-Cm—V?°gM"|—V5-gM;=V3'G",+V3-S-C,,, ( )

© -V, gy +8-Cop (v, —Vy )=V, -G, +v,-8-C,
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Resolvendo o sistema acima e fazendo as aproximagdes necessarias,

temos a fungao de transferéncia (4-62) para o circuito da Figura 4-31a.

A -[1+ Cu-Our ~Co1 - Gua 5— Cy-Ce _Sz:i
¢ Gun - Gmm + Gue - Iua Guin - O + Gur - Ima

(4-62)

Vi —¥ {1+5A&-%‘gm"}{1+5‘ Cri - Oma +52. Cy -Cy }
G G, Gy S - Omun + 9wk - Iwa Omi - Im + 9w - G

A deducdo simplificada da fungdo de transferéncia (4-59) levou em
consideragdo que o pdlo dominante do circuito vem do segundo estagio e que os
polos complexos sdo os pdios do primeiro e Gitimo estagios. A movimentagéo
destes polos € mostrada na Figura 4-32¢. No entanio, conforme o pélo dominante
seja outro que ndoc o polo na saida do segundo estagio, a movimentagao dos
pblos muda. As Figuras 4-32a, 4-32b, 4-32d, 4-32e e 4-32f mostram as varias
movimentagbes possiveis para um amplificador de trés estagios.

Como vemos pela funcdc de transferéncia (4-62), os zeros dependem da
capacitancia parasita C, e, portanto, eles ocorreram em alta freqliéncia, sendo um
zero no semiplano direito @ um no semiplano esquerdo em mais baixa freqiéncia.
Como o termo quadratico do denominador € também dependente de C,, os
valores dos polos complexos serdo altos, resultando em aumento na freqiiééncia de
ganho unitario do circuito. Vemos também que o termo em s da fungio quadratica
depende diretamente de g,,. Como foi mostrado na dedugao simplificada da
fungao de transferéncia, o valor desta transconduténcia devera ser ajustada para
controlar o fator de amortecimento dos pdlos complexos. De fato, temos

QM%

¢= .
‘\/Cﬂ '(gmn O + Our ‘QMA)
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Figura 4-32. Movimentagéo dos polos com a inclusdo de Cgy @ Cgz. A Cruz representa posigio

inicial dos polos. O quadrado vazio representa a posigéio intermediaria dos pdlos com a incluso de
Cc,- O quadrado cheio representa a posicdo final dos polos com a inclusdo de Cg,. (3)
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Por fim, se fizermos g,,; = g, . @ fungdo de transferéncia do circuito & dada

por

AO_{I_CII'QMIH_CCFQMA g Ci-Ccy )_Sz}

_ Grant - (Gaat + Guan) G (G + Gua . (4-83)

Vi~V Ceor Guy gMEIlJ { Chi - Gua 2 Gy -Cy }
T+ — =5 =22 . 1+s- +8°-
[ G G Gy Gmun '(gMII +gMA) D '(gMII +gMA)

4.6.1 CRITERIO DE ESTABILIDADE PARA COMPENSAGAO COM CONTROLE
DO FATOR DE AMORTECIMENTO

Baseado nas equagdes dos polos, dadas por (4-60a) e (4-60b), vemos que

dependendo do valor da razao M comparado com a unidade, os poélos p,

t
e p, Sao complexos conjugados. Devido a isto, podemos optar por uma
abordagem de pélos complexos, usando uma resposta em freqiiéncia do tipo
Butterworth para o amplificador operando em matha fechada com realimentacao
unitaria.

Para termos resposta em freqiiéncia do tipc Butterworth, devemos ter

_Als) 1

HCL(S)_%B-A(S):[sT+2.[ST+2{i)+1, “o4

wo wﬂ

o que significa que a fungdo de transferéncia do amplificador A(s) deve ser

-GG
w, |2 {w, w,

A partir de da fungao de transferéncia (4-62), podemos supor que 0s zeros

estdo em altas freqliéncias e podem ser desprezados. Além disto, como
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3.9.0_1.%.9”"' >>1, temos 1+s.9_cl.%..gﬂzs.9ﬁ.g_@i.gw"_ Portanto,

Gl GH G!I! GI GII GIII GI GII G!H

V=V, S—&{1+S' Cy  Gua
G O - (gum + gMA)

+g2. Cz i C||| jl ' (4‘66)
Y ‘(gmu + gMA)

Comparando (4-65) e (4-66) termo a termo, temos o sistema (4-67).

2 _Co
W, g

1 CIII “Owa
— = = 4-67
W,  Gu '(gruul + gMA) ( :

1 Cy- Cm
2'(1302 Gy - (gM||+gMA)

Do conjunto de equagbes (4-67), podemos obter os critérios de
compensacido dados por (4-68a) e (4-68b).

4 ( 9w
Cop=—| == Cy -
B [gmu} (4-682)
e
Cy
Qua =B- (Cnl] Do » (4-68b)

1] gMﬂ
deB=1+_[1+2- 1.
onde B +‘j ¥ (C ] [QMII!J>

Percebe-se que o valor de C,, & B vezes menor que no caso do

amplificador com compensagao Milier aninhada. O amplificador auxiliar n&o
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T . C
representa um aumento de consumo significativo, pois o produto § vezes ™) C
I

decresce com o aumento de C,,. Concluimos que, para aitas capacitancias de
carga, a compensacdo com controle do fator de amortecimento é extremamente
eficiente. Por exemplo, em [26] é relatada a aplicagdo desta técnica de
compensac¢io para cargas de 100pF e 1000pF usando capacitores de
compensagéo C., de 18pF e 55pF, respectivamente.

Como C., € B vezes menor que a correspondente capacitancia usada no

amplificador com compensacao Miller aninhada, esperamos que a frequéncia de

ganho unitario seja B maior neste caso. De fato, temos

g B [gmm J
GB =M - T .[ =Ml (4-69)
C.. 4 Gy

Os zeros podem, de fato, ser desprezados, como suposto acima, pois os
coeficientes da fungéo do numerador dependem de C, e de C., que sdo menores

que os correspondentes no caso do amplificador com capacitiancias aninhadas
gue ndo tenham cancelamento de zeros. Por isso, para calcular a margem de fase
foram desprezados os defasamentos causados pelos zeros. Deste modo, a
margem de fase & dada por

2.0, CB
MF = 180° - tg"[—@—B-) _tg | — Pl | g0, (4-70)

Po 1 { GB ]2
|pno1|

No circuito integrado de teste da proxima segao, foi usado g =4. Utilizando

as relagdes (4-68) calculamos C., =5pF e g,, =140pQ~". Como a escolha do
valor de C., é arbitréria, escolhemos o valor de 0,5pF. Se o valor de C, for

muito alto, ele comega a influenciar os coeficientes da fungdo de transferéncia,
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invalidando a proposta acima. Se C, for muito baixo, o fator de amortecimento

dos polos complexos & bastante limitado, tendo um comportamento semelhante ao
que é mostrado na Figura 4-29. Porém, pelas simulactes, o valor de Cg,
calcutado ndo foi suficiente para estabilizar o amplificador. Foi necessario usar
pelo menos o dobro do valor calculado para obter uma resposta em frequéncia
estavel. Com isto o circuito de teste implementado usou C;, =10pF.

Utilizando estes critérios podemos calcular as raizes da fungdo de
transferéncia (4-62), referente ao circuito da Figura 4-31a. Os zeros e pélos sdo

dados pelas Equacgoes (4-71).

G =4 9w . G — 4" Jwa 4 Gy -Cu +B-Gwan -Cu
Z = + =, 1+_._..—-—-—_ = SZMHZ
0T 4.5-Co, 4.7-Cqy B ( Jun__4 (4-71a)
4-Qu

rd —_— . -
F 4-7-Co 4.7-Cg, B { I _1J (4-71b)
4Oy
Pp = & = —0,88Hz
5. S v (4-71c)
G, Gy
Iua Oma 4 Gy +9ua 2 :
=e=MA___TMA M 0 .Cy =(-9 -9.4
Prer 4-n-C, +4 -Gy J B Owm ' = (9,419, )Mz (4-71d)
Oma Oma 4 Gun+9ma 2 .
o OMA __ YMA | [q_ . EMITEMA ={~94—j.
Pros =~ e TR gy O S(94TISAMEz  (4T1e)

Como vemos por (4-71a) e (4-71b), a localizagdo dos zeros € realmente
afastada da freqiiéncia de ganho unitario, justificando de forma mais eficiente a
nao consideragao destes no clculo dos critérios de compensacao.

A freqUéncia de ganho unitario em malha aberta devera valer
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GB=—IM__ -2 3MHz. (4-72)

" 2.%-Cg,
Tal como suposto inicialmente, a limitagao na freqiiéncia de ganho unitario
é eliminada devido ao ndo aninhamento de capacitancias. Convém observar, no
entanto, que este beneficio sé é alcangado para cargas capacitivas altas. Para
baixas cargas capacitivas 0 valor de B pode ser baixo e, conseqlientemente, a

capacitancia de compensacgao C., sera alta.

Referindo-se & Figura 4-29, é mostrado em linha grossa na Figura 4-33
uma complementacgio, mostrando o efeito do controle do fator de amortecimento.

g
g
E Miller
g \ Aninhada
., sem
Freqliénda () X \
Controle d
Fator de
Amortecimento

Figura 4-33. Comparacdo da compensaggo de um
amplificador de trés estégios com Cq, (linha tracejada),

sem C., (linha cheia) e com controle do fator de
amortecimento (linha grossa).

Os resultados da simulag@o sa@o apresentados abaixo. No gréafico da Figura
4-34a temos o posicionamento de pélos e zero. No grafico da Figura 4-34b temos
o respectivo diagrama de Bode para o posicionamento de pélos e zero mostrado.
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Mapa de Pdlos & Zeros
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Figura 4-34. Sih'lulagées do amplificador com compensagéo em
frequéncia com controle do fator de amortecimento. (a)
Posicionamento de polos e zeros. (b} Diagrama de Bode.
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Capitulo 5
Implementacdo e Resultados
Experimentais

Este capitulo abordara rapidamente a implementacio e resultados
experimentais dos dez circuitos estudados e projetados. Estes circuitos foram
divididos em dois encapsulamentos distintos. Em seguida faremos uma

comparagdo com os resultados calculados e simuiados.

5.1 IMPLEMENTAGAO

Os amplificadores de dois e trés estagios, foram fabricados em tecnologia
CMOS 0,6um da AMS'. Os dez amplificadores operacionais foram encapsulados
em trés chips: um de 28 pinos com cinco amplificadores (DFCFC, NMC, NMCF,
NMCNR e NGCC), outro, também de 28 pinos, com um amplificador (MC) e um de
40 pinos com quatro amplificadores (MCNR, MCMZC, MCMPC e MNMC).

Para cada amplificador, temos na Tabela 5-1 abaixo uma comparagao da

area ocupada.

o < AREA
N°| SEGAO | AMPLIFICADOR roeu=ABFACITOR | COM CAPAGITOR
1] 31-3.1.1 MC 0,015 mm* 0,024 mm"
2 32 MCNR 0,015 mm> 0,235 mm->
3 3.3 MCMZC 0,020 mm* 0,240 mm*
4 34 MCMPC 0,034 mm* 0,093 mm*“
5| 41-411 NMC 0,040 mm? 0,131 mm?
8 42 NMCNR 0,040 mm* 0,103 mm*®
7| 4.3-4.31 MNMC 0,063 mm* 0,188 mm*®
8! 44-441 NGCC 0,051 mm* 0,120 mm°
9t 45-45.1 NMCF 0,040 mm* 0,086 mm*
10]{ 4.6-4.6.1 DFCFC 0,045 mm* 0,070 mm-

Tabela 5—1. Comparagéo dos valores das areas ocupadas pelos amplificadores.

1 0 cireuito nimero 1 da Tabela 5—1 foi implementado em tecnologia CMOS 0,8um da AMS.

165



As fotomicrografias dos chips em encapsulamentos de 28 pinos séo
mostradas nas Figuras 5—1 e 5-2. Na Figura 5-3 é mostrada a fotomicrografia do
chip de 40 pinos. Nestas figuras também estao destacadas as disposigoes dos
circuitos dentro de cada chip.

Em todos os casos, a corrente de polarizagdo do circuito é definida
externamente através de um resistor. Esta implementagao foi escolhida para dar
flexibilidade na configuragdo do circuito, podendo permitir futuros estudos da
influéncia da corrente de polarizagdo em cada estrutura. A polarizagdo do par
cascode (M5/M6 na Figura 2-9b) é feita internamente através de um simples
dividor resistivo apenas para facilitar a implementagéao. A saida do divisor polariza
todos os pares cascodes de todos os circuitos. Nas Figuras 5-1 e 5-3 os divisores

resistivos sdo apontados por setas.

Figura 5-1. Fotomicrografia do die contendo cinco amplificadores.
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Figura 5-2. Fotomicrografia do die contendo um amplificador.

g 4
ORI sl ST R | g
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5.2 RESULTADOS EXPERIMENTAIS

Para cada um dos circuitos foi medida a curva de Bode em duas situagdes
diferentes. A primeira foi com o amplificador na configuracdo de seguidor de
tensao (vollage follower) e a segunda foi como amplificador inversor com ganho
variavel A . A Figura 5—4a mostra o circuito usado na configuracéo de seguidor de
tensao e a Figura 5—4b mostra as alteracdes necessarias para utilizar o circuito na

configuracao de amplificador inversor.

(a) (b)
Figura 5-4. Configuragdo dos circuitos de teste. (a) Seguidor de tensdo. (b) Amplificador de
tenséo.

Para o circuito da Figura 54a teremos como saida a funcdo de
transferéncia (5-1)°.

Vs __Hs) _ Num(s)
V. 1+H(s) Num(s)+Den(s}’

(&-1)

# A fungBo de transferéncia H(s) ¢ a fungo de transferéncia da tenséo de entrada para a tensao
de saida com o circuito em matha aberta com carga. Esta fungéo € dada por
Hs)= Vs =Num(s).

Vg —V Den(s]
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A Equacéao (5-1) € bem conhecida da literatura. Para os amplificadores de
dois estagios, esta configuracao de seguidor de tenséo resuttara no proprio valor
do produto ganho-banda quando a tensdo de saida cair de 3dB em relagao a
entrada. Para amplificadores de trés estagios, caso a aproximagido de pdlos
complexos seja adotada, ocorrera a movimentagdo de pélos descrita na Figura 4—
11. Esta movimentag¢ao dobra o valor do produto ganho-banda em malha fechada
em relagéo ao valor em malha aberta.

Para o circuito da Figura 5—4b, a fungao de transferéncia sera dada por
(5-2)°.

V5 H(s)-(G +s-C) _ Num(s)-Den(s)
[+HEG +s-C) Den(s)+Num(s)-%-(1+s-CL-RL). (5-2)

L

Quando o valor de R, € bastante proximo da resisténcia de carga, R, , a

raiz dominante do denominador é p, = % .c, » Que é devido a carga. Porém,
L L

conforme o ganho do sistema, A=R% , aumenta, o segundo termo do
E

denominador de (5-2) tende a zero e, portanto, 0 denominador tende a Den(s),

que & a propria expressao do denominador da fungio de transferéncia da tensao
de entrada para a tensdo de saida em malha aberta com carga. Com isso, o valor
do produto ganho-banda em matha fechada se aproxima do produto ganho-banda
em malha aberta, Cada circuito foi testado para valores A=1, A=10 e A=100.
Como veremos, os valores medidos se aproximam dos valores calculados e
simulados.

Foi utilizado na medida da resposita em freqiiéncia de todos os
amplificadores o Network Analyser HP4185A. O esquema utilizado para a
execucao das medidas € mostrado abaixo na Figura 5-5.

® Para transformar H(s} em uma fungo de transferéncia da fens&o de entrada para a comente de

=H(s)- (G, +s-C).

saida do circuito em malha aberta e sem carga, considerou-se H/(s)= ——
NI = ¥
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Mecida do
Tensdo de Saida

Vonedura em
Fraglidneio

Figura 5-5. Arranjo de teste com o
Network Analyser HP4195A e a placa de
teste. O chip de teste encontra-se no meio
da placa de teste.

5.2.1 COMPENSACAO EM FREQUENCIA TIPO MILLER (MC)

O objetivo deste primeiro circuito € demonstrar que dependendo de qual
relacdo de desigualdade mostrada na Figura 3-6b for satisfeita, o comportamento
dos podlos no circuito limitardo a freqiiéncia de ganho unitario através de sua
movimentagao.

No caso do circuito implementade com corrente de polarizagéo de saida de

20uA tinhamos %"l'- < §1_C Conforme a Secdo 3.1, se aumentarmos a corrente
I |

de polarizagéo de 5 vezes, deveriamos obter uma freqii&ncia de ganho unitario de
1MHz . Esse aumento foi implementado e o amplificador resultante é mostrado na

]
Figura 5-2. Neste caso, temos S (90510 1

> .
C, R,-C, 50-10™ 12.10°.601.10°

Neste amplificador, a limitagao de produto ganho-banda é extinta, pois se usarmos
as condi¢bes de projeto dadas na Segéo 3.1, o produto ganho-banda sera sempre

maior que GB,. > 0.5-pND|Cﬁ =0,5-220-10° =110kHz.
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Com a corrente de polarizagdo cinco vezes maior, temos que a relagéo

W/L de M5 na Figura 3-8 devera ser também cinco vezes maior. Portanto, o valor
de g,,, também & multiplicado por cinco, e a capacitancia de compensagéo, que €
inversamente proporcional a g,,, sera dividida por cinco, resultando em 18 pF.

O diagrama de Bode deste circuito, mostrando a freqliéncia de ganho

unitario em 1MHz & mostrado na Figura 5-6 abaixo.

THORK
”Eg’? B:REF o MKR 1 831 185.183 Hz 'm
€ 48 € deg J . - ¢ rectan

' i _ A-B
i \h} : Tagt e
™ \\ s
< _.
X N
{ TRACE A
_ 1 _ oo off
_ # ¥ 4 & & 4 ¢ P . TRACE B
D1V p1 sSTarT i@ pop.pBE Hz  °on off

5.980 28.08 STOP 4 BUB AP .22B Hz
RBW: I KHz 5T7:4.33 sec RANGE:R~ 8,7- BdBm more
REF=_5 . AP B8 172

Figura 56. Diagrama de Bode do amplificador com compensagao em
freqliéncia tipo Miller para corrente de polarizagio de segundo estagio de

100pA.

5.2.2 COMPENSAGAO EM FREQUENCIA TIPO MILLER COM
CANCELAMENTO DE ZERO POR RESISTOR (MCNR)

Para o amplificador de dois estagios com estrutura de compensacgdo em
freqiiéncia tipo Miller com cancelamento de zero por resistor obtivemos os
seguintes diagramas de Bode dos graficos das Figuras 5—7 e 58 para a
configuragio seguidora de tensdo e amplificador inversor, respectivamente.
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NETHORK A AUTO
: BIREF ™R 537,045 Ne |
She 0.8 R 2,055 SCALE

48 I des ® -121.913 dos_

- REF

~ LEVEL

A DIV

- A BOTTOM

] ™R 2

\ ~ +{ 8 SCALE

\ ’l‘"‘""-"-' lin log
PIV BIV START 19 99B.908 Hz
828 5.6 STOP 16 @99 2988.08a Hz

RBH: 388 Hz ST:13.7 sec RANGE:R~-18,T=--18dBs SCALE
ATTi=_8 DB forfiforB

Figura §-7. Diagrama de Bode do amplificador com estrutura de compensagéo
em freqiéncia tipo Miller com cancelamento de zero com resistor para a
configuracéo de seguidor de tensao.
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Figura 5-8. Curvas de ganho para a configuragéo amplificador inversor.
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Os valores da frequéncia de —3dB do grafico da Figura 5-7 e da

freqiiéncia de ganho unitario do grafico da Figura 5-8 séo préximas uma da outra,
como esperado. Como vemos pelas medidas, os valores experimental, calculado e
simulado da freqliéncia de ganho unitario estdo todos préximos um do outro,
sendo 258kHz, 247kHz e 220kHz, respectivamente.

Para este circuito, a margem de fase é cerca de 50°. Pela simulagao era

esperado uma margem de fase de 860°, enquanto pela teoria, teriamos algo

proxima a 62°. Os valores estao todos dentro do esperado.

5.2.3 COMPENSAGAO EM FREQUENCIA TIPO MILLER COM
CANCELAMENTO DE ZERO POR MULTI-CAMINHO (MCMZC)

Para o amplificador de dois estagios com estrutura de compensagio em
frequiéncia do tipo Miller com cancelamento do zero por multi-caminho obtivemos o
seguintes diagramas de Bode dos graficos da Figura 5-9 e da Figura 5-10 para a
configuragéo de seguidor de tenséo e amplificador inversor, respectivamente.

ST miEE
{ @8 1t dsg ) O
i k-
3 REF

Figura 5-9. Diagrama de Bode do amplificador com estrutura de
compensagao em frequéncia tipe Miller com cancelamento de zero por multi-
caminho para a configuragéo de seguidor de tensao.
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Figura 5-10. Curvas de ganho para a configuracéo amplificador inversar.

Os valores da freqiéncia de —3dB do grafico da Figura 59 e da
freqUéncia de ganho unitaric do grafico da Figura 510 sdo proximas uma da
outra, como esperado. Novamente, como vemos pelas medidas, os valores
experimental, calculado e simulado da freqliéncia de ganho unitério estdo iodos
préximos um do outro, sendo 250kHz, 248kHz e 220kHz, respectivamente.

Peio gréﬂco da Figura 5-10 também percebemos que o zero foi movido
para aproximadamente 500kHz. Este € o zero que pela teoria deveria ter sido
movido para infinito. Além disto, o zero parasita que aparece no grafico da Figura
3-16b nao parece constar nas medidas e sua origem na simulagdo ndo foi
possivel de ser identificada.

Para este circuito, a margem de fase € cerca de 55°. Pela simulagéo era
esperado uma margem de fase de 68°, enquanto, pela teoria teriamos alge
proxima a 63°. Os valores estao todos dentro do esperado.
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5.2.4 COMPENSAGAOQ EM FREQUENCIA TIPO MILLER COM
CANCELAMENTO DO SEGUNDO POLO POR MULTI-CAMINHO (MCMPC)

Para o amplificador de dois estagios com estrutura de compensagao em
freqiiéncia tipo Miller com cancelamento do segundo pdlo pelo zero obtivemos os
seguintes diagramas de Bode dos gréficos da Figura 5-11 e da Figura 5-12 para
a configuragdo de seguidor de tens&o e amplificador inversor, respectivamente.

996 H A AUTD
.
\“!-n REF

il vaw log

DIV B 1i START 19 868,088 Hz

'S.u 8.0 STOF 1P 88 m P8R H

388 Hz ST13.7 sec RANGE :Re-18, T--.‘LBGB-
mm H2

forffork

Figura 5-11. Diagrama de Bode do amplificador com estrutura de
compensagao em freqiléncia tipo Miller com cancelamento do segundo polo
por multi-caminho para a configuragéo de seguidor de tensao.

Vemos, pelo grafico da Figura 5-11, que a resposta em freqiiéncia
realmente se aproxima bastante da configuragdo de um Unico pélo. Isto mostra
que o casamento entre o zero e o pdlo ndo dominante foi bastante preciso,
conforme ja previsto na Secdo 3.4. Porém, vemos que um zero parasita ocorre por
volta de 1,5MHz, atrasando a fase.
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Figura §-12. Curvas de ganho para a configuragido amplificador inversor.

Entre os valores da freqgiléncia de —3dB do grafico da Figura 5-11 e da
freqiéncia de ganho unitario do gréfico da Figura 5-12 ocorre uma disparidade de

aproximadamente 100kHz, que nZo invalida a tecria. Pela medida experimental,

pelo valor caiculado e pelo valor simulado para a freqiténcia de ganho unitario,
vemos que todos estdo proximos um do outro, sendo estes valores iguais a
800kHz, 938kHz e 860kHz, respectivamente.

A margem de fase observada € de cerca de 60°. Este valor € mais baixo do

que o valor de 90° esperado, justamente devido ao zero parasita comentado

anteriormente.
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5.2.5 COMPENSAGAO EM FREQUENCIA TIPO MILLER ANINHADA (NMC)

Para os amplificadores de trés estagios foram feitas as mesmas medidas
anteriores. Pelos resultados obtidos fica claro o deslocamento do pélo dominante
para a configuragéo de polos complexos. Este deslocamento é comentado na
Segdo 4.1.1 e mostra que o produto ganho-banda dobra para o circuito
realimentado na configuragdo seguidor de tensdo. Para a compensacao em
frequéncia do tipo Miller aninhada o diagrama de Bode no grafico da Figura 5-13
mostra que o produto ganho-banda vale 1,9MHz para a configuragao de seguidor
de tens30, enquanto no diagrama de Bode do grafico da Figura 5-14 mostra que o
produto ganho-banda testado na configuragéo de amplificador inversor tende a
930kHz em malha aberta. Portanto, o primeiro valor é praticamente o dobro do

segundo.
2
g }
IV DY START 16 B08.DO® M
5?& o800 STOP 19 9GP P00.808 Hz

Figura 5-13. Diagrama de Bode do amplificador com éstrutura de
compensagéo em freqiéncia tipo Miller aninhada para a configuragéo de
seguidor de tensdo,
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Figura 5-14. Curvas de ganho para a configuragio ampiificador inversor.

Comparando valores medido, tedrico e simulade da freqii@ncia de ganho
unitario para o circuito em malha aberta obtemos 930kHz, 898kHz e 900kHz,

respectivamente. Portanto, temos uma boa concordéncia nos resultados.
Comparando o grafico da Figura 5-13 com o gréfico da Figura 4-12 da
Segdo 4.1.1, ambos na configuragdo de seguidor de tenséo, vemos uma diferenca
de aproximadamente 14% entre simulagio e medida para a freqiéncia de ganho
unitério. No entanto, em relagéo ao valor tedrico a diferenca cai para apenas 5%.
Foi observado nas medidas uma margem de fase de 55°. Pela simulagéo
era esperado uma margem de fase de 57°, enquanto pela teoria teriamos algo

proxima a 60°. Como vemos, temos vaiores bastante préximos.
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5.2.6 COMPENSAGAO EM FREQUENCIA TIPO MILLER ANINHADA COM
CANCELAMENTO DE ZERO POR RESISTOR (NMCNR)

Na compensacdo em frequéncia do tipo Miler aninhada com o
cancelaménto do zero do semiplano direito através de um resistor foi alcangada
uma freqiéncia de ganho unitario um pouco maior que a anterior. O diagrama de
Bode do grafico da Figura 515 mostra que o produto ganho-banda vale 2,5MHz

para a configuracio de seguidor de tensdo, enquanto o diagrama de Bode do
grafico da Figura 5-16 mostra que o produto ganho-banda testado na
configuragéo de amplificador inversor tende a 1,1MHz em malha aberta.

smm 13 m 888 Kz
STOP 1D 298 Be8.P8P Hz
Figura 5-15. Diagrama de Bode do amplificador com estrutura de
compensacao em freqiiéncia tipo Miller aninhada com cancelamente de zero
por resistor para a configuragio de seguidor de tens&o.

Comparando valores medido, tedrico e simulado da frequéncia de ganho
unitario para o circuito em malha aberta obtivemos 1,1MHz, 1,2MHz e 1,1MHz,

respectivamente. Novamente, temos uma boa concordéncia nos resultados.
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Figura 5-16. Curvas de ganho para a configuracio amplificador inversor.

Pelo grafico da Figura 5-15, também percebemos que, na configuragao de
seguidor de tensdo, o valor de 25MHz para o produto ganho-banda é
aproximadamente duas vezes o valor da freqliéncia de ganho unitario estimado
para o circuito em malha aberta.

No grafico da Figura 5-16 observamos uma margem de fase préoxima de
64°. Na simulagao foi observado uma margem de fase de 62°, mostrando,

portanto, uma excelente concordancia entre teoria e medidas.

5§.2.7 COMPENSACAO EM FREQUENCIA TIPO MILLER ANINHADA COM
MULTI-CAMINHO (MNMC)

Os testes com a estrutura de compensacéo em freqiiéncia tipo Miller com
multi-caminho para cancelamento do segundo pdlo apresentou no diagrama de
Bode do grafico da Figura 5-17 um produto ganho-banda de aproximadamente
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1,7MHz para a configuragdo de seguidor de tensdo. Este valor esta um pouco
menor que o valor esperado de cerca de 2MHz previstos pela simulagao. No

entanto, na configuracéo de amplificador inversor, vemos no grafico da Figura 5—
18 que a fregliéncia de ganho unitario tende ao valor esperado de 2MHz para 0
amplificador em malha aberta.

Para este amplificador nfo temos o fenémeno de produto ganho-banda da
configuracio de seguidor de tenséo ser o dobro do valor medido em malha aberta,
pois nesta estrutura ndo se verificam pélos complexos. Na verdade, conforme
explicado na Segédo 4.3 e 4.3.1, esta estrutura se comporta como um sistema de
pélo dnico. Portanto, o valor de GB em malha fechada e em malha aberta
deveriam ser proximos. Isto é o que ocorreu nas observacdes que foram feitas,

estando, portanto, os valores dentro do esperado.

AREF  B:REF
ﬁf _168.0
L 48 I deg ]

S. 008 ;‘ STOP 1P BSA O98.2P0 Hz

Figura §-17. Diagrama de Bode do amplificador com estrutura de
compensacdo em freqiéncia tipo Miller aninhada com muiti-caminho para a
configuracio de seguidor de tens&o.
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Figura §5-18. Curvas de ganho para a configuragao ampiificador inversor.

Comparando valores medido, tedrico e simulado da freqiiéncia de ganho
unitaric para o circuito em malha aberta obtemos 2,1MHz, 2,05MHz ¢ 2MHz,

respectivamente. Novamente, temos uma boa concordancia nos resultados.
Podemos ver peios graficos acima que o casamento entre o segundo pélo e

0 zero causado pelo caminho direto é bastante satisfatorio.

Para este circuito, a margem de fase medida foi cerca de 30°. Pela
simulacdo era esperado uma margem de fase de 62°, enquanto, pela teoria
deveriamos ter valor préximo ao valor simulado. Observando o grafico da Figura
5-18, vemos que zeros parasitas ocorrem logo ap6s a freqliéncia de ganho

unitario. Isto provocou um atraso inesperado na margem de fase.
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5.2.8 COMPENSAGCAO EM FREQUENCIA TIPO g, - C ANINHADA (NGCC)

A implementacéo do amplificador com compensagéo em freqliéncia tipo
g, —C aninhada também mostrou bons resultados na comparagéo com a teoria.
No diagrama de Bode do grafico da Figura 5-19, vemos que o produto ganho-
banda vale 2,3MHz para a configuragdo de seguidor de tenséo, enquanto no
diagrama de Bode do grafico da Figura 5-20 temos que o produto ganho-banda
testado na configura¢io de amplificador inversor tende a 1,2MHz quando em

malha aberta. Como era esperado, lembrando que este € um sistema de polos
complexos, o primeiro valor é praticamente o dobro do segundo.

swm 19 m «m He
=B STOP 18 POD OPS.008 H:
Figura 5-19 Diagrama de Bode do amplificador com estrutura de
compensagdo em fregiiéncia tipo gy —C aninhada para a configuragéo de
seguidor de tenséo.

Comparando valores medido, teérico e simulado da freqiiéncia de ganho
unitario para o circuito em malha aberta obtivemos 1,2MHz, 1,fMHz e 1,2MHz,

respectivamente. Os resultados nos mostram uma excelente concordancia.
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Figura 5-20. Curvas de ganho para a configuragio amplificador inversor.

Pela teoria vemos que os zeros do amplificador deveriam ter sido
deslocados para infinito. Observando o grafico da Figura 5-20, vemos que na
implementa¢éo os zeros aparecem além da fregiiéncia de ganho unitario em um
valor finito enfre 2 e 4MHz.

Pelas medidas vemos uma margem de fase de cerca de 55°. Pela
simulagéo, deveriamos obter uma margem de fase de 59°, enquanto, pela teoria
teriamos algo proximo a 60°. Portanto, os valores estdo todos dentro do
esperado.

5.2.9 COMPENSACAO EM FREQUENCIA TIPO MILLER ANINHADA COM
ANTECIPAGAO (NMCF)

Nesta configuracdo de amplificador, com estrutura de compensacio tipo
Miller aninhada e com um estagio de corrente direta para controle da posigao dos
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zeros & possivel atingir o mesmo produto ganho-banda que a estrutura Miller
aninhada com multi-caminho da Secdo 4.3, porém, com a simplificagéo de néo
necessitar de um estagio de corrente direta a partir do par diferencial de entrada e
de nao ter necessidade de criar dupletas de pdlo e zero. Os testes com esta
estrutura de compensacéo apresentaram, no diagrama de Bode da Figura 5-21,
um produto ganho-banda de aproximadamente 4,2MHz para a configuragao de

seguidor de tensao. Este valor & o dobro do encontrado no Figura 5-22 para
A =100, como era esperado devido a configuragdo de pélos compiexos. No
diagrama de Bode do grafico da Figura 522, obtivemos a freqiéncia de ganho

unitario valendo 2,1MHz.

M _ SToP 18 m m- _
Figura 5-21. Diagrama de Bode do amplificador com estrutura de
compensagao em freqiéncia tipo Miller aninhada com antecipacéo para a
configuracdo de seguidor de tensdo.
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unitério para o circuito em malha aberta obtemos 2,1MHz, 2,2MHz e 2MHz,

Magnitude (dB)

NMCF

[T A=100TT ¢ T 1]
A0 s 20
A=10 i]
20 ———+- -
o -50
A=1
oL -150
10 -250
o
30 I : -450
— Magnitude
_40 | reema Fasel(A=100) ; ; : o I ; -550
T P — qs ——
1k 10k 100k M oM TOM

respectivamente.

que o valor esperado. Pelo grafico da Figura 4-27b da Secao 4.5.1, esperavamos
uma margem de fase de 60°. Pela teoria descrita na mesma secao, a Equacgéo
(4-52) mostra que era esperado algo um pouco superior a 60°. Sem prejuizo para
a estabilidade do circuito vemos que zeros parasitas apos a freqliéncia de ganho

Fregliéncia (Hz)

Figura 5-22. Curvas de ganho para a configuragio amplificador inversor.

unitario atrasaram a margem de fase um pouco além do esperado.
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Comparando valores medido, tedrico e simulado da freqUéncia de ganho

A margem de fase observada é de cerca de 51°. Este valor € mais baixo do



5.2.10 COMPENSAGAQ EM FREQUENCIA COM CONTROLE DO FATOR DE
AMORTECIMENTO (DFCFC)

Entre todas as implementagdes bem sucedidas anteriores, temos abaixo os
resultados do amplificador com compensa¢do em freqiéncia Miller com controle
do fator de amortecimento. Apesar de ser uma das mais interessantes quanto a
relag8o entre capacitor de carga e capacitores de compensagéo, ela € uma das

mais dificeis de ser estimada devido a dependéncia de C,, e de g,, com a
capacitancia parasita C, (Equacdes 5-68) e da falsa impressdo que o
posicionamento dos pdlos independe de C, .

Usando os valores de capacitancia de compensagio descritos na Segao

4.6.1, a implementagéo resultou nos graficos da Figura 5-23 e Figura 5~24a.

18.08 3.8 R
P i ses 3

m-  BI¥  START 10 690.988 Hz
m: 390 &z STe13.7" srwmégsaga aga'} a?

e -~ -
RON-_300 12 * * P

Figura 5-23. Diagrama de Bode do amplificador com estrutura de

compensagéo em freqiliéncia com controle do fator de amortecimento para a
configuragéo de seguidor de tensao.
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Figura 5-24. Curvas de ganho para a configuragao amplificador

inversor. {(a) Ganho variando de 1 a 10. {b) Ganho de 100 com curva
extrapolada para desprezar a ondulagéo.
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No grafico da Figura 5-23, o circuito estd na configuragéo de seguidor de
tensdo e apresenta um produto ganho-banda GB =4,7MHz. No gréfico da Figura

5-24a a freqliéncia de ganho unitario € medida em 7,2MHz . Além disso, notamos
uma ondulagio entre 2MHz e 7MHz na curva de ganho do grafico da Figura 5-

24a. Se compararmos este grafico com a Figura 4-33 percebemos que ambos
apresentam o mesmo tipo de comportamento. Neste caso, se extrapolarmos a
parte da curva com decaimento linear até que se cruze o eixo de 0dB deveremos

encontrar o que seria a verdadeira freqiiéncia de ganho unitario. Isto € feito com a
reta tracejada no grafico da Figura 5-24b. Vemos que se o projeto estivesse
adequado teriamos um valor de 2,2MHz para a freqiiéncia de ganho unitario.

Pela teoria da Secao 4.6, a ondulagao no grafico da Figura 5-24a s6 ocorre
se o valor de C, for desprezivel. Portanto, concluimos que a causa desta
ondulagdo é o pequeno valor de C, adotado. De acordo com a Segéo 4.6.1 foi
usado C., =0,5pF.

A falsa impress&o de que a fungéo de transferéncia da Equagéo (4-63) da
Secdo 4.6.1 é independente de C, e a inabilidade da simulagdo modelar valores

exatos de capacitancias parasitas levaram a crer, através do diagrama de Bode do
grafico da Figura 4-34a, que o projeto estava satisfatorio. Uma analise numérica
mais completa da funcao de transferéncia deste amplificador, feita posteriormente

3 implementagdo, mostrou que a influéncia de C., para valores baixos é
significativa. Na verdade, esta anélise mostrou que para os vaiores de C,, C., €

gus Usados, as raizes do sistema seriam

Zsep = 32MHz, (5-3a)
Zeee = —17MH2Z, (5-3b)
pp =-0,88Hz, (5-3c)
Pypt = (~ 6+ - 8)MHz (5-3d)
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Pups = (—6—j-8)MHz (5-3e)

E facil notar que com excegdo do zero do semiplano direito e do pélo
dominante, os outros valores sido bastante discrepantes do apresentado na Sec¢ao
4.6.1. Se tivesse sido usado C., = 1pF o par de pélos complexos seria re-alocado

para (-7 +j-7)MHz, 0 que provavelmente teria evitado a oscilagao observada.
Como os critérios (4-67) nao arbitram valores para C, , depois das andlises
numéricas feita, concluimos, a priori, porém sem muito rigor matematico, que o
capacitor C,, deve ser escolhido de forma a ser maior que C,, mas n&o maior
que C,,ouseja, C.,>C_, 2C,.
Se considerarmos a extrapolagdo mostrada no grafico da Figura 5-24b
teriamos uma freqliéncia de ganho unitario de 2,2MHz. Este valor esta coerente

com o valor obtido no grafico da Figura 5-24, uma vez gue o primeiro deve ser
metade do segundo, pela configuragao de polos complexos. Isto reforga ainda
mais a creng¢a de que o erro de projeto neste amplificador encontra-se apenas no
dimensionamento adequado de C, .

Por fim, comparando valores medido, tedrico e simulado da freqiiéncia de
ganho unitario para o circuito em malha aberta obtemos 2,2MHz* 2,3MHz e
1,95MHz, respectivamente.

Pelo grafico da Figura 5-24a observamos uma margem de fase de - 26°,
obviamente tornado o sistema instavel. Esta instabilidade ja era esperada no caso

de valores de C., que néo oferecessem amortecimento suficiente para os pdlos.

Utilizando o valor extrapolado de freqiiéncia de ganho unitaric podemos projetar
através os graficos das Figuras 7—18a e 7—18b uma margem de fase de cerca de

* Valor extrapolado.
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60°, o que estaria de acordo com a teoria. Infelizmente, devido as dificuldades

encontradas neste circuito, isto nao foi possivel.
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Capitulo 6
Conclusoes

Neste trabatho foi feito um estudo da compensagdoc em freqUéncia de
amplificadores operacionais de dois e trés estagios. As técnicas utilizadas em
projetos contempordneos foram ndo apenas estudadas e discutidas mas também
aplicadas em 10 circuitos que foram projetados e fabricados em tecn'ologia CMOS.
As vantagens de cada técnica, acompanhada de uma intensa analise qualitativa e
quantitativa, foram discutidas ao longo do trabalho.

A movimentagdo dos polos e zeros em cada circuito foi amplamente
estudada e discutida. Em especial, para os amplificadores de dois estagios, foi
encontrada uma relagdo de parametros que influencia nesta movimentacao,
determinando, conforme os critérios adotados, a capacidade do amplificador
atingir ou nao atingir as especificagcoes de produto ganho-banda.

A evolugdo do conhecimento do autor nos procedimentos de projeto
aplicados a amplificadores foi bastante significativa. Nao s6 o desenvolvimento
matematico, mas, principalmente, a andlise qualitativa da teoria envolvida foi
constantemente abordada.

Este tipo de andlise € de grande valia na fase de projeto, pois ajuda o
projetista a desenvolver um senso critico através do quai ele ¢ capaz de simplificar
um projeto e esbogar os primeiros passos no desenvolvimento de um novo circuito
integrado.

Todos os amplificadores implementados tiveram seus resultados obtidos
em concord3ncia com a teoria e as simuiagbes. Inclusive o amplificador com
compensagdo em freqiéncia com controle do fator de amortecimento, onde nao
foi atingido o objetivo de estabilidade, mostrou concordancia com a teoria.
Portanto, pelos varios resultados obtidos, concluimos que as técnicas de projeto
adotadas foram apropriadas.
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Apéndice A
Sistemas Realimentados

A histéria dos amplificadores eletrénicos realimentados comegou no inicio
do século XX, na década seguinte a Primeira Guerra Mundial. Com a telefonia de
longa distdncia, as perdas nos cabos aumentavam consideraveimente. Para
compensar esta perda, em vez de aumentar o didmetro dos condutores, 0s
engenheiros resolveram aumentar o numero de amplificadores a tubo de vacuo (a
valvula). Porém, o ruido e as nao linearidades das valvulas aumentavam muito a
distorgdo do sinal. Para solucionar o problema, H. S. Black [28] propde em 1927 o
amplificador eletrénico realimentado.

A razdo histérica para se aplicar realimentacdo em um amplificador € a
habilidade de reduzir distorgdes n&o lineares. Mas logo cedo se percebeu que a
precisdo no tratamento de sinais e a diminuigéo da sensibilidade a variagdes de
valores e parametros de componentes do amplificador melhoravam [29].

Vamos examinar o sistema abaixo.

X »— a

Figura A-1. Sistema realimentado com ganho de malha aberta A
e ganho de realimentagdo 3.

O sistema mostrado na Figura A-1 resume a esséncia da realimentagao:

uma porgao do sinal de saida Xs é redirecionada para a entrada. Esta porgao,

B-X,, & comparada com a entrada e a diferenca X;, ou seja, um sinal

-

correspondente ac erro entre a saida € a entrada & novamente aplicado ao
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amplificador. Porém, conforme o vaior do sinal de saida aumenta, o erro diminui
até um minimo aonde se chega ao equilibrio. Neste momento, a saida segue a
entrada de uma forma amplificada ou processada.

Na Figura A—1, o ganho A ¢ chamado ganho de malha aberta ou ganho
direto € o ganho B é o ganho de realimentacdo. O ganho a é apenas um

escalonador do sinal de entrada e nao tem influéncia nas conclusdes seguintes
podendo ser considerado a=1. O esquema da Figura A~1 é um amplificador com
realimentagéo negativa, ou seja, a porgao do sinal de saida redirecionada para a
entrada se subtrai do sinal de entrada.

O ganho geral, ou ganho em malha fechada deste sistema é dado por

(A-1)

A quantia A-B & chamada de ganho de malha. Para os amplificadores
eletronicos A>>1 e 0<B<1. Se A-B & muito maior que 1, a expressiao G

simplifica para

1
G=~—. -
B (A-2)

Isto reflete o conhecido fato de que a realimentacgdo diminui o ganho total
do amplificador, porém o torna insensivel a variagdes no ganho de malha aberta.

O coeficiente de sensibilidade S¢ confirma o dito acima. Este coeficiente

relaciona a variagdo percentual do ganho de malha aberta com a variagio
percentual do ganho de malha fechada. Matematicamente [27] temos

da
G

A

-s3-5

(A-3)

Para o sistema da Figura A-1 temos
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1 1
SG= =] '
AT14AB AB

(A-4)

que & muito pequeno se A-B >>1. Isto significa que se A variar de uma certa

quantidade, G variara de uma quantia infima dada por (A-4). Esse fato € facil de

entender a partir da Figura A-1, quandc percebemos que

Xs =A-X,, (A-5)

onde X, é o sinal de erro aplicado na entrada do amplificador. Supondo uma

entrada fixa, sem perda de generalidade, se o valor do ganho direto A aumentar,

o valor do erro diminuira. Com isto a multiplicagdo A-X, permanecera
praticamente constante. Por outro lado, se o valor de A diminuir, o erro X;
aumentard, j4 que a entrada estd fixa. Desta vez, como A diminuiu e X;
aumentou, o valor da muitiplicacao A - X, permanecera praticamente constante.

Ja a sensibilidade do sistema em relagdo a realimentagac e bastante
grande, como revela (A-2). De (A-2) é notavel que o ganho de matha fechada
depende quase que exclusivamente do valor da realimentagéo. O coeficiente de
sensibilidade nos mostra isso fielmente:

L£]
8§ =~——=-1, (A-6)
O sinal negativo indica que G é inversamente proporcional a § e o valor 1
mostra que variagdes na realimentacio geram variagdes semelhantes no ganho

em malha fechada. A partir do diagrama de blocos da Figura A-1 chega-se a
mesma conclusdo. Pode-se perceber que

Xs=—7 (A-7)
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onde X.. € o sinal de retorno proporcional a saida. Para o erro X; ser pequeno

devemos ter Xz = X; e, portanto, (A-7) resuita em (A-2).

O fato do ganho em malha fechada ser extremamente sensivel a variagbes
do valor da realimentagdo ndo é de todo preocupante, pois a realimentagao e
formada por componentes passivos na maioria das aplica¢gdes. Os componentes
passivos possuem qualidades como linearidade e estabilidade bem melhores que
os componentes ativos. Ja o fato do ganho em malha fechada ser extremamente
insensivel ao ganho de malha aberta € um beneficio, pois 0 ganho de malha
aberta é formado invariavelmente por componentes ativos. Estes componentes
sofrem variagbes apreciaveis nos seus parédmetros devido a varios fatores, como
temperatura e variacoes estatisticas do processo de fabricagao.

Para transformar a configuracao idealizada da Figura A—-1 em um sistema
elétrico, que trate como varidveis sinais de corrente ou tensdo, algumas
consideragdes quanto a conexao sao necessarias [19].

Considerando primeiro o pontc de soma da Figura A—1, temos dois fipos de
ligagdes possiveis, dependendo do sinal elétrico envolvido. Se o erro for formado
pela diferenga de duas tensdes, entdo as tensdes de entrada e de realimentagio

devem ser colocadas em série, conforme mostra a Figura A~-2.

Figura A=2. N¢ de realimentagio transformado em subtragéo de tensBes.

Ja se o erro for formado pela diferenca de duas correntes, entdo as
correntes de entrada e de realimentagcdo devem ser colocadas em paralelo,
conforme mostra a Figura A--3.

192



=) =11y

s
le ry ) =l I = IE%T Im%l

Figura A-3. N6 de realimentag8o transformade em subtragéo de correntes.

Considerando o ponto de derivago na saida da Figura A-1, onde o sinal
elétrico de saida é amostrado, também temos dois tipos de ligacdes possiveis. Se
o sinal a ser amostrado for um sinal de tensdo, entdo a entrada da realimentagao
deve ser conectada em paralelo com a saida do amplificador, conforme a Figura
A4

»- '

Bo Amplificador v, R,

» ¥

%«

Para a Realimentagdo

<«

Figura A—4. Amosiragem do sinal de tenséo na saida
na saida do amplificador.

Desde que o estagio de realimeniagdo n&o carregue a saida do
amplificador, a conexio em paralelo na saida faz com que a tensdo na enfrada da
realimentagéo seja a mesma que a tensédo sobre a carga, caso a realimentagao
nao existisse. Portanto, idealmente a impedancia de enfrada da realimentacao
deve ser infinita.

Ja se o sinal a ser amostrado for uma corrente, entdo a entrada da
realimentagao deve ser conectada em série com a saida do amplificador,
conforme a Figura A-5. Isto faz com que a mesma corrente que passa pela carga
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passe sem modificacdes pela realimentacdo, desde que a impedancia de entrada

da realimentacao seja zero.

LY
»
Do Amplificador
>
R
«
Para a Realimentaggio
—

Figura A-5. Amosttagem do sinal de tens&o na saida
na saida do amplificador.

Considerando os quatro tipos de fungbes de transferéncia possiveis,
podemos criar guatro tipos de circuitos realimentados basicos'. Os circuitos
mosfrados na Figura A-6 sao classificados conforme o tipo da conexao entre
entrada e de saida usada: paralela-paralela, paralela-série, série-paraiela e série-
série.

O circuito da Figura A—6a possui realimentagao paralela-paralela e é um
amplificador de corrente para tensdo. O circuito da Figura A-8b possui
realimentacdo paralela-série € € um amplificador de corrente para corrente. O
circuito da Figura A-6¢ possui realimentacéo série-paralela e € um amplificador de
tensao para tens&o. Por fim, o circuito da Figura A-6d possui realimentacéo série-
série e funciona como um amplificador de tensdo para corrente. As fungdes de

transferéncia A e 3 estdo de acordo com os sinais eléfricos de entrada e saida

dos respectivos blocos do amplificador e de realimentagao.

' A teoria classica que trata estes circuitos € baseda no estudo de redes de duas portas [19], [29],
[30). Para isso & necessario separar ¢ caminho direto e o caminho reverso em dois circuitos de
duas portas independentes. No entanto, esta separagéo nem sempre & possivel,
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Figura A—8. Circuitos elétricos realimentados. (a) Paralelo-paralelo. (b) Paralelo-série. (c) Série-
paralelo. (d) Série-série.

Todos os circuitos acima funcionam da mesma forma que o digrama ideal
da Figura A-1. Por exemplo, no circuito da Figura A—6a, para uma dada corrente

de entrada |, a tensdo de saida V; comega a subir. Com isso a corrente de
realimentagédo |-, "rouba” corrente de | gerando l,. Se V; aumenta, I; diminui e
conseqiientemente V diminui. Se Vg diminui, l;jaumenta e conseqientemente
V, aumenta novamente. No equilibrio, temos V; estavel e proporcional a |;.
Como |, € muito pequeno, de forma que Iz =lg, @ queda de tensdo em z
também é muito pequena, ou melhor, V; ~0. Isto & conhecido como "curto

virtual".
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Uma conclusdo direta é que a impedancia de entrada, Z;, sera diminuida.

Se | é constante e V, =0, entéo

%= o =0 (A-8)
aberto

A realimentacdo altera a impedancia equivalente conectada a fonte de
entrada. Fato semelhante acontece com a impedéancia de saida. Ainda no caso da
Figura A-6a, com a malha de realimentagdo aberta, quando se coloca
externamente uma fonte de tenséo na saida do circuito com a entrada aberta,
temos que a fonte de tensdo colocada na saida do amplificador sente uma
impedancia z, e, portanto, uma corrente surgira. Com a malha de realimentac¢ao

fechada, a tensdo aplicada na saida é convertida para uma corrente de entrada
através do ganho de realimentagfo, e assim aparecera na saida uma fonte de
tens@o que se soma com a fonte colocada. Como a iensdo sobre a resisténcia de
saida aumentard, ent&o a corrente também aumentara. Devido a fonte externa ser
constante, porém com uma corrente maior passande por ela, a impedancia
equivalente sentida por esta fonte diminuira. Portanto

Zs = forasa =0 (A-9)

Conclusées semelhantes podem ser obtidas para os ouiros circuitos da
Figura A-6. A quantificacdo do aumento ou diminuicdo da impedancia é
encontrada em livros de eletrénica como [29], [19] & [31] eédadapor t+A-B. A
expressdo 1+ A-B define o polindmio caracteristico do sistema e representa os
pblos do circuito. |

Generalizando o efeito da realimentagdo sobre a impedancia, ocorre um
aumento da impedancia por 1+ A -B para a realimentagdo série e diminuigao da
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impedancia por 1+ A B para realimentagéo paralela, tanto para a entrada quanto

para a saida [31].
Como exemplo, considere o circuito composto por um transistor MOS, um

capacitor de realimentagio C. e uma carga R . Este circuito é mostrado na

Figura A-7. A entrada deste circuito é a corrente vinda de uma fonte de corrente.
Esta corrente gera um potencial pequeno na porta do transistor que amplifica este
potencial por —-g, -Re,, onde Ry, é a resisténcia de saida r, do transistor em

paralelo com a resisténcia da carga R, e faz aparecer o potencial de saida V,. O
potencial de saida é multiplicado pela admitancia s-C. e a corrente gerada é

retirada da entrada, funcionando como uma realimentagao negativa.

2y

- -

Figura A-7. Circuito com realimentagio paralela-
paraleta.

Este processo coincide com o processo que ocoffe na Figura A-6a e a
realimentagdo neste caso é paralela-paralela.

A Figura A-8a correspondente ao circuito de pequenos sinais da Figura A-
7 e a Figura A-8b mostra a separagao entre o ganho direto A e a realimentagao
B. No caso deste circuito, a Figura A-8b leva em consideragao o carregamento do
amplificador causado pela realimentagdo e despreza o sinal antecipado pela
realimentagcdo. A Ultima consideragdo pode ser justificada, pois o amplificador
oferece ganho - na maioria dos casos de alto valor - enquanto a realimentagao
apresenta perda.
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Figura A-8. Modelo do circuito realimentado. (a) Modelo de
peguenos sinais. (b} Modelo de pequenos sinais modificado.

A apresenta¢do acima considera um circuito simples e conhecido da
literatura. No entanto em circuitos mais complexos a distingio entre 0 caminho
direto e a realimentagio pode ser um tanto vago. Imagine, por exemplo, um
circuito com varios caminhos de realimentacao.

Mesmo no circuito da Figura A-7, que apresenta um amplificador simples
realimentado capacitivamente, houve simplificagbes para facilitar a distingao entre
caminho direto e realimentacdo. Com isso a fungéo de fransferéncia obtida a partir
da Figura A-8a € diferente da funcgdo de transferéncia do circuito da Figura A-8b.
Esta diferenca aumenta conforme a importédncia do carregamento causado pela
realimentac@o. Felizmente, para um baixo carregamento, apenas diferengas de
segunda ordem ocorrem.

A teoria que trafa circuitos eletrénicos realimentados de forma sistematica
comegou a ser fundamentada no comego do século XX com os frabalhos de Bode
e Nyquist [29], [32] baseados nos trabalhos de H. §. Black [28]. Esta teoria &
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baseada na teoria de sistemas lineares. Escrevendo as equagdes de nos [33]
chegamos a uma matriz que descreve completamente as relagdes entre as
tensdes e correntes envolvidas em um circuito. Para um circuito com N nés temos

N -1 equacgbes mostradas abaixo.

Y11 Yo o Y- vy Iy
Y Y o Yon- v i
21 22 2N} | 2 4 2 (A-1 0)
Yiner Yoz 0 Y- | [ Vi) {n-r)

Para fratar sistematicamente um amplificador a transistor usando a teoria
de sistemas lineares é necessario a linearizagéo do circuito usando os parametros
de peguenos sinais. Apesar da linearidade dos componentes ativos deixar muito a
desejar, os resultados se apresentam de maneira satisfatéria para a maioria das
aplicagdes usando-se a técnica acima.

Usando como exemplo o modelo de pequenos sinais da Figura A-8a,
chegamos ao modelo linear do circuito da Figura A-7. As equagbes para este

circuito s&o mostradas abaixo.

i+s-Cc+s-CGS -s-C,
% -[V}-H (A-11)
gy —5-C¢ s-CC+l+~i Vs 0
rD RL

A funcdo de transferéncia € faciimente encontrada usando a regra de

Cramer?

_i=ﬁ (A-12)
A 1

Z Aqui supbe-se que somente o elemento i; da matriz das entradas & diferente de zero, ou seja,
i; =0 para j = i. Isto comesponde a dizer que o circuito possui ndo mais que uma entrada.
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onde A é o determinante da matriz e A; é o cofator do elemento y; da matriz.

Resolvendo este sistema para Vg, em fun¢ao de |, temos

C
‘Rey |18 —% |- 2
Vs _ o E“[ QMJ (A-13)
lg 1+s-(Cc‘REq+CGs-zi+CC-zi+Cc-g,\,,-REq-zi)+s"-CGS-CC-REQ-zi

que é a fungao de transferéncia da corrente de entrada para a tenséo de saida. A
Equacédo (A-12) mostra que todas as fungbes de transferéncia do circuito estéo
sujeitas as mesmas singularidades, ou seja, aos mesmos pélos. O mesmo se
aplica se a fungdo de transferéncia for de tensdo para tensio, correnfe para
corrente, ou o inverso de (A-12), de tensdo para corrente.

A matriz admitancia de (A-10) também se preza para o calculo da medida
da realimentagéo de um circuito eletrénico. Esta medida é chamada de razéo de
retorno® T . Por conseguinte, calcula-se a diferenga de retorno F, sendo F=1+T.
Em um sistema simples, como o da Figura A—~1 onde os caminhos direto e reverso
s&o independentes, a razdo de retorno e a diferenca de retorno séo dadas por
T=A-B e F=1+A-B, respectivamente. Neste caso, T é o chamado ganho de

malha e F é a equagéo caracteristica do sistema em malha fechada. O uso de
(A-10) soluciona a complexidade relacionada com um circuito com varias malhas
de realimentagdc. Assim ndo € mais necessario considerar o efeito do
carregamento e de antecipagdo do sinal através do ramo de realimentagio pois
estes efeitos sdo automaticamente incluidos na matriz (A-10). Em contrapartida,
perde-se muito a sensibilidade sobre a atuacdo de cada elemento no circuito e sua
influéncia na fungéo de transferéncia.
Arazao de retorno T é dada por [29)]

® A razéo de retorno também pode ser caiculada a partir da matriz impedéncia. Para isso basta
escrever a equacéo de malhas para um conjunto de malhas independentes do circuito [33].

* Na grande maioria dos circuitos, os caminhos direto e reverso n8o s3o0 independentes, e, portanto
a diferenca de retorno e ganho de malha ndo s&o grandezas iguais. Com isso a troca dos termos
razéo de retorno e ganho de malha nao pode ser generalizada [19], [30]. Neste caso, usaremos T
para a razao de retorno e A - § para o ganho de malha.
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(A-14)

onde w é a transcondutancia do elemento ativo da malha, 4, € o cofator para o

elemento com ganho entre os nés k ¢ i € A° €0 determinante da matriz do
circuito excluindo-se a transcondutancia w.

O conceito de razao de retorno aplicado ao sistema da Figura A-1
corresponde a abrir a malha em um determinado ponto conveniente, inserir um
sinal de teste e calcular o ganho em volta desta maiha. Novamente, para um
circuito com A e B independentes, w representaria o ganho direto A e 4, /A° o
ganho da malha envolta do ganho direto, ou seja, B. Teriamos portanto T=A-8
como dito acima.

Para achar a diferencga de retorno basta somar a expressao de T a um.

Deste modo temos [29]

Fofew Mo T o (A-15)

Da mesma forma, com A e B independentes, aplicando-se a definigao
acima para o sistema da Figura A—1 obtemos a equagao caracteristica 1+ A -,

como dito anteriormente.

A partir de (A-10) obtemos uma generalizagdo para avaliar o efeito da
realimentagdo sobre a impedancia de qualquer elemento do circuito. Assim é
possivel calcular a impedancia entre dois pontos arbitrarios em fungdo de um certo
parametro. A relagéo entre a impedancia com realimentagdo e sem realimentagcao

é dada por

Zrs =2 Foy) (A-16)
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onde z., € a impedancia com realimentagdo, z, é a impedancia considerando

gy = 0. F(0) & a diferenca de retomo com os terminais entre z em curto e Flw) &

a diferenca de retorno com os terminais entre z aberios.

Ainda considerando o exemplo anterior, podemos calcular a razao de
retorno para o circuito da Figura A-7. Usando o modelo de pequenos sinais da
Figura A—8a e as equacdes de nés (A-11) temos

T=w-A21= QM'(~1)2*'1-[—S'C<;|
A —Z‘|~»+s-CGS+s-Cc -s-C,
_s.C, §-Cotbiar (A-17)
n R

s-Cg - gy ‘Req - 2,

B 1+8-(C¢ *Rg, + C¢ -2, + Cgg -Z,)+8% Cqs - Ce ‘Req -2,

1

onde R, € a associagcao em paralelo entre 1, ¢ R, .

Através da Figura A-9, o valor da razao de retorno em (A-17) pode ser
facilmente conferida, neste caso abrindo-se a malha na fonte de corments
controlada® e inserindo um sinal de teste Ix em seu lugar. O sinal que sera
produzido nos terminais da fonte de corrente controlada, i=gy-v, & o sinal

fransmitido em volta da malha.

® Para um circuito com varias malhas de realimentacdio ou varias entradas a técnica de abrir 2
malha na fonte controlada e medir o valor do sinal retorno néo se aplica. Porém a definico de
raz&o de reforno & generalizada, podendo ser estendida para circuitos com véarias malhas e varias
entradas [37), [38] e [39). .
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Figura A-9. Circuito para calcule da razéo de retomo.
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A diferenga de retorno pode ser calculada através da soma de (A-17) a um

ou diretamente através de (A-15). Temos

Zl+s-CGS+s—Cc -s-Cg

' 1 1

-s.C s C,+—+—

A Ou ¢ ° I RL

F=—A'?= 1

;"‘S‘CGS'I'S'CC _S'CC (A-18)

’ 1 1

-5.-C $-Co +—+—

¢ ¢ l.D RL

1+8-(Cq -Req +Ces -2+ Co -zi+Gc-gM-REq-z})+sz-fi‘,l.,.s-CC-REq-z.t
1+s-(Cc-REq+C,;-zi+CGs-zi)+s2 -Cgs *Cc ‘Req ' 2y '

A expressdo (A-18) carrega a equagao caracteristica em seu numerador e
esta é exatamente igual a encontrada na fungao de transferéncia em (A-13). Se
igualarmos (A-18) a zero, os p6los da fungao de transferéncia serao achados.

Se separassemos a fungdo de transferéncia (A-13) em caminho direfo e

caminho reverso, teriamos

5-C
R, |1~ €.z
_ Su Ten [ O J (A-19)

T 9%s (Co Req+Cc -2 +Cas -2+ 52 -Cs - Co -Reg -2,
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[1_3-00] (A-20)

Apesar da separacdo entre ganho direto e realimentacdo em (A-19) e
(A-20) ser possivel matematicamente, perde-se a representacao fisica através de
um circuito eletrdnico. As expressdes (A-19) e (A-20) correspondem as fungdes de
transferéncia de A e B da Figura A—1 considerando a=1, tendo A a unidade de

ohms, Q, e B a unidade inversa de ohms, Q.

Nota-se que a fungéo de transferéncia direta (A-19) expressa na forma de
um zero o efeito de antecipagio criado pelo capacitor de realimentagio. Se no
caminho direto este efeito aparece como um zero, no caminho reverso ele tem gue
aparecer como um p6lo, como em (A-20).

Se compararmos (A-17), (A-19) e (A-20) com as expressdes obtidas a partir
do circuito da Figura A-8b notaremos que, de fato, elas nao serio iguais. Isto se
deve ao fato de que o circuito da Figura A-8b ter desprezado o efeito de
antecipagcdo do sinal de entrada e ao fato do ganho de malha aberta e a
realimentagéo néo serem blocos independentes, como sugere a Figura A-8b. isto
se reflete na fungéo de transferéncia em malha fechada através da auséncia do
zero e atraves de um pdio de segunda ordem em frequéncias mais baixas.

O ganho de malha, a fungdo de transferéncia de malha aberta, da
realimentacéo e de malha fechada para a Figura A—8b sdo mostradas abaixo.

S'C g -R - Z.
A' = C M Eq i )
P 1+5°(C°'REq+CC'Zi+Ces'Zi)+52'Cc'(Cc+CGS)-REq.zi (A-21)
=— gM'Ra'Zi
148 (Co Rey + Cg -2, +Cog -2,)+ 82 g -(Co + Cog) Ren -2, (A22)
B=-s-C. (A-23)
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Vs Om 'REq “Z

f"_1+s-(cc ‘Rgg+C¢ 2 +Cqs -2, +Cc *Ou Req .z,)+s2-Ce {C. +Ces) Re 2

(A-24)

Observando as expressbes (A-22), (A-23), (A-24) acima, percebe-se como
as consideragdes feitas para chegar ao circuito da Figura A-8b afetaram as

funcdes de transferéncia.
Para mostrar o efeito da realimentagdo sobre a impedéncia considere o

calculo da impedancia de entrada. z, é dado pela associagao de z, em paralelo
com 1s-Cgs em paralelo com 1/s- C +Rg,. Fleo) é dado por (A-18) & F(0) ¢ igual

a um, pois se a entrada estiver em curto nao existe retorno e portanto a razéo de

retorno é zero. Desta forma obtem-se

_ zi'-(‘l+s-Cc-REq) B
e T 14s.C -(zi' +Rg, +0u Req -zi')’ (A-25)

_ Se considerarmos a saida em aberto

onde z, & o paralelo de z, com
35

chega-se a um resultado muito simples e ilustrativo. Com Rgq — temos

z
Zy =—t——0r. A-26
Fre 1+Qy - Z; ( )

O denominador de (A-26) é a diferenca de reforno para o circuito da Figura
A-7 com a saida em aberio®. Com isto vemos que a impedancia de entrada é
diminuida por 1+ T. Resultado semelhante a (A-25) obtem-se para a impedancia
de saida.

Para tratar sistematicamente um amplificador a transistor usando a teoria

de sistemas lineares e chegar as equagbes em (A-10) foi necessario a

% Também se chega ao denominador de (A-26) atraves da expressao da razéo de retorno em
(A-17) e (A-18). Basta considerar o limite de T para Rgq fendendo ao infinito e fazer F=1+T.

Esta consideracdo equivale a dizer que existe auséncia de carga externa e que a resisténcia de
saida do transistor € bastante alta.
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linearizagao do circuito usando os pardmetros de pequenos sinais. Com a
linearizagdo foram perdidas informagdes como distorgdo harménica e
intermodulagdo. No entanto os efeitos de distorgao harménica, intermodulagéo e
mesmo o ruido sdo muito pequenos e sdo desprezados para a maioria das
aplicacdes.

Caso os elementos amplificadores nao sejam suficientemente lineares, as
distorgées ndo lineares devem ser consideradas. O efeito de n&o linearidade &,
por natureza, multiplicativo. Porém na maioria dos circuitos amplificadores é
aceitavel modelar a distorgdo por fontes de sinais que se adicionam ao modelo
linear. A Figura A—10 mostra este modelo.

o— 10 visorto

Figura A—190. Modelamento de ruido
e distorgoes.

A fonte do sinal de distorgéo introduz um sinal cuja magnitude depende do
sinal de entrada e, na maioria dos casos, ¢ de dificil determinacdo. Como padrio
usa-se sinais senoidais na entrada do circuito e mede-se a saida. A rela¢éo entre
o sinal de saida desejado e o ndo desejado oferece uma medida da figura de
distor¢do. De qualquer forma, a fonte adicionada deve ser um reflexo direto da néo
linearidade da curva do componente em consideragéo.

A vantagem de se incluir o sinal de distorgdo como uma fonte aditiva é que
é possivel escrever este circuito de forma linear, dando a ele um tratamento
uniforme e sistematico. Por exemplo, é possivel comparar a figura de distorgéo
sem e com realimentagéo. De acordo com [29], a redugdo da figura de distorgéo ¢
dada pela diferenca de retorno. |
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Vemos, portanto que o uso de realimentagdo mostra uma grande eficiéncia

na redugdo das néo linearidades de um amplificador.
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Apéndice B
Estabilidade de Amplificadores
Operacionais Realimentados

Problemas de estabilidade surgiram desde o inicio do uso de amplificadores
eletrénicos realimentados. Para tentar conter tais problemas com instabilidade
surgiram uma variedade de critérios para tentar mensurar o grau de estabilidade
de um sistema ou simplesmente para distinguir um sistema estavel de um nao
estavel. Sem excecdo, tais critérios se aplicam apenas a sistemas lineares. No
entanto, um amplificador eletronico constitui um sistema nao linear devido a
natureza nao linear das curvas dos transistores usados. Como se pode perceber,
seria infrutifero trabalhar o problema da estabilidade de amplificadores
operacionais realimentados usando seus parametros de grandes sinais, ou seja,
trabalhando o sistema como um sistema nao linear.

Na verdade, como o objetivo € analisar um amplificador de pequenos sinais,
o uso de parametros linearizados do sistema é suficiente para estudar a
estabilidade do amplificador realimentado. Com o sistema linearizado torna-se
aplicavel varios critérios de estabilidade para sistemas lineares constantes, dentre
os quais’ estéo o critério de Routh, critério de Nyquist, critério de Bode e o critério
de Evans?,

A primeira pessoa a estudar de forma sistematica o problema de
estabilidade foi J. C. Maxwell. Em 1868 Maxwell publicou um artigo mostrando que
a estabilidade de um determinado sistema dependia que as raizes de uma certé
equagao caracteristica tivessem parte real negativa. Infelizmente, Maxwell sé
conseguiu mosfrar a validade disto até equagbes de segunda ordem. Este
problema perdurou até 1877, quando E. J. Routh demonstrou a validade deste
critério para equagdes de ordem n. Este critério ficou conhecido como critério de

' Os critério de estabilidade estfo dispostos em ordem cronoldgica de publicagéo, sendo 1877,
1932, 1938 e 1048 suas respectivas datas de publicagéo.
2 0 critério de Evans é conhecido também por root locus.
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Routh. Este tipo de analise, ainda usado hoje, permaneceu unico até a introdugéo
do amplificador eletrénico realimentado.

Logo engenheiros perceberam que com 0 aumento excessivo da
realimentac@o o amplificador se tornava instavel. Também foi observado que um
amplificador estavel para certas freqiiéncias perdia a estabilidade em outras
freqiéncias. A aplicagdo do critério de Routh no caso era inviavel, pois os
engenheiros enfrentavam sistemas de elevada ordem. Por exemplo, sistemas de
ordem 50 eram tipicos. Além disso, o critério de Routh nada diz sobre a
frequéncia. Estes problemas foram solucionados em 1932 com o aparecimento do
critério dado por H. Nyquist e mais tarde, em 1938, o probiema foi simplificado
com o metodo de projeto na freq[iéncia de H. W. Bode. Dez anos apos, W. R.
Evans introduz o método do roof Jocus, que mostra de forma muito simples porque
o aumento do ganho da realimentacao pode levava o sistema a instabilidade.

Evans mostrou que conforme o ganho de realimentacao aumenta, as raizes
da equacdo caracteristica podiam deixar de ter parte real negativa e o sistema se
tornava instavel.

Desta longa evolugéo, a conclusio mais evidente € que ndo é em todos os
casos se alcanga uma situagao de equilibrio ¢ estabilidade. Voltando ao sistema
da Figura A—~1 - aqui repetido na Figura B-1 com a=1, =K e A=H(s)- &
possivel exemplificar o problema. Vamos supor que o ganho de malha aberta seja

dado por uma fungéo de transferéncia H(s) escrita como

H(g)= D S" +Dpy 8™ 4, 5 41

,m<n. B-1)°
a,-s"+a,,-s"" +--+a, - 5+1 E-1)

® Esta condic@o € necessaria para indicar que este & um sistema fisico, caso contrario poderiamos
ter uma resposta infinita para uma entrada finita.
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Ve »___[_'@— A(s) Vs

Figura B-1. Sistema realimentado com ganho de malha aberta
A =H(s), ganho de realimentagiio p=K e a=1.

Se V. for um sinal senoidal de com freqiéncia w, baixa, este sinal sera
amplificado de [H(j-w,) e sofrera um deslocamento de fase ZH(j- w,) pequeno. A

saida sera multiplicada por K. Este produto sera retornado para entrada e sera
subtraido do proprio sinal de entrada, fazendo o erro ir para proximo de zero,
conforme a Figura B-2a*. Enguanto a frequéncia aumentar até w<w,, este
processo continuara aumentando ¢ deslocamento de fase e aumentando o tempo
de transiente do sistema. Eventualmente, para uma freqiéncia w=w, teremos
ZH(j- w,)=180°. Neste momento, o ganho que era positivo toma-se negativo.
Agora, o sinal negativo do ganho multiplicado pelo sinal negativo da realimentagao
faz com que o sinal de retorno se some, em vez de se subtrair, ao sinai de
entrada. Temos, portanto, uma realimentagéo positiva para frequéncias w2 w,.
Desta forma, o erro ndo diminuira, mas sim aumenfaré. A partir de entéo, quaiguer
sinal de entrada, por menor que seja, fard a saida oscilar espontaneamente se
w =w, ou crescer indefinidamente se w >w,. A Figura B-2b e a Figura B-2¢

ilustram estas situagdes, respectivamente.

* As formas de onda séo somente ilustrativas e ndo estdo necessariamente em escala.

211



(a) (b)

i
~

\

(©)
Figura B-2, Amplificadores realimentados com sinais de entrada em diferentes fregliéncias. (a)
Sistema estével com sinal de entrada com freqliéncia w < w, . (b} Sistemna instavel com sinal de

entrada com freqiiéncia w=w,. (c) Sistema instavel com sinal de entrada com freqéncia

m}wz.

Esta analise sugere uma primeira definicao para a estabilidade de sistemas
lineares: quando para qualquer sinal limitado na entrada do sistema existir um
sinal de saida também limitado dizemos que o sistema é estavel [27]. Esta
definicio, apesar de amplamente usada, ndo é suficiente para definir a
estabilidade de um amplificador como foi visto no exemplo acima. Imagine uma
outra situacéo onde o sinal de enfrada é uma constante e a saida é uma oscilagao
senoidal. Apesar de oscilatério, 0 seno é um sinal limitado na saida do
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amplificador. E facil entender porque isto pode acontecer olhando para a fungao
de transferéncia em malha fechada.
A fungéo de transferéncia de matha fechada G(s) sera

e

onde A, é o ganho DC, z, sao os zeros € p; 08 pélos da fungdo de transferéncia

6(s)= 2 = Ao - (8-2)
E

=y

W
[N

em malha fechada. E possivel expandir esta funcéo em fragoes parciais, tal que

=1 S p o (5_pi) (S’pi

6le)-3 2 Z[ Sy 6‘_)}1 B-3)

onde C, e P, sdo os complexos conjugados dos coeficientes e pélos complexos

C.ep paraizJ,eC ep, sdo coeficientes e p6los reais para i< J. A resposta
ao impulso deste sistema é dada no dominio do tempo pela transformada inversa

de Laplace de (B-3) e € expressa por

alt) = ZC e""+22 ¢ - &P . cosfim{p,} t+2C). (B-4)

A partir de (B-4) é facil perceber que a oscilagao espontanea ird acontecer
desde que Re‘{pi}= 0 para i>J. Fisicamente, isso equivale a dizer que qualquer
perturbagdo na entrada do amplificador, por menor que seja, gera uma oscifagéo
espontdnea na saida desde que Refp,}=0. Obviamente esta nac & uma condigao
de estabilidade desejada para um amplificador. Esta observagdo leva a uma
segunda conclusao sobre estabilidade: ndo s6 a saida deve ser limitada para uma
entrada limitada, mas também a saida deve ir para zero em um tempo longo, ou

seja, gt)— O para t — «, para uma entrada impulsiva.
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Observando que se a parte real de um ou mais péios forem positivas as
exponenciais crescerdo indefinidamenie com o tempo gerando uma resposta
ilimitada, a observagao acima leva a mesma concluséo sobre estabilidade que
Maxwell e Routh chegaram a mais de cem anos afras: um sistema é estavel se e
somente se todos os pdélos da funcdo de transferéncia possuem parte real
negativa.

Usando a expresséo (B-4), podemos ver graficamente na Figura B-3 como

a disposicdo dos pdlos influi na resposta no tempo.

Im{s}

St
Y

X
—
p 4

Rels

B R

Figura B-3. Resposta ao impulso de um sistema linear com pdlos reais
posifivos e negativos, imagindrios e complexos com parte real positiva e
negativa.

Confirmando a definigao de estabilidade acima, percebemos da Figura B-3
que somente os polos no semi-planc esquerdo do plano compiexo s levam a
respostas estaveis no dominio do tempo.

O exame da fungdo de tfransferéncia em malha fechada levou a uma
conclus&o precisa sobre a estabilidade do sistema da Figura B—1. No entanto, na
maioria das vezes, & inconveniente usar a funcio de transferéncia de malha
fechada porque os pélos do sistema ndo sdo conhecidos. Como a fungdo de

transferéncia em malha aberta € sempre conhecida na forma fatorada, os seus
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polos e zeros s&o conhecidos. Assim um método que infira sobre o
comportamento de um sistema em malha a partir da fungéo de transferéncia em
malha aberta & necessario. Harry Nyquist estudou este problema para
amplificadores eletrénicos realimentados e estabeleceu o que hoje chamamos de
critério de Nyquist [32]. O critério de Nyquist é baseado no chamado principio do
argumento®.

O teorema do principio do argumento relaciona a trajetoria de uma curva C,
no plano complexo com o mapeamento desta trajetoria por uma fung&o complexa
H1(s). Inicialmente vamos supor que a trajetéria C,, qualquer que seja esta, nao
englobe nem pélos nem zeros. O argumento do vetor complexo avaliado em um
ponto sobre a trajetéria C, € composto pela soma dos argumentos dos zeros
menos a soma dos argumentos dos pélos. Isto € ilustrado na Figura B—4a. Se a
trajetéria ndo engloba nenhum pdlo e nenhum zero, entdo, conforme um ponto
caminha em cima desta trajetoria nenhum vetor saindo dos polos e zeros sofre
uma rotagdo total de 2-x. Isto significa que o argumento do grafico da fungdo

H,(s) no plano complexo H, também nao gira 2-7 em torno da origem. Isto €

llustrado na Figura B—4b.

Im{s}“ Im{H,} t

L

GAU e - e

(a) {b)
Figura B—4. Mapeamento no plano complexo. (a) Contorno C, no plano complexo que nao

envolve pdlos ou zeros. (b) Mapeamento de C, por H, (s} nao sofre rotagéio de 2-7.

5 Uma prova matemética do principio do argumento ou teorema de Cauchy pode ser encontrada
em [27] e [34].
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No entanto, se a fungao HT(s) possuir algum pélo, zero ou uma combinacao
em numeros diferentes destes que seja envolto pela curva da trajetéria C,, o

argumento do vetor que sai destes pdios e zeros e vai até um ponto em cima de

C, sofre uma rotagéo de 2= conforme este ponto caminha sobre a trajetéria. Os
argumentos dos pélos e zeros fora do interior de C, iniciam sua rota¢ao em g, na
Figura B-5a, variam positivamente ou negativamente, e voitam & posicéo original
sem sofrer uma rotagéio de 2-=. Ja cada poio e zero no interior na trajetéria C,
sofre uma rotagéo completa de —2 n ou +2-rn, respectivamente, conforme o
ponto s, caminha em cima da trajetéria C,. Com isso o argumento do vetor
complexc H,(s) também sofrera variagdes de +2-x, significando que o
mapeamento de H,(s) pela trajetéria C, sofrerda uma ou mais revolugdes
completas em torno da origem do plano complexo H,. Isso esta ilustrado na Figura

B-5b.

A
ImH.}

Re{H,}

(a) _ (b)
Figura B-5. Mapeamento no plano complexo. (@) Contorno C, no plano complexo que envolve
pblos e zeros. (b) Mapeamento de C, por H,(s) sofre rotagéo de 2-x .

Portanto, o principio do argumento mostra que o nimero de pélos e zeros
envoltos por uma trajeidria no plano complexo s se relaciona com o nimero de
voltas na origem causadas pela transformagdo para o plano complexo H,.

Matematicamente [34] temos
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1 H(s)

: ds=Z-P, -5
YT (B-5)
onde Z & o numero total de zeros e P é o nimero total polos de H(s) envoltos

pelo contorno C.

Tendo como padrao o contorno positive®, ou seja, uma rotagéo no sentido
horario, mostrado na Figura B-6, podemos definir: se um contorno positivo C no
plano complexo s envolve Z zeros e P polos de H(s) sem passar sobre nenhum
zero ou pdlo, a transformagéo do contomno no plano complexo H(s) envoive a
origem deste plano um numero de vezes N igual a0 numero de zeros menos o

nimero de pélos da fungéo Hi(s}, ou ssja, N=Z-P.

A
Im{s}
A
R
P
Re{s}
A

Figura B-6. Contorno padrio para
avaliar a existéncia de pdlos e zeros no
semiplano direito do plano s.

Por exemplo, nas Figuras B-5a e B-5b o contorno C envolve um pélo e
trés zeros, portanto a transformago envolve 3-1=2 vezes a origem do plano

H(s) na mesma diregdo que o contorno C. Se fivéssemos trés péios & um zero,

entdo também teriamos duas voltas na origem do plano H(s), porém agora no

® O artigo original de Nyquist define este contomo de maneira diferente. Nyquist [32] usa um
contomo com a mesma forma, porém adota a rotagao no sentido anti-horario como positiva.
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sentido contrario ao contorno C. Isto pois 1-3 = -2, onde o sinal negativo indica
a reversao no sentido de rotagéo. Assim, usando o contorno C, conforme a Figura
B-6, envolvendo todo o semiplano direito do plano complexo s, a presenca de
polos ou zeros da fungdo H(s) que levam o sistema a instabildade sera
evidenciada.

Como foi estabelecida anteriormente, a vantagem do critério de Nyquist &
que a partir da funcdo de transferéncia de malha aberta é possivel inferir se a
funcéo de transferéncia em malha fechada possui pblos no semiplano direito, o
que caracterizaria um sistema instavel.

Referindo-se ao sistema da Figura B-1, a fungdo de transferéncia em
malha fechada sera

K-H(s)

G(s) = G (B-6)

Se a avaliagao do contorno do plano s englobando todo o semiplano direito
conter raizes de 1+K-H(s), entéio o sistema sera instavel. Porém 1+K-H(s) ¢ a
fungao K-H(s) deslocada de uma unidade para a direita. Portanto, se o contormo
de 1+K-H(s) engloba a origem, entio K -Hfs) ira englobar o ponto —1 no eixo
real.

Considerando a func&o de transferéncia em malha aberta H(s)=A(%(S)

teremos

Als) Bis)+K-Als
o5 &

1+K-H(s)=1+K-

Os polos de 1+K-H(s) sdo as raizes da fungéo B(s) no denominador e

estas sa0 as mesmas da fungdo de transferéncia de malha aberta. Deste modo, ¢
numero P é conhecido a partir dos pélos da funcdo de transferéncia em malha
aberta. O numero de voitas em torno da origem causado pela transformagéo
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1+K-H(s) € o mesmo nimero de voltas em torno do ponto -1 causado pela
transformagao K-H(s}). Entao, para a fungéo de transferéncia em malha fechada

G(s), conhecendo N e P, temos

Z=N+P, (B-8)

onde Z é o numero de zeros da fungao de transferéncia em malha fechada G(s).
Os zeros da funcao G(s} so as raizes do numerador B(s)+K-A(s)=0.

Como esta funcdo é a propria fungéo caracteristica do sistema em malha fechada,
significa que os zeros de G(s) comespondem exatamente aos poios da fungéo de
transferéncia em malha fechada. Portanto o namero de zeros de G(s) no semi-
plano direito, dado por Z=N+P, é igual ao numero de pélos no semi-plano direito
da fungéo de transferéncia em malha fechada. Portanto, para o sistema em malha
fechada ser estavel é necessario que Z=0.

Pode-se, entdo, enunciar o critério de estabilidade de Nyquist’ [27], [32]
como: um sistema realimentado é estave! se e somente se, para um determinado
contorno C, o numero de voltas no sentido anti-horario (negativo) em torno do

ponto {~1,0} ho plano complexo H for igual ao nimero de poios com parte real

positiva da fungao de transferéncia em malha aberta H(s).

Para se medir o grau de estabilidade de um amplificador realimentado,
pode-se definir duas quantidades a partir do grafico de Nyquist: a margem de
ganho e a margem de fase. A margem de ganho mede de quanto é possivel
aumentar o ganho de realimentagdo sem gue se o circuito se torno instavel. A
margem de fase mede o retardo de fase possivel de se aplicar ao circuito sem que
este se torne instavel.

Para se avaliar essas duas quantidades a partir do grafico de Nyquist,
devemos medir o quanto a curva se distancia do ponto critico {~1,0}. Assim, a

7 O artigo original de Nyquist define a estabilidade de maneira diferente. Segundo Nyquist [32], um
sistema & estavel se o ponto {1, 0} estiver completamente fora da curva do contomo. Caso
contrario, o sisiema € instavel.
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margem de ganho é dada pelo inverso da distancia entre a origem e o ponto onde
o grafico cruza o eixo real. J& a margem de fase é dada pelo angulo da curva
excedente a -180° quando o modulo da razdo de retorno € um. Graficamente 2

Figura B-7 define a margem de fase e a margem de ganho.

GRAFICO DE NYQUIST
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Figura B-7. Margem de fase e margem de ganho
definidos a partir do grafico de Nyquist.

Fisicamente, a margem de ganho e a margem de fase juntas mostram a
susceptibilidade de um circuito se tornar instavel quando realimentado.

No entanto a avaliagao da susceptibilidade a instabilidade a partir do grafico
de Nyquist, apesar de precisa e geral, pode ser demorada, inconveniente e nio
apropriada para o projeto de amplificadores eletrdnicos realimentados. Isto torna o
método de projeto na freqiiéncia desenvolvido por Bode uma alternativa mais
atrativa na maioria das vezes.

O metodo de Bode [29] € uma alternativa mais apropriada, pois enquanto o
grafico de Nyquist analisa a fungdo de matha aberta para freqiiéncias
—wo<Ww<+0, 0 metodo de Bode analisa a mesma fungdo para freqiiéncias
0 < w < +0, Também, diferentemente do grafico de Nyquist, os graficos de Bode
analisam o ganho e a fase em graficos separados e em fungéo da freqliéncia. [sto
torna a andlise em frequéncia de um amplificador eletrénico rapida e facil, pois a
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informagdo do ganho de pequenos sinais e do deslocamento de fase para um

sinal de determinada freqiiéncia estéa prontamente disponivel.

Essencialmente, as informagdes sobre estabilidade dadas pelo grafico de
Nyquist estdo presentes nos graficos de Bode. Mais exatamente, a medida de
margem de ganho e a margem de fase para um sistema sdo facilmente obtidas a
partir dos graficos de Bode [27]. A Figura B-8 define as margens de ganho e fase

para um gréafico de Bode.

GRAFICOS DE BODE
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Figura B-8. Graficos de Bode de magnitude e fase. MG define a margem
de ganho & MF define a margem de fase.

A margem de ganho (MG) é medida pela diferenca entre o valor da
magnitude em 0dB e a magnitude em decibéis na freqiiéncia onde a fase vale
-180°, enquanto a margem de fase (MF) é medida pela diferenca entre o valor da
fase na freqliéncia correspondente a 0dB e -180°. Para o sistema ser estavel

devemos ter MG > 0dB e MF>0° [27].

Consideremos o exemplo de um amplificador com um anico transistor
realimentado por um capacitor. A entrada do circuito &€ uma fonte de corrente e a
saida é a tensdo de dreno do transistor. A fonte de corente pode ser
implementada usando uma transcondutancia. Abaixo, a Figura B—9 mostra 0 novo

circuito. A transcondutancia é mostrada como um bloco de ganho gy, ideal.
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Figura B--8. Amplificador de um (nico transistor alimentado por
uma fonte de comente.

Para esse circuito vale a fungéo de transferéncia para pequenos sinais dada por

Cy
Ve _ gm1'zj'gm'REq'(1_s"§M:J , (B_g)
v, 1+s‘[(CM+C,_)-REq+(CGs+CM]-z|+CM-gm-qu-z{J+sz-{CGs-CM+CGS-C,_+CM-C,_}‘REH 2

<l

onde gy, € a transcondutdncia do transistor e C, é a capacitancia da carga.
Adotando os valores g, =80pQ™", gy, =349,5uQ7, z =5MQ, R =10kQ,
Cqe =2701F, C_ =10pF e C. = 5pF podemos obter os diagramas de Bode para
o circuito da Figura B-9. Os gréficos da magnitude e da fase sdo mostrados
abaixo nos graficos da Figura B-10 pelo traco cheio.

Se ndo existisse o capacitor C., ou seja, C, = 0pF, os graficos de Bode
seriam modificados. Neste caso, eles s&o mostrados pelo trago tracejado em
Figura B-10.

Ambos os sistemas sdo estaveis neste caso. O inconveniente do circuito
sem o capacitor é que ele estd quase no fimite da estabilidade (margem de fase
igual a zero). Sem o capacitor a margem de fase é de apenas 6° e a margem de
ganho & infinita (pois a fase nunca cruza 180°). Para o circuito com realimentagéo
capacitiva, a margem de fase é 64.5° e a margem de ganho é 15.2dB..
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Figura B-10. Diagrama de magnitude e fase para o circuito da Figura B-9 com
Oy = 8OMQ™", gy =340,5pQ71, z, =5MQ, R, =10kQ, Cgg = 270fF, C =10pF

e Co=5pF.

Como dito anteriormente, os graficos de Bode frazem a mesma informagao

que o grafico de Nyquist. Assim, os graficos de Bode deveriam levar a mesma
conclusdo que o grafico de Nyquist mostraria. Os gréaficos de Nyquist para o
circuito com capacifor € sem capacitor séo mostrados respectivamente nos

gréficos da Figura B-11 e Figura B-12. _

Em ambos os graficos, para w —» «, H(s) tende para zero. Esta condigéo €
necessaria para que o sistema seja fisicamente realizavel. No gréfico da Figura B-
11, a presenca do capacitor limita a margem de ganho a um valor finito, porém
suficientemente grande para que se possa realimentar ¢ amplificador com ganho
unitario (& margem de ganho corresponde a uma realimentagéo de 5,75). A
margem de fase também é suficienie para que a resposta ao degrau néo oscile

muito e tenha um tempo de estabilizagéo razoavel.
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Figura B—11. Grafico de Nyquist com a presenga de um capacitor
Ce =5pF. A margem de fase é de 64,5°.

O gréfico da Figura B-12 possui uma margem de fase muito pequena, de
apenas 6°. Isto ndo o forna instavel, porém a oscilagdo e o tempo de
estabilizacao para a resposta ao degrau ficam prejudicados. A margem de fase
possui uma relagdo muito estreita com o fator de amortecimento do circuito e,
consegiientemente, com o tempo de estabilizacao [21], [27]. Deste modo, com
uma baixa margem de fase o sistema leva um maior tempo para estabilizar e,
portanto, oscila por mais tempo em torno do ponto de estabilizagdo. O grafico da
Figura B-13a mostra a relagdo entre a margem de fase e o amortecimento e a
Figura B—13b mosira a resposta ao degrau do circuito da Figura B-8 com
C. =0pF no trago cheio e C, = 5pF no frago tracejado.
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Figura B-12. Grafico de Nyquist com a auséncia do capacitor Cp. A
margem de fase & de 6°.
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Figura B-13. (a) Relagio entre margem de fase e fator de amortecimento. (b) Resposta ao degrau
para o circuito da Figura B=9 com capacitor na linha iracejada e sem capacitor na linha cheia,

225



