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1. Introduccion.

En capitulos anteriores se han definido las especificaciones necesarias de cada uno de los
bloques que componen el modulador ¥A. En este capitulo se explica la implementaciéon
circuital a nivel de transistor de los bloques que componen el modulador. Como ya se
coment6 en el apartado 3 del Capitulo 1 del presente trabajo, se han implementado dos
versiones del modulador:

+ Laprimera, de muy bajo consumo, trabaja con una tensioén de alimentacién que varia,
durante el tiempo de vida de la bateria del marca pasos, desde 2.8 V a 1.8 V. El
objetivo del disefio es satisfacer las especificaciones de resolucion minimizando el
consumo. Se implementa usando como integradores dos amplificadores
operacionales basados en la celda FVF* [7]. Estos amplificadores han sido disefiados
mediante dos etapas (de entrada y de salida) clase AB y han sido denominados como
Op-Amps clase AB/AB [5]. Debido a su comportamiento clase AB, estos
amplificadores presentan un alto slew-rate con un consumo estatico muy reducido.
Ademas, los amplificadores han sido disefiados con transistores polarizados en
inversion débil. Esta region de operacién es muy conveniente cuando se atnan
especificaciones de bajo consumo, baja tension de alimentacion y baja frecuencia, ya
que, se consigue maximizar el cociente g./Ip minimizando el consumo [8].

o La segunda version se ha implementado utilizando técnicas que permiten el
funcionamiento a baja tension de alimentacion (1.2 V). Los convertidores A/D en baja
tension usando circuitos SC tienen un grave problema: la tension de alimentacién no
es suficiente para conmutar correctamente los transistores que funcionan como
interruptores. Existen diversas técnicas para solucionar este problema como el uso de
procesos con multiples tensiones umbrales o la llamada de amplificadores
operacionales conmutados. No obstante, la técnica predominante hoy dia es el uso de
dobladores de tension. En esta segunda version del modulador se hace uso una nueva
técnica para la implementacion de dobladores de tensién presentada en [13].
También, se han utilizado Op-Amps con etapa de salida clase AB, distintos a los de la
primera version, trabajando a 1.2 V de alimentacién y presentados en [6]. El
funcionamiento de estos esta basado en la misma técnica que los dobladores usados.
Por los mismos motivos que en la primera version del modulador, también se han
disenado los amplificadores para que sus transistores trabajen en inversion débil.

El sistema ha sido disenado en tecnologia de 0.5-um CMOS doble-poly.

Se han utilizado montajes completamente diferenciales®, ya que presentan las siguientes
ventajas:

1 Flipped Voltage Follower.
Un circuito se dice diferencial cuando las sefiales de interés se representan como diferencia entre
dos magnitudes del circuito. A un circuito diferencial se le llama, ademas, balanceado, cuando el
valor medio entre las magnitudes diferenciales (normalmente llamado valor de modo comiin) se
mantiene constante. Para mantener constante el valor de modo comin es necesario disponer de
unos circuitos de realimentaciéon adicionales que normalmente no se muestran en el diagrama del
circuito y que suelen formar parte de los elementos activos.
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Debido al ruido de sustrato y al ocasionado por las alimentaciones, aparecen senales
de modo comun no deseadas. La estructura completamente diferencial presenta un
alto rechazo a estas senales de modo comun.

+ Se eliminan los armoénicos de orden par.

¢ Se producen un incremento de 3 dB en el rango dindmico respecto al circuito no
diferencial, debido al aumento del rango dindmico en todas las sefiales del sistema.

Los inconvenientes del uso de estructuras completamente diferenciales se enumeran a
continuacion:

+ Aumenta la complejidad del disefio.
+ Aumenta el area de silicio utilizada.

+ Aumenta el consumo de potencia.

A pesar de esto, las ventajas y mejoras en las prestaciones obtenidas compensan
ampliamente los inconvenientes y una prueba de ello es el hecho de que actualmente todos
los disenos analogicos se realizan mediante arquitecturas completamente diferenciales.

La descripcién del modulador comenzara con la estructura usada para la implementacion
de los integradores mediante capacidades e interruptores. Luego se explicara el disefio de sus
principales bloques constructivos, los amplificadores operacionales.

Se finalizara la descripcion comentando el disefio del resto de bloques del modulador, es
decir, el comparador, el DAC, el generador de fases de reloj y los dobladores de tension
(dentro de la version que proceda).

2. Modulador 2A de 2.8 a 1.8 V de alimentacion y muy bajo
consumo.

2.1. Primer integrador.

La arquitectura del primer integrador se muestra en Fig. 4.2, donde las tensiones Vi, y
Vin son las entradas del modulador, Viip y Vi son las salidas del convertidor D/A y Vemi la
tension de modo comtn a la entrada del amplificador operacional. Cs; y Ci; son las
capacidades de muestreo y de integracion, respectivamente y C.4s es la capacidad que
implementa el muestreo doble correlado o CDS'.

La banda de frecuencias de interés de nuestra aplicacion (desde 0 a 250 Hz) nos obliga a
usar alguna técnica de supresion del ruido de baja frecuencia, fundamentalmente el ruido
flicker de los amplificadores. Para ello, se han utilizado técnicas de muestreo doble
correlado. Estas técnicas se emplean para minimizar errores como el offset, el ruido flicker y
la ganancia finita en amplificadores operacionales [10]. Son técnicas aplicables, en general, a

1 Correlated Double Sampling.
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circuitos SC' de diferentes tipos. El principio de funcionamiento basico es similar en todos
los casos:

¢ Durante una fase de calibracion, el voltaje finito a la entrada del amplificador
operacional es muestreado y almacenado mediante capacidades.

+ Durante una fase de operacion, el error de voltaje almacenado es restado a la senal
mediante una conmutacion apropiada de las capacidades involucradas.

Para explicar con méas detenimiento el funcionamiento del muestreo doble correlado se ha
tomado como referencia el integrador de Fig. 4.1.

En este integrador se usa una capacidad adicional, C.4s, que muestrea los errores de
voltaje a la entrada del amplificador operacional durante la fase ®;. En el siguiente paso,
durante la fase ®,, C.qses conectada en serie con la entrada del amplificador contrarrestando
el error de voltaje existente en esta, que ha sido muestreado en la fase anterior. De esta
forma, la fase de integracion se esta realizando, aparentemente, mediante un amplificador
sin errores de voltaje en la entrada. Un comportamiento similar puede observarse en Fig.
4.2 pero en una arquitectura completamente diferencial. Se explicara unas lineas mas abajo.

Fig. 4.1: Ejemplo de integrador con muestreo doble correlado.

Para que el efecto sea el deseado, las senales de error que se pretenden eliminar no pueden
variar sustancialmente entre una fase de reloj y la siguiente. Esto equivale a decir que deben
tener frecuencias mucho mas bajas que la frecuencia de funcionamiento del integrador. El
muestreo doble correlado es, por tanto, una técnica efectiva para eliminar errores de DC,
como el offset, y ruido de muy baja frecuencia, como el ruido flicker en la entrada del
amplificador.

Como los coeficientes a, y b, son iguales, la diferencia entre las senales de entrada y de
realimentacion se puede realizar usando la misma capacidad de muestreo. Por tanto, el ruido
kT /C generado es menor (la mitad) que si se emplean capacidades de muestreo separadas
para cada senal.

1 Switched Capacitors.
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Fig. 4.2: Estructura del primer integrador.

El integrador trabaja de la siguiente forma:

+ Durante la fase de muestreo ®,, los interruptores S;, S3 y S5 estan en conduccion,
mientras S, y S, estdn en corte. La tension diferencial entre las capacidades de

muestreo es V; =V, =V,, . La carga sobre las capacidades de integracion Ci; no cambia

durante la fase de muestreo. Durante esa misma fase, en la capacidad C.s se
almacena el error de voltaje existente en la entrada del amplificador, Ve, (el voltaje a
la entrada del amplificador es Vemi + Verr. Este valor de tensiéon se muestrea en la
capacidad C.gs con respecto a la tension de modo comin de entrada del Op-Amp,
Vemi, de modo que en la capacidad queda almacenado solo el error de voltaje Verr).

+ Durante la fase de integracion ®,, S;, S; y S; entran en corte, mientras que S, y S,
conducen. La carga proporcional a la diferencia entre V; y la tensiéon de
realimentacion Vi, se transfiere desde Cs; a Ci;. Al estar almacenado en Ceqgs €l error
de voltaje a la entrada del Op-Amp, Ve, €l nodo A de Fig. 4.2 hace de 'entrada
virtual sin errores' del Op-Amp presentando una tension de valor Vep;.

Ya se hizo mencion, en el apartado 1 del Capitulo 2 de este trabajo, al hecho de que los
integradores SC presentan una caracteristica importante y es que ofrecen la posibilidad de
escoger de forma independiente la tensién de modo comun a la entrada y a la salida del
amplificador operacional. En la arquitectura de los integradores de Fig. 4.2 y Fig. 4.4
puede verse como se hace uso de esta caracteristica. Al valor de tensién de modo comun a la
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entrada del Op-Amp se le denomina Vemi. Vrip y Vian son las salidas del DAC y representan la
realimentacion de la salida del modulador hacia el primer integrador. El valor de Viip y Vi
variara en funcion de la salida del modulador entre dos valores, alto y bajo, elegidos de forma
que el valor medio de estas sefnales coincida con la tension de modo comun de salida de los
amplificadores operacionales, llamada Vemo. Las tensiones Vemi ¥ Vemo son independientes,
aunque para esta version del modulador se han elegido, por comodidad, ambas iguales a 1 V.
Vemo normalmente se ajusta al valor medio de la tension de alimentacion, teniendo la ventaja
de conseguir rango total de operacion del integrador. Hay una parte del circuito del Op-Amp,
llamada circuito de control de modo comun, encargada de mantener la salida de los
amplificadores a la tension Vemo, por tanto, con una estructura de integrador acertada, se
tiene que conseguir que la entrada del Op-Amp se encuentre correctamente polarizada a la
tension de modo comtn previamente calculada, Vemi. El funcionamiento es el siguiente:

¢ Durante la fase de muestreo ®@,, la entrada, que esta previamente superpuesta a una
tension de modo comun de valor V¢n,, €s almacenada en la capacidad Cs; con respecto
a la tension V¢mi, de forma que la senal almacenada en la capacidad Cs; tiene una
tension de modo comtn de valor Vemo- Vemi.

¢ Durante la fase de integracion ®,, se transfiere la carga correspondiente desde la
capacidad Cs; a la capacidad Cj;. Como esa transferencia de carga se realiza con
respecto a la tensiéon Vi, que tiene modo comun de valor Vemo, Se consigue que la
tension de modo comin en el nodo A de Fig. 4.2 sea la deseada para un polarizacion
correcta de los transistores de entrada del Op-Amp, es decir, Vemi.

Los interruptores son controlados, como es habitual en circuitos SC, mediante el uso de
fases de reloj no solapadas como las mostradas en Fig. 4.3. El primer integrador se controla
con dos fases no solapadas ®; y ®,, y sus versiones retrasadas ®,q y ®.q. Las fases
desplazadas se utilizan para minimizar los errores generados por la inyeccién de carga.

Yan U an W
ST
e T\
S e W e

Fig. 4.3: Fases de reloj del primer integrador.

La inyeccion de carga modifica el valor de la carga almacenada en la capacidad de
integracion de un circuito SC cuando los interruptores conectados a la tierra virtual de los
amplificadores operacionales pasan a corte. La inyeccion de carga se debe al acoplamiento de
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la senal con el reloj a través de las capacidades parasitas Cgs y Cgp. A parte de las
capacidades de solape, otro mecanismo influyente es que la carga almacenada en el canal
debe ser eliminada cuando el transistor pasa a estar cortado [11].

El efecto de inyeccion de carga se minimiza haciendo minimas las capacidades de solape y
eso se consigue utilizando interruptores de tamafio minimo.

Como ya se ha comentado, otro mecanismo para minimizar los errores producidos por la
inyeccién de carga es el uso de fases de reloj desplazadas. Las fases desplazadas consiguen
que cuando los interruptores controlados por ellas pasen a corte, no haya 'camino' para la
carga hasta la capacidad de integracion, porque los interruptores controlados con fases no
desplazadas ya han sido cortados un instante antes [11].

Cuando los transistores que componen interruptores estan cortados, la resistencia de
paso, Rorr, es tan elevada que puede modelarse por un circuito abierto. Cuando el
interruptor esta conduciendo, la resistencia Roxn = Rps no es despreciable y ha de ser tenida
en cuenta para la eleccion del tamafio del interruptor, sobre todo en circuitos de alta
frecuencia. De esta forma, se elige un tamano para el interruptor de forma que Rox no sea un
limite para el tiempo de carga y descarga de las capacidades del circuito SC. Asi, se escoge
W/L de cada transistor de manera que la constante de tiempo del interruptor, RonCr', sea
mucho menor que cierta fraccion del periodo de la sefial, nT. Es decir, RonCr<< 1T, de forma
que el objetivo es hacer minimo el producto RonCr. Conseguir Ron pequena significa escoger
relaciones de aspecto (W/L) grandes, y esto también generaria capacidades parasitas
grandes, de lo que deduce que existe un conflicto en la eleccion de la dimensiéon de los
transistores del interruptor.

En cualquier caso, dado que en el presente proyecto la velocidad requerida para el
modulador es pequena, la frecuencia de funcionamiento el circuito sera muy baja y por tanto
el periodo de reloj y el producto nT tendran un valor alto. Esto garantiza que a pesar de elegir
transistores de tamano minimo, la fraccion del periodo de sefial, nT, sera lo suficientemente
grande como para cumplir la restriccion RonCr<< nT. Ademas la eleccion de interruptores de
tamafo minimo minimiza el valor de las capacidades parasitas y, por tanto, el efecto de
inyeccion de carga.

Todos los interruptores utilizados en el integrador estan implementados mediante puertas
de transmision CMOS. Para la implementacion de algunos de los interruptores en los que no
existen problemas con el rango de la senal a transmitir, sobretodo aquellos que transmiten
una senal constante (ver por ejemplo S; de Fig. 4.2), se podrian haber utilizado transistores
simples. No obstante, tras estimar que el incremento en el efecto de inyeccion de carga no es
considerable al tratarse de transistores de tamafio minimo, por robustez y facilidad de disefio
se ha optado por el uso de puertas CMOS en todos los interruptores.

En la Tabla 4.1 se pueden ver las caracteristicas de los interruptores elegidos para el
primer integrador.

1 Cresla capacidad total (nominal+parasitas) que se carga a través del interruptor.
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E 1 Op-Amp trabaja con una tension de modo comiin de entrada Vemi = 1 V.

Un aspecto fundamental desde el punto de vista del consumo es el tamano de las
capacidades. Para minimizar el consumo hay que disenar las capacidades tan pequefias como
sea posible, de forma que la capacidad de carga para los amplificadores sea minima pudiendo
reducir al minimo el valor de las corrientes de polarizacion. En este caso el ruido térmico se
maximiza, asi que en un diseno 6ptimo hay que fijar la capacidad minima de forma que el
ruido térmico integrado en banda se aproxime al ruido de cuantizacién sin superarlo. Usar
capacidades menores permitiria reducir el consumo pero también provocaria la reduccion
del rango dinamico.

El ruido térmico admisible es lo que marca el valor de la capacidad minima en el primer
integrador (no es asi en el segundo, que admite capacidades menores porque el ruido
generado en este se ve afectado por el bucle de realimentacion y reducido en la banda de
interés por la conformaciéon del ruido). Se ha fijado la capacidad minima para el primer
integrador en 100 fF asumiendo la consideracion tomada en [1] por similitud en las
especificaciones. El valor de las capacidades puede verse en la Tabla 4.2 aunque el calculo
de los mismos se explicara en el apartado 2.4.

Interruptor Reloj Tipo W/L (pm/pm)
S o Puerta de N-MOS: 1.5/0.6
! 1d transmision P-MOS: 1.5/0.6
S o Puerta de N-MOS: 1.5/0.6
2 2d transmision P-MOS: 1.5/0.6
S o Puerta de N-MOS: 1.5/0.6
3 ! transmision P-MOS: 1.5/0.6
S o Puerta de N-MOS: 1.5/0.6
4 2 transmision P-MOS: 1.5/0.6
S o Puerta de N-MOS: 1.5/0.6
5 ! transmision P-MOS: 1.5/0.6

Tabla 4.1: Interruptores del primer integrador.

Capacidad Valor

Cs 125 fF
Ci 500 fF
Ceds 500 fF
Tension
Vemi 1V

Tabla 4.2: Pardmetros del primer integrador.
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2.2. Segundo integrador.

El esquema del segundo integrador puede verse en Fig. 4.4, donde las tensiones Voip y
Vo son las salidas del primer integrador, Viop ¥ Vion son las salidas del convertidor D/A, Vemi
la tension de modo comin a la entrada del amplificador operacional y Vemo la tensiéon de
modo comun a la salida del amplificador operacional. Cs; y Csoo son capacidades de
muestreo y Ci, es la capacidad de integracion.

En este integrador no se han empleado técnicas de muestreo doble correlado para reducir
el ruido de baja frecuencia. El motivo es el mismo que en el apartado 2.1 justificaba el uso de
menores capacidades en el segundo integrador, permitiendo la generacion de mayor ruido
térmico. Tanto el ruido térmico como el ruido flicker generados en el segundo integrador se
ven afectados por la conformacién del ruido y reducidos por un cero en DC de la funcion de
filtrado.

Vi2p Womi

|
|
Yomo Coog

—_—
_ O
—

S
5 Caat %
Yalp o—a—"" I I - o= > o Vo2p
“aln O—l—\ I I I o + * 0 vi2n
54 Ca1 %
5 | |
I
C|2
Yomo =22
| |

Wr2n “ori

Fig. 4.4: Estructura del segundo integrador.

Como ahora los coeficientes del integrador, a, y b,, son distintos, es necesario usar dos
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capacidades de muestreo diferentes, Cso; y Cs20. El funcionamiento del integrador es como se
explica a continuacion:

¢ Durante la fase de muestreo ®,, los interruptores S;, S; y S5 estan en conduccion,
mientras S, y S; estdn en corte. La sefial de entrada se almacena en ambas
capacidades.

+ Durante la fase de integracion ®., la sefial procedente del DAC solo se realimenta a
una de las capacidades. Si Cgo; = Csas, la ganancia del camino directo es el doble que
la del camino de realimentacion.

El funcionamiento con respecto a la independencia entre el modo comun a la entrada y a
la salida del amplificador operacional, es similar al del primer integrador. La Ginica diferencia
es que la sefal de entrada al segundo integrador ya no es, evidentemente, la entrada al
modulador XA, sino la salida del primer integrador. La tensién de modo comun a la salida del
primer integrador es también V.mo, lo que supone que tal diferencia no cambia el
funcionamiento. Las sefales Vy2p ¥ Vron también se corresponden con las salidas del DAC, asi
el principio de funcionamiento es idéntico al explicado en el apartado 2.1.

Para minimizar los errores producidos por el efecto de inyeccion de carga, ciertos
interruptores, los senialados en la Tabla 4.3, seran controlados por fases de reloj
desplazadas (®,q y ®»q) tal y como ocurria en el primer integrador.

Se han elegido puertas de transmisién de tamafno minimo para implementar todos los
interruptores por razones idénticas a las ya explicadas para el primer integrador.

El resto de parametros importantes del segundo integrador se recogen en la Tabla 4.3 y
en la Tabla 4.4.

Interruptor Reloj Tipo W/L(um/pm)
S o Puerta de N-MOS: 1.5/0.6
! 1d transmision P-MOS: 1.5/0.6
S o Puerta de N-MOS: 1.5/0.6
2 2d transmision P-MOS: 1.5/0.6
S o Puerta de N-MOS: 1.5/0.6
3 d transmision P-MOS: 1.5/0.6
S o Puerta de N-MOS: 1.5/0.6
4 2d transmision P-MOS: 1.5/0.6
3 o Puerta de N-MOS: 1.5/0.6
5 ! transmision P-MOS: 1.5/0.6
Se o, Puerta de N-MOS: 1.5/0.6
transmision P-MOS: 1.5/0.6

Tabla 4.3: Interruptores del segundo integrador.
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Capacidad Valor

Cso1 50 fF
Csos 50 fF
Ciz 200 fF
Tension
Vemi 1V
Vemo 1V

Tabla 4.4: Parametros del segundo integrador.

2.3. Convertidor D/A.

El DAC de 1 bit se ha disenado usando interruptores controlados por las salidas del
comparador (ver Fig. 4.5).

Estos interruptores son puertas de transmisidon que estan conectadas a unas referencias de
tensidon generadas externamente, que representan los posibles valores de la tension a la
salida del DAC. Como se dijo en el apartado 2.1, estos valores deben estar correctamente
elegidos para que el nivel de continua de la sefial de salida generada por el DAC coincida con
la tension de modo comun a la salida de los amplificadores operacionales, V¢mo. Las
referencias de tension elegidas son VREFP=1.5 V y VREFN=0.5 V, de forma que el nivel de
continua de la salida del DAC es 1 V=V mo.

El principio de funcionamiento del DAC es sencillo. Las salidas del comparador, OUTP y
OUTN, son complementarias, es decir, cuando una da un nivel alto la otra lo da bajo y
viceversa. Ante, por ejemplo, una tension diferencial de entrada al comparador positiva, este
respondera con OUTP a nivel alto y OUTN a nivel bajo. Esto provoca que determinados
interruptores conduzcan mientras otros permanecen cortados (mirar Fig. 4.5), permitiendo
que se transmitan a las salidas del DAC, V,,y Vi, las referencias de tension deseadas, en este
caso:

¢ V,p=VREFP=15V.
* Vrn=VREFN=O.5 V.

Esto genera una tension diferencial de realimentacion a los integradores positiva de 1 V.
En caso de que la entrada al comparador sea una tension diferencial negativa ocurre todo lo
contrario y la sefial diferencial que se realimenta hacia los integradores seria negativa.

Todo este proceso se produce a la frecuencia de trabajo del modulador XA, f;=16 kHz. El
comparador da el resultado de cada comparacion en la fase de integracion. Como el resultado
del comparador es lo que marca el funcionamiento del convertidor D/A, es con ®, cuando se
producen los cambios en la salida del DAC.
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Fig. 4.5: Implementacion del DAC con arquitectura completamente diferencial.

2.4. Implementacion del modulador completo.

En los dos apartados anteriores, en la Tabla 4.2 y la Tabla 4.4, se ha dado el valor de las
capacidades de muestreo e integracion que componen ambos integradores, pero no se han
explicado los motivos de la eleccion de estos valores. La razén es que para calcular la
capacidad de carga presentada a cada Op-Amp a la salida, es necesario estudiar un esquema
del modulador completo ya que, por ejemplo, las capacidades de muestreo del segundo
integrador influyen en la capacidad de carga presentada a la salida del Op-Amp del primer
integrador. Hay que hacer notar que esta capacidad de carga varia dependiendo de la fase de
reloj que se esté estudiando. Con el valor de las capacidades elegido se intentara que esta
variacién sea lo menor posible y, en cualquier caso, que se cubran las especificaciones
impuestas sobre los Op-Amps, ya que una capacidad de carga mayor de la prevista podria
provocar el incumplimiento de especificaciones sobre el Slew-Rate o el ancho de banda.
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El valor final de las capacidades se decide en funcion de varios motivos:

+ Para empezar, el valor de la capacidad minima en el primer integrador, que esta
determinado por la potencia del ruido 47 /C admisible en la banda de interés
(siempre por debajo pero cercana a la potencia del ruido de cuantizacién) y por la
viabilidad impuesta por la tecnologia. Este valor minimo sera el punto de partida
para dimensionar el resto de capacidades para optimizar el disefio en consumo.
Por las razones dadas en el apartado 2.1, este valor se ha fijado en Cpin = 100 fF
en el primer integrador, pudiendo ser menor en el segundo.

+ El valor de los coeficientes de los integradores. La ganancia de un integrador esta
determinada por la relacion entre la capacidad de muestreo y la capacidad de
integracion de la siguiente forma:

a=— [4.1]

Por tanto, si el coeficiente buscado es 0.25 debe cumplirse que C,=4C|

o La capacidad de carga, Cp, para la cual estin disenados los amplificadores
operacionales.

El objetivo es elegir el valor de las capacidades, atendiendo a la relaciéon [4.1], para que la
carga de los amplificadores operacionales sea la menor posible, y asi, minimizar el
consumo. La capacidad de carga para el amplificador operacional del primer integrador
es:

¢ Durante la fase de muestreo ®,, se presentan en paralelo a la salida del Op-Amp las
dos capacidades de muestreo del segundo integrador (Cso; y Cs2o. Dado que ambas
son iguales, el paralelo serd 2:Cs.), el conjunto formado por la capacidad de
integracion del primer integrador (C;;) en serie con la capacidad parasita a la entrada
del Op-Amp (este conjunto se hace despreciable frente a las demas capacidades
puesto que la capacidad parasita tiene un valor muy pequefio) y la capacidad del
circuito de control de modo comun (Ccumrs) que se asume de valor 50 fF en cualquier
fase. La capacidad total de carga a la salida durante la fase de muestreo viene dada
por:

C(Lp11=C321+C522+ Conp=2-C,+50 fF [4.2]

+ Durante la fase de integracion ®,, se presentan en paralelo a la salida del Op-Amp el
conjunto formado por la capacidad de integracion del primer integrador (C;;) en serie
con la capacidad de muestreo de este integrador (Cs,) y la capacidad del circuito de
control de modo comin (Ccmrg). Teniendo en cuenta la condiciéon [4.1], la capacidad
total del conjunto es:
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C,-C, 4
flzzﬁ+CCMFB:§'C.vl+50ﬁ [4.3]

De la misma forma, la capacidad de carga para el amplificador del segundo integrador es:

¢ Durante la fase de muestreo ®,, se presentan en paralelo a la salida del Op-Amp la
capacidad de muestreo del comparador (Ccomp) y la capacidad del circuito de control
de modo comun (Ccmrs). La capacidad total a la salida durante la fase de muestreo
viene dada por [4.4]:

Cg =Ccourt C s =C coupt50 fF [4.4]

+ Durante la fase de integraciéon ®,, se presentan en paralelo a la salida del Op-Amp el
conjunto formado por la capacidad de integraciéon del segundo integrador (Ciz) en
serie con la capacidad total de muestreo de este integrador (Cso; + Cgoo = 2:Cso) v la
capacidad del circuito de control de modo comin (Ccmrg). Teniendo en cuenta la
condicion [4.1], la capacidad total del conjunto es:

®2_ C,2C, 8

4
Lz—erCCMFB=E'C32+50ﬂ’=§'csz+50fF [4-5]

Se ha asumido que la capacidad minima a utilizar en el primer integrador es 100 fF, asi
que para garantizar que el ruido térmico estara por debajo de lo admisible con cierto margen
de seguridad, el valor que se ha elegido para la capacidad de muestreo del primer integrador
es Cs; = 125 fF. La capacidad de integracion del primer amplificador es entonces Ci; = 500 fF.
Segin [4.3] la capacidad de carga del amplificador del primer integrador durante la fase de
muestreo es Cp,®2 = 150 fF, por lo que, para manejarla con garantias, se ha utilizado un
amplificador disefiado para 200 fF de carga en el primer integrador. Para aproximar la
capacidad de carga durante la fase de integracion a 150 fF, se elige Csx = 50 fF como
capacidad de muestreo para el segundo integrador. Esto determina, a través de [4.2], que la
capacidad de carga para el amplificador del primer integrador durante la fase de muestreo es
Cr:®t = 150 fF. Fijada la capacidad de muestreo del segundo integrador, quedan también
definidas la de integracién a través de [4.1] (Ci» = 200 fF) y la de carga para el amplificador
durante la fase de integracion a través de [4.5] (C1.®2 = 116.6 fF). La capacidad de carga del
amplificador durante la fase de muestreo se puede ajustar mediante la eleccion de la
capacidad de muestreo del comparador, Ccomp = 75 fF. Esto establece segin [4.4], que
Cro®2 = 125 fF, por lo que se ha disenado un Op-Amp para 125 fF de carga en el segundo
integrador.

Puede verse un resumen de las capacidades utilizadas en la Tabla 4.2 y en la Tabla 4.4.
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Una vez se ha definido la implementacién del modulador XA y del DAC en términos de
elementos circuitales reales (puertas de transmision y capacidades, ver Fig. 4.2, Fig. 4.4 y
Fig. 4.5), es posible realizar simulaciones en CADENCE utilizando modelos AHDL para el
resto de elementos del circuito que aun no han sido disefiados.

El esquema de simulaciéon utilizado se muestra en Fig. 4.6. Entre otras entradas del
modulador, se pueden observar las correspondientes a las ocho fases de reloj utilizadas en el
circuito SC (®,, ®,, las dos fases desplazadas correspondientes para minimizar los efectos de
inyeccion de carga y las cuatro fases negadas de las anteriores para manejar los transistores
complementarios de las puertas de transmision CMOS). También pueden verse las entradas
correspondientes a las referencias externas de tension para el DAC (VREFP y VREFN) y las
referencias externas de tension para los valores deseados del modo comun a la entrada y a la
salida de los amplificadores operacionales (VCMI y VCMO). La funcién del bloque conectado
tras el modulador es la de capturar la salida del comparador y almacenarla en un fichero de
texto, convirtiendo previamente los niveles altos y bajos en 1 y -1 respectivamente. Este
fichero se utilizara para procesar la salida del modulador mediante MATLAB y calcular,
haciendo uso de la FFT?, la SNR y la forma del espectro de salida.
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Fig. 4.6: Esquema de simulacion del modulador.

En Fig. 4.7 puede verse con mas detalle el montaje utilizado para generar la tension de
entrada diferencial sinusoidal sobre un valor de continua Veme =1 V.

1 Fast Fourier Transform (Transformada Rapida de Fourier)
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Fig. 4.7: Esquema para generaciéon de entrada sinusoidal diferencial.

La simulacién con el montaje de Fig. 4.6 consiste en un analisis transitorio con una
entrada sinusoidal a plena escala. El tiempo de simulacion seré el suficiente para obtener al
menos 5120 muestras de la salida del comparador, de forma que el espectro calculado a
partir de estas tenga una resolucidon suficiente que permita obtener resultados con precision.
A una frecuencia de trabajo de f;=16 kHz, el tiempo de simulaciéon debe ser de 320 mseg para
obtener las 5120 muestras. Se ha fijado el tiempo de simulaciéon en 330 mseg para asi poder
desechar las primeras muestras. El motivo es que las primeras muestras pueden
corresponder a una posible estabilizacion del circuito y su procesado degradaria los
resultados con respecto a un régimen normal de funcionamiento del modulador.

Los resultados correspondientes al modulador implementado con modelos AHDL para los
Op-Amps, el comparador y el generador de fases de reloj se muestran en Fig. 4.8 y Fig.4.9.

A falta de incluir el resto de elementos circuitales reales, puede comprobarse que el
modulador supera con solvencia las especificaciones de resolucion impuestas.

Una forma de evaluar el comportamiento dindmico de los integradores es observar el
comportamiento de la sefial diferencial de salida en estos. En Fig. 4.9 se muestra la salida
del primer integrador.
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Fig. 4.8: Espectro de salida y SNR del modulador con DAC y switches reales.
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Fig. 4.9: Seiial diferencial de salida del primer integrador con DAC y switches reales.

Alumno: Enrique Lopez Morillo
Tutor: Ramoén Gonzalez Carvajal 17



D DISENO DE CIRCUITOS DE ADQUISICION DE SENALES BIOMEDICAS
L= Capftulo 4. IMPLEMENTACION ELECTRONICA

La forma de trabajo ha consistido en ir sustituyendo los modelos AHDL por los circuitos
reales a medida que se han ido disefiando. Amplificadores operacionales, comparador y
generador de fases de reloj son los elementos que faltan para completar el disefio del
modulador. En los préximos apartados se explicara el disefio de esos bloques a nivel de
transistor segin las especificaciones extraidas en el Capitulo 3.

2.5. Amplificadores operacionales.

Los amplificadores operacionales usados deben poseer algunas caracteristicas
importantes necesarias en las aplicaciones biomédicas como son:

+ Capacidad para trabajar en condiciones de baja tension de alimentacion.
+ Muy bajo consumo estatico.
+ Rango completo de tension de salida.

+ Slew-Rate alto.

Los amplificadores de dos etapas son la eleccion légica en las aplicaciones de baja tension
de alimentacion ya que permiten un rango completo de tension de salida y permiten manejar
tanto cargas resistivas como capacitivas [5].

En disenios clasicos de Op-Amps de dos etapas se utilizan para implementar ambas, la de
entrada y la de salida, amplificadores clase A. Mas recientemente se ha propuesto el uso de
amplificadores clase AB como etapa de salida en disefios de Op-Amps para aplicaciones de
baja tension de alimentacion. La limitacion principal de estos amplificadores operacionales
es que, si requiere un slew-rate alto, son necesarias corrientes de polarizacion altas para
manejar la capacidad de compensacion y por tanto aumenta el consumo estatico.

Sin embargo, si ambas etapas del amplificador operacional tienen un comportamiento
clase AB, es posible conseguir un slew-rate alto con corrientes de polarizaciéon relativamente
bajas. En esta version del modulador XA se usan Op-Amps completamente diferenciales de
dos etapas, ambas, la de entrada y la de salida, clase AB.

La arquitectura de las etapas de entrada y salida de los Op-Amps utilizados en ambos
integradores del modulador es la mostrada en Fig 4.10 y Fig. 4.11 respectivamente.

La etapa de entrada consta de los transistores M, - My, M;p - Maop, Mrvr(,2) , ¥ MB(1,2).

Como ya se ha mencionado, los transistores de entrada a la primera etapa de los Op-Amps
se han elegido de tipo N. El motivo de esta eleccion tiene que ver con el hecho de que la
fuente de alimentacion con la que va a trabajar el sistema sufrira un desgaste a lo largo de su
vida atil por tratarse de una bateria. Eso repercutird en que la tensién de alimentacion
proporcionada al circuito va a decrecer desde 2.8 V a 1.8 V. Con el par diferencial de tipo N,
el funcionamiento del circuito se verd menos afectado, ya que los transistores del par no
podran llegar a estar cortados a pesar de la disminucion de la tensidon de alimentaciéon (al
contrario de lo que podria ocurrir con transistores de tipo P). No obstante, como ya se ha
comentado, todo el rango de tensiones de trabajo del modulador se ha situado entre 1.5 Vy
0.5 V con lo que se asegura que la tensién mas alta estara bastante por debajo de los 1.8 V de
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tension de alimentacion minima, garantizando el correcto funcionamiento del circuito. El
valor de tension de modo comun a la salida se ha situado en Vemo = 1 V por representar
aproximadamente el valor medio del rango de salida del amplificador en caso de tension de
alimentacion minima. La tension de modo comin a la entrada se ha elegido del mismo valor
por ser apropiado para polarizar la etapa de entrada y por simplificar el disefo.
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Fig 4.10: Etapa de entrada del amplificador operacional.

Los transistores Mrvr(,2) Y Mp(,2) constituyen dos celdas llamadas FVF* [5], [7] que son
usadas para generar un nodo “x” de muy baja impedancia en el nodo de fuente comun de los
transistores M;, Ms, Mip, Mop, Y Mrvr,2). El nodo “x” sigue al minimo valor de las tensiones
de entrada Vi, Vi: (con una diferencia de tensién de valor VsgQ). Este valor minimo del nodo
“x” fija el valor de las corrientes en los transistores de la etapa de entrada. Suponiendo que
los transistores M;, M., M;p, Maop v Mrpyra,2) son iguales, se obtiene como resultado una

corriente de polarizacidon en M; - M, y M;p - Mop de valor Ip,Q=IpsQ=Ipias.

En régimen dinamico, los transistores Mp(;,2) pueden proporcionar grandes variaciones de
corriente, en relacion a la corriente de polarizacion, en los transistores M, Ms, Myp, Mop. La
aplicacion de un voltaje diferencial a la entrada provocaria corrientes dinamicas mayores que
Ibias. Este funcionamiento es el que proporciona a la etapa de entrada el comportamiento
clase AB.

1 Flipped Voltage Follower.
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Por otro lado, los demas transistores que componen la etapa de entrada, M3, M,, Msp,
M,p, constituyen espejos de corriente usados para generar corrientes complementarias en los
nodos “a” y “b”, Ia=Ip:-Ips € In=Ip2-In: (Ia=-Ip). Estas corrientes son las que van a atacar las
capacidades de compensacion. Los voltajes de salida de la etapa de entrada, V, y Vi son
usados para establecer las corrientes de polarizacién de etapa de salida del amplificador
operacional. Una propiedad interesante de esta etapa de entrada en términos de velocidad y
distorsion, es que ninguno de los transistores M;, M, M;p, M.p se dirige a la region de corte
cuando se aplica una tension diferencial en la entrada, al contrario que ocurriria con un par
diferencial comun.
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Fig. 4.11: Etapa de salida del amplificador operacional.

La etapa de salida se puede ver en Fig. 4.11 y esta formada por los transistores M; - Mg,
M;;i - Mgi. Como se ha dicho, la tension de polarizacion de los nodos de salida de la primera
etapa (VaQy Vp,Q) establece la corriente de polarizacion en la etapa de salida.

Considerando la seccién de salida formada por Mg, Msi, M; y M- y suponiendo que M, M- y
M;, M;; son transistores iguales. En condiciones de polarizacion las tensiones Va=Vp= Vpp-
Vgss?=Vpp-VassQ inducen corrientes iguales en M5 y Msi, IpsQ=Ip5Q. Como M, y M-; forman
un espejo de corriente de ganancia unidad, la corriente de polarizacion de M, tendra igual

valor que la de M,, ID7Q=ID5Q, y la corriente estatica de salida sera cero.

Para variaciones positivas en V, (que corresponderian a variaciones negativas en Vy), la
corriente que circula en el transistor M; aumenta mientras que la que circula por Mg
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disminuye. Esto provoca un valor positivo de la corriente de salida Io+ que fluye hacia fuera
del terminal Vo.. En la seccion complementaria de la etapa de salida formada por M, Mg,

Mei v Msg; el resultado es al revés induciéndose una corriente positiva Io- fluyendo hacia
dentro por el terminal Vo..

Algunas de las ventajas mas significativas de esta etapa de salida son:
+ No necesita circuito de control de la corriente de polarizacion para funcionar.
+ Puede trabajar a muy baja tension de alimentacion Vppmin=Vgg+Vpgsat.

+ Tiene rango completo de tension a la salida.

Al usar amplificadores completamente diferenciales en aplicaciones realimentadas, la
realimentacion determina el valor de la tension de la senal diferencial, pero no afecta a la
tension de modo comun. Por tanto es necesario anadir circuiteria adicional, que determine la
tension del modo comin de salida y la controle para mantenerla igual a un determinado
valor (tipicamente, en torno a la mitad de la tensi6on de alimentacion). Esta circuiteria se
denomina CMFB' circuitry o circuito de realimentacion (control) de modo comun. Existen
dos formas de enfocar el disefio de un circuito de control de modo comun, en tiempo
continuo y con arquitectura de capacidades conmutadas [10].
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Fig. 4.12: Circuito de control de modo comun.

Puesto que se ha implementado el modulador A mediante una arquitectura de
capacidades conmutadas, parece logico elegir la segunda opcidn, asi que la tensién de modo
comun de salida del amplificador operacional se fija a través del circuito de Fig. 4.12, usado
habitualmente en arquitecturas de capacidades conmutadas.

Las capacidades Cc generan el valor medio de las tensiones de salida (Vo+ y Vo-), que es

1 Del Inglés, Common-Mode FeedBack.
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usado para generar la tensiéon de control (Vcrrr) que va a manejar los transistores Mcmn de
Fig. 4.11. El funcionamiento de este control consiste en introducir por la rama de salida del
Op-Amp una pequeina corriente adicional mediante los transistores Mcwmp (ver Fig. 4.11) y al
mismo tiempo extraer parte de esa corriente mediante los transistores Mcum, de forma que la
diferencia entre la corriente introducida y la extraida se aporta a las corrientes de salida del
operacional (In+ e Ip.). Estos transistores estan disenados para que, bajo condiciones de
polarizacion, la tension de modo comin a la salida del amplificador sea la deseada. En
régimen dindmico, cuando la tensiéon de modo comun de salida sufre una variacion, por
ejemplo disminuye, el circuito de control de modo comtn provoca una bajada en la tensién
Vcrre. Esta tension de control se aplica a la puerta de los transistores Mcun haciendo que la
corriente que circula por estos decrezca, lo que contribuye a aumentar ambas corrientes de
salida (Io+ e Io.). Este aumento de las corrientes de salida incrementa la tensién de modo
comun a la salida del Op-Amp, corrigiendo de esa forma la desviacion sufrida.

M’ =Mcue jb—o Vbias

M = Mens 1@._0 Vref
1J

v

Fig. 4.13: Circuito para la obtencion de Vggr .

El valor de continua existente en las capacidades Cc viene determinado por las
capacidades Cs que son conmutadas entre la tension de modo coman deseada (Vcempes) ¥
puestas en paralelo con las capacidades Cc. La tension Vrgr debe ser un valor cercano a la
tensidon Verry, ideal, es decir, la que habria a la puerta de los transistores Mcun cuando la
tension de modo comun a la salida tiene el valor deseado. Para obtenerla solo hay que
reproducir esta situacion ideal mediante el circuito de Fig. 4.13, que copia la corriente que
circula por Mcump en un transistor replica de este, para hacerla pasar por un transistor del
mismo tamafno que Mcun v asi obtener la tension que existiria en su puerta. La capacidad
que se ve en Fig. 4.13 tiene un valor de 500 fF y se utiliza a modo de almacén de carga para
estabilizar el valor de Vrgr en torno a un valor constante.

Dado que el circuito de control de modo comun estad basado en una arquitectura de
capacidades conmutadas, no se ha podido utilizar en las simulaciones AC realizadas para el
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disefio de los amplificadores. En estas simulaciones se ha usado un circuito ideal para fijar la
tension de modo comun a la salida de los amplificadores. Este circuito se muestra en Fig.
4.14. Las dos resistencias forman un divisor de tensiones y al ser ambas del mismo valor, la

., . . Vo, +V,_
tension del nodo intermedio es VX=72
a la salida del amplificador. La tension existente se compara con la deseada y, en funcion de
la diferencia, se genera Vcrrr, mediante una fuente de tension dependiente de tensidon con
cierta ganancia. De esta forma, si por ejemplo la diferencia es positiva, Vcrrr, aumenta
haciendo que los transistores Mcyvy conduzcan més corriente disminuyendo de esta forma el
modo comun a la salida.

que es la tension de modo comun existente

R
ﬁ\/\f\,_ vetrl
Vo+ ( =s >

*
&= —
= 7 ( __\J

¥y e, o
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Fig. 4.14: Circuito de control de modo comun ideal.

El amplificador operacional se ha disefiado en tecnologia CMOS de 0.5 pm con los
parametros tipicos mostrados en la Tabla 4.5:

Tipo N Tipo P
Vo n=0.69V V=09V

Uy =4622cm*1V s Up=155.69cm’| Vs

K =57 udlV? K,=19udlV?

Tabla 4.5: Parametros tipicos de la tecnologia usada.

Las simulaciones se han realizado usando Spectre, Analog Simulation Environment de
CADENCE.

Para el analisis AC del amplificador se ha utilizado el esquema de Fig. 4.15. Como se ha
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comentado, durante este anélisis la tension de modo comun de salida del Op-Amp es
controlada internamente mediante el esquema de Fig. 4.14. A fin de comprobar el
comportamiento dindmico del Op-Amp se ha utilizado el integrador de capacidades
conmutadas de Fig. 4.16.
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Fig. 4.15: Esquema de simulacién AC del Op-Amp.
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Disenar el amplificador operacional consiste en calcular el tamano del los transistores y el
valor de las corrientes de polarizacién necesarios para cubrir las especificaciones de ganancia
estatica, ancho de banda y slew-rate requeridas. Se ha disenado el Op-Amp para que los
transistores estén polarizados en inversiéon débil debido a que es la region de operacién del
transistor mas propicia para satisfacer los requerimientos de muy bajo consumo, baja
tension de alimentacion y baja frecuencia. Esto es asi porque en esa regiéon de operaciéon se
maximiza el cociente gn/Ip y esto permite minimizar el consumo debido a que son necesarias
menores corrientes de polarizacion para conseguir los mismos valores de la
transconductancia.

Los modelos convencionales del transistor MOS proporcionan conjuntos de ecuaciones
diferentes para cada region de operacion, junto con complejas ecuaciones de enlace para la
region intermedia. Esto ha hecho imposible al disefador el poder predecir el
comportamiento del circuito en inversion débil mediante calculos simples a mano, asi que
habitualmente se ha adoptado una estrategia de disefio conservadora, haciendo que los
transistores trabajen en la regiéon de inversion fuerte con un consumo y velocidad mayores de
los necesarios. Para obtener un dimensionamiento de partida del Op-Amp en este proyecto,
se ha utilizado el método de diseno propuesto en [8] para disenar los transistores M;, M,
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M,p, Mop ¥ Mrvrg,2) (€l resto de transistores se han dimensionado a partir de estos en funcion
de la corriente de cada uno en el punto de polarizacion). Este método no hace uso de
ecuaciones de modelos convencionales del transistor MOS, sino que esta basado en el modelo
de transistor MOS de una ecuacion para todas las regiones de operacién propuesto en [14].
Estas son las expresiones del modelo de una ecuacion usadas:

I, 1+y1+i,

pP :
S t22(\/1+lf—1) [4.7]
2nL
w & 1
—= .8
L /ucoxgpt \/1+if_1 [4 ]

donde Ip es la corriente de drenador del transistor, n es un parametro llamado slope
factor que, para un transistor de tipo N, en la tecnologia utilizada tiene valor n=1.5,

KT
®,=——=0.025 eiresun pardmetro del modelo llamado nivel de inversién. Un transistor

q
MOS trabaja en inversion débil cuando if < 1y en inversion fuerte cuando ir > 100.

Vomo = 1V Vo =1V H
? ? Ci = 500 fF
s 5, S
Win+ ‘l + = Y
! 5 n-
4
CS: 125 1F
Vcnm 0 Vb
C = 125F g
5S4
Vin_ i |I & — + VD"‘
2 53
(!) EE Ci = a00fF
VCMOZ 1 V VCMi = 1 v I I

Fig. 4.16: Integrador de capacidades conmutadas.

Se han disefiado tres amplificadores operacionales distintos para diferentes capacidades
de carga, C. (125 fF, 150 fF y 200 fF), con el objetivo de poder simular diferentes
configuraciones de las capacidades usadas en el modulador y elegir aquella con mejor
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comportamiento. Como ejemplo de aplicacion del método de disefio utilizado se explica a
continuacion el disefio del Op-Amp para Ci, = 150 fF. El proceso es similar para cualquier
valor de la capacidad de carga.

Los pasos que se han seguido son los siguientes:

L 4

Se calcula la transconductancia (gn) necesaria en funcion del ancho de banda
requerido (Ugr = 150 kHz) y la capacidad de compensacion, que se asume igual a la de
carga (Cr, =C¢ = 150 fF):

g, =2n-Ugf [Hz]- C,=2m-150-10>-150-10"°=0,1414-10"°[ 4/ V'] [4.9]

Se determina el parametro fr relacionado con las especificaciones de velocidad. El
método de disefio estima que debe ser de 3 a 10 veces el valor de Ug . Se ha
comprobado tras las simulaciones que la mejor opcion es tomar solo el triple de Uy,
ya que un valor mayor sobredimensiona en exceso el ancho de banda del amplificador
lo que se traduce en un consumo mayor del necesario:

f,=3-Ugf [Hz]=450-10"[ Hz] [4.10]

Con los parametros calculados se obtiene el nivel de inversion ir despejando de la
expresion [4.7]. L es la longitud del transistor. Para esta la tecnologia la longitud
minima del canal es 0.6 pum. A partir de esta longitud minima los transistores
utilizados deben tener longitudes que sean mdltiplos de 0.3 um, es decir, las
longitudes posibles se obtendrian de la expresion Lg = Limin + K-0.3um donde K es un
numero entero. Para los transistores de la etapa de entrada del Op-Amp se ha
escogido una longitud de valor L. = 3 um. No existe un motivo determinante en la
eleccion de esta longitud, simplemente, elegir un valor mayor contribuye a aumentar
el area del disefno, cosa que siempre es bueno evitar a pesar no representar un
objetivo en este proyecto. Elegir un valor menor contribuye a aumentar el ruido
flicker y los efectos de canal corto. El nivel de inversion resulta entonces:

LZ 2
/ T; +1) —1=0,022 [4.11]
ud,

=

Al ser if < 1 los transistores que se estdn dimensionando trabajaran en la region de
inversion débil. La causa de esto, segin [4.11], es el valor del parametro fr, que es
muy bajo debido a la baja frecuencia de funcionamiento requerida.
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o Através de la expresion [4.8] se obtiene la relacion de aspecto para los transistores
de entrada del Op-Amp ( M;, My, Myp, Mop ¥ MpvE(,2) ):

W__ & 1 __0141410" 1 453 412]
L pC,® \1+i—1 114-10°0,025 V1+0,022—1 4

La relacion de aspecto para el resto de transistores de la etapa de entrada se estima en
funcion de la corriente que conducen en el punto de polarizaciéon. La relacion de
aspecto de los transistores Mp(;,2) sera 3 veces la de los transistores M;, Mo, Msp, Mop y
MFrvr(,2), por conducir el triple de corriente en el punto de polarizaciéon. Lo mismo
ocurre con la de M3, My, M3, vy Myp pero por distinto motivo. Al ser estos de tipo P la
movilidad es tres veces menor, por ese motivo, para la misma corriente deben tener
una relacion de aspecto tres veces mayor que uno de tipo N. El dimensionamiento de
los transistores de la etapa de entrada puede verse en la Tabla 4.6.

Transistor Tipo W/LL L W
M, M2, Mip, Mopy Mrven2) N 4,5 3 um 13.5 pm
Mg,2) N 13,5 3um 40.5 pm
M3, My, M3py Myp P 135 3um 40.5 um

Tabla 4.6: Dimensiones de los transistores de la etapa de entrada.

¢ Los transistores de la etapa de salida se han dimensionado con una relacién de
aspecto de partida del doble de los de la etapa de entrada. Tras algunas simulaciones
se ha comprobado que el segundo polo de la respuesta en frecuencia del amplificador
se acerca demasiado a la frecuencia de ganancia unidad, lo que provoca que no se
alcance el margen de fase deseado y, por tanto, generando inestabilidad. Para alejar
este polo a frecuencias mas altas existen varias alternativas, como son: aumentar la
transconductancia de la etapa de salida, disminuir la capacidad de carga o disminuir
la capacidad paréasita de salida del Op-Amp. Para aumentar la transconductancia hay
aumentar la corriente que circula por las ramas de salida en el punto de polarizaciéon
y, por tanto, también el consumo. Como minimizar el consumo es objetivo dominante
en este diseno hay que descartar esa opcion. La capacidad de carga tampoco se puede
modificar puesto que es una especificacion del diseno. La tinica alternativa posible es
la de minimizar la capacidad parasita de salida del Op-Amp y por eso se han escogido
transistores de longitud minima (Lyin=0.6 pm) para la etapa de salida. El
dimensionamiento de partida de los transistores de la etapa de salida puede verse en
la Tabla 4.7.

Existe un efecto de segundo orden en los transistores MOS llamado efecto de canal
corto que, como su propio nombre indica, se acentiia al disminuir la longitud del
canal del transistor. Este efecto provoca que la corriente de drenador (Ip) deje de ser
constante en la region de saturacion, a diferencia del modelo ideal, y pase a aumentar
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en funcibn de la tension drenador-fuente (Vps) segin la ecuacion
I, W

1D=KT'(VGS_ Vi) [14A(V 5=V )] . El parmetro A se hace maximo para
transistores de longitud minima, por lo que pequenas variaciones en la tension (Vps)
provocan grandes variaciones en la corriente de drenador (Ip), dando como resultado
corrientes mucho mayores de las deseadas en las ramas de salida y por tanto mayor
consumo. Este constituye uno de los motivos por el cual el dimensionamiento
obtenido tras estos calculos no ha sido el definitivo, sino que tras algunas
simulaciones se ha ajustado el tamafio de los transistores para obtener la respuesta
deseada.

+ Alos transistores que se encargan del control de la tensiéon de modo comun a la salida
del amplificador, se les da la mitad de tamano que a los del mismo tipo de las ramas
de salida, puesto que deben conducir una corriente sensiblemente menor a la de esta.
Posteriormente se ajustara este tamano para obtener un buen equilibrado de sus
corrientes en el punto de polarizacion. La longitud de estos transistores también sera
minima ya que contribuyen a aumentar la capacidad parasita de salida del
amplificador, que se quiere minimizar.

Transistor Tipo W/LL L W
M., M, Mg, Msi N 9 0.6um 5.4 um
M;, Mg, Mg, Mg; P 27 0.6 um 16.2 ym

Mcmn N 4,5 0.6 um 2.7 um
Mcwmp P 13,5 0.6 um 8.1 um

Tabla 4.7: Dimensiones de los transistores de la etapa de salida.

+ Para finalizar se calcula la corriente de polarizaciéon necesaria en los transistores M,,
M., Myp, Maop ¥ MrvrQ,2), despejando de la expresiéon [4.6].

dn 1.5- .107¢
I= ,ng(ler):0,0% L5 3’1414 0 (14V170,022)=53-10"[4]  [4.13]

Isias 5.3 nA

+ Con respecto a la red de compensaciéon formada por Rc y Cc, ya se ha comentado que
se asume que Cc toma el valor de la capacidad de carga CL por motivos de estabilidad.
Mediante simulacién se ha determinado que un buen punto de partida para Rc es 1
MQ . Rc se ajustara mas tarde para conseguir el margen de fase requerido, que se ha
estimado en 60° como minimo.

Una vez obtenido un dimensionamiento de partida para el amplificador es posible realizar
las primeras simulaciones DC para ajustar, entre otras cosas, el valor de las corrientes de las
ramas de salida en el punto de polarizacién. Como se ha dicho, debido al efecto de canal
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corto estas corrientes resultan mucho mayores de lo esperado. Para este dimensionamiento
en concreto, la corriente que circula en los transistores de salida es 5 veces mayor de la
estimada, es decir, 50 nA. Hay que disminuir el valor de la corriente hasta el valor estimado
(del orden de 10 nA), disminuyendo la relacién de aspecto de los transistores de la etapa de
salida. Tras este ajuste que permite reducir el consumo de la etapa de salida, el
dimensionamiento de amplificador puede verse en la Tabla 4.8. En Fig. 4.17 puede verse la
respuesta en frecuencia del Op-Amp antes y después de la reducciéon del tamano de los
transistores de la etapa de salida. El Op-Amp tiene una ganancia estatica de 93 dB y un ancho
de banda de 175 kHz con lo que, en principio, satisface las especificaciones impuestas en el
Capitulo 3. Resaltar que la modificacion realizada no influye en la magnitud de la respuesta
en frecuencia. Quiza lo mas destacable es que la disminucién de la corriente de polarizacion
en la etapa de salida afecta al segundo polo de la respuesta en frecuencia, que reacciona
acercandose a la frecuencia de ganancia unidad y provoca la caida del margen de fase del
amplificador.

Transistor Tipo W/L L A%

My, Mz, Mip, Mopy Mrvrg2) N 4,5 3 pm 13.5 pm
Mg(,2) N 135 3um 40.5 um
M3, My, M3py Myp P 13,5 3um 40.5 pm

M., M~i, M, Msi N 4 0.6 um 2.4 um

M;, Msi, Mg, Ms; P 12 0.6 um 7.2 pum
Mcvn N 2,5 0.6 um 1.5 um

Mcwmp P 7,5 0.6 um 4.5 um

IBias 5.3nA

Tabla 4.8: Dimensionamiento del amplificador tras el ajuste de los transistores de la etapa de salida.

Como se ve en Fig. 4.17 el ancho de banda del amplificador disefiado cumple en exceso
las especificaciones obtenidas en el Capitulo 3 que indicaban que debia ser de 150 kHz.
Ademas, es practica habitual tomar como ancho de banda del amplificador al menos 5 veces
la frecuencia de trabajo del circuito (que para este disefio seria 80 kHz de ancho de banda),
con lo que el requerimiento de 150 kHz se torna conservador. Segiin todo esto es posible
ajustar el ancho de banda del Op-Amp obtenido disminuyendo las corrientes de polarizacion
del circuito, lo que permitiria reducir aun mas el consumo. Tras algunas simulaciones el
valor para la corriente de polarizacién se sitda en 4.2 nA. La respuesta en frecuencia para la
nueva corriente de polarizacion puede verse en Fig. 4.18, donde se comprueba que el ancho
de banda ha sido reducido hasta el valor deseado, 150 kHz.
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Fig. 4.17: Respuesta en frecuencia del Op-Amp antes y después del ajuste de los transistores de salida.
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Fig. 4.18: Respuesta en frecuencia del Op-Amp con corriente de polarizacién ajustada.
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Para finalizar el disefio del amplificador solo resta ajustar el valor de la resistencia de la
red de compensacion (Rc) con el objetivo de aumentar el margen de fase por encima del
limite minimo propuesto de 60°. Para ello se ha realizado un analisis paramétrico variando
el valor de la resistencia entre 1 MQ y 5.5 MQ con pasos de 0.5 MQ. En Fig. 4.19 puede
verse un zoom sobre la fase de la respuesta en frecuencia del amplificador centrado en la
frecuencia de ganancia unidad Ugs =150 kHz. Puede verse como el aumento de la resistencia
de compensacion provoca el acercamiento de polos y ceros a la frecuencia de ganancia
unidad, lo que hace que comience a elevarse el valor de la fase a dicha frecuencia. Se ha
elegido la curva correspondiente a Rc=4.5 MQ, ya que es la que ofrece mejor margen de fase
(MF = 65°) sin llegar a inestabilizar la respuesta del amplificador.

En la Tabla 4.9 puede verse el dimensionamiento definitivo del amplificador operacional
disefiado para una capacidad de carga de Cy, = 150 fF. La respuesta en frecuencia definitiva se
muestra en Fig. 4.20.
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Fig. 4.19: Analisis paramétrico con la resistencia de compensacion.

El amplificador disefiado tiene una ganancia estatica de 92 dB y presenta un ancho de
banda de 150 kHz para 150 fF de capacidad de carga. El margen de fase conseguido es de 65°.
Todo esto trabajando con una tension de alimentaciéon de valor situado entre 2.8 Vy 1.8 V.
Presenta un consumo estatico de 185 nW para la tensiéon de alimentacion de 2.4 V utilizada
en el disefo.
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Transistor Tipo W/LL L \%%
My, Mz, Mip, Mopy Mrvrg,2) N 4,5 3pm 13.5 pm
Mg(,2) N 135 3um 40.5 um
M3, My, M3py Myp P 13,5 3um 40.5 pm
M., M~i, M, Msi N 4 0.6 um 2.4 um
M;, Msi, Mg, Ms; P 12 0.6 um 7.2 um
Mcvn N 2,5 0.6 um 1.5 um
Mcwmp P 7,5 0.6 um 4.5 um
Red de compensacion
Rc 4.5 MQ
Cc 150 fF
Tensiones y corrientes
Ibias 4.2 nA
Vemr 1V
Vemo 1V

Tabla 4.9: Dimensionamiento del Op-Amp para 150 fF de capacidad de carga.
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Fig. 4.20: Respuesta en frecuencia definitiva del Op-Amp.
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En Fig. 4.21 se representa la respuesta del integrador de Fig. 4.16 a una senal de entrada
cuadrada de 1.6 kHz de frecuencia usando una sefial de reloj de 16 kHz. Esta simulacién
comprueba que el amplificador tiene un comportamiento dinamico correcto. Ademaés, al
tratarse de un circuito de capacidades conmutadas, mediante esta simulacion también es
posible comprobar el funcionamiento del circuito de control de modo comun real mostrado
en Fig. 4.12.
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Fig. 4.21: Comportamiento dindmico del amplificador.

En la Tabla 4.10 puede verse el dimensionamiento de un Op-Amp disenado para 125 fF
de capacidad de carga y en la Tabla 4.11 puede verse el de otro Op-Amp disefiado para 200
fF de capacidad de carga.

Transistor Tipo W/LL L \%%
M, Mo, Myp, Mop y MrvEn2) N 3,8 3um 11.4 um
Mag(,2) N 114 3pum 34.2 um
M3, My, M3py Myp P 11,4 3 um 34.2 um
M, M, Mg, Me; N 3,5 0.6um 2.1 um
M;, Mg, Mg, Mg; P 10,5 0.6 um 6.3 um
Mcvn N 2,5 0.6um 1.5 um
Mcwmp P 7,5 0.6 um 4.5 pm
Red de compensacion
Rc 6.75 MQ
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Cc 125 fF
Tensiones y corrientes
Ibias 3.5 nA
Vemr 1V
Vemo 1V

Tabla 4.10: Dimensionamiento del Op-Amp para 125 fF de capacidad de carga.

Transistor Tipo W/LL L \%%
M, Mo, Mip, Mopy MrvEg,) N 6 3 um 18 um
MB(,2) N 18 3um 54 um
M3, My, M3py Myp P 18 3pm 54 pm
My, My, M6, Mei N 5 0.6 um 3 um
M5, Msi, Mg, Msi p 15 0.6 um 9 um
Mcmn N 3,5 0.6um 2.1 um
Mcmp P 10,5 0.6 um 6.3 um
Red de compensacion
Rc 5.5 MQ
Cc 200 fF
Tensiones y corrientes
Ibias 5.5 nA
Vemr 1V
Vemo 1V

Tabla 4.11: Dimensionamiento del Op-Amp para 200 fF de capacidad de carga.

Para finalizar solo queda verificar el comportamiento del modulador XA con los
amplificadores reales sustituyendo en el esquema del modulador los modelos AHDL por los
Op-Amps disenados. Se han estudiado varias combinaciones de Op-Amps para distintas
capacidades de carga en la primera y la segunda etapa, ajustando las capacidades de
muestreo e integracion asi como las del circuito de control de modo comtn y la etapa de
muestreo y retencion del comparador. Finalmente, se ha escogido la soluciéon que mejor
retine un buen comportamiento dindmico a la salida de los integradores, bajo consumo y una
SNR que satisfaga las especificaciones en cuanto a resolucion. Se ha optado por utilizar un
Op-Amp de 200 fF de carga para el primer integrador y uno de 125 fF para el segundo.
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Fig. 4.22: Espectro de salida y SNR del modulador con DAC, switches y Op-Amps reales.
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Fig. 4.23: Senal diferencial de salida del primer integrador con DAC, switches y Op-Amps reales.
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El espectro de salida del modulador se muestra en Fig. 4.22. Para la combinaciéon de
amplificadores seleccionada, el modulador proporciona un rango dinamico de 55.7 dB. En
Fig. 4.23 puede ver la senal diferencial de salida del primer integrador.

2.6. Comparador.

Para realizar la conversion de un solo bit, se ha utilizado un comparador basado en una
arquitectura de latch, similar al los presentados en [3] y [4]. Esta topologia permite satisfacer
las suaves especificaciones ,en cuando a velocidad y precision, exigidas en el modulador. El
comparador consta de una etapa de entrada que realiza funciones de muestreo y retencion,
de un latch e inversores de salida. No se ha usado etapa amplificadora previa con el objetivo
de minimizar el consumo de potencia.

El latch puede verse en Fig. 4.24. Los transistores del par diferencial de entrada (M, y
M.) se han elegido NMOS por el mismo motivo por el que se eligieron también de tipo N los
de entrada al amplificador operacional, es decir, con el objetivo de inmunizar el
funcionamiento del circuito ante el descenso de la tensién de alimentacion. La carga esta
formada por dos transistores PMOS (M5 y M,) con interruptores en paralelo (M5 y M) cuya
funcion es resetear el latch. Cuando el reloj @.p esta a nivel bajo, las salidas diferenciales del
latch se conectan a alimentacion igualando las corrientes de ambas ramas y equilibrando el
par diferencial. Por otro lado, cuando ®.p estd a nivel alto, el latch entra en fase de
comparacion y, a través del bucle de realimentacién positiva formado por M5 y My, la sefal
de entrada proveniente del muestreo de la salida del segundo integrador desbalancea las
corrientes llevando las salidas a nivel alto o bajo.

M1 MID
VoutP Voutd
Cr 10
M7i MBi
S Thias v

Fig. 4.24: Latch del comparador.
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Se ha anadido una etapa de entrada al comparador que realiza funciones de muestreo y
retencion que puede verse en Fig. 4.25. Como ocurria en los integradores, al tratarse de un
circuito de capacidades conmutadas, es posible utilizar tensiones de modo comin
independientes a la entrada del latch y a la salida del segundo integrador. En esta version del
modulador ambas son compatibles y se han disefiado iguales a 1 V por simplicidad en el
disefno, asi que no ha sido necesario el desplazamiento de nivel. No es asi en la version del
modulador para baja tension de alimentacion.

Wemo o vemGCaomp
=2 =3 55
51 Ceomp =4
| |
velno = |1 & o “outM
=5
WoZn o . I — YoutP
=1 Ceomp =4
LATCH
l =2 %3 55
Yermo Yemizomp

Fig. 4.25: Etapa de entrada del comparador.

El desplazamiento de nivel funciona de forma similar a como se hacia en los integradores:

*

Durante la fase de muestreo, @, los interruptores S;, S; y S5 conducen, mientras S, y
S, estan cortados; de esta forma, el voltaje a través de Ccomp es aproximadamente
igual a Voo - VCrnComp-

Por otro lado, también durante la fase de muestreo, S; elimina la carga parasita
almacenada sobre S, reduciendo la histéresis del comparador. Al mismo tiempo
iguala el valor de la tension los nodos de entrada al latch, contribuyendo de esa forma
al equilibrado del par diferencial durante el reseteo.

Durante la fase de comparacion, ®@., S, S. y S5 se cortan, mientras que S. y S, pasan a
estar en conduccion, y la tension de entrada del latch es Vo2 — Vemcomp — Vemo. Por
esto, el nivel de continua de la sefial de entrada, Vemo, Se elimina y se sustituye por un
nuevo nivel de continua, Vemcomp, que serd la tension de modo comtn de entrada del
latch.

En la Tabla 4.12 se puede ver el dimensionamiento de los transistores y la corriente de
polarizacion. Los transistores M;, M., M3, My, M; y Mg se han disefiado de longitud minima
con la intencion de minimizar la capacidad parasita en el nodo de salida del latch y acelerar
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en ese sentido la respuesta de la comparacion. Por la misma razén se han disefiado de
tamafo minimo los transistores que componen los inversores de salida. Esto hace lenta la
respuesta de los inversores, lo que no supone un problema en este disefio dada su baja
frecuencia de trabajo.

Transistor Tipo W/LL L \%%
M,y M, N 3,5 0.6um 2.1 um
M;, My, M5y Mg P 2,5 0.6 um 1.5 um
M y Mg N 2,5 0.6 um 1.5 um
Moi y Mioi P 2,5 0.6 um 1.5 um
Corriente
Ibias 20 nA

Tabla 4.12: Dimensionamiento del latch.

En la Tabla 4.13 pueden verse los parametros de la etapa de entrada al comparador.
Todos los interruptores se han implementado mediante puertas de transmision CMOS por
motivos similares a los dados en los apartados 2.1y 2.2.

Interruptor Reloj Tipo W/L(pm/pum)
S o Puerta de N-MOS: 1.5/0.6
! 1d transmision P-MOS: 1.5/0.6
S o Puerta de N-MOS: 1.5/0.6
2 2d transmision P-MOS: 1.5/0.6
g o Puerta de N-MOS: 1.5/0.6
3 ud transmision P-MOS: 1.5/0.6
3 o Puerta de N-MOS: 1.5/0.6
4 2d transmision P-MOS: 1.5/0.6
3 o Puerta de N-MOS: 1.5/0.6
5 ! transmision P-MOS: 1.5/0.6
S o Puerta de N-MOS: 1.5/0.6
6 2 transmision P-MOS: 1.5/0.6
Tensiones
Vemo 1V
VCmComp 1V
Capacidad de muestreo
Ccomp 75 fF

Tabla 4.13: Parametros de la etapa de entrada del comparador.

Para controlar los interruptores S,, S,, S5y S, se han utilizado fases de reloj desplazadas
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con el objetivo de minimizar los errores producidos por el efecto de inyeccion de carga.

El valor de la capacidad Ccomp ha sido calculado para ajustar el valor de la capacidad de
carga del Op-Amp del segundo integrador durante la fase de muestreo.

Para comprobar el funcionamiento del comparador y medir su histéresis se han realizado
simulaciones transitorias con una senal de entrada en forma de rampa. En Fig. 4.26 puede
verse el esquema de simulacion.
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Fig. 4.26: Esquema de simulacion del comparador.

En Fig. 4.27 se representa el resultado de una de esas simulaciones, que demuestra el
correcto funcionamiento del comparador. Los dos primeros ejes coordenados muestran las
sefiales de los dos nodos de salida del comparador; estas sefiales son complementarias y
tienen la funcion de controlar los interruptores del DAC. En ultimo lugar se representa la
senal diferencial de entrada, que esta formada por dos rampas consecutivas, descendente y
ascendente respectivamente, entre 0.5 Vy -0.5 V. El periodo de muestreo del comparador es
de 62.5 pseg, coincidiendo con la frecuencia de funcionamiento del circuito. Se ha hecho que
la duracion de las rampas sea de 625 pseg cada una, de forma que el comparador realice diez
comparaciones en cada rampa. Las lineas discontinuas verticales de Fig. 4.27 marcan los
instantes en los que la entrada pasa de ser positiva a ser negativa. Como puede verse, en las
comparaciones correspondientes a muestras obtenidas antes y después de estas lineas
cambia el sentido de la comparacion.

Para determinar la histéresis del comparador se han hecho simulaciones sucesivas
disminuyendo el barrido de la amplitud de entrada con el objetivo de localizar con mas
exactitud el valor que cambia el sentido de la comparacion tanto en la rampa de subida como
en la de bajada. Operando de ese modo se ha llegado a la conclusiéon de que el comparador
disefiado tiene una histéresis menor de 20 nV.

Alumno: Enrique Lopez Morillo
Tutor: Ramoén Gonzalez Carvajal 39



slt.,

3.0
2.8
1.8
2.8

-10

DISENO DE CIRCUITOS DE ADQUISICION DE SENALES BIOMEDICAS

S 111

Capftulo 4. IMPLEMENTACION ELECTRONICA

3.0
28
1.8

(v)

.0
-14@

SP0m

g.08

(v)

—5@&m

..........

Fig. 4.27: Resultado de la simulacion transitoria del comparador.
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Fig. 4.28: Espectro de salida y SNR del modulador con DAC, switches, Op-Amps y comparador reales.
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Por tltimo, como se ha hecho con el resto de bloques del modulador, se sustituye el en el
esquema el modelo AHDL del comparador por el circuito disehiado y se comprueba que el
modulador sigue cumpliendo los requisitos en cuanto a resoluciéon. Los resultados pueden
verse en Fig. 4.28 y Fig. 4.29.

- 1.6 |
UL
9@Bm i
@dim L 1 i 1 ]
166, 18m 166.33m 166.58m 166.78m

time [ 5 )

Fig. 4.29: Seiial diferencial de salida del primer integrador con DAC, switches, Op-Amps y comparador reales.

2.6. Generador de fases de reloj.

Como se ha comentado reiteradamente durante toda la memoria, el modulador XA
requiere para funcionar dos fases de reloj no solapadas, ®, y ®@,, que representan las fases de
muestreo e integracion. También son necesarias otras dos fases de reloj generadas a partir de
las anteriores, ®;p y ®.p, tales que sus flancos de bajada estén ligeramente retrasados con
respecto a los de las dos primeras. Estas tltimas fases son usadas, como se ha dicho en el
apartado 2.1 de este capitulo, para el control de ciertos interruptores con el objetivo de
minimizar los errores producidos por la inyeccion de carga. Finalmente, puesto que todos los
interruptores estdn implementados mediante puertas de transmisién, se necesitan las
versiones negadas de las cuatro fases de reloj comentadas, que se generan a partir de estas
mediante inversores.

En Fig. 4.30 puede verse un esquema de cémo serian las fases buscadas. Para aprovechar
al maximo el caricter de baja velocidad del disefio con el objetivo de minimizar el consumo,
se ha implementado un reloj de transiciones lo méas lentas posible. Para ello, los tiempos de
subida y bajada, Tc, son del orden del 1% del periodo de la senal, es decir, Tc toma un valor
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de aproximadamente 600 nseg. Las fases desplazadas deben cortar sus transistores
inmediatamente después de haberlo hecho las fases no desplazadas, asi que el tiempo de
desplazamiento se ha igualado al tiempo de bajada de la senal, Td = 600 nseg. Finalmente, el
tiempo de no solapamiento, Tns, interesa que sea lo menor posible ya que durante ese
tiempo no estd conduciendo ningun interruptor en el circuito, lo que resta tiempo de
muestreo e integracion provocando errores. De esa forma, Tns = 0 y la fase @, debe empezar
a subir justo cuando ®;p pase a estar a nivel bajo.

—— ==
; \ A u
¢'1 \\¢'1D ¢’1 \\ ¢'1D
i \

—

Tc

Trs T4
Ts

Fig. 4.30: Esquema de fases de reloj.

Para generar dos fases de reloj no solapadas se ha utilizado un circuito con la estructura
representada en el esquema de Fig. 4.31. La realimentacion mediante puertas NAND
aseguran el no solapamiento entre fases. El bloque dibujado como dos inversores en serie
representa un conjunto de celdas de retraso que estdn implementadas mediante cadenas de
inversores. Mediante el diseno de estas celdas se controla el tiempo de no solapamiento y el
tiempo de desplazamiento.

(y M1p

ey ST

-

- {2p

Fig. 4.31: Esquema del generador de fases de reloj.
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El circuito de generacion de fases de reloj completo se muestra en Fig. 4.32.
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Fig. 4.32: Circuito de generacion de las fases de reloj.

Los grupos de transistores M;-Mj se utilizan para alinear los flancos de subida de las fases
desplazadas y no desplazadas. Utilizando inversores a la salida generamos las versiones
negadas de cada una de las cuatro fases. Variando el tamafio de los inversores y buffers de
salida se controlan los tiempos de subida y bajada de las sefiales de reloj. Unos tiempos de
transicion tan altos (alrededor de 600 nseg) requieren inversores con una relaciéon de aspecto
muy baja, debido a que la carga a la salida del generador de fases de reloj es pequena ya que
solo la constituyen las capacidades parasitas de puerta de los interruptores. Se ha
comprobado que los inversores con una relacion de aspecto tan pequena no tienen un buen
comportamiento ya que generan picos de tension justo antes de las transiciones. Otro de los
problemas derivados es el hecho de que un inversor tan pequefio genera un gran tiempo de
retardo, por lo que al haber un inversor de diferencia entre una fase y su negada’, la primera
resulta demasiado retrasada con respecto a la segunda y no se cruzan en el punto medio del
rango de tension. Para conseguir los tiempos de transicion deseados solo ha quedado la
alternativa de aumentar la capacidad de carga del circuito a pesar de no ser la solucion
optima con respecto al consumo. Para ello, se conectara a cada nodo de salida del generador
de reloj un PAD del circuito integrado en paralelo con los interruptores a controlar,
consiguiendo de ese modo una carga capacitiva extra de 5 pF.

En Fig. 4.33 y Fig. 4.34 pueden verse ampliaciones sobre las transiciones de las sefiales
de salida del generador para un reloj de entrada de 16 kHz. Se puede apreciar como se han
minimizado el tiempo de no solapamiento y el tiempo de desplazamiento.

En Fig. 4.35 puede verse el espectro de la sefial de salida del modulador XA al sustituir el

1 Un buffer estd compuesto de dos inversores en serie.
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modelo AHDL del generador de fases de reloj por el circuito real. Con todos los elementos
reales se consigue un rango dinidmico de 56.2 dB con lo que se cumplen sobradamente las
especificaciones de 8 bits de resolucion.

Finalmente, en Fig. 4.36 puede verse la senal diferencial de salida del primer integrador.
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Fig. 4.33: Tiempos de transicion en las fases de reloj.
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Fig. 4.34: Tiempos de transicién en las fases de reloj.
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Fig. 4.35: Espectro de salida y SNR del modulador con todos los elementos circuitales reales.
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Fig. 4.36: Senal diferencial de salida del primer integrador todos los elementos circuitales reales.
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3. Modulador XA de 1.2 V de alimentaciéon y muy bajo
consumo.

3.1. Introduccion.

Para esta segunda version del modulador, el objetivo perseguido ha sido mantener las
prestaciones obtenidas en la primera version, en cuanto a resolucién, reduciendo la tensiéon
de alimentaciéon a 1.2 V y por tanto el consumo. La arquitectura del modulador no se ha
modificado en lo que se refiere a valor de los coeficientes, implementacién de los
integradores mediante circuitos SC e implementacion del DAC, dado que con la original se
cubren las especificaciones (ver apartado 2.4).

Los convertidores A/D de baja tension de alimentacién implementados mediante el uso de
circuitos SC tienen un grave problema: la tensién de alimentacién no es suficiente para
conmutar correctamente los transistores que funcionan como interruptores. Esto es debido a
que la tensiéon umbral de los transistores se hace comparable a la tension de alimentacién,
por lo que hay zonas del rango de sefial en las que ninguno de los transistores de la puerta de
transmision estaria conduciendo, ver Fig. 4.37.

I _ Yoo =12Y
onduce tipo P
Fangno de sefial V=081V
no transmitida
YWrp =091
—onduce tipo N
(] gnd

Fig. 4.37: Rango de conduccion en interruptores con baja tension de alimentacion.

Existen diversas técnicas para solucionar este problema, como el uso de procesos con
miltiples tensiones umbrales o la llamada de amplificadores operacionales conmutados. La
primera consiste en utilizar procesos de fabricaciéon que ofrecen dispositivos con bajas
tensiones umbrales, con los inconvenientes de que son procesos muy costosos y ademas los
dispositivos obtenidos tienen corrientes de fuga que degradan el comportamiento de los
integradores. La segunda técnica comentada tiene el inconveniente de que da lugar a
integradores mas complejos y ademés debe disefiarse el amplificador operacional de forma
que pueda desconectarse durante una de las fases.

La técnica predominante hoy dia para resolver el problema es el uso de dobladores de
tension. Los dobladores de tension generan, a partir de la sefal de reloj existente, una senal
de reloj con el doble de amplitud, evitando de esa forma los problemas de insuficiencia de
tension para la conmutacién interruptores. En esta segunda version del modulador A se usa
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una alternativa a los dobladores de tension pero basada en la idea de utilizar senales de reloj
de amplitud multiplicada en la puerta de los transistores que actiian como switches. Se hace
uso de los switches propuestos en [13] implementados mediante el uso de transistores QFG".
Estos interruptores se explicaran con mas detalle en los proximos apartados.

Otro cambio importante es el Op-Amp utilizado. En esta versiéon del modulador se ha
empleado el amplificador de dos etapas, con etapa de salida clase AB presentado en [6].
Persiguiendo el objetivo de optimizar el consumo del circuito y aprovechando su baja
frecuencia de funcionamiento, también se han disefiado los amplificadores para que sus
transistores estén polarizados en la region de inversion débil, al igual que en la primera
version del modulador.

Como el modulador es el mismo para las mismas especificaciones y con esta segunda
version lo que se pretende conseguir es disminuir la tension de alimentacion a 1.2 V, los
siguientes apartados estian centrados en comentar las diferencias introducidas con respecto a
la primera version.

3.2. Interruptor basado en transistores QFG.

Ya se ha explicado que uno de los principales problemas en los circuitos de baja tensién de
alimentacion es que no hay tensién suficiente para aplicar una sefial de reloj adecuada en la
puerta de los transistores que implementan los interruptores, lo que provoca una fuerte
limitacion en el rango de sefal.

Actualmente, la solucion mas ampliamente adoptada es duplicar la tension de las sefiales
de reloj mediante dobladores de tension. Como alternativa a esto, el uso de transistores QFG
permite la transmision de sefiales de rango completo con mayor eficiencia en el consumo que
los habituales dobladores de tension y sin afectar a la velocidad del circuito.

A "~ Interruptor
A ", propuesto

MHIarge% H
h&H mt it

" _J-_|_ ‘-": Vout

V. .
" " Mwitg

Ichald

Fig. 4.38: Interruptor basado en un transistor QFG.

En Fig. 4.38 puede verse como un transistor QFG de una entrada, Mswrrch, puede

1 Quasi-Floating Gate.
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utilizarse como un interruptor en un circuito de muestreo y retencion.

La puerta del transistor Mswrrch se fija a alimentacion a través de Mgiarger (que es un
transistor de tipo P con una conexion diodo) y la senal de reloj es acoplada a la puerta del
transistor Mswitcn a través de la capacidad C de valor pequeno. Como la tensién de la puerta
estd fijada, la capacidad proporciona un desplazamiento de tension de valor
aproximadamente Vpp, ya Mrgiarger, que implementa una resistencia de gran valor, impide
que la capacidad se descargue con rapidez a través de ella. El resultado es la aplicaciéon de
una sefal de reloj que varia aproximadamente entre Vpp y 2Vpp (por tanto con un nivel de
continua cercano a 1.5 Vpp) en la puerta del transistor Mswrrcu. Esto permite la conmutacion
del interruptor en condiciones de muy baja tensioén de alimentacion.

A pesar de esto, no puede decirse aun que el circuito de Fig. 4.38 implemente
correctamente un interruptor analégico. Esto se debe a que no es posible cortar el transistor
Mswirtch para senales cercanas a tierra, ya que el minimo valor de tension aplicado a la puerta
es Vpp y esto provoca que se deje pasar senal durante la fase de retencion. Este problema es
resuelto mediante el circuito de Fig. 4.39.

MR_I;E&;1% )_l
}—l M(R:largﬁ " Interruptor

A Ik': C1 \Y) Vclkn 2 . propuesto
ho2 1] L e v
Vi ﬁ E | Vom
in MphssN_,_ L ____,Mp‘;'ssp 1

hold

Fig. 4.39: Interruptor basado en dos transistores QFG.

En este circuito se utilizan dos transistores QFG de una entrada complementarios, M passp
Yy Mpassy, conectados en serie. Ahora, la puerta de Mpassp estd fijada a tierra a través del
transistor PMOS Mgiarge2, que actia como una resistencia dependiente de tensiéon de gran
valor. Senales de reloj complementarias Vcik y Verkn se aplican a uno de los terminales de las
capacidades C1y C2. El otro terminal de estas capacidades es conectado a su correspondiente
nodo QFG. En esta situacion, durante la fase de retencion, el transistor Myassp estara cortado
para sefales cercanas a tierra mientras que el transistor Mpassy lo estard para sefiales
cercanas a alimentacion, solucionando el problema planteado con el switch de un solo
transistor. El funcionamiento durante la fase de muestreo no plantea problemas, asi que la
conmutacion de sefales de rango completo queda garantizada.

En la Tabla 4.14 pueden verse los parametros del switch disefiado y en Fig. 4.40,
sefiales obtenidas como resultado de una simulacion del interruptor en un circuito de
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muestreo y retencion. En los ejes coordenados de la zona inferior de Fig. 4.40, se observan
las sefiales de reloj aplicadas a la puerta de los transistores Mpassy Y Mpassp. La primera es el
reloj Vcrx superpuesto a la tension de alimentaciéon y la segunda, el reloj complementario
Verxn superpuesto al valor. En los ejes de la zona superior se aprecia la tension de salida
almacenada en la capacidad Cuorp, Vour, como resultado del muestreo y retencion de un
senal de entrada sinusoidal, Vin.

Transistor Tipo W/L L W
MpassN N 2,5 0.6 pm | 1.5 um
MpassP P 5 0.6 pum 3 um

Milarge1, MRiarge2 P 1,25 1.2um | 1.5um
Red de compensacion
C, C, 2 pF

Tabla 4.14: Parametros del interruptor.
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Fig. 4.40: Simulacion del interruptor en un circuito de muestreo y retencion.
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3.3. Primer integrador.

Como se ha comentado la arquitectura del primer integrador permanece invariable y es la
representada en Fig. 4.2.

La tensién de modo comtn a la salida de los amplificadores operacionales si va a sufrir
una variacion debido al cambio en la tensiéon de alimentacién y se sittia en Vemo = 0.6 V para
centrarla justo a la mitad de este rango.

Debido a este cambio, también debe modificarse el valor medio de la sefial cuadrada
proveniente de la realimentacion de la salida del DAC, Viip y Vi, para que coincida con la
nueva Vemo como ocurria en la primera version. Esto es necesario para el correcto
funcionamiento del integrador, por lo que deberan cambiar los valores de las referencias
externas de tension del DAC, para situarse en torno a 0.6 V en lugar de en tornoa 1 V.

La tensién de modo comun a la entrada de los amplificadores también se ha modificado
por motivos que se explicaran en el apartado correspondiente a los Op-Amps y se sittia en
chi = 0.9 V.

Finalmente, los cambios mas importantes se han producido en los interruptores. Para
implementar el integrador se han utilizado tres tipos de interruptores como se indica en la
Tabla 4.15. Se han mantenido puertas de transmisién de tamafio minimo (como las usadas
para implementar todos los interruptores en la primera versiéon del modulador) en aquellos
interruptores que tienen que transmitir valores de tension cercanos a cualquiera de los railes
de alimentacion (S, de Fig. 4.2. En el apartado correspondiente al DAC se explicara por qué
se escogeran como niveles alto y bajo de la sefial de salida, los railes de alimentacion y tierra).
Se han usado los switches basados en transistores QFG para implementar los interruptores
que necesitan transmitir rango completo de senal (S; de Fig. 4.2). Por ultimo, se han
utilizado puertas de transmision con mayor relacion de aspecto en sus transistores para
implementar los interruptores que tienen que transmitir valores cercanos a los limites
mostrados en Fig. 4.37, como Vemi = 0.9 V (S3, S4 v S5 de Fig. 4.2).

Interruptor Reloj Tipo W/L (um/um)
S, (O] Switch QFG Apartado 3.2

S o Puerta de N-MOS: 1.5/0.6

2 2d transmision P-MOS: 1.5/0.6

S o Puerta de N-MOS: 4.8/0.6

3 ! transmisiéon LV P-MOS: 4.8/0.6

S o Puerta de N-MOS: 4.8/0.6

4 2 transmisionLV P-MOS: 4.8/0.6

S o Puerta de N-MOS: 4.8/0.6

5 ! transmisiéon LV P-MOS: 4.8/0.6

Tabla 4.15: Interruptores del primer integrador.
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Ci 500 fF
Ccds 500 fF
Tension
chi 0,9 V

Tabla 4.16: Parametros del primer integrador.

3.4. Segundo integrador.

Aligual que en el primer integrador, tampoco ha sido necesario modificar la estructura del
segundo, manteniendo la arquitectura presentada en Fig. 4.4. Unicamente se han realizado
los cambios necesarios en la implementacion de ciertos interruptores para permitir que el
circuito trabaje con la nueva tensiéon de alimentacién. Estos cambios estan reflejados en la

Tabla 4.16 y en la Tabla 4.17.

Interruptor Reloj Tipo W/L(um/pm)
S, Dyq Switch QFG Apartado 3.2
So Doq Switch QFG Apartado 3.2
Sa Dy Switch QFG Apartado 3.2

S o Puerta de N-MOS: 1.5/0.6

4 2d transmision P-MOS: 1.5/0.6

S o Puerta de N-MOS: 4.8/0.6

5 ! transmision LV P-MOS: 4.8/0.6

S o Puerta de N-MOS: 4.8/0.6

6 2 transmisién LV P-MOS: 4.8/0.6

Tabla 4.16: Interruptores del segundo integrador.

Capacidad Valor

Cso1 50 fF
Cs22 50 fF
Ciz 200 fF
Tension
Vemi 09V
Vemo 0.6V

Tabla 4.17: Pardmetros del segundo integrador.

Alumno: Enrique Lopez Morillo
Tutor: Ramoén Gonzalez Carvajal

51



D DISENO DE CIRCUITOS DE ADQUISICION DE SENALES BIOMEDICAS

Sy, Capftulo 4. IMPLEMENTACION ELECTRONICA

3.5. Convertidor D/A.

Tampoco ha sido necesario modificar la estructura del DAC y por tanto se mantiene la
mostrada en Fig. 4.5.

El limite maximo para el rango de tension de la sefial de entrada viene marcado por el
rango de senal existente a la salida del DAC, ya que una senal de entrada mayor saturaria
entonces los integradores. Es por eso que se ha llamado, en el Capitulo 2, amplitud de plena
escala, a la amplitud que tendria una sefial senoidal de entrada que produce la maxima sefial
de salida en el cuantizador sin llegar a la sobrecarga.

Por otro lado, dado que el rango dinamico del modulador esta limitado por la potencia del
ruido térmico, este crecera con el aumento de la potencia de la sefial de entrada. Entoces,
para maximizar el rango dindmico del modulador, es importante maximizar el rango
dindmico de la sefial de entrada eligiendo los railes de alimentacion como los niveles de
salida del convertidor D/A. Por este motivo se han modificado las refencias externas de
tension del DAC y para esta version del modulador pasan a valer:

¢ Vp=VREFP=1.2V.,
¢ Vm=VREFN=0V.

Como los valores de tension a transmitir son alimentacién y tierra, no ha sido necesario
modificar la implementaciéon de los interruptores del DAC siendo suficientes puertas de
transmisién de tamafo minimo para su correcto funcionamiento.

3.6. Amplificador operacional.

Los amplificadores de dos etapas son la eleccidon logica para aplicaciones de baja tension
de alimentacion. Cuando es requerido un alto slew-rate, es habitual utilizar una etapa de
salida clase AB para mantener el consumo estatico a un nivel reducido pero conseguir
corrientes de salida sustancialmente mayores que la corriente de polarizacion.

La mayoria de las etapas de salida de clase AB pueden considerarse implementaciones del
esquema que se muestra en Fig. 4.41, donde una bateria flotante de valor Vpa: se conecta
entre las puertas de los transistores de salida. Esta bateria permite que las variaciones de la
tension del nodo X sean transmitidas, con un desplazamiento de nivel, al nodo Y, dotando a
la etapa de salida del funcionamiento clase AB.

El Op-Amp usado para esta version del modulador se muestra en Fig. 4.42. Es un
amplificador de dos etapas con una implementacion muy compacta para la etapa de salida,
que es de clase AB, propuesto en [6].

La anica diferencia respecto a un Op-Amp de dos etapas clase A convencional, es que la
etapa de salida incluye un elemento resistivo de valor muy alto implementado mediante el
uso de un transistor PMOS de tamafio minimo con conexiéon diodo, Mg, y una capacidad de
pequeno valor, Cpat. Esta estructura implementara la bateria flotante y tiene un modo de
operacion muy parecido al de los switches comentados en el apartado 3.2.
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En el punto de polarizacion no circula corriente a través del transistor Mg por lo que el
valor de tension en la puerta de M, es el mismo que en la puerta de M5, asi que la corrientes
que circulan por M,y M; seran del mismo valor, Ip,. Por otro lado, el transisor Mg debe tener
una relacién de aspecto de aproximadamente el doble que los transisotres M5 y My, para que
en el punto de polarizacion su corriente sea también I. En régimen dinamico, cuando la
tension de salida del operacional varia, la tension del nodo X sufre también una variacion. La
capacidad Cpat no puede cargarse y descargarse rapidamente a través de la alta resistencia
implementada por Mg, esto hace que Cpa: actiie como bateria flotante transfiriendo las
variaciones de tension del nodo X al nodo Y, proporcionando a la etapa de salida el
comportamiento clase AB comentado.

Fig. 4.41: Op-Amp con etapa de salida de clase AB.

El circuito de control de modo comiin a la salida del amplificador operacional coincide
con el utilizado en la primera version del modulador (Fig. 4.12) por ser un circuito sencillo
de disefiar y habitualmente usado en arquitecturas de capacidades conmutadas. Sin embargo
en esta version, al contrario de lo que ocurria en la primera, la tension de control se ejerce
sobre las puertas de los transistores M3 y M, que controlaran la corriente de la etapa de
entrada. Para generar la tension de control Ve, (ver Fig. 4.42) se utiliza el circuito de Fig.
4.43, que trata de replicar la situacion ideal de la etapa de entrada. El circuito de Fig. 4.12
genera una tension de control Ve a partir de las variaciones del modo comun a la salida y
basandose en una tension de referencia Vier = Vemi. Esa tension Ve se aplica en el terminal
de su nombre del circuito de Fig. 4.43, que es uno de los terminales de entrada de la réplica
del par diferencial de la etapa de entrada del Op-Amp. Las variaciones de V.z haran
evolucionar al circuito generando la correspondiente V.u1; que es la tensiéon que se aplica en
la puerta de los transistores M5y M, de Fig. 4.42.

Alumno: Enrique Lopez Morillo
Tutor: Ramoén Gonzalez Carvajal 53



@ DISENO DE CIRCUITOS DE ADQUISICION DE SENALES BIOMEDICAS

= Capftulo 4. IMPLEMENTACION ELECTRONICA

o= 1
*Ih Ma jh x 4{!\-‘]61} J,Ib
Cc Ce
I ) ' I
o+ - - Vio—
— = [ 0—“:}.,-11 M2]|—c|: Chat == 0
M: _ : Bz
}Il M?j . Ihiag hias CWF l.ih
i & lJ,Ih

Msi |——||:M5

Fig. 4.42: Amplificador operacional con etapa de salida clase AB.
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Fig. 4.43: Circuito de obtencion de Vetrli.
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En la Tabla 4.18 se muestran los parametros del Op-Amp disefiado.

Transistor Tipo W/LL. L w
M;, M. N 45 3pm 13.5 pm
Ms, My P 27 1.5 um 40.5 um

M; N 9 3um 27 um
Ms; N 45 3pm 13.5 um
Ms, Mep P 30 0.6 um 18 pm
M;, M N 10 0.6 um 6 um
Mr P 2,5 0.6 um 1.5 pm
Red de compensacion
Rc 0Q
Cc 150 fF
Tensiones y corrientes
Ibias 4 nA
Ib 8 nA
Vemr 09V
Vemo 0.6V

Tabla 4.9: Dimensionamiento del Op-Amp.

En Fig. 4.44 se muestra la respuesta en frecuencia del Op-Amp disefiado obtenida
mediante una simulacion AC en el esquema de Fig. 4.15. El amplificador presenta una
ganancia estatica superior a 80 dB y un margen de fase de aproximadamente 75°.

Fig. 4.45 muestra la senal de salida del Op-Amp en una simulacién transitoria usando el
integrador SC Fig. 4.16, de la que puede deducirse el buen comportamiento dindmico del
amplificador.
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Fig. 4.44: Respuesta en frecuencia del Op-Amp.
748m
720m | ﬁ
TE@m £ |
BB@m /
B6Am £ L
=
T G4Bm b
B628m |
G@dm |
588m |
S6Em I 1 L L )
5y Eadu 7a0u Badu 9Peuy 1.6m
time [ & )

Fig. 4.45: Comportamiento dindmico del amplificador.
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3.7. Comparador.

El diseno del comparador utilizado no ha variado con respecto al de la primera version del
modulador excepto en la implementacion de algunos de los interruptores de la etapa de
muestreo y retencion. El comparador es el mostrado en Fig. 4.24 y Fig. 4.25 y la
modificacion en los interruptores es la que se muestra en la Tabla 4.19.

Interruptor Reloj Tipo W/L(um/pm)
S, Dy Switch QFG Apartado 3.2
S» Doq Switch QFG Apartado 3.2
S o Puerta de N-MOS: 4.8/0.6

3 1d transmisiéon LV P-MOS: 4.8/0.6
g o Puerta de N-MOS: 4.8/0.6
4 2d transmisién LV P-MOS: 4.8/0.6
3 o Puerta de N-MOS: 4.8/0.6
5 ! transmisiéon LV P-MOS: 4.8/0.6
S o Puerta de N-MOS: 4.8/0.6
6 2 transmision LV P-MOS: 4.8/0.6
Tensiones
Vemo 0.6V
VCmComp 0.9 \'%
Capacidad de muestreo
Ccomp 75 {F

Tabla 4.19: Pardmetros de la etapa de entrada del comparador.

3.8. Generador de fases de reloj.

Es el tnico bloque que no sufre ninguna variaciéon con respecto al explicado en el
apartado 2.6. La Gnica diferencia esta en la tensidon de alimentacion, que ahora es de 1.2 V.
Las senales de reloj generadas tienen la misma forma que puede verse en Fig. 4.33 y Fig.
4.34 en cuanto a tiempos de desplazamiento, conmutacién y no solapamiento, cambiando el
valor de tension de nivel alto que pasa a ser igual a la tension de alimentacion.

Disefiados todos los elementos del modulador y definidos los cambios realizados, en Fig.
4.46 puede verse el espectro de la senal de salida. El modulador presenta un rango dinamico
de 57 dB con lo que se cubren las especificaciones en cuanto resoluciéon. En Fig. 4.47 puede
comprobarse que la salida del integrador tiene un buen comportamiento dinamico, con lo
que puede darse por finalizado el disefio de la segunda versiéon del modulador.

Alumno: Enrique Lopez Morillo
Tutor: Ramoén Gonzalez Carvajal 57



DISENO DE CIRCUITOS DE ADQUISICION DE SENALES BIOMEDICAS

SIL

Capftulo 4. IMPLEMENTACION ELECTRONICA

40 T T T T

=40

Ezpectro (dB)

—a0

! L1l 1 111l ! L1l 1 111l
= [ 1 F 3 4
10 10 10 10 10 10

Frecuencia (Hz)

SNR 57 dB

Fig. 4.46: Espectro y SNR de la sefial de salida del modulador con todos los elementos circuitales reales.
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Fig. 4.47: Senal diferencial de salida del primer integrador todos los elementos circuitales reales.
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