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1. OBJETIVO

El objetivo del presente TFM es el disefio analdgico de circuitos integrados CMOS usando la
terminal de body en los transistores MOS. Asi, se realizard una revision de las técnicas modernas
de disefio, caracterizacion y andlisis, asi como la posterior aplicacion a diversos sistemas usando
estos dispositivos como elemento. Se propondran nuevas celdas usando esta técnica, las cuales
son validadas por resultados de simulacion, analisis tedricos y resultados experimentales.
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2. INTRODUCCION

En la actualidad el disefio anal6gico de circuitos integrados CMOS esta inmerso en una reduccion
progresiva de sus dispositivos para poder fabricar sistemas mas completos en la menor area
posible. Esta tendencia trae como consecuencia que los campos eléctricos en el interior de los
dispositivos aumente considerablemente, por lo que para que sigan funcionando correctamente la
fuente de alimentacion debe ser reducida. En este escenario las técnicas de disefio tradicional
tienen que ser revisitadas o adaptadas para desarrollar circuitos y sistemas fiables de alto
rendimiento. Varias soluciones han sido propuestas en la literatura y la industria para hacer frente
a este reto, tales como, floating-gates, quasifloating gates, bulk-driven, entre otras [1-3]. En este
TFM centraremos la atencion a la técnica basada en usar el body de los transistores MOS (bulk-
driven) como una terminal activa por ser uno de las metodologias mas prometedoras en el disefio
de circuitos integrados.

En el disefio analdgico de circuitos integrados CMOS el terminal de body de un transistor MOS
ha sido conectado tradicionalmente al terminal de fuente, debido a que de esta manera se evitan
cambios en el voltaje de umbral del transistor. El terminal de bulk en los transistores MOS habia
sido considerado como una fuente de efectos de segundo orden indeseados, sin embargo los
disefiadores digitales han conseguido explotar satisfactoriamente este terminal, ademéas de
representar una gran oportunidad para el desarrollo de circuitos analégicos con fuentes de
alimentacion reducidas. En estas técnicas, el bulk es el terminal activo y la puerta es usada como
un elemento complementario, dando lugar a una gran variedad y flexibilidad en varios campos
del disefio analdgico. Se han disefiado y probado mdltiples prototipos usando transistores bulk-
driven, que demuestran que estas técnicas son prometedoras para la mejora del disefio de circuitos
integrados anal6gicos en escalas nanométricas.

La presente memoria del trabajo de fin de master consta de varias secciones. La primera de ellas
es la seccidn Transistor MOS, en esta seccion se abordaran las caracteristicas mas importantes de
este dispositivo y se explicara su principal funcionamiento, para dotar al lector de los conceptos
basicos que mas tarde seran puestos en practica. Se abordaran temas como las diferentes regiones
de funcionamiento de un transistor, ecuaciones en gran sefial, su modelado en pequefia sefial, asi
como definiciones de los parametros mas relevantes de este dispositivo.

Posteriormente se realiza una revision exhaustiva del estado del arte centrada en la técnica que se
basa en el uso del terminal de body de forma activa. Los conceptos adquiridos en esta seccion
seran de gran importancia para la consecucion del posterior trabajo. Se mostraran diferentes
circuitos cada uno de ellos con diferente aplicacion, y se analizaran para comprender el
funcionamiento de cada uno de estos dispositivos.

Una vez revisado el estado del arte se pasara a la seccion de analisis de transconductores, la cual
consta de varias partes. En la primera de ellas se analizard un modelo que describe la operacién
de un transistor MOS, diferente al usado cominmente, ya que este aportara ventajas en el estudio
posterior de varios dispositivos, debido a la simetria con la que este modelo trata al transistor
MOS. En la siguiente seccién, cuyo objetivo es anlisis y caracterizacion de un transconductor
propuesto, se realizard el andlisis de varios transconductores hasta llegar al analisis del
transconductor propuesto. Este analisis de distorsion se realizard de una manera innovadora, y
gue nunca ha sido realizada con anterioridad. Los resultados obtenidos son igual de fidedignos
pero el calculo matematico se ve reducido, lo cual favorece el analisis y caracterizacién para las
topologias mas complejas. La caracterizacion teorica de los dispositivos se comparara con los
resultados obtenidos mediante simulacion, y con los resultados medidos experimentalmente.
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Acabado el andlisis y caracterizacion de estos dispositivos se pasara al analisis de un
multiplicador/divisor que de igual manera utilizara el terminal de bulk de forma activa.

La memoria termina con las secciones de Conclusiones y Lineas Futuras generales del TFM
donde se abordaran los aspectos mas importantes tratados a lo largo de la memoria.
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3. TRANSISTOR MOS

En esta seccion se va a explicar el funcionamiento basico de un transistor MOS. Se describiran
las diferentes regiones de operacion de este, saturacion y triodo. Las ecuaciones en gran sefial
seran expuestas, asi como el analisis en pequefia sefial y sus pardmetros mas importantes. Todos
los conceptos abordados en esta seccion serdn de gran importancia para el desarrollo de la
memoria.

La tecnologia méas usada a la hora de disefiar y fabricar circuitos integrados es CMOS,
esta tecnologia hace uso de transistores MOS (metal-oxide semiconductor), se utilizan dos tipos
de transistores complementarios, tipo “n” y tipo “p”, los tipo “n”’ conducen corriente mediante
electrones mientras que los tipo p conducen corriente usando huecos. En la figura 3.1 se muestra
una seccion transversal de un transistor MOS tipo “n”. Como puede observarse consta de cuatro
puertos, drenaje (Drain), puerta (Gate), fuente (Source) y bulk o body. Se empelan diferentes
materiales aparte de semiconductores, como son el Aluminio para establecer contacto con el
material semiconductor de la fuente y drenaje, diéxido de Silicio como material aislante, y
polisilicio altamente dopada, en la puerta, lo que permite que la fabricacion del transistor sea mas
exacta gue si se usase metal en la puerta.

Polysilicon

Metal (Al) Gate / Si0,
Source o / Drain f
/

Bulk or substrate

Figura 3.1. Seccion transversal de un transistor MOS tipo n.

En la figura 3.2 se muestran los simbolos méas utilizados para los transistores utilizados en la
tecnologia CMOS.

D[ 5 b s
6o’ G%ﬁ G._|£B G._|£B

S

a) c) d)

Figura 3.2. Simbolos de un transistores MOS, a) y ¢) corresponden a un transistor MOS tipo n,
y b) y d) a un transistor MOS tipo p.

Para los casos a) y b), los transistores MOS es representado mediante Gnicamente tres terminales,
puerta, drenaje y fuente, ya que se asume que el terminal de bulk esta conectado a la fuente, por
lo que puede obviarse. En los casos c) y d) su representacion se realizada mediante cuatro
terminales, esta vez incluyendo el terminal de bulk. Cabe resaltar dos aspectos importantes de
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estas representaciones, el primero de esos es que la puerta se representa con una separacion
respecto a los demés terminales, lo que significa que estan “aislados” practicamente, lo que se
traduce en que no circula corriente a través del terminal de puerta, por lo que su impedancia es
muy alta. El segundo aspecto es la direccion de la corriente que atraviesa el transistor, que viene
representada mediante una flecha, que en los casos a) y b) esta situada en el terminal de fuente,
mientras que en los casos ¢) y d) aparece en el terminal de bulk.

A continuacion se procede a explicar el funcionamiento de estos dispositivos, en concreto para
un transistor tipo “n”, cabe notar que el funcionamiento para un transistor tipo “p” es similar,
pero con el cambio apropiado en el signo de los voltajes aplicados. En la figura 3.3 se muestra
una seccion transversal de un transistor tipo “n”, al cual se le aplica un voltaje positivo en la
puerta, mientras que todos los demés terminales estn conectados a tierra, esto provoca que las
cargas positivas debidas a la tension positiva en la puerta atraigan cargas negativas del drenaje y
la fuente, lo cual da lugar a lo que se llama el canal, formado en este caso por electrones. Si se
sigue aumentando el voltaje aplicado en la puerta, llega un punto en el que se igualan los
electrones en el canal formado justo debajo de la compuerta a los huecos existentes en el substrato
p’, a este voltaje se le llama Voltaje Umbral (V7).

Como aproximacion se postula que no fluye la corriente entre el drenaje y la fuente
cuando en la puerta se aplica un voltaje menor que el voltaje de umbral, aungue realmente existe
una corriente de fuga.

Posteriormente se aplica un voltaje positivo al drenaje, lo que hace que la densidad de
carga no sea constante a lo largo del canal, sino que esta disminuye conforme se acerca al terminal
de drenaje. En este caso la corriente que atraviesa el canal depende claramente de la diferencia de
voltaje entre el drenaje y la fuente, Vps. Si se sigue aumentando el voltaje aplicado al terminal de
drenaje hasta que Vps=Vss-Vr el canal esta “pinched-off”, y se elimina la dependencia de la
diferencia del voltaje entre drenaje y fuente, y ahora la corriente depende principalmente en la
diferencia del voltaje entre la puerta y la fuente.

Ve == Vi,

Vg=10
Depletion region
P 9N _ ] T

Pinch-off for N aararanaananananst
Vep <Vin

Figura 3.3. Seccidn transversal con Vps>Ves-Vr.

Con esto se pueden diferenciar dos modos de operacién de un transistor MOS, la region
triodo y la region de saturacion (o Active Region), en la gréafica 3.4 se muestra la dependencia de
la corriente frente al voltaje Vps en los regiones de operacién, como puede observarse en la regién
de saturacion no existe dependencia de Vps, €n una primera aproximacion.
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Ip = _uncmﬂ[fves_vm:vn,s_@} Ip = BaCaWiy v y
L 272 2, L
Ip ‘-x“‘hxh ¥ V., constant

. Active

Triode | region
region !

A
Voseat = Vet

W
Ip = “ncoxr(VGS - Vi )Vos

Figura 3.4. Corriente frente a voltaje VDS, y las dos regiones de operacién de un transistor.
Las ecuaciones que definen la corriente para estas dos regiones son:

Triodo:

w %5
Ip = UnCox (T) [(VGS — Vr)Vps — % (3.1)

Saturacion:

ncox w
Ip = #T (7) (Vos = Vr)? 3.2)

Siendo W la movilidad de los electrones y Cox la capacitancia de la puerta
Para ambas regiones de operacién el voltaje de umbral se define como:

Ve =Vro + V(\/ZQDF — VUps — \/ZQUF) (3.3)

Donde V1o es el “zero-bias threshold”, ¢r es el potencial de Fermi y y el pardmetro
correspondiente al “body effect”, todos ellos son dependientes de la tecnologia.

Destacar que el voltaje entre el drenaje y la fuente, Vos en la region de triodo es Vps< Vgs-
Vry para la regién de saturacion Vps>Vgs-Vr.

Estas ecuaciones corresponden a la llamada “Ley Cuadratica” que es el modelo mas
extendido para describir la operacion de un transistor MOS. Al uso de estas ecuaciones para el
calculo de las corrientes que atraviesan un transistor se le conoce como andlisis en gran sefial, y
son capaces de describir con gran precision la operacion de un transistor. Sin embargo para el
calculo de parametros tales como la ganancia, impedancia de salida etc. se define el anlisis en
pequefa sefial. El analisis en pequefia sefial es usado para describir el comportamiento de un
dispositivo no lineal mediante ecuaciones lineales, se realiza linealizando alrededor del punto de
polarizacion en DC del transistor. Esta aproximacion es valida para un determinado rango de
valores cercanos a ese punto por lo que los circuitos con transistores se pueden representar por
sistemas lineales. Es de gran importancia la definicion de las transconductancias “g”, en este
analisis, la cual se define como la variacion de la corriente que atraviesa el transistor, respecto a
los voltajes involucrados en la definicion de esta corriente. En el caso de un transistor operando
en laregién de saturacion, Gnicamente existirian dos transconductacias, la de la puerta gm, y la del
bulk gb, y se definen como:
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__ 0Ip
_alp

Una vez definida la tranconductancia, se muestra en la figura 3.5 el circuito equivalente
en pequefia sefial de un transistor MOS operando en saturacion.

Vy e \/p
gmbVsB
Vgs

rdsi

Vs

gmVGs

Figura 3.5. Modelo equivalente de un transistor en saturacion en pequefia sefial.

Los pardmetros mas importantes son las fuentes de corriente controladas por voltaje.
Destacar que la transconductancia gmo, Se tiene en cuenta Unicamente cuando el terminal de body
y la fuente no estan conectados, lo que implica una diferencia de potencial entre estos dos
terminales. Cuando Vs=Vs, su diferencia de potencial es cero que al ser multiplicado por gm,, da
un aporte nulo de corriente.

En gran sefal al conectar el terminal de body con la fuente, la diferencia de potencial
entre estos es cero, por lo que Vr= Vro, sin embargo al existir una diferencia de potencial entre
estos dos terminales significa que Vr# Vro. Tiene limitaciones ya que nunca puede ser mayor la
diferencia de potencial entre los dos terminales que dos veces el potencial de Fermi. En la
ecuacioén 3.3 se aprecia como si el voltaje Vsg es mayor que dos veces el potencial de Fermi,
quedaria como resultado la raiz de un nimero negativo, lo que significa que el diodo formado por
la union n-p de la fuente y el body es polarizado en inversa hasta llegar al punto de ruptura, lo que
romperia el transistor. De igual manera si el voltaje Vsg s negativo, y se supera la tension umbral
correspondiente al diodo formado por la fuente y el terminal de body se polarizaria en directa lo
que daria lugar a una gran cantidad de corriente circulando entre esta union lo que daria lugar a
la ruptura del dispositivo igualmente.

Una de las técnicas mas usada, en el bulk-driven, consiste en aplicar un voltaje en dc a la puerta
para activar el transistor y utilizar el terminal de bulk para introducir la sefial. Como se comentd
anteriormente al utilizar el terminal de bulk de forma activa, se crea una diferencia de potencial
entre este terminal y la fuente, lo que supone que en el andlisis en pequefia sefial, exista otra fuente
de corriente controlada por voltaje, siendo este voltaje la diferencia de tension entre el terminal
de body y la fuente, Vsg. La transconductancia correspondiente tiene un valor aproximado de hasta
un orden de magnitud menor que la transconductancia de la puerta. En teoria la
transconduncitancia del transistor bulk dirven, gm», puede llegar a ser mayor que la
transconductancia de la puerta:

0Vsp  2,/2¢F-VBs

La transconductancia de un transistor bulk-driven, puede exceder gm Si:

Imb

Vgs = 2¢p — 0.25y2 =~ 0.5V

10
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De darse esta situacion se asume que existira una corriente significativa entre la union p-n del
sustrato y la fuente, por lo que debe tenerse cuidado para no quemar el dispositivo controlando el
rango de voltaje de entrada que tendra que ser muy reducido.

Otra desventaja es la capacitancia de entrada en esta topologia [4]. Considerando el caso mas
tipico de que la sefial de entrada se aplique al terminal de puerta, el ancho de banda del dispositivo
viene descrito por la frecuencia de transicion fr:

gm
—driven = ——— 3.7
fT,gate driven 2mCys ( )
Donde Cgs es la capacitancia de puerta-fuente. Para frecuencias mayores que fr, la respuesta en
frecuencia del transistor deja de ser plana, y pasa a sufrir una caida de varios dB por octava. Para
el caso de un MOSFET, bulk-driven, la frecuencia de transicion viene descrita por:

ST, buik—driven—driven = gmb (3.8)
! 21 (Cps+Cpsub)

Donde Cys es la capacitancia entre-bulk-fuente, y Cpsun, €5 la capacitancia entre el bulk y el
substrato. Sabiendo que la capacitancia Cps puede ser comparable a Cgs, ¥ que Chsub depende de
factores tales como densidad de dopado, area del substrato, area del terminal de bulk etc. se puede
llegar a una aproximacion que relaciona ambas frecuencia de transicion:

n
fT,bulk—er'ven = EfT,gate—driven (3-9)

Siendo 7, el cociente entre gmp Y gm, CON un rango de valores tipico entre 0.2 y 0.4. El ancho de
banda puede reducirse en un orden de magnitud, sin embargo tiene una dependencia clara de la
tecnologia que se use. Con tecnologias futuras que permitan un menor escalado de los circuitos,
la dependencia del Cysup con el area disminuira considerablemente, por lo que el ancho de banda
no ha de ser un inconveniente a la hora de usar esta técnica.

Asi en este TFM, se pretende dar el estado de arte de la técnica como también intentar
dar alguna nueva propuesta enfatizando tanto sus puntos fuertes como los débiles.

11
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4. ESTADO DEL ARTE

En este apartado se revisaran las aplicaciones mas resefiables que ponen en practica el uso del
terminal de bulk de forma activa. El objetivo de esta revision es el andlisis exhaustivo de estas
aplicaciones.

Unos de los dispositivos méas usados en el disefio analdgico y discreto es el amplificador
operacional, el cual tiene como caracteristicas ideales, una impedancia infinita de entrada,
ganancia infinita, impedancia nula de salida y ancho de banda infinito, pese a que esto es
imposible de conseguir de forma practica si que existen amplificadores operacionales, con
caracteristicas apropiadas. En la figura 4.1 se muestra el diagrama de bloques correspondiente al
disefio tipico de un amplificador operacional de dos etapas con compensacion en frecuencia.

N ‘ Vour

Figura 4.1 Diagrama de blogues opamp.

Las cuatro etapas mostradas en la figura 4.1 son, la etapa de entrada, etapa de ganancia, buffer de
salida y la etapa que genera la corriente de bias. A continuacion se muestra esta misma topologia
de un amplificador operacional pero a nivel de transistor, figura 4.2.

L,

VDD

i

%"J |
= —

Leuart N T
s A

~— Vs

Circuito de Bias Etapa de entrada Etapa de Ganancia Buffer de Salida

i

Figura 4.2. Etapas de un amplificador operacional.

En la figura 4.2 se muestra con mas detalle el amplificador operacional, y se muestran sus
diferentes etapas. La primera de ellas, el circuito de bias, compuesto por espejos de corriente, los
cuales se encargan de generar la corriente de polarizacion necesaria para cada etapa. La etapa de
entrada diferencial con un espejo de corriente como carga activa, una tercera etapa con un
amplificador de fuente comun y la compensacion en frecuencia mediante el condensador Cc, y
por ultimo un seguidor para conseguir una impedancia a la salida baja. Estos elementos son
utilizados habitualmente en lazo cerrado, de hecho en el disefio de amplificadores operacionales,
se tienen en cuenta este hecho para conseguir la estabilidad necesaria.

12
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Otro elemento muy arraigado en el disefio de circuitos integrados es el OTA
(Amplificador Operacional de Transconductancia), los OTAs ideales se consideran como una
fuente de corriente controlada por voltaje, con ancho de banda, impedancia de entrada y salida
infinitos. Volviendo a la figura 4.1, se observa como la etapa de entrada de un amplificador
operacional puede ser vista como un OTA, ya que es una fuente de corriente controlada por
voltaje. Esta corriente de salida se traslada a la etapa de ganancia y posteriormente a la etapa de
salida, por lo que se puede ver la idea basica de un amplificador operacional como un OTA més
una etapa de salida, para que la impedancia de salida sea baja, y se realice la conversion a voltaje.

Los OTAs pueden ser usados en lazo cerrado o lazo abierto, dependiendo de la aplicacion
que se vaya a llevar acabo. En la figura 4.3 se muestra el simbolo de un OTA, y su modelo
equivalente respectivamente.

Vin+
Vin+ [

lout

lout
Vin- gmVin
Vin-
‘_

Figura 4.3. Simbolos OTA.

La principal limitacion de los OTAs es su rango dindmico, ya que si la sefial de entrada
es muy grande se produce mucha distorsion. Existe una investigacion abierta al respecto, para
mejorar el rango dindmico de entrada de estos dispositivos [5-21]. EI OTA mas sencillo es el
utilizado para la etapa de entrada del amplificador operacional en la figura 4.1, su rango dindmico
de entrada es muy bajo ya que para sefiales de entrada por encima de 0.5 V, la distorsién arménica
empieza a ser notable. Existen varios OTAs, asi como técnicas para mejorar este rango dindmico,
y es aqui donde el uso del terminal de bulk de forma activa puede ser una solucién a estos
problemas.

A continuacion se exponen varios circuitos donde se ha utilizado el terminal de bulk de
forma activa [22], se empezara por etapas del amplificador operacional siguiendo el orden de
polarizacién, par diferencial, etapas de salida y compensacion. Posteriormente se tratara con los
OTAs vy las diferentes formas de obtener mejor linealidad. Por ultimo un nuevo OTA sera
propuesto y se mostrarda como mediante el uso del terminal de bulk se puede mejorar las
prestaciones de este.

4.1 CIRCUITOS DE POLARIZACION

Una de las etapas presentes en todo tipo de circuito anal6gico es la de bias, formada por espejos
de corriente, que son los encargados de proporcionar la corriente necesaria a cada etapa del
circuito. Existen numerosas topologias de espejos de corriente, sin embargo de nuevo se puede
utilizar el bulk para mejorar las prestaciones de estos espejos de corriente. Uno de los espejos de
corriente méas usados en la actualidad es el HSC-CM (High-Swing Cascode Current Mirror), su
topologia es mostrada en la figura 4.4. El BE-HSC (Body Enhaced High Swing Cascode) se
muestra en la figura 4.5, su topologia es idéntica al HSC pero se introduce un amplificador
diferencial, que sensa los voltajes de drenaje de M1y M y ajusta los voltajes en el terminal de
body en los transistores Ms-M.. La estructura del amplificador diferencial se muestra en la figura
4.6. Las caracteristicas son similares entre el HSC y BE-HSC salvo que aumenta la resistencia de
salida:

13
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Ro-nsc = w -
d29da

Ima(RAx+X+1)

Ro-pensc = 4g—X 2
d29da

R o __ (4.3)

gd3gdz(1+m)

Donde Ay X son :
4= _gms (4.4)
9detJds
¥ Imba (4.5)
Ima

Evaluando las expresiones (4.1-3) con valores tipicos de transconductancias, se obtiene una
resistencia de salida mucho mayor para el espejo de corriente BE-HSC.

VDD
Mi1 | | M2
I I
M1 | | M1
I o I
Ve
Iin lout

Figura 4.4. HSC-CM (High-Swing Cascode Current Mirror)

VDD
e I
A

M3 Ma +

| —

-

Ve

Iiv lout

Figura 4.5. BEHSC-CM (Body Enhaced High-Swing Cascode Current Mirror)
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VDD

H_{Ms

Vewmrs

\ 4

A

Vaias M9

VSS

Figura 4.6. Amplificador diferencial

Otra topologia usando el terminal de body de forma activa para implementar espejos de
corriente es RBD (Regulated Body-Driven), se muestra en la figura 4.7.

VDD

M }_1_{
¢ M7 lout
Vs

Figura 4.7. RBD (Regulated Body-Driven)

4.2 MINIMA ALIMENTACION EN UNA ETAPA DIFERENCIAL

El par diferencial mostrado en la en la figura 4.8 puede ser usado como OTA y como entrada de
un amplificador operacional. Es un par diferencial al cual se le ha quitado la corriente de bias, y
se han afiadido las resistencias Rcm que proporcionan control sobre el voltaje de modo comun a
la salida. Cabe notar que los transistores M..., esta conectados como diodo para entrada de modo
comun.
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VDD

Vine | Mia Maib | Vi

Y
A

Vour- Vour+
AT

Rem Rem

v L

VSS

Figura 4.8. Par diferencial con control de modo comun.

Asumiendo en primer lugar que el voltaje del terminal de body en los transistores M1, y
M, s constante se obtienen las siguientes ganancias para modo comun y diferencial.

_ Vout ~ 1
Adm s ~ __gmlRCM (4-6)
Vm,dm 2
_ Vour _ 9m1
Ao = 28 = - Im1 4.7)
incm gm;

Debido a la inexistencia de corriente de bias en la cola, se reduce la alimentacién en un
voltaje de saturacion. A costa de esto la corriente en reposo depende de la temperatura, voltaje de
alimentacion, y variaciones en el modo comun de entrada. Esto se traduce en que si esta etapa
fuera a ser usada como etapa de entrada en un amplificador operacional, cuyas principales
caracteristicas son la ganancia, ancho de banda...estarian mal controladas.

Para solucionar estos problemas se utiliza la terminal de body en los transistores Mia.s. El
voltaje Vy, de estos seré controlado mediante el circuito mostrado en la figura 4.9.

VDD

Vb

Vine | R Miar T Mibr | VN

A

\

IsrR

VSS

Figura 4.9. Circuito de control de Vb.

Mzar-Mubr SON réplicas de los transistores Mia.b, como en el caso anterior el amplificador
A tiene conectada su entrada negativa a tierra analdgica, lo que fuerza a los drenajes de ambos
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transistores a ese mismo voltaje modificando el voltaje Vy,, ademas la corriente que atraviesa cada
transistor es lgr/2.

Muaby sus réplicas tiene el mismo Ves y Vs por lo que la corriente en el par diferencial
original estara forzada a ser un maltiplo de Igr.

Con este circuito complementario la ganancia de modo diferencial es aproximadamente
igual a (4.6), sin embargo la ganancia de modo comdn ahora viene dada por:

Vout _ _gml(1 + ZAgmblrrBR) - ZAgmlrgmblrrBR

A =
o Vin,cm gmz(l + 2Agmb1rrBR)

— Imi + Imi19mbir —9mirdmbi (4 8)
(1+2A9mb1rTBR)Im2 Imbir9mz .

Siendo A, la ganancia del amplificador y rgr la resistencia de salida del generador de
corriente. Suponiendo que las dimensiones de los transistores Miab ¥ Miaror SON las mismas,
Om1rgmb1=0m1gmb1r, POr lo que la ganancia de modo comin se reduce en un factor de 2Agmoirer
respecto a (4.7).

Las técnicas que implican el uso del terminal de bulk de forma activa no se reducen
Unicamente a su aplicacién en OTAs o etapas de entrada de amplificadores, sino que puede
aplicarse a varias posibles etapas, como una etapa de ganancia. A continuacion se explica como
puede aprovecharse el terminal de bulk para solventar alguno de los problemas que las etapas de
ganancia implican.

4.3 BODY DRIVEN GAIN BOOSTING

La ganancia de voltaje intrinseca de un transistor MOS en tecnologias casi nanométricas se ve
desafortunadamente reducida. Al aumentar la dimension del canal L para asi aumentar la
resistencia de salida del propio transistor tiene como consecuencia una reduccion en el ancho de
banda de este. Un posible remedio es usar amplificador con varias etapas en cascada, mediante
etapas de ganancia de bajo voltaje. El requerimiento de minima alimentacion puede mantenerse,
y la ganancia aumenta, sin embargo un amplificador con mas de dos etapas de ganancias se vuelve
inestable por lo que necesita corregirse su ancho de banda.

Una técnica para aumentar la ganancia y no tener que reducir el ancho de banda
considerablemente es poner los transistores en cascodo, sin embargo esto conlleva un aumento en
la alimentacion, por lo que varias variantes de estas técnicas han sido propuestas.

A continuacion se presenta el amplificador “gain boosted” en la figura 4.10. El transistor
M es un amplificador de fuente comun, y M el transistor en cascodo siendo M3 la etapa auxiliar
de “boosting”. Las dos fuentes de corriente, la y Im han de ser implementadas para este tipo de
aplicacion sino la ganancia se veria afectada.
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VDD

g; Im é% la

v j}i
4{& v

VIN.—{E .

VSS

Figura 4.10. Amplificador “gain-boosted” .

Para calcular la ganancia de este sistema se recurre a un analisis en pequefia sefial, y se
obtiene que la ganancia total es igual a:

A = —gmi19m29m3taiTaz2"o3 (4.9)

Siendo el roz la resistencia total en el drenaje del transistor Ms, y gmsros el factor que aporta
el transistor M.

Es facil ver que en este circuito la minima alimentacién necesaria es 2V1+3Vpssat, por 1o
que es dificil alcanzar alimentaciones por debajo de 1V, ni siquiera suponiendo voltajes de umbral
de 0.3 V. Para bajar la alimentacion se utiliza el terminal de bulk de forma activa, y se muestra
en la figura 4.11. El circuito es similar al de la figura 3.6 Unicamente que el transistor M3 utiliza
el bulk como entrada y la puerta de forma pasiva, manteniéndola a un voltaje constante Virepi.

VDD

o

—I }_Vl\irepl
—
M2

Vin ._{ [: "

VSS

Figura 4.11. Amplificador “gain-boosted” con baja alimentacion.

Al igual que en el circuito anterior se recurre a un analisis en pequefia sefial del circuito
para averiguar su ganancia, y el resultado es este:

A = —9m19m29mp3Ta1Taz2"o3 (4.10)
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El Unico cambio es el de gmps siendo la transconductancia de body-fuente, que es
tipicamente un orden de magnitud menor que gms, la transconductancia de compuerta-fuente.

La alimentacion minima necesaria con esta topologia es igual a V++3Vpssa;, se disminuye
un voltaje de umbral aunque se pierde ganancia, debido a que la ganancia en la etapa de boostting
proporcionada por Ms es dependiente de gmpz Y NO de gms.

VDD

@ Im é% la

oy [—

VBias

| —e

_I VNrepl
—
M2

vin 4‘ l: "

VSS

Figura 4.12. Amplificador “gain-boosted” con dos transistores en cascodo.

A este Gltimo circuito se puede afiadir otra simple modificacion mostrada en la figura
4.12. Se implementa M4 como un transistor en cascodo lo que aumenta la alimentacion en un Vr,
ademas la corriente de bias, la, ha de ser implementada teniendo en cuenta eso, sin embargo la
expresion de la ganancia obtenida con un andlisis en pequefia sefial es de esta forma:

A = —gmi19m29mb3ImataitazVazVoa (4.11)

De esta manera la ganancia aumenta adquiriendo dependencia de la transconductancia de
M, y la resistencia total vista en su drenaje.

4.4 CONTROL DE LA CORRIENTE EN REPOSO DE UNA ETAPA DE
SALIDA DE CLASE AB

Se considera el amplificador operacional Miller de dos etapas, mostrado en la figura 4.13. Esta
formado por una etapa de entrada que consta de un par diferencial (M1-M) el cual se sirve de la
corriente de bias proporcionada por My, y Ms-M4 que forman un espejo de corriente a su vez
funcionando como carga. La siguiente etapa esta formada por Msy Ms siendo estos transistores
de tipo n y p respectivamente. Sus puertas estan conectadas directamente a la salida de la primera
etapa, al igual que el condensador de compensacion frecuencial Ce, esto permite una operacion
de tipo AB a la salida, ya que la m&xima de corriente alcanzable en las transiciones negativa y
positiva es independiente de la corriente en reposo de los transistores Ms y Ms, pero estad
determinada por el maximo y minimo voltaje a la salida de la primera etapa y por las dimensiones
de estos. La principal desventaja de este circuito es la mala definicidn en la etapa de salida de la
corriente en reposo, ya que depende fuertemente de las dimensiones correctamente disefiadas de
Ms y Me, ya que poseen diferente tipo de canal, del voltaje en reposo proporcionada por la primera
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etapa y de los voltajes de alimentacion, lo que impide el correcto disefio de esta corriente. Sin
embargo utilizando la técnica de “body-biasing” se puede usar el terminal de body del transistor
Ms para contralar esta corriente. El circuito que permite controlar esta corriente se muestra en la
figura 4.14.

Figura 4.13. Amplificador operacional Miller de dos etapas.

o

VDD

M3r

Vss

Figura 4.14. Circuito de control de corriente.

Los transistores Mz, y Ms; son una réplica de M3 y Ms y la corriente IB es la mitad de la
corriente proporcionada por M7, ademas se asume que la corriente deseada para alimentar a Ms y
Ms es N veces IB, lo que se traduce en que las dimensiones de Me han de ser N veces las de Ms-
M., de otra manera debido a las diferencias de corrientes se produciria un offset no deseado. Como
resultado el voltaje Vgs de Ms y Ms; es el mismo, destacar que el amplificador a que la corriente
que atraviesa Ms, sea igual a N IB ya que la entrada negativa esta conectada a tierra analégica
(VootVss)/2, por lo tanto el drenaje de Ms, se forzard a tierra analdégica modificando su voltaje
en V. Este mismo voltaje Vy es utilizado para controlar el terminal de body de Ms que tiene la
misma corriente en reposo que Ms,

4.5 MEJORA DE LA LINEALIDAD EN UN TRANSCONDUCTOR

Con la linealidad se hace referencia a la distorsion arménica total (Total Harmonic
Distortion THD) que es su forma natural de medirlo. Como se ha comentado en secciones
anteriores un transistor es un dispositivo no lineal, por lo que la conversidn de voltaje a corriente
en estos dispositivos no es lineal. Esta no linealidad se traduce en que en la corriente generada
por el transistor aparecen componentes frecuenciales inexistentes en el voltaje de entrada que
provocan la deformacion de la forma de onda original. Para la obtencién de la THD, se asume
una entrada de voltaje sinusoidal haciendo una anélisis en el dominio frecuencial se analizan las
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amplitudes de las componentes superiores a la frecuencia fundamental del voltaje de entrada
causadas por la no linealidad del dispositivo.

La linealidad en transconductores usados en filtros de tiempo continuo, o de etapas de
entrada en un amplificador operacional, es uno de los aspectos mas criticos y es por eso por lo
que varios transconductores han sido propuestos a lo largo del tiempo, sin embargo una de las
técnicas més usadas a la hora de disefiar un transconductor es la degeneracion resistiva de fuente,
tal y como se muestra en la figura 4.15. Con esta técnica la linealidad depende practicamente de
las propiedades lineales de una resistencia y de los buffer hechos con transistores.

VvDD
Ip1 Ip2
Vin- Vin+
M1 M2
RDEG
I8 Is
VSS

Figura 4.15. Transconductor con degeneracion de fuente.

De nuevo se puede utilizar el termial de body de forma activa para mejorar la linealidad
de este transconductor [23], la topologia se muestra en la figura 4.16. Los voltajes de control
conectados al terminal de body de cada uno de los transistores del par principal M1,M; se obtienen
mediante un par diferencial replicado en el cual la resistencia degenerativa de divide en tres
resistencias. La condicion que ha de tener este par diferencial replicado es un escalado, tanto es
sus dimensiones como en las resistencias de degeneracion, siendo, m=(W/L)1/(W/L)3 y mRpec=
Ra+2R1.

VDD

Vin- Vin+

AN

Figura 4.16. Transconductor usando el terminal de body de forma activa.
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Con esta técnica se pueden conseguir mejoras en la distorsion arménica total de hasta
aproximadamente 10 dB en el mejor de los casos, sin pérdidas apreciables en el ancho de banda
del transconductor.

Ha sido publicado recientemente otro articulo [24] en el que basandose en el
transconductor de la figura 4.15, y utilizando el terminal de body de los transistores se consigue
una mejora significativa en la THD de este. El transconductor se muestra en la figura 4.17.

VDD

Ip1 Ip2
M1 Vv Mz

Vin- | | Vin+

RpEG
IB IB

VSS

Figura 4.17. Transconductor usando el terminal de bulk de forma activa.

Para probar la mejora de linealidad de este transconductor se recurre a un analisis en
pequefia sefial de los transconductores de las figuras 4.15 y 4.17, y se obtienen las siguientes
transconductancias:

_ Imi1
Gmr = T B (4.12)
Gmpp = ———— (4.13)

(1+(@2n-1)gm1R)

Siendo Gnr la transconductancia del circuito mostrado en la figura 3.17 y Gmrs la del
mostrado en la figura 3.17. El término “n” se define como el “slope factor” y toma valores entre
1.1y 1.6, por lo que la transconductancia Gnre €5 menor que Gnr Y por tanto mejora su linealidad.
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5. TRANSCONDUCTORES (usando técnicas bulk-driven)

Como consecucién de un estudio exhaustivo del estado del arte sobre las diferentes aplicaciones
en las que puede usarse de manera satisfactoria el terminal de body de un transistor MOS, se
procede a aplicar las técnicas comentadas en el disefio de OTAs, primeramente para el aumento
de linealidad y posteriormente para realizar bloques no lineales. Esto consta de varias partes, en
la primera de ellas se procede a explicar un modelo de caracterizacion de un transistor MOS,
diferente al comunmente usado, ya que serd beneficioso para ciertos analisis que implican
topologias mas complejas. El siguiente paso es explicar la técnica utilizada para el calculo de la
distorsion producida por los transcondcutores. Posteriormente se pasard al analisis y
caracterizacién de varios transconductores hasta llegar a un transconductor propuesto y nuevo
gue mejorard la linealidad gracias al uso del terminal de bulk de forma activa. Para acabar se
mostrard otro circuito, en este caso un multiplicador/divisor que de igual manera usara el terminal
de bulk de forma activa usando una estructura novedosa.

5.1 MODELO ALTERNATIVO DE UN TRANSISTOR MOS (ALL
REGION MODEL)

En la actualidad existen diversos modelos que describen con mayor o menor precision la corriente
que atraviesa un transistor. Como se ha comentado en capitulos anteriores el mas usado es la “Ley
Cuadratica”, sin embargo implica una gran complejidad matematica en cuanto el terminal de
bulk es usado de forma activa. Es por eso por lo que se estudié otro modelo en el cual se
describiesen las corrientes que atraviesan un transistor de manera fidedigna y a su vez que el uso
del terminal de bulk de forma activa no introdujese gran complejidad matematica.

Es un modelo derivado del modelo EKV [25], llamado All Region Model [26]. La principal
caracteristica es que a excepcion de la Ley Cuadratica explota la simetria inherente del transistor
referenciando todos los voltajes al terminal de bulk, tal y como se muestra en la figura 5.1.1. En
este modelo la inversion de carga es controlada por Vp-Ven, donde Ve es el voltaje del canal
definido como la diferencia de los potenciales de Fermi entre las portadoras, V, es el llamado
pinch-off voltage, y se define como el valor particular de V¢ para el cual la inversion de carga en
el canal es cero para un determinado voltaje aplicado en la puerta. Este Gltimo depende
Gnicamente del voltaje en la puerta y puede ser interpretado como el efecto equivalente del voltaje
aplicado en la puerta referido al canal.

El modelo persigue una mejor definicion de las corrientes en disefios microelectronicos de bajo
voltaje, ya que la Ley Cuadratica no ofrece tanta precision para este tipo de disefios.

aﬁl

B

S
Vs l
L

Figura 5.1.1. Voltajes en un transistor MOS.
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Si se asume que el substrato ha sido dopado uniformemente se puede definir la corriente que
atraviesa el transistor como la diferencia entre dos corrientes (forward y reverse). EI modelo
obtiene las ecuaciones correspondientes para una operacion en inversién débil, y las
correspondientes a una operacion en inversion fuerte, y posteriormente interpola ambas
ecuaciones para obtener una definicion que satisfaga las tres posibles operaciones, débil,
moderada y fuerte. Las ecuaciones que describen la corriente:

ID :IF_IR (511)

B 2
Ipry = m (VGB — nVsp(p) — VTO) (5.1.2)
Siendo P=pxCox(W/L), y n el slope factor [27].

En el caso de que el transistor operase en saturacion:
Vep—V
Vpp = 210 (5.1.3)

Por lo que la corriente Ir se haria cero y solo existiria corriente Ir.

Este modelo también comparte muchas similitudes con la Ley Cuadratica, de hecho las formulas
descritas en la Ley Cuadratica se pueden obtener a partir de las expuestas anteriormente,
Unicamente en el caso de que el terminal de body esté conectado a la fuente.

Las ecuaciones expuestas serian las correspondientes a un andlisis en gran sefial, sin embargo
existe un andlisis en pequefa sefial para este modelo, el cual es de gran utilidad. A diferencia de
la Ley Cuadratica, en este modelo se describen cuatro transconductancias [28-29], una por cada
terminal del transistor, a continuacion se definen:

Img = ;’%; (5.1.4)
Ims = —217‘; (5.1.5)
ma = :% (5.1.6)
Gmb = E%DB (5.1.7)

Ademas pueden ser relacionadas de dos maneras:
Img T IGma + Gmb = Ims (5.1.8)
Gmg =T (5.1.9)

El circuito equivalente en pequefia sefial para un transistor en saturacion se muestra en la figura
5.1.2.

24



Gonzalo Thomas Erviti Master en Comunicaciones

Vg e \/p
gmsVs
Vgs
T gmgVG

gmbVB

Vs

Figura 5.1.2. Modelo en pequefia sefial de un transistor en saturacion.

Gracias a estas definiciones de las tranconductancias y al modelo equivalente en pequefia sefial
de un transistor descrito por este modelo, los calculos pueden simplificarse y obtener resultados
mas claros, para variables que puedan ser descritas mediante un analisis en pequefa sefial y hechas
a mano.

El estudio de este modelo es justificado ya que, como se ha comentado con anterioridad, trata al
transistor como un dispositivo simétrico, lo que es favorable para el calculo de parametros, ya
sea en pequefia o gran sefial, de topologias que usan el terminal de body de forma activa.

5.2 ANALISIS DE DISTORSION

Cuando se esta disefiando OTAs una caracteristica importante es saber que tan lineal se comporta,
asi una técnica para medir esta cualidad se encuentra en el analisis de distorsion que se introduce
en esta seccion. El objetivo de esta seccion es exponer la técnica usada para realizar los calculos
tedricos de distorsion armonica que producen los transconductores para poder compararlos y
saber las técnicas mas convenientes. Algunos de estos transconductores tienen una topologia
compleja de analizar, ya que cuentan con transistores en cascodo que operan en la regién de triodo
y en laregion de saturacion, ademas de utilizar el bulk de forma activa, lo que resulta en resolucién
de ecuaciones simbolicas implicitas y que proporcionan poca informacién al disefiador. Para
mejorar la resolucion de las ecuaciones implicitas se propondrd un método alternativo para
calcular los coeficientes de la series de Taylor como se vera méas adelante.

Para realizar el analisis de distorsion se utilizado tipicamente un desarrollo en Series de Taylor
[30-42] lo que proporciona una buena aproximacion para el cdlculo de distorsiones armonicas de
diferente orden y en consecuencia la distorsién arménica total. Las series de Taylor se definen de
la siguiente manera para una funcion no lineal f(x):

£ = T 0 (- 0 521)

El célculo diferencial de las Series de Taylor, se ha de efectuar respecto a un punto de referencia,
“a”, de la funcion, siendo f™ es la derivada n-esima. El primer término que se obtiene en el
desarrollo es una constante (f(a)), el siguiente de grado uno, equivale a una recta tangente a la

funcidn a aproximar en el punto “a”, y sucesivamente la funcién se aproxima mediante parabolas
de grado creciente.

Un punto importante a considerar cuando se usan las series de potencia es su radio de
convergencia para saber hasta cuando es valida la aproximacién, asi segun el teorema de Cauchy-
Hadamard, para cada serie de potencias de tipo:

Y=o an(x — ag)" (5.2.2)
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Se da uno, y Unicamente unos de estos tres casos:

1. Laserie s6lo converge para X=a,.

2. La serie converge absolutamente para todo x € C.

3. Existe un numero p>0 tal que para |x-ao|<p la serie converge absolutamente y para |x-
ao|> p la serie diverge.

Segun el teorema se da Unicamente uno de los tres casos, a continuacién se tomara como ejemplo
una funcion bésica, a partir de la cual se definirdn conceptos que mas tarde se utilizaran.

Conviene destacar conceptos como el circulo de convergencia, que se corresponde al rango de
valores de la funcién para los cuales el polinomio obtenido mediante el desarrollo en series de
Taylor de la funcidn, realizan una buena aproximacién. Por ejemplo en el caso del céalculo de la
funcion seno, el circulo de convergencia seria un periodo completo de este, fuera de este periodo
los valores que se obtienen de los términos del polinomio se alejan de la funcién seno. Existen
funciones como la raiz cuadrada que tienen un dominio restringido, Unicamente valores positivos.
Tomando el ejemplo de la funcién:

f(x)=+v1+x (5.2.3)

El dominio de esta funcién es D= (-1,+o0), si se aproxima esta funcion mediante los polinomios
de Taylor, evaluados para x=0, Gnicamente se obtendra una aproximacion valida dentro del rango
de valores x= (-1,1). Esto se debe a que el radio del circulo de convergencia viene marcando por
el punto donde se evalla la funcion, x=0, hasta el punto que empieza el dominio de la funcién,
x=-1. Notar que siempre que se da el tercer caso en el teorema de Cauchy-Hadamard, el nimero
p equivale al radio de convergencia de la serie, siendo el circulo el descrito por su centro el punto
ao, y de radio p.

El objetivo final es el célculo de la distorsion armonica utilizando las series de Taylor.
Comunmente se ha definido las distorsiones armdnicas de diferente orden con expresiones que
facilitan su calculo. El orden de la distorsién armonica viene dado por el nimero de arménico al
que se refiere, siendo asi la distorsion de tercer orden la correspondiente al armonico de tercer
orden. De esta manera atendiendo a las siguientes identidades trigonométricas:

1+cos 26
2

cos?6 = (5.2.4)

3 cosfB+cos 36
4

cos®0 = (5.2.5)
Se observa como el término de coseno al cuadrado tiene una componente equivalente al segundo
armonico, y de igual manera el término coseno al cubo tiene una componente del tercer arménico.
La distorsion armonica se define como la relacion entre la variaciéon producida en un armoénico
entre el fundamental. De esta manera se pueden obtener expresiones que determinan las
distorsiones armonicas de diferente orden, atendiendo a las identidades trigonométricas
correspondientes. Asi, se definen la distorsion arménica de segundo y tercer orden como:

HD2 =>%% (5.2.6)
ag

HD3 = 1% x2 (5.2.7)
4((1

Siendo ay el término que multiplica en la serie a X?, correspondiente al segundo arménico, o3 el
término que multiplica en la serie a X3, correspondiente al tercer arménico, y o1 el termino en la
serie que multiplica a X, correspondiente al fundamental. El término de ¥ viene dado por la
identidad trigonométrica cos®0, y el término %2 viene dado por la identidad trigonométrica del
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5.2.1 DISTORSION EN TRANSCONDUCTORES

En el caso que incumbe, el calculo de la distorsion armonica de un transconductor, la funcién a
desarrollar, se describe perfectamente mediante las curvas V-1. En la figura 5.2.1.1 se muestra una
curva V-I, estas curvas son la representacion gréafica de la funcion que describe el comportamiento
de un transconductor.

100 4 TS S T—

5O v S S S

lout (UA)

S T P—— S——

Differential Input Voltage (V)
Figura 5.2.1.1. Curva V-I de un transconductor.

En este caso la variable x corresponderia a Vin, Yy si se evallan los términos obtenidos en el
desarrollo de la serie en el punto Vin=0, l.=lg, el primer término de la serie seria cero, el segundo
término seria la recta tangente a la curva V-1, en el punto Vin=0, lo que corresponde a la
transconductancia, y posteriormente esta curva sera aproximada mediante parabolas de grado
creciente, segun el término del desarrollo de la serie. Esta funcion tiene un dominio restringido
igualmente, y este dominio viene dado por el rango dindmico del transconductor. Cuando se
alcanza el punto méximo de corriente y esta es independiente del voltaje de entrada aplicado, es
decir no incrementa su valor con el voltaje de entrada, se alcanza el maximo del rango dindmico.
Para valores superiores a este voltaje la funcion es forzada a resolverse con nimeros complejos,
lo que indica una singularidad de la funcion en este punto. Recurriendo a la definicion de circulo
de convergencia de la funcién, y aplicando el teorema de Cauchy-Hadamard, al evaluar las series
de Taylor obtenidas de esta funcién V-I, el circulo de convergencia viene descrito por las
singularidades de los extremos de la funcion, cuando las series son evaluadas en el punto Vin=0,
l.=Ig. Para demostrar la aplicacion de este teorema al caso que concierne se expone la figura
5.2.1.2:
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-2,0 -1,5 -1,0 -0,5 0,0 0,5 1,0 1,5 2,0

Differential Input Voltage (V)
Figura 5.2.1.2. Aproximacién a la curva V-l mediante Series de Taylor.

En la figura 5.2.1.2 se aprecia como el rango dinamico del transconductor equivale a (-1,1) V. La
primera aproximacién mediante las series de Taylor, es el término constante, que en este caso
equivale a cero. La siguiente aproximacion es la recta tangente al punto en el que se ha evaluado
la funcion, Viy=0, equivalente a la transconductancia. Posteriormente se suman las aproximacion
parabélicas de grado tres y cinco, y tal y como se aprecia se cumple el teorema de Cauchy-
Hadamard, ya que las aproximaciones son buenas hasta que se llega a las singularidades en los
extremos de la funcion.

Puede existir una problematica a la hora de aplicar estas series para el calculo de la distorsion
armonicay es la complejidad matematica de la funcion. Para poder utilizar estas series se requiere
despejar de la funcion la diferencia de corrientes, lour, del voltaje de entrada, Vi, quedando
finalmente una expresién de este tipo:

loyr = f(Vin) (5.2.1.1)

Al obtener este caso se aplicarian el desarrollo en series de la funcién, f(Vin), y se obtendria
directamente los coeficientes para el célculo de la distorsion armonica. Sin embargo pueden darse
casos que la relacion lour vs Vi es implicita, por lo que el uso de las series de Taylor como se
describid anteriormente queda descartado, sin embargo se pueden utilizar las series de Taylor
formuladas de forma alternativa [43]. En este caso la funcion que se obtendria se puede convertir
en:

F(x,y) =0 (5.2.1.2)

Donde y=g(x), es decir una funcién de la variable x. Si se cambia x e y, por Vi€ lour, €s posible
obtener las series de Taylor de una funcién implicita, viniendo estas descritas por:

Yo + Z;‘?’zl—p"(’fj'y“) xk (5.2.1.3)
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, ey
g =—-F—=F (5.2.1.4)
@(x,y)
" OF, OF;
g"(x)=—=(xy)+ a—;(x, YF (x,y) =F, (5.2.1.5)
122 OF. OF.
9" ) =3y + 3 (R y) = F (5.2.1.6)

Al igual que en las series de Taylor es necesario definir un punto alrededor de cual se realizara la
aproximacién en este caso es necesario tener definidos dos valores X € yo. Con el uso de las series
de Taylor de funciones implicitas es posible realizar un célculo de distorsion de una manera menos
compleja desde el punto de vista matematico, y sera el procedimiento que se seguira para realizar
el analisis de distorsion. Debido a la imposibilidad de separar en la ecuacion a desarrollar las
variables lout ¥ Vin, e decide realizar los célculos para la corriente de una rama, por ejemplo ..
Este procedimiento no afecta de ninguna manera al resultado final, ya que es equivalente al
célculo de la serie usando lour. Esto se debe a que lour=la-1y, por lo que a priori seria necesario
el calculo de las series para la corriente 1, y posteriormente para la corriente l,. Sin embargo las
series gue se obtiene son idénticas, teniendo estas como Unica diferencia el signo de los términos,
los términos pares tiene el mismo signo y mismo valor, y los términos impares tienen el mismo
valor pero signo cambiado, por lo que al realizar la resta entre ambas series para obtener la serie
correspondiente a lour, los términos pares se restan y se eliminan, mientras que los términos
impares se suman. Notar que esto Unicamente pasa cuando existe un matching perfecto entre los
transistores, es decir cuando las dimensiones, y caracteristicas de los transistores en ambas ramas
son identicas.

5.3 ANALISIS DE LOS TRANSCONDUCTORES

En esta seccion se pasa a analizar la THD de varios transconductores, con diferentes topologias.

Figura 5.3.1. Transconductores a analizar.
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En la figura anterior se muestran los diferentes transconductores a analizar. El primero de ellos,
figura 5.3.1 a) es el par diferencial que consta Unicamente de dos transistores operando en
saturacién. En la figura 5.3.1 b) se muestra el par diferencial con degeneracién de fuente, en este
caso al introducir una resistencia se mejora la linealidad ya que esta recae sobre las propiedades
lienales de esta. La figura 5.3.1 ¢) muestra un par diferencial con degeneracion de fuente y ademas
este utiliza los terminales de bulk de forma activa para mejorar la linealidad. Los dos Gltimos
figura 5.3.1 d) y e) son transocnductores los cuales utilizan transistores en cascodo para mejorar
la linealidad, aparte de degeneracion resistiva de fuente. EI transconductor propuesto corresponde
a la figura 5.3.1 e) el cual utiliza ademas los terminales de bulk de forma activa para lograr una
mejor linealidad.

Todos ellos excepto el ultimo han sido propuestos con anterioridad y testeados. Se realizaran
graficas comparativas que prueban la validez de los resultados tedricos obtenidos, mediante la
comparacion de estos con resultados simulados y tedricos frente a los experimentales.

En todos los transconductores a analizar se seguird el mismo procedimiento. En primer lugar se
calculard su transconductancia efectiva utilizando el All Region Model, y posteriormente se
realizara el analisis de distorsion armonica. Para el analisis de distorsion armonica, en todos los
casos se calculara una funcion del tipo F(15,Vin). Destacar que debido a la complejidad de los
célculos para el anélisis de distorsion armonica, estos se llevaron a cabo utilizando la herramienta
de MATLAB, MATLAB Mathematicts Toolbox. Los desarrollos de las series no seran expuestos
debido a la longitud de estos, sin embargo se agregan los listados de Matlab.

Con el fin de llevar a cabo un estudio mas exhaustivo de diferentes transconductores, y comprobar
la técnica que se usara en el célculo de distorsion, se realizaron los analisis de distorsion y se
calculd la tansconductancia para diferentes transconductores. EI modelo introducido, All Region
Model, serd muy util para el calculo de transconductancias, ya que se simplifica el circuito
equivalente en pequefia sefial. El analisis de distorsion se realizard con ambos modelos, Ley
Cuadratica y All Region Model, en todos los transconductores. Estos resultados tedricos seran
posteriormente comparados con los resultados obtenidos mediante simulacién, se utilizara el
programa Cadence el cual utiliza el simulador Spectre basado en el modelo BSIM. Para esta
simulaciones se ha utilizado una libreria con una tecnologia de 0.5um. Para finalizar los resultados
simulados y tedricos seran contrastados con resultados experimentales. Los resultados tedricos se
obtendran con datos propios de la tecnologia de 0.5 pum.

Destacar que el calculo de la distorsion armoénica se realizada aproximando la THD mediante la
distorsion arménica de tercer orden, aunque el procedimiento para el calculo de los diferentes
términos de las distorsion armdnica es semejante al utilizado.

5.3.1 PAR DIFERENCIAL

Un par diferencial esta formado por dos transistores enfrentados, y por una fuente de corriente.
En la figura 5.3.2 se muestra la topologia de este circuito. Puede ser usado como un OTA o0 como
una etapa de entrada a un amplificador operacional. Su caracteristica mas relevante es el bajo
rango dinamico de este, asi como su baja linealidad, y es poco usado en el disefio de circuitos
integrados, aunque su principal uso es de tipo didactico.
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VDD

Vin- Vin+
M1 Mi
— ¢
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VSS

Figura 5.3.2. Par diferencial

Ambos transistores estan en saturacién, enfrentados entre si, y sus fuentes comparten el mismo
nodo. Para el calculo de su transconductancia se recurriria a un modelo en pequefia sefial, que en
este caso no es necesario ya que la transconductancia de los transistores es gm, y en este caso el
calculo exacto de la transconductancia puede realizarse de manera sencilla mediante su
definicion:

alp

w
Im = Wes = UnCox (T) (VGS - VT) (5.3.1)

El siguiente paso es caracterizar la distorsién arménica del dispositivo, para ello e empezara con
la Ley cuadrética, usando la ecuacion (3.2) que describe la corriente para un transistor en
saturacién, se pueden escribir los voltajes Vesi-2:

21,

Vesi= |75 +Vr (5.3.2)
Vesz = % + Vr (5.3.3)

Las corrientes la e Ib se pueden relacionar con la corriente de bias de esta manera:
I, +1, =2IB (5.3.4)

La ecuacion de tipo F(x,y)=0, que se usara a la hora de aplicar las series de Taylor de estas funcion
implicita es:

Ves1 = Ves2 = Vin =10 (5.3.5)

Se desarrollan las series de Taylor de la funcion implicita (5.3.5), y se evalGan para el punto
Vin=0, la=IB. Posteriormente se aplica la ecuacion que describe la componente de distorsion de
tercer orden.

8
HD3 = V3 (5.3.6)

Esta expresion de la distorsién armonica de tercer orden se corresponde con la expresion obtenida
mediante las series de MaClaurin, para este mismo par diferencial, por lo que se demuestra la
validez del método aplicado para el analisis de distorsion.
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El andlisis realizado para la Ley Cuadrética se repite utilizando el All Region Model, utilizando la
ecuacion (5.1.2), sabiendo que los transistores estan en saturacién. La expresion de la funcion
implicita en este caso es:

Ves1 —Ves2 —Vin =0 (5.3.7)

2nl, 2n(21B-Iy)
\/’; —J" T~ Vin =0 (5.3.8)

El principal cambio es el factor n, aunque el cambio no es del todo significativo ya que n, puede
tomar valores entre 1.1 <n< 1.6. Repitiendo las cuentas realizadas para la Ley Cuadratica, la
distorsion armoénica de tercer orden es:

_ B 2
HD3 = P Vin (5.3.9)

Como puede observarse Unicamente se introduce un factor n en el denominador, este factor lo
Unico que proporciona es un pequefio cambio en la curva descrita, por la distorsion arménica de
tercer orden.

A continuacion se procede a realizar la comparacion entrte los resultados obtenidos mediante
simulacion y los tedricos. Para la obtencion de estos se utilizaran los siguientes valores, /2=15
A/, W/L=50um/10um, IB=50um y n=1.15.

-10

HD3 (dB)

Simulated
- Cuadratic Law
— == All Region Model

-60 ; ; ; ;
0,0 0,2 0,4 0,6 0,8 1,0

Differential Input Voltage (V)
Figura 5.3.3. HD3 del par diferencial.

En la gréfica se muestran los resultados tedricos frente a los simulados. Entre ambos modelos
como era de esperar existe una gran concordancia, ya que el Unico cambio en la caracterizacion
de la distorsion armonica de tercer orden es el factor “n”. Con respecto a los resultados simulados
de igual manera se aprecia gran parecido entre estos y los tedricos. Debido a esta concordancia
entre resultados, se aceptan los resultados tedricos obtenidos.
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5.3.2 PAR DIFERNECIAL CON DEGENERACION REISTIVA

El siguiente OTA a analizar es mostrado en la figura 5.3.4. Es una de las topologias méas usadas
en el disefio de circuitos integrados, debido a su sencillez de disefio y a que tiene una respuesta
aceptable. La principal caracteristica de este transconductor es que la linealidad total recae sobre
las propiedades lineales de la resistencia colocada entre los dos terminales de fuente de los
transistores. Esto implica que la transconductancia tiene aproximadamente un factor 1/R como
transcoductancia.

VDD

Ip1 Ip2

\ % A\
Vin- Vin+
0—‘ M1 M2 }—c

RDEG

Is Is
VSS

Figura 5.3.4. Par diferencial con degeneracion de fuente.

En primer lugar se realizara el analisis en pequefia sefial del circuito, para obtener su
transconductancia. Sabiendo que ambos transistores estan operando en saturacion, el circuito
equivalente siguiendo el All Region Model es el que sigue:

Vsi1 2R Vs2
. A .
i
ngmVsi1 ngmVs2
gmVin- $ gmVin+ $
(n-1)gmVsa1 (n-1)gmVs2
i la i Ib

Figura 5.3.5. Circuito equivalente en pequefia sefial.

Al estar los transistores operando en saturacion su modelo en pequefia sefial viene descrito por
tres fuentes de corriente controladas por voltaje, siendo estos voltajes, el voltaje aplicado a la
puerta, el voltaje en la fuente, y el voltaje en el terminal de bulk. Para simplificar el célculo y
obtener un resultado més interpretativo se asume simetria entre los transistores, por lo que la
transconductancia de cada uno de ellos es idéntica. Se han utilizado las equivalencias descritas en
las ecuaciones (5.1.8-9) para que el calculo de la transconductancia efectiva este Gnicamente en
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funcién de la transconductancia de la puerta, gm. Resolviendo el circuito se obtiene que la
transconductancia efectiva es igual a:

Img1
= — 5.3.10
Im = D gmgi?) ( )
La transconductancia efectiva tiene una fuerte dependencia de R, al aumentar el valor de R, la
transconductancia disminuye. Suponiendo que Rgm>>1, la transconductncia total se puede
aproximar por gm~1/R. Con esto se demuestra como la ganancia del dispositivo se ve fuertemente
afectado por la resistencia de degeneracion.

El siguiente paso es el andlisis de distorsion armonica. Para el analisis se seguiran los mismos
pasos que con el par diferencial. En primer lugar se muestra la ecuacién que definira la funcién
implicita a desarrollar:

VGSl - VG52+VB - VIN = 0 (5311)
Siendo Vg la diferencia de voltaje entre los bornes de la resistencia, que puede ser definido como:
Vg=1+xR=(,—1IB)*R (5.3.12)

Sabiendo que 2xIB=la+Ib, y aplicando la Ley cuadrética se obtiene la siguiente ecuacion:

’% _ ’2(2”;—161) + (Ia _ IB) * R —_ VIN = O (5313)

Se puede apreciar cobmo se crea una dependencia directa con la resistencia de degeneracion, siendo
esta la Unica diferencia entre la ecuacion (5.3.8) y la (5.3.13). Repitiendo los pasos realizados para
el par diferencial, y evaluando de nuevo para el punto ViNn=0, l.=Ig, se obtiene el término de la
distorsion armoénica de tercer orden:

HD3 = \ELE—" (5.3.14)

32 IB<\/E+R,8 %)

Si se comparan las expresiones (5.1.9) y la (5.3.14) se distingue una dependencia de R para esta
Gltima, lo que hace que conforme mayor sea R menor serd el término HD3, mientras que en la
expresion de la distorsion armonica de tercer orden para el par diferencial, para disminuir esta
distorsion es necesario aumentar la corriente de bias, ls. En este caso para mejorar la linealidad
influyen estos dos factores pudiendo llegar a un mejor compromiso entre ambos.

Utilizando ahora el All Region Model, se calcula la ecuacion implicita siendo la diferencia entre
las ecuaciones obtenidas mediante este modelo y la Ley Cuadrética el término “n”, semejante al
caso anterior, y posteriormente se calculan las series de esta funcion implicita y se obtiene el
término de la distorsion armonica de tercer orden.

\/Eﬁnz Vz
3 VIN
32 IB(\/ETHR[%\/%)

Al igual que en el anterior caso Unicamente se crea una dependencia con el factor n, lo que no
causa gran variacion en el computo global.

HD3 =

(5.3.15)

Se muestra una gréfica comparativa entre los resultados tedricos obtenidos con ambos modelos,
los resultados simulados y experimentales. En este caso los parametros usados son los siguientes,
Br2=15 uA/V, W/L=3um/3um, IB=50um, R=1KQ y n=1.15.
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Figura 5.3.6. HD3 para el par diferencial con degeneracion resistiva de fuente.

Como puede apreciarse existe practicamente una total concordancia entre todos los resultados,
tedricos, experimentales y simulados. Para voltajes de entrada menores que 0.3 V, es donde mayor
variacion existe, pero cabe notar que teéricamente para un voltaje de entrada de 0 V la distorsion
armonica es nula, es decir menos infinitos dB, y es por eso por lo que las curvas descritas
tedricamente definen peor la distorsion para voltajes de entrada tan bajos. Los resultados
experimentales, debido a los equipos y el montaje experimental necesario, no son del todo
fidedignos para voltajes menores que 0.25 V.

5.3.3 PAR DIFERNECIAL CON DEGENERACION REISTIVA Y USO
DE BULK

El transconductor a analizar se presenta en la figura 5.3.7. Este transconductor es similar al
anterior, Unicamente se le afiade una conexion cruzada entre sus terminales de body, lo que
produce una mejora en la distorsién armonica del OTA.
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VDD
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Figura 5.3.7. Par diferencial con degeneracion de fuente y uso del terminal de bulk de forma
activa.

En anélisis en pequefa sefial de este transconductor no varia practicamente con el andlisis del
transconductor con degeneracion de fuente, pero si lo necesario para diferenciarlos:

Vsi1 2R Vs2
. AN ‘
i
ngmVsi1 ngmVs2
gmVin- $ gmVin+ \L
(n-1)gmVs2 (n-1)gmVsa1

\L/a \L/b

Figura 5.3.8. Circuito equivalente en pequefia sefial.

Dehido a conexién cruzada de los terminales de bulk de ambos transistores, la fuente de corriente
correspondiente a la transconductancia del bulk, esta vez esta controlada por un voltaje diferente,
lo que hace que resolviendo el circuito la tranconductacia efectiva de este es igual a:

— Img1
Im = (e @n-1)gmg:R) (5.3.16)

Debido a esta conexidn se crea un factor en el denominador de 2n-1, sabiendo que n puede tomar
valores entre 1.1y 1.6, queda claro que la transconductancia efectiva total del dispositivo es menor
que la transconductancia efectiva del transconductor con degeneracion resistiva.

En este caso se volveran a utilizar los dos modelos para el célculo del termino HD3, empezando
por la ley cuadratica. Hay que tener en cuenta que el voltaje Vgsi-2, tiene ahora una dependencia
del voltaje de umbral segun lo expuesto en la ecuacion 3.3. Por tanto la funcion implicita en este
caso es de la siguiente forma:
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Ves1 + AVror — Vgso — AVrgp+Vp = Viy = 0 (5.3.17)
Siendo:

AVror = Vpo + y(\/VSBl + 2¢F — \/Z(PF) (5.3.18)

AVroz = Vro +¥(\Vspz + 20r —/2¢) (5.3.1)

Los voltajes Vsg, en este caso particular son el mismo que los voltajes en los bornes de la
resistencia de degeneracidn, sabiendo que l.=Ig+I,, se puede expresar de la siguiente manera:

AVror = Vpo + V(\/(Ia — IB)R + 2901 — /2¢r) (5.3.19)

AVrgy = Vo + V(\/(IB —I)R + 2¢p — \/Z(pF) (5.3.20)

Sustituyendo estas expresiones y las correspondientes a los voltajes VGS1-2, se obtiene
finalmente:

3 3 +yyUa —IB)R + 2¢r —yy/(IB—I)R + 205 +

21, jZ(ZIB —1)
(I,—IB)*R —V;y = 0 (5.3.21)

Obtenida asi la funcion implicita que describe el comportamiento de este transconductor se
procede al calculo de la distorsion armonica de tercer orden, y se obtiene la siguiente expresion:

( 3VZ . 3R%y )
/2 '4(2(,))5/2
433 E >
HD3 = (%) Vi (5.3.22)

3
Ry , \2
24 R+—=—=+
2¢ E)
< 0 n s

A continuacion se repiten los pasos para el All Region Model, obteniendo asi la siguiente funcion

implicita.
/% - /% +@n—1)(U, —IB)*R—V;y =0 (5.3.23)

Como puede apreciarse se introduce el factor 2n-1, en la ecuacion, que es similar a la ecuacion
(5.3.13). Obtenida asi la ecuacion implicita se pasa al célculo de la distorsién armonica,
obteniéndose la siguiente expresion, para el término de tercer orden:

V2

s Vi
5/2
323 (%) R(2n—1)+—‘€3
&
Una vez obtenidas las expresiones tedricas para la distorsion arménica de tercer orden, se pasa a
graficar los resultados, comparando asi los resultados teoricos frente a los obtenidos mediante
simulacion. Los parametros utilizados para este transconductor son, pS/2=15 uA/V,
W/L=15um/1pm, IB=20um, R=1KQ y n=1.15

HD3 =

(5.3.24)
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Figura 5.3.9. HD3 para el transconductor con degeneracion de fuente y uso de bulk de forma
activa.

En la figura 5.3.9 se observa como los resultados tedricos se asemejan a los obtenidos mediante
simulacion. Entre los dos resultados obtenidos con los dos modelos, se aprecia una total
concordancia, lo que pone de manifiesto la principal ventaja del All Region Model, ya que el
analisis de este transconductor mediante este modelo es mas sencillo que el analisis con la Ley
Cuadratica.

5.3.4 CASCODE OTA

El OTA mostrado en la figura 5.3.10, es un transconductor que mejora las caracteristicas del par
diferencial con degeneracion resistiva de fuente, utilizando dos transistores en cascodo [44]. En
este caso los transistores M1 y M3 estan operando en la region de triodo, mientras que los
transistores M, y M4 operan en la region de saturacion. Cuenta con degeneracion de fuente, lo que
como en casos anteriores hace que gran parte de la respuesta del sistema recaiga sobre las
propiedades lineales de la resistencia, dotando a este de una mejor respuesta.
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Vin+ Vin-

\L/a \L/b

Figura 5.3.10. Cascode OTA

En primer lugar se procederd al analisis del circuito en pequefa sefial, para el calculo de su
transconductancia. Para realizar este andlisis se recurrird al All Region Model, obtiene asi el
siguiente circuito equivalente:

2R
Vs1 Vs2

VW

,/—\

gms1Vs1 gms1Vs2
1VIn
gma1Vin- 57" i gmb1Vs1 gmd1Vin- grer gmb1Vs2
gms2V/D1 gmsVp2
gmg2ViN- gmbVb1 gmg1Vin+ gmbVD3

$ la i lo

Figura 5.3.11. Circuito equivalente en pequefia sefial.

Notar que se ha asumido de nuevo que las dimensiones y caracteristicas de los pares de
transistores Mi-Ms y M>-Ms, son idénticas, lo que significa que sus transconductancias
respectivas son las mismas, lo que facilita el calculo. Como puede observarse los transistores que
operan en la region de triodo se describen mediante cuatro fuentes de corriente controladas por
voltaje, siendo estos voltajes los correspondientes a los terminales del transistor. Para los
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transistores en saturacion, el circuito equivalente es idéntico a los presentados con anterioridad.
Resolviendo el circuito se obtiene la siguiente transconductancia:

Img2(Gmd1+9Img1)
= 5.3.25
Imd1+9Imgz[1+R(Gms1—Gmb1)] ( )

9m

La transconductancia eficaz calculada es mas dificil de interpretar que en casos anteriores ya que
implica varias transconductancias, sin embargo si se considera que la resistencia de degeneracion
es mucho mayor que las otras transconductancias si se puede realizar la aproximacion de que la
transconductancia, gm~1/R.

Una vez obtenida la transconductancia se pasa al analisis de distorsion. Al tener cuatro transistores
en total, el analisis matematico de este circuito se complica, y mas con transistores operando en
ambas regiones, triodo y saturacion. Sin embargo se puede conseguir una ecuacion que defina la
corriente que atraviesa dos transistores. Para ello se elige la dupla de transitores M; y M (figura
5.3.12), por lo cuales pasa la misma corriente, la. El transistor M; opera en la region de triodo
mientras que M opera en la regién de saturacion.

\L la

—i M2
+

Vesz
Vx

M1
+
Ves1 \L la

Figura 5.3.12. Dos transistores en cascodo.

El voltaje Vx, es el mismo para el drenaje de M, y para el terminal de fuente de M.. Utilizando
las ecuaciones que describen la corriente para un transistor operando en la region de saturacion
y para la region de triodo segun la Ley Cuadratica:

%4
Iy =By (VIN —Vs=Vr— (7)()) Vx (5.3.26)
Ia = % (VIN - VX - VT)Z (5327)

Despejando el valor de Vx de la ecuacion (5.3.26), y sustituyéndolo en la ecuacion (5.3.27), se
obtiene la siguiente ecuacion:

_ B2pBs

la = 2(B2+B1)

(Viy = Vs — Vp)? (5.3.28)

Utilizando el mismo método pero con las ecuaciones correspondientes al All Region Model se
obtiene lo siguiente:

Iy = f—:l (Viy = Vs = Vp)? — % (Viy — (n — DVs — nVy — Vp)? (5.3.29)
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lo = f—fl (Vin — Vx = Vp)? (5.3.30)

Realizando el mismo procedimiento que para la Ley Cuadrética se obtiene una Unica ecuacion:

2
B1(2B2+B1-B2)
/32”(/31"—314:’ p )

fa = 2(B,+Bin?)? (Viy = Vs — Vp)? (5.3.31)

De esta ecuaciones se deduce que la corriente que atraviesa dos transistores en cascodo, uno de
ellos operando en saturacion y otro de ellos en triodo, siguiendo la topologia descrita en la figura
5.3.12, depende del voltaje aplicado a la puerta de estos, y del voltaje en el terminal de fuente del
transistor My, y de una relacién entre las dimensiones de ambos, es decir el voltaje Vx se fija para
que Ves: Sea el necesario para que por el transistor M, atraviese una corriente la, y para que a sus
vez el voltaje en el drenaje de M; sea el necesaria para que por este pase una corriente de la.

Mediante la descripcion de la corriente que atraviesa dos transistores en cascodo, en una unica
ecuacion, el andlisis del OTA mostrado en la figura 5.3.10, se simplifica a la siguiente
topologia:

VDD
Ip1 Ip2
\ % A%
Vin- Vin+
o—‘ M1 M2 }—0
RpEG

@ Is Is

VSS

Figura 5.3.13. Circuito equivalente del Cascode OTA.

Es el mismo caso que para el par diferencial con degeneracion de fuente, pero con un cambio, las
dimensiones. En este caso ya no se trata de las dimensiones de un transistor sino del factor
obtenido que relaciona las dimensiones de los transistores en cascodo, de esta manera se
simplifica el célculo sustancialmente, pudiendo utilizar el mismo procedimiento que el seguido
para el par diferencial con degeneracion de fuente de la figura 5.3.4. Notar que se evaltan las
series en el punto Vin=0, la=IB.

En primer lugar se obtiene la distorsion armonica de tercer orden con la Ley Cuadratica.
Utilizando las ecuaciones descritas anteriormente. La expresion obtenida es:

HD3 = LLLE—" (5.3.32)
32 IB(\/§+RB\/%)
Siendo g:
_ B2B1
B = AT (5.3.29)
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Como cabe esperar es similar a la expresion obtenida para el par diferencial con degeneracion de
fuente, ya que el Unico cambio en el analisis son las £. Sin embargo es esta relacién entre 5 de los
transistores implicados, la que hace que la distorsion armdnica de tercer orden disminuya.

Para el caso del All Region Model, la ecuacién que se obtiene es la correspondiente a la obtenida
en el caso del par diferencial con degeneracion de fuente:

V2pn?

32 IB(\/ETHR[?\/%)S

HD3 = VA (5.3.33)

Siendo g:

2
B1(2B2+B1-B2)
an<,81n—,81+1/—n >

b= 2(B2+B1n?)?

(5.3.34)

A continuacion se muestra una gréfica en la cual se comparan las distorsiones obtenidas mediante
simulacion, teéricamente con la Ley Cuadratica y el All Region Model, y experimentalmente. Los
parametros usadas en este transconductor son, p/2=15 uA/V, W/Li=1.95um/1.5um,
W/Ls=3um/3um., IB=50um, R=1KQ y n=1.15.

HD3 (dB)

// { | =———Simulated
90 4 oo SO TUUR RSO RS USSUP Cuadratic Law
! § | mm——_——— All Region Model
=== Experimental
-100 T T T
0,0 0,5 1,0 1,5 2,0

Differential Input Voltage (V)
Figura 5.3.14. HD3 del cascode OTA.

Los datos obtenidos mediante simulacion concuerdan a la perfeccién con los datos tedricos. Al
igual que en el caso anterior existe la misma problematica en voltajes de entrada menores que
0.3V, pero para valores superiores, la diferencia entre los resultados simulados y los resultados
obtenidos con la Ley Cuadrética, difieren en 1 dB, mientras que los simulados comprados con el
All Region Model, difieren en 2 dB aproximadamente. Los resultados experimentales siguen la
misma tendencia que los resultados tedricos y simulados, sin embargo la curva se sitla
aproximadamente 2 dB por encima de estas. Esto se debe a la distorsion introducida por los
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componentes electronicos utilizados para la medicién, y a los mismatches de los transistores del
transconductor. Sin embargo teniendo en cuenta estos factores e puede concluir que la
caracterizacion tedrica de la distorsién arménica de tercer orden para este transconductor queda
validada a la vista de los resultados.

5.3.5 CASCODE OTA CON DEGENERACION DE FUENTE Y USO
DE BULK

Se trata del transconductor nuevo propuesto, mostrado en la figura 5.3.15, el cual utiliza el bulk
de forma activa para mejorar la linealidad con respecto al tranconductor del apartado anterior. La
topologia es practicamente idéntica, y utiliza dos transistores en cascodo y degeneracion de fuente
para mejorar la linealidad, pero ademas se realiza una conexion cruzada de los terminales de bulk
correspondiente a los transistores operando en la region de saturacion.

IBIAS IBIAS
2R
M1 M3
M:2 Ma
Vin+ VIN-
o )

T

Figura 5.3.15. Transconductor propuesto

La mejora de linealidad reside en que la conexion cruzada de los terminales de bulk de los
transistores M. y My, hace que varie el voltaje de umbral segun el voltaje que se encuentra en el
drenaje de los transistores M1 y M., consiguiendo asi una mejora en la linealidad.

Se procede con el analisis en pequefia sefial de este circuito, para encontrar su transconductancia
efectiva. Como cabe esperar ha de ser muy parecido al andlisis realizado en el apartado anterior,
con el transconductor en cascodo y degeneracion de fuente. En la figura 5.3.15 se muestra el
circuito correspondiente:
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2R
Vs1 Vs2

VMV

»/—.\

gms1Vs1 gms1Vs2
VIn- 1Vin
gazVi- T gmb1Vs1 gmarvin- Y 9 gmb1Vs2
gms2Vp1 gmsVp2
gmg2VIN- gmbVo3 gmg1Vin+ gmbVp1

e e

Figura 5.3.16. Circuito en pequefia sefial.

Como puede observarse el Gnico cambio es que las fuente de corriente correspondientes a la
transconductancia del bulk en los transistores operando en la regién de saturacion, ahora son
controladas por el voltaje existente en la otra rama. Por ejemplo en el caso del transistor Mz, su
fuente de corriente correspondiente a gmp, €S controlada por Vp; en vez de por Vpi. Esta pequefia
variacion, se hace notar en la transconductancia efectiva, siendo esta:

Img2(Gmd1+(2n—1)gmg1)
Imd1+t9mg2(2n—1)[1+R(gms1—9mb1)]

Im = (5.3.35)
El cambio se centra en el factor 2n-1, esto significa que al sustituir los valores tipicos de la
transconductancias involucradas, se obtiene una transconductancia efectiva algo menor que la
obtenida para el transconductor anterior.

El siguiente paso es el analisis de distorsion armonica. En este caso, los calculos a realizar se
complican ya que estan involucrados dos transistores cada uno operando en una region,
degenereacion de fuente y la conexién cruzada de los terminales de bulk. Asi como en el caso
anterior era posible la obtencién de una ecuacion que describiese la corriente que atraviesa los
transistores en cascodo, en este caso resulta sumamente complejo, debido a la conexién cruzada
de los terminales de bulk. De igual manera el célculo de la distorsion arménica se va a realizar
mediante la obtencién de una funcion implicita de tipo F(1a,Vin)=0.

Para la obtencion de esta funcion se empieza por mostrar las ecuaciones que se van a utilizar, la
corriente que atraviesa un transistor operando en saturacion, corriente que atraviesa un transistor
operando en triodo, y el voltaje umbral de un transistor:

2
la = tnCox () | (Vas1 = Vr)Vps: — 2] (5.3.36)
I, = “nTcox (%) (Ves2 = Vr2)? (5.3.37)
Vip = Vo + V(\/Z(PF — VUgsz — \/Z(PF) (5.3.38)

Notar que Vi1, al estar el terminal de bulk conectado con la fuente, su Voltaje umbral es
equivalente al caracteristico de la tecnologia, Vro.
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El siguiente paso es la obtencion de la diferencia de voltajes, Vbi-Voz, ya que este es el voltaje
equivalente a Vsgz, implicado en la formula que describe el voltaje umbral de un transistor. Para
la obtencion se sigue la siguiente ecuacion:

Vb1 = Vps = —Vgsa + Vesa + Vin (5.3.39)

Una vez despejado este voltaje se reescriben las ecuaciones correspondientes a los transistores
operando en triodo, de forma que dependan Unicamente de los voltajes, Ves1 Y Vesz, en el caso
de My, y de Vass y Vesa para Mo. La ecuacion que describe la corriente que atraviesa M es:

w (=Vgs2+Vis1)?
Ig = unCox (T) [(V651 = V1) (—Vgsz + Vis1) — %} (5.3.40)

Despejando de esta manera Vesi, ¥ Vesz, Y sustituyendo el voltaje Vpi-Vpe, obtenido con
anterioridad, se puede formular la ecuacion implicita de forma semejante a la obtenida en
apartados anteriores:

Ves1 = VesstVp = Viy =0 (5.3.41)
Siendo Vs, la diferencia de voltaje entre los bornes de la resistencia de degeneracion.

Obtenida asi la funcion, se pasa al célculo de los términos de la serie de Taylor de esta funcion
implicita. Para el calculo de estos se evalla la funcién de nuevo en el punto Vin=0, l.=Is. En este
caso la expresion obtenida tiene una extensién muy grande, por lo que se presenta.

Para el caso del andlisis de distorsion armonica con el All Region Model, los pasos a realizar son
similar a los seguidos con la Ley Cuadratica, y de nuevo la expresion obtenida es muy extensa y
tampoco se presenta.

Realizado el calculo tedrico se muestra a continuacion en la figura 5.3.16, la comparacion entre
resultados simulados, tedricos, y experimentales. Los parametros utilizados son similares a las
usadas para el transconductor anterior.
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HD3 (dB)

\ -'// 5 ; Simulated
80 gl P i1+« Cuadratic Law
/ : L mm——— All Region Model
f i | =+ =+ =—"+  Experimental
-90 i i ;
0,0 0,5 1,0 1,5 2,0

Differential Input Voltage (V)

Figura 5.3.17. HD3 del transconductor propuesto.

En la grafica se observa como existe gran concordancia entre los resultados tedricos y
experimentales a partir de un voltaje de entrada de unos 0.75 V, existiendo entre estos una
diferencia maxima de 3 dB. Esta diferencia se debe a los mismatches en los transistores del
circuito fisico, y a la instrumentacion utilizada para la obtencién de los datos. Al igual que en
resultados anteriores, existe un gran parecido entre los resultados tedricos obtenidos con ambos
modelos, siendo el andlisis con el modelo All Region Model més sencillo que con la Ley
Cuadratica. Los resultados simulados muestran parecido con los teéricos y simulados a partir de
un voltaje diferencial de entrada mayor que 1 V, para voltajes de entrada inferiores difieren ya
que existe una disminucién de la distorsion armonica de tercer orden alrededor de 0.6 V de
entrada, lo que cambia la curva que describe esta para valores cercanos a 0.6 V.
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5.4 MULTIPLICADOR

En esta seccidn se va a introducir otra aplicacion en la cual se saca provecho del terminal de bulk,
utilizandolo de forma activa. Se realizara una comparacion entre ambos circuitos, utilizando el
bulk de forma activa, y sin usarlo, para ver la mejoria. Los resultados utilizados para esta
comparacion han sido obtenidos mediante simulacién.

El uso del terminal de bulk de forma activa no se reduce Gnicamente a transconductores, sino que
puede aplicarse a gran cantidad de circuitos, tales como espejos de corriente, moduladores...En
este caso se utilizara el terminal de bulk en la mejora de un multiplicador analégico CMQOS. Los
multiplicadores/divisores, son usados en muchas aplicaciones como procesado de imagen,
amplificadores de ganancia variable, detectores de fase...Existen diferentes topologias ya
propuestas en tecnologia CMOS, ya sea utilizando transistores en la region de triodo o en la region
de saturacién. Sin embargo ninguno de ellos permite una transicion entre las regiones sin alterar
la operacion del circuito. EI multiplicador/divisor en el que se usara el bulk de forma activa, es el
gue procede:

Vep

Ix I Iw lout

Ven Ven Ven Ven
Msa |—< 4| Maa Mas li »—| Mss  Msc |—< 4| Mac Map li >—| Msp

i F]%H . e %H[% i MKF]%H e o %H[% o

Figura 5.4.1. Multiplicador/divisor.

El multiplicador mostrado permite la transicion entre las regiones de saturacién y triodo entre los
transistores M.a.p. El circuito se compone de dos etapas conectadas en cascada, la primera de
ellas es la etapa que realiza la media geométrica y la segunda de ellas es un elevador al cuadrado
y divisor. La conexion en cascada se realiza mediante unos espejos de corriente que proporcionan
la corriente generada en la primera etapa a la segunda etapa. La corriente de salida en la primera
etapa puede aproximarse por:

IGM = 11 + 12 (541)
Siendo I,:
I = 2Iyly — Iy — % = 2\[L,(\JIy = /I¥) (5.4.2)

Notar que la corriente I, se describe de igual manera que I, y la corriente de salida del circuito se
puede expresar como:
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12

4Ty
Estas aproximaciones son validas Unicamente si los dimensionamientos de los transistores son
correctos. Los transistores Msapy Maap, han de tener su factores de transconductancia g, n? veces
mayor, es decir W/L, ha de ser n? veces mayor que W/L de los transistores Miap Y Maa-p.

La ultima etapa, el elevador al cuadrado/divisor es semejante a la primera etapa, pero con un
cambio, se cambia una entrada por una salida.

Visto asi el circuito original a continuacion se muestra en la figura 5.4.2, el circuito propuesto el
cual utiliza el terminal de forma activa.

Vep

lem lem

Ix Iy Iw lour

w = i FCUE e e

WQF4 s s P4EWM}}4 e o FAEW

Figura 5.4.2. Multiplicador/divisor utilizando el terminal de bulk de forma activa.

Como puede observarse el cambio reside en los transistores Masap, en los cuales se a utilizada su
terminal de bulk de forma activa, mediante una conexién cruzada de este terminal y el terminal
de fuente del transistor adyacente.

Al igual que en el caso de los transconductores caracterizados, aquellos en los que se utilizaba el
terminal de bulk de forma activa su célculo matemaético resultaba complejo, por lo que para el
andlisis de este multiplicador/divisor se utilizaré el All Region Model. A continuacion se explican
los pasos seguidos para la caracterizacion de este dispositivo. Destacar, que no es necesario
caracterizar todas las corrientes en el dispositivo, ya que el comportamiento de este se puede
analizar con una corriente, en este caso se elige caracterizar |, ya que la caracterizacion de 11 es
similar.

En primer lugar se parte de que el voltaje Vgs en el transistor M1a, es el mismo que el voltaje Ves
en el transistor M2a, y equivalente para los transistores Mig y Mg, ademas se sabe que la corriente
que atraviesa los transistores Mia Y Mg, €s Ix e lv, respectivamente. Notar que los transistores
M:a y Mg operan en la region de triodo.

%M=F?—W (5.4.4)
1

Para resolver la ecuacion queda conocer la diferencia de voltaje entre los terminales de drenaje
y fuente del transistor M.a. De igual manera el voltaje en la puerta del transistor Masa es el mismo
que el voltaje en la puerto de los transistores Mia y M2a, equivalente en el caso de los transistores
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Mg, M1 ¥ M2g. Aplicando las ecuaciones y estas condiciones se obtiene que el voltaje en el
terminal de fuente del transistor Masa es:

2nl 2nl
(n—-1)Vpea-— /—341"‘ ,—le (5 4 5)
n A

Repitiendo los pasos descritos pero para el transitor Mg, se obtiene el voltaje en el terminal de

fuente de este:
(n—1)Vpap— fﬂ+ /ﬂ
. e N B (5.4.6)

Notar que el voltaje Vess es el mismo que Vssa, por lo que sustituyendo la expresion
correspondiente a Vssa mostrada en la ecuacion (5.4.5), en la ecuacién (5.4.6), se obtiene que Vsss

es:
(n—1){_ 2nly, [2nlyx _ 2nlp [2nly
n\\B4I\Jﬁ1 N Ba '\ A1
n

Habiendo obtenido este voltaje se puede aplicar la ecuacion que describe la corriente en el
transistor Maa:

Vsan =

Vsap =

Vesg = (5.4.7)

b= (Vap — Vg — V2 =B Vg —Vpg = Vp)*  (549)

Aplicando lo resuelto anteriormente la expresion finalmente queda:

2 2
B2 ( 2nIX) B2 ( 2nly (n—l)( 2nly 2nIX> 2nl, 2n1y)

I, =22 f_ 2 - — + - + 5.4.9

27 o B1 2n B1 n Ba B1 Ba B1 ( )

Finalmente esta es la expresion que describe la corriente I, y que a su vez caracteriza el

comportamiento del multiplicador. El desarrollo de esta ecuacion no se expone debido a su

longitud, pero destacar que aparecen varios términos que relacionan las corrientes Ix, Iv, l1 e I2, y
el mas significativo de todos estos términos es el que pone en relacion Ix e Iy, siendo este:

2822
I~ (2:1 nE JIxl,(n? —3n—1) (5.4.10)

Para dar mas informacién de cdmo se mejora el circuito, en la préxima figura se muestra
resultados de simulacién del error de ambos circuitos.
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Figura 5.4.3. Comparativa entre ambos multiplicadores.

En la figura 5.4.3 se muestra una grafica la cual representa el error de la corriente Igm a la salida
del multiplicador. El error ha sido calculado restando a los datos teéricos los datos simulados.
Esta corriente Igm ha sido calculada para un valor fijo de 1x=10y, y para una ly variable. Como
puede observarse el multiplicador que utiliza los terminales de bulk, tiene un error que se
mantiene dentro del rango de +0.14A, mientras que el multiplicador original incrementa su error
conforme aumenta lv, hasta llegar a 1 pA. Como podré observarse el uso de las terminales de
bulk ayudan a mejorar la precision del multiplicador con un cambio minimo de la topologia
original.

Para comprobar si existe algin cambio significativo en el ancho de banda de ambos dispositivos
se realiza un andlisis en pequefia sefial. Para realizar este andlisis se utiliza la celda central del
multiplicador/divisor, y en concreto dos de los transistores, M2a ¥ Mug ya que Se trata de un
dispositivo simétrico. Se obtiene de esta manera la funcion de transferencia del multiplicador
mostrado en la figura 5.4.1:

Imadma (4 S(ng2+592)

Ay(s) = — —2Lgm*9dsadasel : (5.4.11)
|4 <C s(Cgaa+Cp) o
<1+ LIm4 ) 1+ gdz2**-D
GrIma+tdds29dsa 9ma

Notar que Ce2=Cegs2+Cag2, GL Y Ci, representan la carga y las capacitancias conectadas al nodo
de salida respectivamente, siendo C.=Cgps+Cprs+Cpss. La capacitancia Cp corresponde a la
capacitancia vista en el terminal de drenaje de Mga, siendo esta, Co= Cpgz + Cgsa.

Al utilizar el terminal de bulk de forma activa, la capacitancia existente en la unién del terminal
de fuente con el de bulk deja de estar cortocircuitado, esto se traduce en que en la capacitancia
Cbo, hay que tener en cuenta esta nueva capacitancia, quedando esta asi, Co= Cpgz + Cgsa+Cspa.

Al ser la capacitancia Cp mayor ya que ahora tiene en cuenta la capacitancia Csgs, €l polo
correspondiente a la suma de Cep2+Cp, aumentara su valor lo que disminuira levemente el ancho
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de banda de la celda ya que esta capacitancia no tiene un valor elevado en comparacion con las
demas capacitancias.
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6. CONCLUSIONES

En este TFM, se ha revisado exhaustivamente el estado del arte correspondiente a la técnica que
utiliza el terminal de bulk de un transistor MOS de forma activa. Para un total entendimiento de
esta técnica se llevd a cabo un estudio de las caracteristicas de operacion de un transistor MOS.

Posteriormente fueron caracterizados tedricamente y experimentalmente varios transconductores.
La caracterizacion teorica se llevo a cabo con una técnica novedosa basada en funciones
implicitas, lo que facilita el calculo matematico en la mayoria de los casos. Varios
transconductores fueron analizados, los resultados tedricos obtenidos se compararon con los
resultados simulados y en algunos casos con los resultados experimentales. El analisis de estos
transconductores sirvid para comprobar la buena aproximacion a los resultados de las series de
Taylor. Destacar el estudio de otro modelo de caracterizacion de un transistor MOS, el cual sirve
de ayuda en el analisis de varios de estos circuitos, ya que reduce complejidad en las ecuaciones
resultantes, haciéndolas mas tratable mateméaticamente y permitiendo sacar conclusiones mas
facilmente.

Se ha propuesto un nuevo OTA que incrementan la linealidad. La técnica esta basada en los OTAs
de degeneracion de fuente, a los que se les hace un cambio adecuado de los terminales de bulk.
Dichos cambios tienen un impacto muy pequefio en el aumento de area y potencia cuando se
compara con el tradicional.

Se ha caracterizado te6ricamente una celda correspondiente a un multiplicador/divisor. Esta celda
al igual que el transconductor propuesto utiliza el terminal de bulk de forma activa, de tal manera
gue minimiza el error de la celda y el ancho de banda se ve levemente afectado.

A lo largo de este trabajo se ha comprobado como el terminal de bulk de un transistor MOS,
normalmente conectado al terminal de fuente, puede aportar ciertas ventajas en el disefio de
circuitos microelectrénicos analégicos. La explotaciéon de este terminal esta teniendo un gran
crecimiento en la actualidad, lo que posiciona a estas técnicas como una linea de investigacion
con grandes oportunidades.
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7. LINEAS FUTURAS

Como ha quedado demostrado durante el desarrollo de la memoria el uso del terminal de bulk de
forma activa es una técnica con grandes posibilidades futuras en el disefio de circuitos integrados
analogicos. A continuacion se describen diferentes lineas futuras de investigacion basadas en el
OTA propuesto y el multiplicador. La primera de ellas es seguir el estudio del
multiplicador/divisor, posteriormente se realizara un circuito RMS-DC, aplicando en este el
multiplicador/divisor.

El primer paso a seguir es la optimizacion del multiplicador/divisor expuesto. Una vez
caracterizado este, se trata de sacar conclusiones tedricas mediante las ecuaciones calculadas, que
validen los resultados simulados. El posterior paso sera su fabricacion y medicion para comprobar
su correcto funcionamiento.

Con la fabricacion y medicion del multiplicador/divisor el siguiente paso l6gico es la aplicacion
de este circuito. Se podria aplicar a un circuito RMS-DC. La conversion RMS-DC es una
operacion no lineal la cual tiene gran cantidad de aplicaciones, cuando se necesita el calculo de
la media de una sefial. Un conversor RMS-DC puede ser implementado utilizando una celda
elevadora al cuadrado, divisora, y un filtro paso bajo.

El andlisis de los transconductores se ha realizado con éxito, aunque la técnica del uso del terminal
de bulk de forma activa puede ser aplicada a mas transconductores. Se pretende aplicar esta
técnica a otros tipos de transconductores.

También podrian realizarse filtros gm-c junto con su pertinente sistema de autosintonia para
corregir los errores introducidos por las variaciones de los parametros de fabricacion, la
temperatura y el envejecimiento.

Otro punto a explorar es utilizar las celdas propuestas para hacer controles de modo comin mas
eficientes en una menor area y consumo de potencia.
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9. ANEXO 1 CODIGO MATLAB

e SERIES DE TAYLOR DE FUNCIONES IMPLICITAS

clear all

syms Ia beta n IB R vin

f=Funimplicita

29
[Sle)

Fl=

29
[Sle)

F2=

° 0

F3=

29
[SlNe)

F4=

29
[Ce)

F5=

o
°

o°

o\
o\

calcular la primera derivada parcial
-(diff (f,vin)/diff (£, Ia))

calculo del segundo termino
diff(Fl,vin)+diff (F1,Ia)*F1

calculo tercer termino
diff(F2,vin)+diff (F2,Ia)*F1

calculo cuarto termino

diff (F3,vin)+diff (F3,Ia)*F1

calculo quinto termino

diff (F4,vin)+diff (F4,Ia)*F1

el tercer termino de la serie es F3(x0,y0)*x"3/k!
primer termino de la serie F1(x0,y0)*x"~1/k!

terminoHD3=subs (F3,vin, 0)

terminoHD3=subs (terminoHD3, Ia, IB)

terminofund=subs (F1l,vin, 0)

terminofund=subs (terminofund, Ia, IB)
terminoHD5=subs (F5, Ia, IB)

terminoHD5= (subs (terminoHD5,vin, 0) *vin~5) /factorial (5)
HD2=terminoHD2*0.5/terminofund
HD3=0.25*abs ( (terminoHD3/6/terminofund) ) *vin"2

e OTA CASCODE

LEY CUADRATICA

clear all

°0

Ley cuadratica%%

syms bl b2 vin vth vx vsl 12

VoltajeX=solve (bl* (vin-vsl-vth- ((vx-vsl)/2))* (vx-vsl)==b2/2* (vin-vx-
vth) "2, vx)
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Un
Pl
Na
Un

V= (vin* (bl* (bl + b2))"(1/2) - vth*(bl* (bl + b2))"(1/2) + bl*vin +
b2*vin - bl*vth - b2*vth)/ (bl + b2)

ID2=b2/2* (vin-vx-vth) ~2

Id2=simplify (subs (ID2,vx,VoltajeX(1l)))

ALL REGION MODEL

%% Modelo ALL Region Model <con R %%
clear all
syms bl b2 vin vth vx vsl idl n

$%calculo de Vx igualando corrientes

VoltajeX=solve ((bl/(2*n))* (vin-vsl-vth)"2-(bl/(2*n))* (vin-vsl-
n*vx+n*vsl-vth) *2==(b2/ (2*n) ) * (vin-vx-vth) "2, vx)
VoltajeX=simplify (VoltajeX(1l))

%% se define la corriente en sat y se sustituye vx
ID2=(b2/(2*n))* (vin-vx-vth) "2
corriente=simplify (subs (ID2,vx,VoltajeX))

e OTA CASCODE CON DEGENERACION DE FUENTE Y USO
DE BULK DE FORMA ACTIVA

LEY CUADRATICA

clear all
syms beta2 vgs2 vgsl vth Ia beta vds2 betal vx vin vs2 vy gamma phi
vinl vin2 Ib vgs3 vgs4 IB Vdiff R beta3 betad

corriente=2*IB-Ia

%% Calculo del voltaje Vx-Vy aproximando la raiz por una exponencial
VoltaSB=solve (-sqgrt (Ia*2/betal) +sgrt ((2*IB-Ia)*2/beta3l) -

(gamma*exp (0.5) * (exp (log (Vdiff+2*phi) ) ) ) + (gamma*exp (0.5) * (exp (log (-
Vdiff+2*phi))))-Vdiff+vin==0,vVdiff)

%% despejar vgs2 de fila ecuacion de triodo

VGS2=solve (Ia==beta2* ((vgs2-vth) * (-vgsl+vgs2) - ( (-
vgsl+vgs2)"2)/2),vgs2)

%% despejar vgsl

VGSl=solve (Ia==(betal/2)* (vgsl-gamma* (exp (0.5) *exp (log (VAiff+2*phi)) -
exp (0.5) *exp (log (2*phi)))-vth)*2,vgsl)

%% sustituir en la expresion de VGS2 el wvgsl, y el Vdiff
VGS2=simplify (subs (VGS2(1),vgsl,VGS1(1l)))

VGS2=subs (VGS2,Vdiff,VoltaSB)

%% repetir lo anterior para VGS4

%% despejar vgs4 de fla ecuacion de triodo
VGS4=solve (Ib==betad* ((vgs4-vth) * (-vgs3+vgs4d) - ( (-
vgs3+vgs4d) ~2)/2) ,vgsd)

%% despejar vgs3
VGS3=solve (Ib==(beta3/2) * (vgs3—-gamma* (exp (0.5) *exp (log (-Vdiff+2*phi) ) -
exp (0.5) *exp (log (2*phi)))-vth)*2,vgs3)

%% sustituir en la expresion de VGS2 el wvgsl, y el Vdiff
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VGS4=simplify (subs (VGS4 (1),vgs3,VGS3(2)))
VGS4=subs (VGS4,Vdiff,VoltaSB)
VGS4=simplify (subs (VGS4,Ib,corriente))

[Ie)

3% ecuacion final

Funimplicita=simplify (VGS2-VGS4+R* (Ia-IB)-vin)

ALL REGION MODEL

clear all

syms Ia betal beta3 n vin vgsl vgs2 vgs3 vgs4 vdiff vto R IB vg2 vgl

[o)

%% despejar viff=vsl-vs2
VDIFF=solve (sgrt (2*n* (2*IB-Ia) /betal)-sqrt (2*n*Ia/betal)== vin -vdiff
-n* (-vdiff) +n*vdiff, vdiff)

%% una obtenido vdiff se substituye en las ormulas de los tranistores
en saturacidn

[N

%% y se despejan los voltajes vgbl y vgb2

vgbl=sqgrt (Ia*2*n/betal) +n* (vdiff) +vto
vgb2=sqgrt ( (2*IB-Ia)*2*n/betal) +n* (-vdiff)+vto
VGBl=subs (vgbl, 'vdiff', VDIFF)
VGB2=subs (vgb2, 'vdiff', VDIFF)

%% se escriben las formulas en trido para despejar los voltajes vgs3 y
vgs4

VGS3=solve (Ia==(beta3/ (2*n)) * (vgs3-vto) "2- (beta3d/ (2*n)) * (vgs3-n* (-
vg2+vgs3+vin) -vto) *2,vgs3)
VGS4=solve ( (2*IB-Ia)==(beta3/ (2*n))* (vgsd-vto) *2- (beta3/ (2*n)) * (vgs4-

n* (-vgl+vgs4-vin)-vto) "2, vgs4)
VGS3=simplify (subs (VGS3, 'vg2',VGB2))
VGS4=simplify (subs (VGS4, 'vgl',VGB1l))

Funimplicita=simplify (VGS3-VGS4+R* (Ia-IB)-vin)
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