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Resumo

Esta dissertação apresenta o estudo de um amplificador de instrumentação integrado

de Acomplamento Capacitivo (CCIA) para um analog front-end (AFE), otimizado para

extrair sinais de um sensor tipo MEMS de elevada impedância. Este amplificador destina-

se à integração num sistema AFE, implementado em tecnologia CMOS de 130 nm, do qual

consiste num amplificador de instrumentação, um filtro passa-banda de condensadores

comutados, e um conversor analógico digital do tipo sigma − delta. O amplificador de

instrumentação é capaz de operar a tensões de alimentação inferiores a 1 V, com uma

largura de banda (BW) até 10 kHz

Visando a redução do ruido flícker, é utilizado uma técnica de modulação chopper, a

qual acarreta uma consequente degradação da impedância de entrada. Todavia, esta é

compensada por efeito de uma malha de realimentação positiva. Este amplificador de

baixo ruído é constituído por um andar de entrada folded cascode, que recorre a uma

técnica de distribuição de corrente para a diminuição de potência dissipada. Para além

deste bloco de entrada, o circuito incluí um segundo andar common-drain e um andar de

saída common-source.

Para uma tensão de alimentação de 1 V, o amplificador de instrumentação apresenta

uma potência total consumida de 2.6 µW, uma impedância de entrada superior a 1 GΩ,

e um SNR máximo de 107 dB. O ganho em malha aberta é de 87 dB, com um GBW

de 583.4 kHz. O ruído referente à entrada obtido é de 4.6 nVrms, com um valor NEF

resultante de 4. O CMRR e PSRR obtidos são superiores a 97 dB e 66 dB, respectivamente,

com uma área total ocupada de 0.06mm2.

Palavras-chave: Amplificador de Instrumentação, Baixa Potência, Baixo Ruído, MEMS,

Sensores, Analog Front-End, Tecnologia CMOS.
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Abstract

This dissertation presents the design of a low-noise capacitively-coupled instrumenta-

tion amplifier for an analog front-end (AFE) optimized for the extraction of signals from

a high impedance MEMS sensor. This amplifier is part of an AFE which is implemented

in a standard 130 nm bulk CMOS technology. Beside the high-impedance input amplifier,

the AFE includes a programmable switch-capacitor bandpass filter and a sigma-delta

modulator. The instrumentation amplifier is capable to operate with a sub-1 V power

supply at a 10 kHz bandwidth.

A chopper modulation technique is implemented to further reduce the flicker noise,

with a positive feedback network, compensating the resulting low input impedance. The

low-noise amplifier consists of a differential input pair folded cascode, using a current

splitting technique to decrease the power consumption, with a common-drain configura-

tion and a common source output stage.

For a power supply of 1 V, the instrumentation amplifier achieves a total power con-

sumption of 2.6 µW, with an equivalent input impedance greater then 1 GΩ and a maxi-

mum SNR of 107 dB. The open loop gain is 87 dB with a GBW of 584 kHz. The measured

input referred noise is 4.6 µVrms, with a NEF value of 4. The minimum CMRR of the

amplifier is 97 dB and the PSRR minus is 66 dB. The total area occupied is 0.06mm2.

Keywords: Instrumentation Amplifier, Low Power, Low Noise, MEMS, Sensors, Analog

Front-End, CMOS Technology.
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Glossário

Aliasing Efeito que ocorre na amostragem de dois sinais dis-

tintos que se indistinguíveis entre si.

Common Mode Rejection Ratio Razão pela qual uma tensão de referência é atenuada

relativamente a uma tensão aplicada aos terminais

de entrada. Pode ser dependente da frequência e é

geralmente expressa em decibel.

Duty cycle Intervalo de tempo em que um sinal de onda qua-

drada está activo. Geralmente expresso em percenta-

gem ou num racio de tempo entre os dois estados.

Mismatch Diferença no processo de fabrico entre dois objetos

idênticos. Resulta na diferença do valor absoluto da

magnitude do objeto.

Noise Efficiency Factor Factor que relaciona a potência consumida com o

ruído para uma dada largura de banda de um am-

plificador.

Output Swing Representa a gama dinâmica de saída de um aplifica-

dor.

Power Supply Rejectio Ratio Razão pela qual uma perturbação na tensão de ali-

mentação é rejeitada relativamente a uma tensão apli-

cada aos terminais de entrada. Geralmente expresso

em decibel.

Rail-to-Rail Representa a capacidade da gama dinâmica de um

amplificador atingir as extremidades da tensão de ali-

mentação.

Signal to Noise Ratio Relaciona a magnitude de um sinal com a magnitude

do ruído de fundo. Geralmente expresso em decibel.

Densidade de Potência Espectral Distribuição da potência por unidade de largura de

banda dos componentes espectrais de um sinal em

função da frequência.
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GLOSSÁRIO

Largura de Banda Representa o alcance de frequências de um amplifi-

cador. Geralmente expresso em Hertz.

Sensibilidade Representa a magnitude mínima necessária para um

sinal aplicado aos terminais de entrada produzir um

sinal de saída.
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1
Introdução

1.1 Enquadramento

A necessidade de monitorização e captação de fenómenos físicos, de modo a recolher

diferentes tipos de informação, tais como a monitorização de saúde, qualidade de água,

entre outros, levou ao desenvolvimento de sistemas de aquisição de dados portáteis. A

tecnologia de sensores é utilizada para a transdução de fenómenos físicos do meio envol-

vido para sinais analógicos elétricos. Estes sinais para além da componente de interesse,

são afetados por outras componentes indesejadas, tais como ruido térmico, interferências

de outros sinais externos, entre outros, os quais devem ser filtrados e digitalizados para

serem processados por dispositivos externos.

Os sensores implementados com tecnologia microeletromecânica (MEMS) represen-

tam uma solução compacta e de baixo custo para a deteção de sinais. Consequentemente,

para manter o mesmo nível dimensão física do sistema, é desejável que o AFE seja imple-

mentado em circuito integrado numa micro-escala, nomeadamente na tecnologia predo-

minante CMOS.

A tecnologia MEMS permite a implementação de dispositivoso eletromecânicos, cu-

jos tamanhos são tipicamente de micrómetros a milímetros. Apesar de se utilizarem

diferentes terminologias, nos Estados Unidos da América utiliza-se tecnologia de micro-

sistemas enquanto no Japão se utilizam micro-máquinas. Com um processo de fabrico

compatível com o utilizado em CMOS, a tecnologia MEMS permite que as estruturas

dos micro-sensores e micro-actuadores possam partilhar o mesmo substrato de silício.

A micromachine responsável pela manipulação de sílicio remove parte deste, ou adiciona

novas camadas estruturais que formam a componente mecânica e electromecânica do

dispositivo [43]. Um dispositivo MEMS deve ter pelo menos uma funcionalidade do tipo

mecânico [1] independentemente de realizar algum tipo de movimento.

1



CAPÍTULO 1. INTRODUÇÃO

Estas micro-estruturas são capazes de detectar comportamentos no meio físico e tam-

bém podem reagir, criando alguma alteração no meio através de sensores e actuadores,

respetivamente. Os dispositivos MEMS podem ser divididos em três tipos de dispositi-

vos [43]: Transcondutores que transformam uma forma de sinal ou energia numa outra

forma; Sensores que medem e transformam a informação do meio envolvido num sinal

eletrico; Actuadores que convertem sinais elétricos numa acção. A acção pode ser utili-

zada para a manipulação do próprio ou de outro dispositivo de forma a realizar uma

função útil.

Os sensores MEMS apresentam um desempenho igual ou superior ao de dispositivos

equivalentes de dimensões elevadas. Um transcondutor de pressão MEMS apresenta

um desempenho que excede o de uma máquina de precisão macro que realize a mesma

função [1]. Os sensores podem realizar medições de diversos fenómenos associados a cada

domínio de energia, que podem ser divididos de acordo com as seguintes categorias [43]:

• Mecânicos - Força, pressão, velocidade, aceleração, posição.

• Termodinâmicos - Temperatura, entropia, calor.

• Químicos - Concentração, composição, taxa de reação.

• Radiação - Intensidade da onda eletromagnética, comprimento de onda, polarização,

indice de refração e de transmissão

• Elétricos - Tensão, corrente, carga, resistência, capacidade, polarização.

Esta tecnologia é aplicada em diversas áreas, tais como na medicina, comunicação,

eletrónica, navegação, entre outros. Os sensores MEMS são utilizados transversalmente

para realizar medições necessárias de monitorização, controlo e vigia, como em sensores

de pressão implantáveis, controlo de aeronaves e sistemas de navegação interna [43].

Uma inovação prometedora na área da internet das coisas (IoT) é a integração direta

de carbon nanotubes (CNT) em tecnologia CMOS. Os sensores químicos e biológicos com-

postos por CNT apresentam propriedades únicas com uma sensibilidade elevada, reposta

rápida e um baixo intervalo de tempo de recuperação [24]. Estes sensores permitem dete-

tar seletivamente diferentes parâmetros físicos, tais como a concentração de metais, sais,

nível de pH, elementos orgânicos, entre outros.

Nos últimos anos, têm sido apresentadas várias tentativas de integração de CNT em

tecnologia MEMS [39] [4], com o objetivo de reduzir o custo de produção no processo

de captação e atuação de dispositivos MEMS. A performance associada aos CNT está

relacionada com o método de síntese necessário para o desenvolvimento de CNT nas

estruturas MEMS. Em [39], os CNT são sintetizados localmente através de um processo

pós-fabrico de um chip CMOS. O crescimento das estruturas CNT é controlado através

da regulação da temperatura do polissilício com o objetivo de regular o diâmetro e a es-

trutura desejada de um CNT, apresentando uma baixa taxa de defeito de fabrico. Em [4] é
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desenvolvido uma estrutura CNT com uma parede singular à temperatura ambiente sobre

uma superfície MEMS. Visto que um CNT é uma estrutura que se desenvolve em torno da

superfície de uma dada estrutura, a integração desta tecnologia em dispositivos MEMS é

uma inovação prometedora no desenvolvimento de sensores totalmente integrados com

um tamanho mínimo e excelente desempenho.

Considerando que o processo de fabrico de um dispositivo MEMS é compatível com a

sequência utilizada na tecnologia CMOS, as componentes mecânicas e electromecânicas

do dispositivo podem ser manipuladas de forma a conseguir incorporar as duas tecno-

logias num único circuito integrado. A utilização de um sensor, nomeadamente MEMS,

implica a implementação de um AFE como interface para sistema de aquisição de dados

de reduzida dimensão e de baixo custo de produção.

Considerando que um AFE em tecnologia CMOS é a interface entre o sensor e o

dispositivo digital externo, torna-se possível amplificar e filtrar o sinal obtido, de modo

a ser utilizável por um outro sistema analógico e/ou digital. Um AFE é tipicamente

composto por um amplificador, um filtro e um conversor analógico-digital, exemplificado

na figura 1.1

CCIA
SC-Bandpass Filter

ΔΣ ModulatorSensor Dout

Digital Circuit

Figura 1.1: Diagrama de um AFE.

Para além da sua principal função, o amplificador de instrumentação é também res-

ponsável pela remoção de qualquer ruído em modo comum presente no sinal. Os sinais

obtidos através de um sensor MEMS são de particular baixa amplitude, sendo necessário

amplificar o sinal, minimizando a degração de sinal.

O filtro do AFE atenua qualquer ruído que não pertença à banda de frequências

do sensor MEMS. Este processo é necessário para garantir que nenhum efeito aliasing
ocorra durante a conversão do sinal analógico para digital, assegurando o teorema de

Nyquist-Shannon. O conversor analógico-digital é o último andar do AFE responsável

por converter o sinal analógico num sinal digital. O ruído total do circuito afecta o desem-

penho do AFE, o qual tem impacto na relação de sinal ruido do sistema. Este amplificador

destina-se a ser integrado no AFE desenvolvido no projecto Proteus em [36].

1.2 Organização

Esta dissertação descreve o estudo, dimensionamento e implementação de um amplifica-

dor de instrumentação para um analog front-end de baixa tensão, com o objetivo de ser in-

tegrado por um SiP, constituído por um dispositivo multi-sensor MEMS e um chip CMOS,

adaptado do projeto europeu Proteus apresentado em [36]. O sistema desenvolvido deve

ser implementado em tecnologia CMOS de 130 nm.
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CAPÍTULO 1. INTRODUÇÃO

O principal desafio é o dimensionamento dos blocos de processamento de sinal com

baixo nível de potência e de ruído, considerando que a área do AmpI não deve exce-

der 1x1mm2.

O amplificador de instrumentação proposto consiste numa topologia de Acoplamento

capacitivo (CCIA) com recurso a um modelador chopper com o objetivo de atingir as

especificações desejadas.

No circuito desenvolvido devem ser ainda realizadas as simulações post-layout através

do software Cadence.

O filtro passa-banda (BPF) de condensadores comutados e o conversor analógico-

digital (ADC) do tipo sigma-delta presentes em [36] devem ser adaptados ao amplificador

de instrumentação desenvolvido, e simulado um novo post-layout para o AFE.

O segundo capítulo começa por descrever a aplicação de um AmpI. São discutidos os

parâmetros e os desafios a considerar no dimensionamento de um AmpI para um sistema

de sensores microelectromecânicos. São apresentadas as técnicas de redução de ruído e

de tensão de desvio, e mencionadas as principais topologias utilizdas para AmpI.

O terceiro capítulo apresenta a justificação da topologia utilizada e menciona as especi-

ficações fundamentais para o dimensionamento do AmpI. São definidas as especificações

da tecnologia tal como as expressões matemáticas obtidas de acordo com a arquitectura

adoptada.

O quarto capítulo apresenta a metodologia utilizada e as dimensões obtidas para os

transístores de cada módulo do AmpI. É realizada uma análise as simulações teóricas

obtidas e apresentado um resumo dos resultados fundamentais obtidos.

O quinto capítulo apresenta as principais considerações na execução do layout do AmpI

e o respectivo design implementado para os principais módulos do AmpI. Em seguida,

os resultados obtidos são comparados com o dimensionamento teórico, pelo que também

são comparados os parâmetros críticos de design com outros artigos propostos nos últimos

anos.

O sexto capítulo apresenta as conclusões e o resumo dos resultados obtidos na disser-

tação.

1.3 Contribuições

Para esta dissertação desenvolveu-se um amplificador de instrumentação de Acoplamento

Capacitivo através da metologia gm/Id . Os resultados obtidos no desenvolvimento deste

projecto foram publicados em [29] e apresentados na 5th International Young Engineers
Forum on Electrical and Computer Engineering (YEF/ECE 2021), que decorreu em Portugal

a 9 de Julho de 2021.
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Amplificadores de Instrumentação para um

AFE

2.1 Introdução

Uma das peças fundamentais num AFE é o amplificador de instrumentação, amplifcador

este que representa a solução ideal para a leitura de sensores MEMS num sistema de aqui-

sição de dados. É necessário que seja possível a extração de pequenos sinais diferenciais

com recurso ao sensor. O amplificador deve executar a rejeição do ruído em modo comum

proveniente de grandes interferências [26].

A maioria dos sensores obtém sinais de tensões na ordem dos µV até aos mV, do

qual, dependendo do alcance de frequência do sensor, o ruído 1/f pode ser relevante

e mascarar o sinal desejado. A topologia e as técnicas utilizadas devem compensar as

desvantagens inerentes ao sistema e as variações do processo de fabrico [46] com o objetivo

de minimizar a degradação do sinal. O principal desafio é o dimensionamento de um

AmpI com um consumo de potência minímo, mantendo os níveis de ruído e a área total

ocupada reduzidos.

2.2 Propriedades e Desafios de dimensionamento

O amplificador de instrumentação tem como função a amplificação dos sinais de fraca

amplitude obtidos através dos sensores MEMS. Tendo em consideração que o AmpI define

o ruído referente à entrada e o CMRR do AFE [30], deve ter a capacidade de eliminar

fontes de ruído indesejáveis que podem mascarar o sinal desejado.

A linearidade e precisão do DAC pertence ao AFE, é determinado pelo ruído total do

amplificador. A existência de ruído no circuito afecta a linearidade dinãmica do número

de bits (ENOB) do sistema. A linearidade estática do AFE é também afectada pela tensão
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CAPÍTULO 2. AMPLIFICADORES DE INSTRUMENTAÇÃO PARA UM AFE

de desvio proviniente do próprio AmpI e do sensor, como consequência da saturação

do amplificador. O dimensionamento do AmpI deve ter em consideração as seguintes

características.

• Um elevado CMRR, visto que determina a capacidade de amplificar sinais em modo

diferencial, rejeitando os de modo comum [25]. O alcance do CMRR deve ter entre

80dB até 140dB de modo a prevenir que a tensão de modo comum do sinal de

entrada atinja ou ultrapasse a tensão de alimentação [22].

• Um elevado PSRR, considerando que esta característica determina a capacidade de

rejeitar o ruído e os distúrbios presentes na alimentação do amplificador [25]. A

fonte de alimentação depende da aplicação, podendo não ser uma fonte convencio-

nal como uma bateria [2], o que requer um elevado PSRR para impedir a degradação

do sinal.

• Uma elevada impedância de entrada, pelo que a impedância do AmpI deve ser

muito superior à impedância do sensor, para evitar o efeito de carga [25]. Caso

contrário, o ruído é amplificado e o sinal desejado é distorcido [46].

• Uma tensão de alimentação e potência consumida reduzidas, com o objetivo de

garantir uma longa autonomia, necessária para a monitorização contínua, evitando

a necessidade de intervenções frequentes para a substituição de baterias. Esta carac-

terística é relevante para aplicações portáteis ou implantáveis de sensores MEMS.

• Baixo ruído referente à entrada e a implementação de um modulador chopper
quando o alcance de frequência do sensor corresponde à gama de frequências onde

o ruído 1/f pode ser predominante. O ruído total com origem na tecnologia CMOS

pode ultrapassar e mascarar o sinal desejado.

• O ganho largura de banda deve ser o suficiente de forma a garantir o ganho em

malha fechada para um dado alcance de frequência dependendo do tipo de sensor

MEMS.

• Deve ser utilizada uma técnica de redução da tensão de desvio de forma a prevenir a

saturação do amplificador e a consequente perda de linearidade. Esta característica

depende do tipo de sensor utilizado [17], visto que alguns tipos de sensores são de

corrente contínua. Ao eliminar a tensão de desvio estamos a eliminar o valor que

desejamos obter através do sensor.
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2.3. CONSIDERAÇÕES DE RUIDO EM AMPLIFICADORES DE

INSTRUMENTAÇÃO

2.3 Considerações de Ruido em Amplificadores de

Instrumentação

No dimensionamento de amplificadores de instrumentação é necessário ter em conside-

ração as fontes relevantes de ruído que afetam a qualidade do sinal obtido pelos sensores.

As principais fontes de ruído podem ser as interferências electroestáticas e eletromagné-

ticas, que influenciam toda a rede do AFE, o ruído térmico e o ruído 1/f, sendo que estes

dois últimos são introduzidos pelo próprio circuito do amplificador de instrumentação.

Tanto os cabos como o sensor sofrem de interferência eletromagnética e electroestática,

introduzindo ruído branco no percurso do sinal, proporcionalmente ao comprimento do

cabo e do tamanho do sensor, pelo que, a qualidade do isolamento do circuito determina

a imunidade a estas interferências. O CMRR determina a razão de atenuação do ruído

pelo amplificador de instrumentação.

Considerando que a tecnologia CMOS contribui com uma porção significativa de

ruído térmico e ruído 1/f, o amplificador de instrumentação atua como uma fonte de ruído

no percurso do sinal. Um dimensionamento adequado permite diminuir a contribuição

do ruído introduzido pelo circuito de maneira a atingir um elevado SNR.

O ruído térmico corresponde ao ruído branco proveniente da transcondutância dos

transístores de acordo com a equação 2.1 [7]. A densidade espectral de ruído SN (f ) é

inversamente proporcional à transcondutância de entrada do amplificador.

SN = 4KBλT
1
gm

(2.1)

Pelo que SN é a potência do ruído térmico (V 2/Hz), KB é a constante de Boltzman, T

é a temperatura absoluta e λ é um coeficiente > 1 dependente da zona de saturação do

ponto de funcionamento do transístor.

O ruído flicker, por vezes denominado de ruido 1/f, pode ser significativo até algumas

dezenas de kHz. Este ruído é inerente à tecnologia CMOS. A relação entre a corrente do

dreno do transístor e a densidade espectral do ruído 1/f é dada por [28]:

SI =
MG2

m

C2
oxWLf β

(2.2)

Do qual M é um parâmetro empírico que depende do processo de fabrico, W e L são

a largura e o comprimento do canal respetivamente, Cox é a capacidade de óxido por

unidade de área, Gm é a transcondutância e β é um parâmetro de valor aproximado a 1,

num alcance entre 0.8 e 1.2 [28].

O primeiro andar do amplificador é determinante para a contribuição total de ruído

no circuito, visto que o ruído introduzido pelos andares posteriores é reduzido pelo ganho

do primeiro andar. Para o andar de entrada, é tipicamente utilizado transístor PMOS em

vez de NMOS, visto que o factor M é menor para os transístores PMOS [28].

Através da utilização de transístores com elevadas dimensões à entrada do ampli-

ficador, é possível diminuir o nível de ruído 1/f, obtendo melhores características de
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emparelhamento numa entrada diferencial [30]. As duas técnicas tipicamente adotadas

para a redução de ruído 1/f são a estabilização através de um modulador Chopper e Auto-
Zeroing [45], analisados nas secções 2.4.2 e 2.4.1, respectivamente.

De modo a calcular o desempenho do amplificador relativamente ao ruído, é utilizada,

em [42], a equação 2.3, que determina o Noise Efficiency Factor (NEF). Esta equação relaci-

ona a potência consumida com a contribuição de ruído pelo amplificador, ou seja, quanto

menor for o valor de NEF, melhor é a relação entre a potência consumida e o ruído [53].

NEF = VNrms

√
2IT

πVT × 4kbT ×BW
(2.3)

Onde VNrms é o ruído total referente á entrada em rms, IT é a corrente total consumida

pelo amplificador, VT é a tensão térmica, e BW é a largura de banda do amplificador. O

fator NEF é relevante para comparar o desempenho de ruído entre diferentes sistemas,

para uma dada corrente e largura de banda.

2.4 Técnicas de atenuação de ruído e de tensão de desvio

2.4.1 Método Auto-Zeroing

A técnica de amostragem Auto-Zeroing pode ser utilizada para a redução da tensão de

desvio e do ruído 1/f de um amplificador. A eficácia do processo AZ para a redução de

ruido depende da correlação entre as amostras de ruído, e o valor de ruído instantâneo

de qual a amostra é retirada [12]. O processo AZ é divido em duas fases, a de amostragem

e a de amplificação, respectivamente, de acordo com a figura 2.1 [11].

A
Vin

Vout
C

SC

SA

Figura 2.1: Modelo Genérico de um amplificador AZ.

Durante a fase de amplificação, o interruptor SA está ligado à terra enquanto o inter-

ruptor SC está fechado. Desta forma o sinal de saída do amplificador corresponde ao sinal

de entrada, durante a qual, quer a tensão de desvio, quer o ruído 1/f referente à entrada

do amplificador, ficam amostrados no condensador C. Ainda na fase de amplificação, o

interruptor SC está aberto, enquanto SA está ligado ao terminal de entrada. A amostra de

ruído é subtraída ao ruído instantâneo, se nesta fase o terminal de entrada estiver ligado
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à terra, pelo que a tensão de saída pode ser considerada aproximadamente zero devido à

correlação elevada entre a amostra de ruído e o ruído instantâneo [11].

A seguinte secção é dada pelo modelo matemático de [11]:

Assumindo que o sinal de entrada é um processo estocástico estacionário, o valor

médio da densidade espectral de saída é dado pela seguinte equação:

Sout−avg(f ) =
+∞∑
n=−∞

|H(f )|2Sin(f −n× fs) (2.4)

Visto que |H(f )| corresponde à função transferência do amplificador, Sin é a potência

espectral de entrada e fs é a frequência de amostragem, a componente de distorção de

sobreposição é dada por:

Sf old(f ) =
+∞∑
n=−∞

Sin(f −n× fs) (2.5)

Assumindo que o amplificador funciona como um filtro passa-baixo de primeira or-

dem, relativamente ao ruído referente à entrada, a potência espectral total referente à

entrada do amplificador é dada por:

Sin(f ) =
(
1 +

fk
|f |

)
S0

1 + (f /fc)2 (2.6)

Do qual S0 é a componente de ruído branco, fk é a frequência crítica do ruído 1/f e fc
é a frequência de corte do amplificador.

A potência de ruído branco referente à saída do amplificador é dada pela seguinte

equação:

Sout−white(f ) ' S0

(
|H0(f )|2 + sinc2(πf Ts)

)
(2.7)

Pelo que |H0(f )| representa a componente do ruído branco na banda de funcionamento

do amplificador.

Considerando que fcTs � 1 e que |H0(f )| < 1.25, a distorção de sobreposição é domi-

nante para frequências baixas. Assumindo que fc� fs, a distorção de sobreposição para o

ruído 1/f, após ser filtrado, pode ser aproximado à componente de ruído branco de acordo

com a seguinte equação:

Sf old(f ) ' S0
fk
fs

2
(
1 + ln

(
fc
fs

))
(2.8)

O espectro de potência de saída dado pela equação 2.9, corresponde á soma da potên-

cia espectral de saída do ruído branco, com a potência espectral de saída do ruído 1/f.

Assumindo que o espectro de potência é válido para o teorema de amostragem de Nyquist-

Shannon, a sua densidade descresce com a frequência.

Sout ' S0

[(
1 +

fk
|f |

)
|H0(f )|2 + sinc2(πf Ts)×

(
π
fc
fs

+
fk
fs

2
{

1 + ln
(
fc
fs

)})]
(2.9)
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Do qual o primeiro termo representa a atenuação de ruído na banda de funcionamento

do amplificador e o segundo termo corresponde ao efeito de distorção por sobreposição

introduzido pelos dois tipos de ruído.

O processo de auto-zeroing cancela a tensão de desvio do amplificador e reduz sig-

nificativamente o ruído 1/f, tendo como prejuízo, o aumento de sobreposição de ruído

branco [12].

2.4.2 Modulador Chopper

A técnica de modulação através de um Chopper consiste em modular o sinal de entrada

para frequências superiores nas quais o valor do ruído 1/f não é significativo. Após

a amplificação do sinal, é aplicada a modulação inversa de forma a repor o sinal na

frequência de origem.

Vin Vout

M1(t) Vn M2(t)

+
+

A

Figura 2.2: Modelo Genérico de um Amplificador com Modulação Chopper.

O sinal de entrada é multiplicado por uma onda quadrada portadora m(t) com pe-

ríodo Tch = 1/fch. A modulação transpõe o sinal para as frequências harmónicas ímpares

do sinal resultante. Num cenário ideal, no qual a onda portadora é quadrada e o sinal

de entrada Vin é contínuo, o sinal resultante irá ser uma onda quadrada com a mesma

amplitude Vin, de frequência fch.

Considerando que o amplificador tem um ganho infinito A0, e uma largura de banda

infinita sem provocar um atraso na fase de Vin, a amplitude final será igual a A0 ×Vin.

Contudo, o ganho do amplificador não é infinito, introduzindo componentes espectrais

em torno das harmónicas pares da frequência fch. Estas harmónicas pares têm de ser

filtradas de modo a recuperar o sinal desejado através de um filtro passa-baixo.

O atraso na fase introduzido pelo amplificador provoca uma desfazagem entre o mo-

dulador de entrada e o modulador de saída. Se os moduladores estiverem totalmente

desfasados, o ganho total DC do amplificador será zero. Para atingir o ganho máximo DC

é necessário garantir que não exista desfazagem entre os dois moduladores. Nestas con-

dições ideais, o amplificador não apresenta qualquer tensão de desvio nem de ruído em

baixas frequências.

O seguinte modelo matemático é descrito de acordo com [12].

Considerando o sistema presente na figura 2.2, onde Vn(t) corresponde à tensão do

ruído e m(t) ao sinal da onda portadora, a densidade de potência espectral (DPE) bilateral
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à saída de um modulador chopper é dada por:

SCh(f ) =
( 2
π

)2 +∞∑
n=−∞

SN (f −n× fch). (2.10)

Pelo que n representa todos os números naturais ímpares, Sn a densidade de potência

espectral do sinal de ruído, fch a frequência do modulador chopper.

Assumindo a frequência de corte do amplificador fc = 5×fch, a densidade de potência

espectral bilateral à saída do modulador pode ser aproximada à densidade de potência

espectral de ruído branco na banda de funcionamento do amplificador.

SCh−branco(f ) � SCh−branco(f = 0) = S0

[
1−

tanh(fcTch)π2
fcTch

π
2

]
. (2.11)

Pelo que SCh−branco(f ) � S0 para |f Tch| ≤ 0.5 e fcTch �, do qual fc corresponde à

frequência de corte do amplificador.

A DPE na banda de funcionamento do amplificador, que resulta da modulação intro-

duzida pelo chopper, é aproximadamente ruído branco, pelo que o seu valor tende para

o rúido referente à entrada S0 para valores de fcTch �. Como as ondas harmónicas in-

troduzidas pela modulação são múltiplas de 1/n2, a contribuição do ruído na banda de

funcionamento do amplificador descresce rapidamente, assim, a DPE com um modulador

chopper, é sempre menor que a DPE original, tendendo asintóticamente para o valor origi-

nal quanto maior for a razão entre a fc e fch. Assumindo que fc� fch, a DSE do ruído 1/f

é dada por:

SN/f (f ) = S0
fk
|f |

= S0
fkTch
|f Tch|

. (2.12)

As imperfeições relativas ao modulador chopper de entrada não permitem obter um

cancelamento total da tensão de desvio de entrada. Os circuitos S/H têm uma tensão de

desvio residual devido ao clock feed through, channel charge injection, ao ruído de amostra-

gem e fuga de corrente, provocando picos de tensão (Vp) à entrada do amplificador. Estes

picos de tensão serão posteriormente modulados inversamente, de forma a introduzir

uma tensão de desvio.

Considerando que a constante de tempo τ dos picos de tensão são menores que Tch/2,

a maioria dos picos aparece em frequências superiores a fch. A utilização de uma largura

de banda elevada aproxima o ganho total ao ganho do amplificador. Porém, o contributo

de tensão de desvio por parte do modulador chopper aumenta. Assumindo que τ � Tch/2,

a tensão de desvio referente à entrada (Vos) pode ser calculada por:

Vos �
2τ
Tch

Vp. (2.13)

Como τ � Tch/2, a Vos pode ser reduzida significativamente através da escolha de uma

largura de banda do amplificador duas vezes maior que a frequência do chopper.
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Embora a utilização da modulação do chopper permita diminuir consideravelmente

o ruído total e a tensão de desvio do amplificador, verifica-se que esta técnica reduz a

impedância de entrada do amplificador [45].

A impedância de entrada (Zin) é determinada pela pseudo-resistência do circuito

comutado do modulador de entrada e o condensador de entrada do amplificador de

acordo com a equação 2.14 [15], do qual Cp e Cin correspondem tanto pela capacidade

parasita de Cin como o próprio Cin do amplificador.

É possível reduzir a dimensão do transistor do modulador chopper e a frequência fch
para aumentar a impedância de entrada, causando um aumento dos valores de ruído 1/f

e da tensão de desvio. O aumento da tensão de desvio induz ondulação no sinal de saída

do amplificador [14].

Zin ≈
1

fchCp
//

1
fchCin

(2.14)

2.4.3 Técnicas de Impulsionamento de Impedância

Em [35] é utilizada uma capacidade negativa em paralelo com a capacidade de entrada

do amplificador, sendo que ambas são de igual capacidade.

Num cenário ideal, a impedância de entrada seria infinita, visto que a corrente total é

aproximadamente zero.

Em [16] [17] é implementada uma malha de realimentação positiva (MRP), pelo que a

corrente que flui pela MRP é igual à corrente da malha de realimentação do amplificador.

Num cenário ideal, a impedância de entrada seria melhorada pelo ganho do amplifica-

dor. Contudo a capacidade parasita do prato inferior do condensador está ligado à terra,

formando uma resistência equivalente com a capacidade parasita do chopper de entrada.

A melhoria da impedância de entrada é 3 a 10 vezes o valor de impedância sem MRP [16].

A capacidade da MRP pode ser realizada de forma ajustável, o que permite calibrar

a corrente perdida para a capacidade parasita, otimizando a impedância de entrada do

amplificador.

Em [7] [8] é apresentado um mecanismo de comutação entre o porto de entrada do

amplificador com a malha de realimentação durante a transição de um para zero. O

terminal inversor é também trocado pelo terminal não inversor.

A cada transição do relógio, a transferência de carga é dada pelas tensões aos terminais

do condensador parasita do chopper por Cp(Vin −Vf b), pelo que para um sinal contínuo,

o elevado ganho na malha de realimentação garante que Vin é aproximadamente Vf b,

induzindo a transferência de carga para zero [8].

Este método apresenta ser eficaz para sinais dentro da largura de banda do amplifica-

dor, e quando o produto da largura de banda do amplificador e da malha de realimentação

é aproximadamente um [7].
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2.4.4 Técnicas de Redução da Tensão de Desvio

A tensão de desvio remanescente é problemática visto que induz ondulações no sinal

desejado, reduzindo o OS do amplificador. Com o objectivo de reduzir a tensão de desvio

do sistema mais além, várias técnicas têm sido implementadas com o custo adicional no

consumo de potência e na área ocupada.

Em [49] [17] [15] [40] é implementado um Dc Servo Loop com um integrador RC que

integra uma realimentação negativa, devolvendo o sinal resultante da integração à terra

virtual na entrada do amplificador. Este método cancela qualquer componente DC à saída

do amplificador.

O DSL funciona como um filtro passa-alto com uma frequência de corte determi-

nada pelo produto de frequência de ganho unitário do integrador, com a razão entre o

condensador adicionado ao percuso do DSL, e pela malha de realimentação [49].

A pseudo-resistência em [17] é realizada através de um circuito de condensadores

comutados, de forma a que a frequência de ganho unitário do integrador seja determinada

pela frequência de relógio dos interruptores.

A implementação de Duty Cycled DSL permite reduzir a área ocupada através da

colocação de um interruptor entre a transcondutância e o condensador do integrador.

Desta forma, a frequência de ganho unitário é determinada pela razão entre a duração de

cada ciclo do sinal aplicado ao interruptor [40].

Em [18] é utilizado um sistema de dynamic offset zeroing que adiciona dois interrupto-

res de tamanho minimo à entrada e à malha de realimentação do amplificador, ligando o

nó inversor com o nó não-inversor.

A fase zeroing corresponde à fase na qual os interruptores estão ligados. Nesta fase, os

percursos são descarregados e consequentemente a tensão de desvio é cancelada. Durante

a segunda fase, os interruptores estão desligados e os condensadores armazenam a tensão

de desvio.

Como o ganho de largura de banda é reduzido e a tensão de desvio tem um longo

tempo de recuperação, só é possível recuperar uma parte do valor da tensão de desvio

durante a fase seguinte. O tempo de recuperação induz uma ligeira ondulação no sinal

que pode ser diminuido através da utilização de um duty cycle de curta duração para a

primeira fase.

2.4.5 Técnicas de Redução de Ondulação (Ripple)

A ondulação no sinal pode atingir algumas centenas de mV sumprimindo o sinal para

alimentações de tensão reduzida.

Em [17] [40] [15] um integrador de condensadores comutados é utilizado em seme-

lhança a um mecanismo de AZ, através da criação de uma corrente contínua de modo a

compensar a corrente de desvio à entrada do amplificador.

Este metodo é composto por um integrador de condensadores comutados, um modu-

lador chopper, um condensador de captação e uma transcondutância de compensação. O

13



CAPÍTULO 2. AMPLIFICADORES DE INSTRUMENTAÇÃO PARA UM AFE

condensador capta e converte a tensão de ondulação e converte-a em corrente através da

transcondutância ligada ao nó de saída à entrada do amplificador. Deste modo é possivel

compensar a tensão de desvio de entrada [17].

O factor de supressão da ondulação é determinado pela razão entre o produto do

ganho do integrador e da transcondutância de compensação, com o produto da frequência

do chopper e condensador de compensação de Miller, utilizado no amplificador [17].

Em [37] [10] [50] é aplicada uma arquitectura ping-pong, cujo funcionamento é se-

melhante à técnica AZ. A frequência de amostragem utilizada é duas vezes superior

à frequência do chopper. A arquitectura tem duas etapas, ping e pong, que trabalham

alternadamente durante a fase de amplificação φA e de zeroing φZ . O circuito contém

adicionalmente uma transcondutância gm e um condensador Cp que armazena o sinal

amostrado [37].

Durante a etapa ping, a entrada do amplificador é curto-circuitada e a saída é ligada

a Cp durante a fase φZ . Desta forma, a tensão de desvio e o ruído à saida são armazenados

em Cp e forçam gm a criar uma corrente de compensação, cancelando a tensão e o ruído re-

ferentes à entrada do amplificador [50]. Durante a fase φA, o condensador Cp é desligado

da entrada do amplificador, obrigando gm a continuar a cancelar as correntes de desvio

e de ruído. A tensão de desvio do amplificador é dividida pelo produto da resistência de

saída referente ao transistor de entrada do amplificador com gm [10].

2.5 Topologias

Cada topologia de amplificador de instrumentação apresenta vantagens e desvantagens

relativamente às propriedades fundamentais derivadas da aplicação do AmpI. As próxi-

mas secções apresentam as topologias utilizadas.

2.5.1 Três amplificadores operacionais

Uma topologia bem conhecida é o amplificador de instrumentação com três amplificado-

res operacionais. As três principais características deste tipo de AmpI são que o ganho

pode ser determinado por uma resistência externa Rg, o andar de entrada consiste em

dois amplificadores separadores, e o andar de saída é tradicionalmente um amplifica-

dor de diferença [20]. O amplificador de diferença é utilizado para amplificar a tensão

diferencial, rejeitando a tensão de modo comum [26].

Considerando a figura 2.3, o ganho é determinado pelas resistências de realimentação,

tipicamente no alcance de kΩ devido às considerações de ruído [16]. Esta topologia tem

excelente linearidade [17] e permite obter uma elevada impedância de entrada, visto que

o andar de entrada corresponde a dois amplificadores operacionais [31].

Contudo, os dois amplificadores de entrada limitam o alcance da tensão de modo

comum [26], pelo que a utilização de amplificadores de baixo ruído e rail-to-rail resulta
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Figura 2.3: Exemplo de AmpI com Três Amplificadores Operacionais.

numa penalização relativamente à área e ao ruído, quando comparados a soluções de

AmpI singulares [30].

Os amplificadores de entrada também degradam a eficiência de ruído e aumentam a

potência consumida [16]. O CMRR depende do desvio do valor das resistências do andar

de saída. Para reduzir o erro introduzido pelas resistências, é possível aumentar o ganho

do andar de entrada, no entanto, para ganhos reduzidos, as soluções integradas são uma

melhor opção [20].

Para obter um elevado CMRR, é necessário que as resistências sejam laser trimming
para obter um CMRR superior a 80 dB. A calibração de resistências aumenta o custo

de produção [30]. Esta topologia é ideal para aplicações de alta precisão na presença de

níveis elevados de ruído [20].

2.5.2 Current Feedback

O amplificador de instrumentação mais utilizado é o CFIA, visto que as impedâncias de

entrada e de saída, o CMRR e o alcance de tensão de modo comum são elevados [26].

Este amplificador utiliza uma técnica de realimentação indirecta de corrente, na qual

o andar de entrada e de saída são incorporados através de uma malha de realimentação,

exemplificado na figura 2.4. A tensão de entrada e de realimentação são convertidos em

corrente através da transcondutância de entrada e de realimentação, respectivamente [21].

Devido ao elevado ganho da malha de realimentação, o CMRR é predominantemente

determinado pelo mismatch da transcondutância do andar de entrada [44]. Ao utilizar
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Figura 2.4: Exemplo de um CFIA.

um par diferencial NMOS ou PMOS no andar de entrada, o amplificador consegue obter

rail-to-rail sensing capability [16].

O ganho do amplificador é determinado pelo rácio entre duas duas resistências [21],

pelo que a precisão depende do bom emparelhamento (mismatch) entre as transconduc-

tâncias de entrada e de saída. A precisão varia de acordo com o processo de fabrico e

temperatura [50].

O modo comum da malha de realimentação e de saída são iguais e determinam o

output swing (OS). O mismatch entre os dois pode ser significativamente elevado se for

utilizado um aplificador rail-to-rail [8].

A utilização de um modulador chopper para remover o ruído 1/f introduz uma capa-

cidade e resistência parasita nos terminais de entrada do amplificador, que degradam a

impedância de entrada e percisão do ganho. Nesta topologia não é possível implementar

uma técnica de realimentação para melhorar a impedância de entrada [7].

Esta topologia também não remove tensão DC, sendo necessário adicionar uma técnica

de auto-zeroing [31].

Um CFIA tem uma elevada potência consumida devido ao número de transconduc-

tâncias utilizadas, não sendo ideal para aplicações de baixa potência [26].
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2.5.3 Acoplamento capacitivo

Uma das topologias que tem sido implementada é a CCIA. A figura 2.5 apresenta uma

representação genérica desta topologia, na qual podemos observar que se utilizam con-

densadores em vez de resistências que permitem bloquear tensões DC [16].

Vdd

Vss

Cfb

Cin

-

+

Vin

Cin

Cfb

+

-

VoutA

Figura 2.5: Exemplo de um CCIA.

Os condensadores Cin e Cf b determinam a precisão de elevado ganho [35], pelo que

a malha de realimentação pode ser dimensionada com uma impedância elevada, o que

minimiza a corrente consumida pela malha de realimentação [17].

Esta topologia tem uma eficiência de ruído ótima, visto que o ruído é predominante-

mente determinado pela transcondutância de entrada [35].

Esta configuração permite obter rail-to-rail sensing capability sem utilizar um andar de

entrada rail-to-rail [14].

A principal desvantagem do CCIA é a limitação da impedância de entrada determi-

nada pelo condensador (Cin) e a frequência do chopper, sendo possível aumentar a im-

pedância de entrada com uma malha de realimentação positiva [17]. A utilização de um

modulador chopper elimina a capacidade de bloquear tensões DC por parte do CCIA [51],

acrescentando a necessidade de introduzir um método de cancelamento da tensão de

desvio DC, aumentando a área total do amplificador de instrumentação.

Esta topologia é adequada para aplicações de baixa potência, visto que não existem

transcondutâncias na malha de realimentação [26].
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2.5.4 Condensadores Comutados

A topologia de condensadores comutados é semelhante a um CCIA, visto que se utilizam

condensadores em vez de resistências de acordo com a figura 2.6.
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C1

+

-
+

-Vin-

Vin+

Vout-

Vout+

Vref

Vref

A

Figura 2.6: AmpI de Condensadores Comutados.

Durante a primeira fase, a tensão do sínal à entrada, a tensão de desvio do amplificador

e o ruído 1/f são armazenados nos condensadores.

Durante a segunda fase, o sinal de entrada é amplificado e a tensão de desvio é cance-

lada pelo princípio da conservação da carga [36].

Com esta arquitectura é possível remover qualquer componente de modo comum,

conseguindo obter um CMRR até 120 dB [26]. O alcance de modo comum de entrada

é rail-to-rail [22].

Em [41] é utilizado um amplificador diferencial com amostragem duplamente corre-

lacionada. O principio de funcionamento desta topologia é semelhante ao do AZ, referido

na secção 2.4.1, na página 8.

Ambas as arquiteturas têm a inerente capacidade de eliminar tensões de desvio e de

reduzir o ruído 1/f [36] [41].

As principais vantagens de um amplificador de instrumentação de condensadores

comutados são que o total CMRR é independente do AmpI, tem um PSRR elevado e,

utilizando a técnica de double sampling, torna-se possível reduzir a injeção de carga e

o clock feedthrough libertado pelos interruptores [47].

Como o ganho é determinado pelos condensadores C1 e C2, a precisão do ganho é
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determinada pelo mismatch dos condensadores. Para manter os níveis de ruído baixos,

devem-se utilizar condensadores largos, o que deteriora a impedância de entrada [26] e

aumenta a área total ocupada.

O desempenho do circuito está limitado pelos mismatches do circuito, onde a sime-

tria garante um elevado CMRR e a rejeição de carga por partes dos interruptores, que

consequentemente influencia a tensão de desvio total do circuito [47].

2.5.5 Fully Differential Difference Amplifier

Um FDDA pode ser adaptado de forma a ser utilizado como AmpI de acordo com a

figura 2.7. A configuração desta topologia é simples, pelo que apenas requer um amplifi-

cador activo e quatro resistências [30]. Para eliminar tensões DC, é necessário adicionar

condensadores à malha de realimentação [48].

Esta topologia permite a realização de um amplificador de instrumentação tanto in-

versor como não inversor sem adicionar resistências ao percurso do sinal [3].

+

+

-

- +

-

Vin+

Vin- Vout+

Vout-

FDDA

R1

R2R2

R1

Figura 2.7: FDDA como um AmpI.

Este amplificador tem duas entradas diferenciais que convertem as tensões diferenci-

ais em corrente. A corrente é em seguida subtraída e convertida novamente em tensão e

amplificada no andar de saída [3].

O circuito permite obter em modo comum rail-to-rail input swing [23], pelo que o

ganho total é determinado pela manha de realimentação [30].
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A impedância de entrada deste amplificador é elevada visto que depende da transcon-

dutância de entrada do amplificador de diferenças diferencial [48].

O ruído referente à entrada do amplificador diminui à medida que o ganho de malha

fechada aumenta [3].

O CMRR e a precisão do ganho dependem dos mismatches dos transistores de entrada

e da malha de realimentação, respectivamente [30]. Esta topologia apresenta um baixo

valor de CMRR [48].

A implementação de um modulador chopper torna os mismatches do andar de entrada

toleráveis, melhorando o CMRR, reduzindo a tensão de desvio de entrada e o ruído 1/f [9].

A malha de realimentação amplifica a tensão de desvio de entrada [23], sendo necessário

a aplicação de técnicas de cancelamento de tensões de desvio.

Esta topologia é ideal para aplicações de baixo ruído na banda de frequências audíveis,

visto que é capaz de obter uma elevada largura de banda com um consumo de corrente

significativamente reduzido [3] [23].
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3
Análise do Amplificador Proposto

3.1 Estabelecimento do problema

O dimensionamento do amplificador de instrumentação deve ter em consideração os

aspetos discutidos ao longo da secção 2.3. As publicações estudadas apresentam um

conjunto de topologias e técnicas utilizadas com foco na relação entre os parâmetros de

potência e ruído, com o objetivo de minimizar estes parâmetros para as especificações

necessárias na respetiva aplicação.

O objetivo deste AFE é de desenhar um sistema com a melhor precisão possível para a

medição de condutividade e temperatura da água através de sensores MEMS. A banda de

funcionamento do amplificador de instrumentação deve inlcuír o alcance de frequências

resultantes da leitura do sensor de condutividade enquanto, em simultâneo, deve ser

capaz de amplificar sinais DC captados através do sensor de temperatura.

Para garantir o funcionamento a longo prazo do AFE, o parâmetro fundamental a

minimizar é a potência consumida sem implicar o aumento de ruído referente à entrada.

Deve ter-se em consideração a sensibilidade do amplificador de instrumentação para um

andar de entrada rail-to-rail. O valor NEF resultante deve ser mínimo.

A tabela 3.1 apresenta os parâmetros estabelecidos para o amplificador de instrumen-

tação realizar as tarefas acima referidas. A área do amplificador deve ser a menor possível

para uma excursão de sinal máxima, garantindo uma boa linearidade no AFE.

3.2 Arquitectura proposta

Neste projecto é utilizada a topologia de Acoplamento capacitivo com recurso à técnica

de estabilização através do modulador chopper de forma a melhorar o desempenho geral

do amplificador de instrumentação. O desafio é atingir as especificações estabelecidas na
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Tabela 3.1: Parâmetros de dimensionamento

Parâmetros Valor Unidade
Ganho DC em Malha Fechada 40 dB
Tensão de Alimentação 0.9 ∼1 V
Impedância de Entrada Zin >100 MΩ

CMRR >80 dB
PSRR >40 dB
GBW 1 MHz
Margem de Fase >90 º
CL 5 pF

secção anterior, resolvendo as dificuldades derivadas da combinação das duas técnicas.

A figura 3.1 representa o modelo simplificado do amplificador de baixo ruído com a

configuração de Acoplamento capacitivo e com recurso ao modulador chopper. O ganho do

amplificador é determinado pela razão entre o condensador Cin e Cf b. Como referido na

secção 2.5.3, esta configuração tem a capacidade inerente de cancelar tensões de desvio.

Vdd

Vss

_

+

Vin Cin

Cfb

+

_
VoutLNA

Cpfb

Vcm

Figura 3.1: Topologia de Acoplamento capacitivo Proposta.

A utilização de um modulador chopper permite transitar a frequência do sinal de

entrada com o objectivo de evitar o ruído flicker a custo da degradação da impedância de

entrada. O modulador chopper constitui uma fonte de ruído devido à injecção de carga

induzida pelo sinal de relógio, e adiciona distorção harmónica no sinal original por meio

da modelação realizada.

Como foi estudado na secção 2.4.3, a utilização da malha de realimentação positiva

permite melhorar entre 3 a 5 vezes a impedância de entrada do amplificador de instru-

mentação. Assim, é possível atingir uma impedância de entrada suficientemente elevada

que evite a degradação do sinal de entrada.
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A implementação de resistências é efetuada através de dois transístores PMOS back-
to-back. Os transístores operam na zona de corte, permitindo alcançar uma elevada impe-

dância com uma área total reduzida.

O common mode rejection ratio desta topologia é predominantemente determinado

pelas diferências de matching referentes aos dois nós de entrada do amplificador de baixo

ruído.

3.3 Justificação

A topologia tradicional de três amplificadores operacionais apresenta um ótimo CMRR e

um ganho elevado. No entanto, a potência consumida e a área ocupada deste amplificador

são elevadas devido à utilização de três amplificadores operacionais. Esta topologia não é

ideal para sistema de aquisição de dados de baixa potência.

A topologia CFIA apresenta um CMRR e um PSRR elevados com ganho suficiente para

aplicações portáteis. Todavia as utilizações de transcondutâncias aumentam a potência

consumida e a contribuição de ruído.

A topologia de circuitos comutados tem a capacidade inerente de reduzir o ruído

branco e o ruído flicker. Porém a impedância de entrada é tipicamente baixa e o consumo

de corrente é excessivo relativamente a uma topologia CCIA.

A topologia de AmpI através de um FDDA possibilita obter uma largura de banda

elevada com reduzida potência consumida. Contudo esta topologia utiliza resistências na

malha de realimentação, o que aumenta o nível de ruído do circuito e apresenta também

um baixo valor de CMRR.

A topologia CCIA apresenta uma contribuição de ruído reduzida devido à utilização

de condensadores em vez de resistências. Com esta topologia é possível antingir um

elevado CMRR e PSRR, visto que são maioritariamente dependentes da estrutura do

amplificador de baixo ruído. A potência total consumida desta topologia é tipicamente

baixa sendo favorável para aplicações de potência reduzida.

3.4 Considerações Gerais da Topologia

A utilização de uma realimentação positiva permite aumentar a impedância de entrada

sem prejudicar a potência consumida nem o ruído total do circuito, visto que, idealmente,

o condensador não contribui com ruído. Desta forma a impedância de entrada é deter-

minada essencialmente pela frequência do relógio, e pela capacidade parasítica existente

entre o condensador de entrada e ground.

• Ganho do Amplificador

O factor de atenuação em malha fechada do amplificador é dado pela razão entre o

condensador de entrada e de realimentação de acordo com a equação 3.1.
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Vin
Vout

=
Cf b
Cin

(3.1)

A escolha da capacidade dos condensadores da malha de realimentação do amplifica-

dor e da malha de realimentação positiva são relevantes para a impedância de entrada

do amplificador e para a contribuição total de ruído. Será em seguida considerado a re-

lação que se estabelecem entre a capacidade e impedância de entrada e a frequência do

modulador chopper.

• Frequência do Modulador Chopper

Como foi analisado na secção 2.4.2, a tensão de desvio induzida pelo modulador

chopper depende da constante tempo e amplitude dos picos de tensão e da frequência

do modulador. A tensão de desvio é significativamente reduzida quando a frequência do

modulador chopper é metade da largura de banda do amplificador.

Visto que o AFE deve ter uma largura de banda de 3-dB a 10 kHz, a frequência

do modulador chopper escolhida é de 5 kHz. Desta forma é modulada toda a banda

de frequências na qual o ruído flicker é predominante, reduzindo significativamente a

tensão de desvio introduzida pelo modulador. Com esta frequência de modulação, a

impedância de entrada é máxima visto que esta decresce com o aumento da frequência.

A figura 3.2 apresenta a relação da impedância de entrada com a capacidade de entrada

para uma dada frequência de modulação, pelo que a cacidade mínima de entrada que

atinge a impedância de entrada desejada é de 1 pF. Com fch > 5 kHz, todas as harmónicas

introduzidas pelo modulador situam-se fora da largura de banda do AFE.
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Figura 3.2: Relação entre Impedância e Capacidade de Entrada para um dado fchop.
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• Impedância de entrada

Tendo em conta a relação estabelecida entre a impedância de entrada e a frequência

do modulador chopper; o cálculo de impedância de entrada em [16], as equações 3.2 e 3.3

representam, em conjunto, a impedância de entrada do amplificador de instrumentação

sem malha de realimentação positiva e com malha de realimentação positiva, respetiva-

mente.

Zin ≈
1

fchCin
(3.2)

Zin ≈
1

fchCp
(3.3)

Assumindo uma capacidade de entrada de 1pF, a figura 3.3 representa a relação da

impedância de entrada para cada equação, assumindo que a capacidade parasítica Cp
vista no terminal de Cin, varia entre 10% a 30% de Cin.

É possível observar que a malha de realimentação positiva representa um aumento

significativo da impedância de entrada para uma dada frequência de modulação. Para

uma frequência de modulação de 5 kHz, a impedância de entrada varia entre 300 MΩ
e 1 GΩ, permitindo obter uma margem que garanta a impedância de entrada desejada.
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Figura 3.3: Impedância de Entrada.

• Relação de Impedância de Entrada e Ruído

O ruído total do amplificador CCIA é principalmente determinado pelo ruído refe-

rente à saída do amplificador de baixo ruído. De acordo com [16], quando Cin é muito
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superior que a capacidade de entrada do par diferencial, para um ganho de realimentação

de 40 dB, o ruído total do amplificador CCIA é aproximadamente igual ao ruído referente

à saída do amplificador de baixo ruído. A equação determina a relação estabelecida entre

o ruído e as capacidades associadas ao nó de entrada do amplificador de baixo ruído.

Vn =
(
Cin +Cf b +Cg

Cin

)
·Vnout (3.4)

Onde Cg representa as capacidades parasíticas associadas ao nó de entrada do amplifi-

cador de baixo ruído. Como os transístores do par diferencial de entrada do amplificador

são tradicionalmente dimensionados na zona de inversão fraca, as capacidades parasíti-

cas destes dispositivos são tipicamente baixos. Para transístores com um valor de Gm/Id
elevados, e largura do canal L > 200 µm, a capacidade Cg vista da gate do transístor é

tipicamente menor que 0.1 pF.

Visando a simplificação do estudo da contribuição da malha de realimentação para

o ruído total do amplificador, assume-se Cg = 0.1 pF. A figura 3.4 apresenta o ganho

de ruído de acordo com o valor de Cin, pelo que Cf b é 100x inferior para um ganho de

realimentação de 40 dB.
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Figura 3.4: Ganho do Ruído do Amplificador.

Para uma capacidade de entrada superior a 1 pF, o ganho do ruído do amplificador

é inferior a 1.1, pelo que não constitui um contributo significativo face a uma capaci-

dade >1 pF. Consequentemente a capacidade atribuída a Cin é de 1 pF. Este valor de

capacidade garante uma impedância de entrada superior a 100 MΩ para uma frequência

do modulador chopper de 5 kHz.
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3.5. AMPLIFICADOR DE BAIXO RUÍDO

3.5 Amplificador de baixo ruído

A arquitetura do amplificador de baixo ruído é fundamentada em [52] apresentada na

figura 3.5. Este circuito é derivado de um amplificador tradicional folded cascode com

recurso a uma técnica de distribuição de corrente, com uma configuração common-drain
e um andar de saída common-source.
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Figura 3.5: Arquitetura Proposta.

Comparando a arquitetura folded cascode tradicional com a arquitectura com a técnica

de distribuição de corrente com as mesmas dimensões de dispositivos, a arquitectura

com distribuição de corrente consegue atingir, sensivelmente, o mesmo ganho largura de

banda e slew rate por metade da potência consumida [5].

Os transístores de entrada são divididos em dois segmentos M1,2 cujas correntes são

determinadas pela equação 3.5. Assumindo que a A = 1/2, a impedância vista do dreno

de M2 é o dobro, desta forma é possível impulsionar a impedância dos transístores do

folded cascode [32].

A + B = N (3.5)

Através da utilização de um par cruzado com M2 e M4, os transístores NMOS em

configuração de díodo estabelecem um cross-over drive que adiciona o pequeno sinal

em fase no ramo oposto, pelo que os transístores NMOS são polarizados internamente.

Quando Vin se aproxima da tensão de alimentação Vdd , todos os transístores de M1 a M5

são obrigados a desligar, pelo que toda a corrente que flui para Vo é alimentada através

de M6,7. A carga e descarga rápidas em Vo são convertidas num erro de modo comum.

Esse erro é corrigido através da tensão em CMFB2 [5]. O modulador chopper é introduzido
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antes de M5 com o objectivo de evitar a degradação na onda portadora introduzida pelo

erro referido anteriormente, contornando a fonte de ruído flicker predominante.

A utilização de um andar common-source na saída do amplificador permite aumentar

o ganho e a gama dinâmica do amplificador com o custo de corrente associado ao par

de ramos. Como a queda de tensão em Vo ≈ Vout, é utilizado uma configuração common-
drain com o objectivo de ajustar Vgs10 para um valor adequado. Caso contrário a queda

de tensão seria Vgs10 ≈ 0. Consequentemente, M10 estaria a funcionar na zona de corte

com um valor de gm/Id significativamente baixo. Através de se utilizar um source follower
entre Vo e Vgs10, torna-se possível ajustar Vgs e gm/Id para um valor adequado, obtendo

uma melhor relação de consumo de potência e de área ocupada.

3.5.1 Análise em Baixa Frequência

Tendo como objetivo a simplificação da análise teórica, consideremos primeiro a topologia

tradicional de um folded cascode. A figura 3.6 corresponde a metade do circuito, visto que

o amplificador é simétrico.
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Figura 3.6: Metade do amplificador folded cascode.

Para sinais de baixa tensão, o ganho do circuito a baixa frequências de um common-
drain é aproximandamente 1. As restantes expressões matemáticas derivadas da arqui-

tectura completa a baixa frequência são dadas pelo modelo matemático [19] descrito nas

seguintes equações:
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3.5. AMPLIFICADOR DE BAIXO RUÍDO

Av1 ≈ GmRo (3.6)

GmFC ≈ gm1 = gm2 =
kIB

UT
(3.7)

Pelo que GmFC é a transcondutância do amplificador folded cascode, Ro a impedância

de saída, IB a corrente que passa no dreno do transístor M2, k a constante de Botlzmann

e UT o coeficiente de temperatura. As equações seguintes explicitam a impedância de

saída vista do dreno de M5 e de M6.

RoM5 ≈
gm5

(gds3gds2)gds5
(3.8)

RoM6 ≈
gm6

gds7gs6
(3.9)

Ro = RoM5 ‖ RoM6 =
gm5gm6

gds7gm5gds6 + (gds3 + gds2)gds5gm6
(3.10)

Considerando agora a arquitectura com recurso à técnica de distribuição de corrente,

a transcondutância ideal do amplificador é dada pela equação 3.11 com um erro de,

aproximadamente, 2% [5]. Ao aumentar o factor de corrente A, é possível aumentar a

transcondutância do amplificador a custo de aumento de ruído. A limitação de ruído será

analisada na secção 3.5.2.

GmIdeal =
kIB

UT
· (2A + 1)

N
= GmFC ·

(2A + 1)
N

= gm2 · (2A + 1)
N

(3.11)

Substituindo na equação 3.7 Ro e Gm pelas equações 3.10 e 3.11, o ganho total do

amplificador folded cascode com recurso à tecnica de distribuição de corrente pode ser

aproximado de acordo com a enquação 3.12.

Av1 = gm2 · (2A + 1)
N

· gm5gm6
gds7gm5gds6 + (gds3 + gds2)gds5gm6

(3.12)

O andar de saída do amplificador de baixo ruído corresponde a uma topologia Com-
mon Source, permitindo aumentar o ganho total e a gama dinâmica do amplificador, pre-

servando uma elevada impedância de saída de acordo com a equação 3.13

RoT =
1

gds9 + gds8
(3.13)

Av2 =
gm9

gds9 + gds8
(3.14)

O ganho total do amplificador é dado pela equação 3.15 que resulta da multiplicação

das equações 3.12 e 3.14.
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AT = Av1 ·Av2 = gm2 · (2A + 1)
N

· gm5gm6
gds7gm5gs6 + (gds3 + gds2)gds5gm6

· gm9
gds9 + gds8

(3.15)

Para finalizar a análise em baixa frequência do amplificador, as equações 3.16 e 3.17

apresentam consumo total de potência, e a gama dinâmica do amplificador corresponde

à excursão de sinal na saída do amplificador. Ambos os parâmetros dependem fundamen-

talmente do dimensionamento dos transístores.

PT = VDD · [Ib · (1 +
2
N

) + 2 · Ib2] (3.16)

Vos = 2 · (VDD −Vds9−Vds8) (3.17)

3.5.2 Ruído Referente à Entrada

A análise de ruído pode ser realizada considerando a análise em baixa frequências, pelo

que se pode combinar as fontes de ruído referentes à entrada diferencial do amplificador

numa só fonte de ruído Vn1. Para a simplificação do problema, consideremos novamente

a topologia tradicional folded cascode, na qual a figura 3.7 representa as fontes de ruído

associadas aos dois andares do amplificador.

+

_

Vin

Vn1

Vn2

Vout
A1 A2

Figura 3.7: Modelo equivalente de ruído.

O desempenho de ruído do amplificador é determinado pela contribuição de ruído

flícker e ruído térmico. O ruído total pode ser determinado assumindo que cada transís-

tor contribui individualmente com a sua transcondutância gm. Visto que a corrente e as

transcondutâncias associadas à configuração common-drain são significativamente inferi-

ores às dos restantes andares, não se considera a sua contribuição de ruído. Assume-se

que os restantes transístores não introduzem qualquer contribuição para o ruído total do

circuito, visto que a transcondutância associada a gds « gm.

Utilizando a equação 2.1 na secção 2.3, a densidade espectral de ruido térmico pro-

veniente da transcondutância dos transístores do primeiro e segundo andar é dado pelas

equações 3.18 e 3.19:

V2
n1 =

4kBλT
gm2

2 · (gm2 + gm5 + gm6) ≈ 4KλT
gm2

(3.18)

V2
n2 =

4kBλT
gm8

(3.19)
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Para determinar o ruído flícker, utiliza-se a equação 2.2 na secção 2.3. A contribuição

do ruído flicker do primeiro e segundo andares é dada pelas equações 3.20 e 3.22. Visto

que gm2 » gm5,6, a contribuição de ruído flícker no par diferencial de entrada pode ser

aproximada à equação 3.21.

V2
I1 =

K2

Cox(W ·L)2∆f
+

K5

Cox(W ·L)5∆f
·
(
gm5

gm2

)2

+
K6

Cox(W ·L)6∆f
·
(
gm6

gm2

)2

(3.20)

V2
I1 '

K2

Cox(W ·L)2∆f
(3.21)

V2
I2 =

K8

Cox(W ·L)8∆f
(3.22)

A potência do ruído total de entrada do amplificador é determinado através da com-

binação das equações 3.18, 3.19, 3.21 e 3.22. Como a contribuição de ruído do segundo

andar é atenuada pelo ganho do primeiro andar, pode ser desprezada, visto que o ganho

do primeiro andar é suficientemente elevado.

V2
nT ' 2 ·

[
4kBλT

gm2
+

K2

Cox(W ·L)2∆f
+

1
Av1
·
(

4kBλT
gm8

+
K8

Cox(W ·L)8∆f

)]
(3.23)

Considerando a análise de ruído realizada em [32], o ruído referente à entrada de um

par diferencial com divisão de corrente pode ser determinado pela equação 3.24, pelo que

o ruído proveniente da corrente em M1 e M2 escala de acordo com ((A+ 1)/B)2.

V2
n =

4kBλT
N · gm2

·
[
A+B ·

(A+ 1
B

)2]
(3.24)

O ruído total do amplificador considerando um folded cascode com divisão de corrente

pode ser aproximado através soma das equaçôes 3.23 e 3.24, resultando na equação 3.25.

Para A = B, o ruído referente à entrada é aproximadamente igual ao de uma entrada

tradicional diferencial folded cascode, minimizando a degradação introduzida pelo ruído

e apresentando uma transcondutância superior.

V2
nT ' 2 ·

{
4kBλT
N · gm2

·
[
A+B ·

(A+ 1
B

)2]
+

K2

Cox(W ·L)2∆f

}
(3.25)

Para calcular o desempenho de ruído do amplificador é utilizada a equação2.3, pelo

que o ruído total referente à entrada em rms é dado pela equação 3.26. Assumindo uma

largura de banda de 10 kHz e considerando apenas o ruído térmico, o valor NEF é dado

pela equação 3.27.

Vn,rms =

√
V 2
nT ·

π
2
·BW (3.26)
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NEF =

√
2 ·

{
4kBλT
N · gm2

·
[
A+B ·

(A+ 1
B

)2]}
· π

2
· 10k ·

√
2 · Ib · (1 + 2

N ) + 2 · Ib2
πVT · 4kbT · 10k

(3.27)

É possível calcular a frequência crítica do ruído flicker ao considerar V 2
n = V 2

I . A

equação 3.28 evidencia a relação que se estabelece entre o fator de corrente e a dimensão

dos transístores de entrada.

fc =
K2

Cox(W ·L)2
·
gm2 ·N
4kBλT

·
[
A+B ·

(A+ 1
B

)2]−1

(3.28)

3.5.3 Resposta em Frequência

A resposta em frequência associada ao amplificador na figura 3.8 apresenta dois zeros e

quatro pólos. Devido à complexidade associada à função transferência, os pólos são asso-

ciados de acordo com cada nó de sinal. Cada pólo é determinado através da multiplicação

entre as impedâncias e capacidades totais vistas do nó para ground [33].
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Figura 3.8: Metade do amplificador folded cascode com distribuição de corrente.

Considerando a versão simplificada do amplificador na figura 3.8, as expressões de

cada pólo são dadas pelas seguintes equações, pelo que CPx, CPy, CPout e CPm correspon-

dem às capacidades associadas a cada nó. Visto que a corrente consumida pelo andar

common-drain é minima, o polo introduzido será de alta frequência, não representando

um aspecto crítico para a estabilidade do amplificador.
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ωPx =
gm5 + gds5 + gds2

CPx
≈ gm5

CPx
(3.29)

ωPy =
gds6 + gds5

CPy
≈ 1.2 · gds5

CPy
(3.30)

ωPout =
gds9 + gds8

CPout
≈ 1.2 · gds8

CPout
(3.31)

A realimentação introduzida pela compensação de Miller correspondente a C2,3 in-

troduzem um zero e um pólo cada, na resposta em frequência do amplificador. Para

analisar o pólo derivado do nó de sinal em M, é necessário considerar o ganho associado

entre os terminais de C3 da equação 3.32, resultando na expressão associada ao pólo na

equação 3.33.

Am =
(

gm6
gds5 + gds6

)(
gm9

gds9 + gds8

)
(3.32)

ωPm =
gds5 + gds6

C3(Am + 1) + CPm
=

gds5 + gds6

C3

(( gm6
gds5+gds6

)( gm9
gds9+gds8

)
+ 1

)
+ CPm

(3.33)

Assumindo que as capacidades Cgd >> Cdb, Cgs >> Csb e Cgd >> Cgs, as capacidades

associadas a cada nó podem ser aproximadas de acordo com as seguintes equações:

CPx = C1 + C2 + Cgd2 + Cdb2 + Cgd3 + Ccdb3 + Cgs5 + Csb5 ≈ 2 ·Cgd2 + C1 + C2 (3.34)

CPy = Cgd5 + Ccdb5 + Cgd6 + Cdb6 ≈ Cgd5 + Cgd6 (3.35)

CPout = CL + Cgd9 + Ccdb9 + Cgd8 + Cdb8 ≈ CL + Cgd9 + Cgd9 ≈ CL (3.36)

CPm = C3 + Cgd7 + Ccdb7 + Cgs6 + Csb6 ≈ C3 + Cgd7 + Cgs6 ≈ C3 (3.37)

Os zeros da resposta em frequência introduzido pela compensação de Miller tipi-

camente localizam-se no semi-plano direito de Argant. A adição de uma resistência em

série permite deslocar os zeros para uma localização mais estável, nomeadamente no semi-

plano complexo esquerdo. Se C2,3 <<, o efeito introduzido compensa a margem de fase

do amplificador sem constituír um aspecto crítico do dimensionamento. Ao negligenciar

os zeros, a resposta em frequência pode ser aproximada pela equação 3.38.

A(s) =
AT(

s
ωPx

+ 1
)(

s
ωPy

+ 1
)(

s
ωPout

+ 1
)(

s
ωPm

+ 1
) (3.38)

33





C
a
p
í
t
u
l
o

4
Dimensionamento do Amplficador de

Instrumentação

4.1 Metodologia Utilizada no Dimensionamento do OTA

O dimensionamento dos transístores será realizado de acordo com os princípios de di-

mensionamento Gm/Id e coeficiente de inversão. A principal motivação para a utilização

desta metodologia é a simplificação do modelo tradicional ao evidenciar as relações que

são estabelecidas entre a transcondutância, a corrente no dreno e a zona de saturação de

funcionamento do transístor.

A representação de um transístor através do modelo clássico determina a transcondu-

tância e a corrente no dreno, mediante a relação de queda de tensão dos terminais gate
e dreno com o terminal source. Estas equações não refletem um modelo simples para o

dimensionamento dos transístors.

Para estudar o comportamento dos transístores em dada relação de W/L, foi desenvol-

vido um algoritmo capaz de representar os valores obtidos através da simulação realizada

no software Cadence. Os gráficos obtidos são de acordo com o método Gm/Id e estão

disponiveis em anexo.

De acordo com[13], o coeficiente de inversão é a medida do nível de inversão do canal,

pelo que IC é a normalização da razão entre a corrente no dreno com a dimensão W/L de

acordo com os parâmetros da tecnologia Is.

Este modelo separa as zonas de saturação do transístor em três regiões distintas; zona

de inversão fraca (IC<0.1), de inversão moderada (0.1<IC<10) e inversão forte (IC>10).

Na zona de inversão forte, os transístores apresentam um ganho intríseco e área ocupada

elevados, com valores de tensão de saturação excessivos. Na zona de inversão moderada,

a área ocupada é menor e a tensão de saturação é mínima, sendo ideal para os transísto-

res que não contribuíem significativamente para o ganho. Na zona de inversão fraca, a

35



CAPÍTULO 4. DIMENSIONAMENTO DO AMPLFICADOR DE

INSTRUMENTAÇÃO

resistência parasítica Rds é elevada, pelo que o ganho intrínseco Gm/Gds é reduzido.

Para o dimensionamento dos transístores foi desenvolvido um algoritmo para uma a

tensão de alimentação de 1 V, de modo a garantir as especificações necessárias do amplifi-

cador, que calcula a dimensão de cada transístor para o valor mínimo de corrente possível.

O algoritmo utiliza as expressões aproximadas, deduzidas na secção 3.5, considerando

que o valor máximo de Gm/Id viável para o par diferencial de entrada é determinado pela

velocidade do transístor f t, resulta em transístores de elevada dimensão e baixo ruído

flicker. A figura 4.1 apresenta um diagrama que estabelece as iterações fundamentais no

dimensionamento dos dispositivos. Em seguida são cálculados os parâmetros de cada

transístor e a estimados os resultados obtidos de acordo com as equações anteriormente

apresentadas. As dimensões da configuração common-drain foram determinadas através

da realização de uma análise paramétrica entre a relação W/L. Este andar representa

apenas 2% do consumo total de potência, e permite aumentar a tensão DC para 750 mV.

Search Min FT for
given L

Yes

No
FT > 100KHtz Gm/Id = 0

No

Yes

Max Gm/Id

Gm/Id = X

Gm/Id = 0

Choose L

Max W = X

(a) Par Diferencial de Entrada.

Choose IC Value

Choose L

FT > 100KHtz No

Max Gm/Id Gm/Id = 0

Gm/Id = X

Max W = X

Yes

No

Yes

(b) Dimensionamento Genérico.

Figura 4.1: Fluxograma do algoritmo de dimensionamento
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Tabela 4.1: Dimensões dos Transístores do OTA

Transístor Dimensões (W/L) µm Id nA Ic Gm/Id Fingers
M2 200/0.2 254.85 3.6 · 10−3 29.03 20
M1 160/0.2 206.76 0.022 29.03 16
M3 10/2 362.06 0.345 29.01 1
M4 10/4 206.76 0.394 29.11 1
M5 5/0.12 107.2 0.012 25.89 1
M6 10/1 107.2 0.153 27.60 1
M7 10/2 107.2 0.306 26.12 1
M8 0.2/1 50.8 3.629 17.03 1
M9 0.5/1 50.8 1.45 21.54 1
M10 10/1 370.8 0.53 26.48 1
M11 10/1 370.8 1.41 27.84 1
M12 20/1 923.2 0.66 24.55 2

Como apresentado na tabela 4.1, os transístores estão predominantemente dimensio-

nados para operarem na zona de inversão moderada, visando a redução de área e tensão

de saturação. É utilizada a razão de corrente N , que sustenta as especificações desejadas,

com o valor de 1/9. Os dispositivos do par diferencial de entrada e M5 utilizam um L

baixo, de modo a minimizar as capacidades associadas à gate e a resistência parasitica Rds.

Em constraste, os restantes dispositivos PMOS estão dimensionados com um L que

permite estabelecer uma boa relação entre o ganho intríseco do transístor e a dimensão

das capacidades parasíticas associadas ao dispositivo. O valor da resistência parasiticaRds

é determinável pela dimensão de W de cada dispositivo.

4.2 Common Mode Feedback Circuit

Em amplificadores de instrumentação com elevado ganho, o nível de tensão CM não pode

ser estabilizado através da malha de realimentação, pelo que é necessário adicionar um

circuito CMFB para a estabilização do nível CM à saída do amplificador-[33]. A tensão

Voc(Vout+ − Vout−) é vulnerável a variações dos componentes e a mismatches que podem

resultar na degradação elementar do desempenho do amplificador.

O circuito CMFB deve medir o nível de CM à saída, comparar com o valor de refe-

rência Vcm, e devolver a diferença à rede de polarização do amplificador. Este circuito

forma uma realimentação negativa que ajusta a tensão Vgs9 de forma a que Voc = Vcm. O

detector de nível CM deve calcular a tensão de saída Voc e em seguida, a diferença entre

Voc −Vcm é amplificada pelo ganho Acm de um amplificador diferencial de acordo com a

equação 4.1 [19].

VCMFB = Acm(Voc −Vcm) +Vb (4.1)

Pelo que Vb é a tensão DC nominal que determina a corrente na malha interna do

amplificador. Se o ganho do amplificador for suficientemente elevado, Voc ≈ Vcm e VCMFB
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é aproximadamente constante pelo que VCMFB ≈ Vb. Desta forma qualquer flutuação

em Voc, resultante de alterações de parâmetros, é corrigida de forma a gerar um VCMFB
que segue a discrepância entre Voc e Vcm.

Vdd

R

R

M1 M2

M3 M4

M5

CMFB2

Vcm

Vfb2Vout+

Vout-

Figura 4.2: Esquemático de CMFB2.

Um método simples para a deteção da tensão Voc é composto por duas resistências

de elevada impedância, pelo que assim não ocorre uma deterioração da impedância de

saída do amplificador. É utilizado um amplificador de modo comum standard como

consta na figura 4.2. Este amplificador consiste num par diferencial M1,2, um espelho de

corrente M3,4 e um tail current source M5. As dimensões atribuídas a cada transístor estão

disponíveis na tabela 4.2.

Tabela 4.2: Dimensões dos transístores do CMFB2.

Transístor Dimensões (W/L) µm Id nA
M1-2 1/2.5 50
M3-4 20/1 50
M5 10/2 100

O circuito CMFB interno não requer uma impedância elevada. Consequentemente,

é adotada uma arquitetura que utiliza dois pares diferenciais apenas com transístores

representado na figura 4.3. O par diferencialM1,2 eM3,4, em conjunto, mede a tensão Vcm
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e devolve a diferença entre Voc e Vcm, bem como uma constante tensão DC nominal através

da tensão de saída em M6.

Vcm

Vfb

Vo+ Vo-

Vdd

CMFB1

M1 M2 M3 M4

M5 M6

M7 M8

Figura 4.3: Esquemático de CMFB1.

Este circuito opera linearmente desde que M1,4 permaneçam ligados. Caso o sinal

à entrada destes transístores seja suficientemente elevado, M1,4 são desligados e a ma-

lha CMFB não funciona devidamente durante toda a restante gama dinâmica de saída.

Considerando a reduzida excursão de sinal de saída de um folded cascode, e que a reali-

mentação é utilizada na malha interna do amplificador, a tensão à entrada de M1,4 não é

suficiente para desligar os transístores. As dimensões atribuídas a cada transístor estão

disponíveis na tabela 4.3.

Tabela 4.3: Dimensões dos transístores do CMFB1

Transístor Dimensões (W/L) µm Id nA
M1-2 2/2 103.754
M3-6 5/1 50.0815
M4-5 5/1 53.672
M7 10/2 100.164
M8 10/2 107.345
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4.3 Implementação de Resistências

As resistências de elevada impedância são um problema no layout do amplificador de

instrumentação. A impedância total associada a uma resistência depende da área total,

com uma elevada incerteza associada ao processo de fabrico.

Visando a redução de área ocupada e uma melhoria no mismatch entre resistências, é

utilizada uma configuração de pseudo-resistência implementada com transístores PMOS,

de acordo com a figura 4.4 [34]. Ao utilizar uma configuração back-to-back, cada transístor

opera aproximadamente na zona de corte, resultando numa impedância total elevada.

Figura 4.4: Implementação de Pseudo-Resistências.

Uma das características a considerar no uso de pseudo-resistências é que as capacida-

des parasiticas associadas a cada transístor podem degradar a resposta em frequência de

forma crítica.

No esquemático apresentado na figura 4.2 é utilizado um condensador de 1 pF em

paralelo com a resistência, que compensa a degradação na resposta em frequência intro-

duzida pela pseudo-resistência. A tabela 4.4 apresenta a dimensão e impedância de cada

transístor.

Tabela 4.4: Dimensão e Impedância da Pseudo-Resistência

Transístor Dimensão (W/L) Impedância
MR 1/5 µm 1.5 GΩ

4.4 Resultados Obtidos em Modo Contínuo

Consideremos primeiro as simulações do amplificador de instrumentação em malha

aberta. As simulações realizadas são do ganho e margem de fase do amplificador de baixo

ruído, ganho em modo comum e modo diferencial, ruído referente à entrada e saída,

power supply rejection ratio (PSRR) e PAC. Estas simulações ideais têm como objetivo a

verificação dos resultados obtidos pelo dimensionamento em modo contínuo.

A simulação da resposta em frequência do amplificador de baixo ruído em malha

aberta na figura 4.5 demonstra um ganho DC de 87.72 dB, com um produto ganho largura

de banda (GBW) de 473.2 kHz, e margem de fase de 48.7°. O ganho a 10kHz é de 41.77 dB,

sendo este superior ao ganho em malha fechada pretendido de 40 dB. O amplificador é

estável, visto que a margem de fase é superior a 90°.
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Figura 4.5: Open Loop Gain.

O Power Supply Rejection Ratio determina a eficácia com que o amplificador conse-

gue assegurar a tensão de saída de acordo com as variações da fonte de alimentação.

As figuras 4.6 e 4.7 expressam o PSRR em modo diferencial, pelo que o valor real será

determinado pelos mismatches entre os dispositivos.

A propagação de ruído presente na fonte de alimentação pode ser atenuada através

da adição de condensadores em paralelo, compensado o PSRR+. O PSRR- é o elemento

crítico deste parâmetro, visto que não pode ser compensado. As simulações provam que

o PSRR está muito acima do valor desejado de 40 dB.
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Figura 4.6: PSRR-.
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Figura 4.7: PSRR+.

O ruído referente à entrada permite deduzir o mínimo sinal detetável pelo amplifica-

dor. A utilização de um modulador chopper determina que a frequência mínima captada

vista nos terminais de entrada do amplificador é de 5 kHz. Na figura 4.8 observa-se que
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a frequência de canto do ruído flicker é aproximadamente 5 kHz, desta forma o mínimo

sinal detectável é de 17.74 µV.
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Figura 4.9: Output Equivalent Noise.

O signal-to-noise ratio (SNR) é calculado através da relação entre o pico de ampli-

tude do sinal de entrada com o ruído referente à saída do amplificador. Considerando

a figura 4.9 e que a amplitude máxima Vpp do amplificador é de 1.99 V, a figura 4.10

expressa o SNR em função da frequência do sinal vista nos terminais de saída do amplifi-

cador.
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Figura 4.10: Signal to Noise Ratio.

O cálculo do Noise Efficiency Factor considera a potência total consumida, a largura de

banda do amplificador e o ruído total referente à entrada em rms. Considerando nova-

mente que o modulador chopper determina que a frequência mínima vista dos terminais
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do amplificador é de 5 kHz, o ruído referente à entrada em rms é de 4.6 µV, uma lar-

gura de banda de 10 kHz, e o consumo total de corrente de 2.48 µA, o valor NEF do

amplificador de instrumentação é de 3.9.

O ganho da malha de realimentação é determinado através do rácio entre Cin e Cf b
de 1 pF e 10 fF respectivamente. A figura 4.11 prova os resultados desejados para o ganho

em malha fechada do amplificador de instrumentação. Na margem de fase é possível ob-

servar que o efeito introduzido pela capacidade de Miller não interfere com a estabilidade

do amplificador.
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Figura 4.11: Closed Loop Gain.

Uma das características essenciais de um amplificador diferencial é o ganho em modo

comum. Este parâmetro determina a razão entre o sinal de entrada e de saída do amplifi-

cador quando lhe é aplicado uma tensão igual nos terminais de entrada, por exemplo, o

rúido proviente da transmissão de sinal entre o sensor MEMS e o amplificador de instru-

mentação. Idealmente, o ruído é cancelado, visto que é igual nos dois terminais de entrada

do amplificador, pelo que a razão entre a tensão de entrada e de saída é aproximadamente

zero. A figura 4.13 evidencia o ganho ideal em modo comum do amplificador.

O ganho em modo diferencial é a razão da diferença entre os terminais de entrada

com os terminais de saída. Pode ser medido através de dois sinais de igual frequência e

em fase entre si aos terminais de entrada do amplificador.

A razão entre o ganho em modo diferencial e o ganho em modo comum permite calcu-

lar o common mode rejection ratio. Este parâmetro determina a capacidade de eliminação

do amplificador para sinais que aparecem em simultâneo e em fase nos terminais de

entrada. A figura 4.14 apresenta o CMRR ideal do amplificador. O valor final dependerá

dos mismatches entre os transístores de entrada do amplificador de baixo ruído.
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Figura 4.12: Ganho Diferencial.
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Figura 4.14: Commom Mode Rejection Ratio.

4.5 Modulador Chopper

O modulador e demodulador chopper é utilizado para alterar a frequência do sinal de

entrada para uma banda de frequências na qual o ruído flicker não é expressivo. Pos-

teriormente o sinal é convertido de volta para a frequência original através do uso de

interruptores controlados por um non-overlapping clock.

Um modulador chopper é tipicamente implementado através de quatro interrupto-

res CMOS, pelo que é habitual utilizar transístores NMOS em vez de PMOS devido

a transcondutância elevada resultante do processo de fabrico. É possível minimizar a

contribuição de ruído, clock feedthrough e injecção de carga através do uso de transísto-

res NMOS com largura mínima [38]. A figura 4.15 apresenta o esquema utilizado com

recurso a interruptores dummy.
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Figura 4.15: Modulador Chopper com Transístores Dummy.

A utilização de interruptores dummy permite cancelar a injeção de carga introdu-

zida pelo interruptor, que resulta da formação e dissolução do canal condutor sob a gate,

quando o transístor está em estado ON. Estabelecendo um curto circuito entre o dreno e

a source de um transístor dummy, os eletrões libertados pelo interruptor no estado OFF

são absorvidos pelo interruptor dummy no estado ON, cancelando o efeito de injeção de

carga do interruptor [27]. A tabela 4.5 apresenta as dimensões utilizadas, pelo que os dis-

positivos dummy têm metade do comprimento dos interruptores, visando a minimização

do efeito de injeção de carga.

Tabela 4.5: Dimensões dos Interruptores.

Transístor Dimensões (W/L) um
M 2/0.28
Md 1/0.28

4.6 Non-Overlapping Clock Generator

Para garantir uma modulação rigorosa através do modulador chopper, é fundamental

garantir um sinal de relógio com duty cycle de aproximadamente 50 %, sem sobreposição

entre cada fase do sinal. O non-overlapping clock generator representado na figura 4.16

deriva de um modelo de referência para a geração do sinal de relógio, que consiste na

utilização de duas portas lógicas NAND, sete inversores e uma transmission gate.
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Figura 4.16: Non-Overlapping Clock Generator.

Para garantir que as portas lógicas funcionam com uma tensão de transição de Vdd/2,

o comprimento dos dispositivos NMOS devem ser três vezes superiores aos dispositi-

vos PMOS, ambos com largura mínima [6]. É aplicada uma técnica de distribuição de

inversores a cada modulador chopper de forma a garantir uma capacidade de carga neces-

sária para realização do drive dos interruptores, certificando um funcionamento estável

de cada modulador.

Cada porta lógica foi dimensionada com vista na diminuição de capacidades parasí-

ticas e na consequente redução de delay. O sinal obtido de acordo com a figura 4.17 tem

um delay mínimo sem sobreposição entre cada fase.
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Figura 4.17: Non-Overlapping Signals.
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4.7 Análise de Resultados Obtídos

Nesta secção são consideradas as simulações PAC, PSS e transiente incluindo o modulador

chopper e o non-overlapping clock generator referidos nas duas secções anteriores.

Como visto na secção 3.4, a utilização de um modulador chopper degrada a impe-

dância de entrada do amplificador e introduz distorção harmónica no sinal desejado.

Contudo, a degradação da impedância de entrada pode ser melhorada através da malha

de realimentação positiva.

A análise transiente permite verificar a sincronização entre os três dispositivo de

modulador chopper e a injecção de carga introduzida pelo sinal de relógio. Nas figu-

ras 4.18 4.19 e 4.20 são considerados três sinais diferenciais de frequências distintas

para a validação de resultados do modulador chopper à saída do amplificador de baixo

ruído. O sinal modulado e resultante correspondem ao sinal amplificado antes e depois

do desmodulador chopper, respectivamente.
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Figura 4.18: Resultado da Modulação num Sinal de 1 kHz.

Para um sinal de entrada de fin < fchop, o sinal à saida do amplificador assemelha-se

a segmentos de uma onda sinusoidal que invertem entre cada ciclo de relógio. O sinal

resultante após o desmodulador chopper consiste numa onda sinusoidal com distorção

harmónica visível a cada iteração da modulação.

Assumindo um sinal de entrada de fin = fchop sincronos entre si, o sinal é modulado

na transição de cada arcada da onda sinusoidal, pelo que o sinal diferencial resultante

corresponde apenas a meia arcada.

Em semelhança com o cenário anterior, para um sinal de entrada fin > fchop, o sinal

diferencial à saída do amplificador inverte a fase a cada ciclo de relógio. Considerando

um sinal de 10 kHz, a transição ocorre a cada ciclo da onda sinusoidal.
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Figura 4.19: Resultado da Modulação num Sinal de 5 kHz.
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Figura 4.20: Resultado da Modulação num Sinal de 10 kHz.
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4.7. ANÁLISE DE RESULTADOS OBTÍDOS

A distorção harmónica introduzida pela modulação é vísivel nos três cenários apre-

sentados. É possível observar que os condensadores de compensação da margem de fase

atenuam significativamente os picos resultantes da modulação. A utilização de um fil-

tro passa-baixo a 10 kHz permite reduzir a distorção harmónica total introduzida pelo

modulador chopper para um valor negligenciável.

O modulador chopper também introduz uma degradação no ganho em malha fechada

do amplificador CCIA devido a tensão de saturação dos interruptores. As simulações

trasientes anteriormente apresentadas, e a simulação em malha fechada na figura 4.21

revelam uma redução do ganho de 0.5 dB. A interferência do ganho em malha fechada em

torno de 5 kHz deve-se a distorção harmónica introduzida pela modulação. A degradação

de ganho não é significativa para se realizar uma compensação.
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Figura 4.21: Simulação PAC em Malha Fechada.

As simulações ideais realizadas neste capítulo provam que os resultados estão de

acordo com os pretendidos para o dimensionamento apresentado. O resumo dos resul-

tados pode ser consultado na tabela 4.6. Os parâmetros fundamentais designados na

tabela 3.1 na secção 3.2 foram atingidos. O amplificador é estável com um ganho em falha

fechada a 10 kHz de 40 dB. A frequência atribuída ao modulador chopper permite evitar

a zona da qual o ruído flícker é predominante, sem resultar numa impedância de entrada

inferior à estabelecida.

Contudo, através das simulações pós-layout, será possível determinar um dado grupo

de parâmetros de desempenho do amplificador de instrumentação. O CMRR e o PSRR

serão maioritariamente determinados pelos mismatches entre cada dísposítivo simétrico,

sendo crítica a simetria do par diferencial de entrada para definir a performance atingida.

A injeção de carga e a respectiva distorção harmónica introduzida pelo modulador chopper
dependem das capacidades e resistências parasíticas associadas a cada transístor.
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CAPÍTULO 4. DIMENSIONAMENTO DO AMPLFICADOR DE

INSTRUMENTAÇÃO

Tabela 4.6: Resumo de Parâmetros atingidos em Simulação

Parâmetros Valor Unidade
Ganho em Malha Fechada 39.4 dB
Tensão de Alimentação 1 V
Impedância de Entrada Zin >100 MΩ
CMRR >220 dB
PSRR >180 dB
SNR >88 dB
GBW 690 kHz
Margem de Fase >90 º
fc 5 kHz
PT 2.48 µW
Vnin,rms 4.6 µV
Vpp 1.99 V
CL 5 pF
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5
Layout e Simulações

5.1 Considerações e Problemas de Layout

O layout do amplificador de instrumentação determina a exatidão dos resultados obtidos

na secção 4. As diferenças entre cada par de dispositivos simétricos estabelecem aspectos

criticos do amplificador, tais como o CMRR e PSRR. Para garantir um bom layout, são

adotadas práticas comuns com vista na prevensão de defeitos críticos e erros de mismatch
entre dispositivos [27].

• Deve priorizar-se a utilização de múltiplos contactos entre camadas, espaçados a

uma distância mínima entre eles. Desta forma a superfície do metal é mais lisa

quando comparado à utilização de um contacto único, prevenindo micro fraturas

no metal.

• Os contactos entre camadas ímpares devem estabelecer-se na horizontal, equanto

contactos entre camadas pares devem estabelecer-se na vertical. Este arranjo per-

mite minimizar os efeitos capacitivos que se estabelecem entre linhas de metais.

• A orientação dos transístores deve ser a mesma na totalidade do chip.

• A dimensão máxima de um transístor não deve exceder os 10 µm. Caso contrário,

tem de ser repartido em múltiplos fingers de igual dimensão.

• Dois transístores simétricos devem estabelecer uma ligação comum entre o dreno

ou source de forma a permitir combinações interdigitadas.

• A utilização de dispositivos dummy na periferia de cada segmento garante uma

distribuição uniforme das partículas de respectivas camadas.
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CAPÍTULO 5. LAYOUT E SIMULAÇÕES

5.2 Layout

O amplificador de instrumentação pode ser divido em sete secções distintas: o amplifica-

dor de baixo ruído, os amplificadores CMFB1 e CMFB2, circuito de polarização, modula-

dor chopper, o gerador de clock signal, e os condensadores de compensação e da malha de

realimentação. O circuito do AmpI foi desenvolvido com a inteção de ser implementado

em tecnologia standard CMOS de 130 nm, para uma tensão de alimentação de 0.9 V a 1 V.

Os condensadores do layout do circuito foram implementados com tecnologia MIM Caps
por apresentarem uma menor área ocupada e um factor de qualidade elevados. Devido

às restrições desta tecnologia relativamente às dimensões minimas dos dispositivos, Cf b
foi implementado com 16 pF, resultando num valor de impedância de entrada máxima

possível sem a utilização da malha de realimentação positiva. A figura 5.1 apresenta a

configuração de condensadores utilizada com condensadores dummy de forma a garantir

a simetria entre os dispositivos.

Figura 5.1: Exemplo de Configuração de Condensadores em Layout.

A figura 5.2 apresenta o Non-Overlapping Clock Generator. O último inversor foi im-

plementado com duas vezes relação de W/L face ao primeiro inversor, com o objectivo

de aumentar o drive de corrente. Desta forma é possível garantir a comutação dos tran-

sístores respectivos ao modulador chopper disponível na figura 5.3. O percurso metálico

é realizado de forma a garantir a simetria e utilizam-se as camadas de metal superiores

para evitar interferências no sinal digital.
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Figura 5.2: Layout do Non-Overlapping Clock Generator.

Figura 5.3: Layout de um Modulador Chopper.
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A figura 5.4 e 5.5 apresentam o layout dos amplificadores CMFB1 e CMFB2 respectiva-

mente. Cada amplificador funciona como um bloco independente com vista a minimizar

a resistência e capacidade parasitica associada ao percurso metálico. Desta forma é uti-

lizado as camadas de metal intermédias para posteriormente distribuir a diferença de

potencial associada.

Figura 5.4: Layout CMFB1. Figura 5.5: Layout CMFB2.

O amplificador de baixo ruído pode ser divídido em três secções distintas: o par

diferencial de entrada, o segundo andar folded cascode, e o terceiro andar correspondente

ao common-drain e common-source. A figura 5.6 apresenta o layout do amplificador de

baixo ruído considerando os condensadores de compensação. Para garantir a simetria

entre os dispositivos de cada andar, cada secção foi construída como um bloco de forma a

minimizar os mismatches entre dispositivos pares.

Os transístores do par diferencial de entrada M1,2 estão unidos com um arranjo com-
mon centroid entre si. Ambos os transístores foram divididos em múltiplos fingers de igual

dimensão entre si de 10 µm, pelo que o total de fingers de cada transístor corresponde a 16

e 20 respectivamente. Todos os fingers têm a mesma intensidade de corrente. Os restantes

transístores estão unidos pelo dreno ou source ao respectivo transístor par, garantindo

assim a simetria entre os dispositivos. A figura 5.7 apresenta o par diferencial de entrada.

Certas pistas metálicas foram adaptadas com o objectivo de garantir uma impedância

simétrica entre os dois terminais do amplificador.
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5.2. LAYOUT

Figura 5.6: Layout do Amplificador de baixo ruído.

Figura 5.7: Layout do Par Diferencial de Entrada.

Considerando a complexidade do circuito referente ao amplificador de instrumenta-

ção, a figura 5.8 apresenta o arranjo em blocos dos dispositivos incluídos no esquemático.

Os moduladores chopper foram colocados na periferia do percurso de sinal do amplifica-

dor de instrumentação. O circuito de polarização encontra-se próximo do par diferencial

de entrada com vista a suportar a simetria no bloco determinante para os resultados fi-

nais. A geração do sinal de relógio encontra-se afastada do restante circuito de forma a

minimizar interferências na geração de sinal.

A figura 5.9 apresenta o layout completo do amplificador de instrumentação. Como se

pode observar na figura, os condensadores de compensação da malha de realimentação

representam a maior porção de área ocupada. A aréa total ocupada é de (0.06mm2) com

as respectivas dimensões de 278.5X216.7µm.
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Figura 5.8: Diagrama simplificado do Layout do AmpI.

Figura 5.9: Layout Completo do Amplificador de Instrumentação.
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5.3 Simulação Pós-Layout

Os resultados conclusivos que comprovam o funcionamento do amplificador de instru-

mentação são determinados pelas simulações pós-layout. Estas simulações representam

o modelo mais exacto possível, na medida em que se considera as capacidades e im-

pedâncias parasiticas que surgem devido ao layout dos dispositivos. O amplificador de

instrumentação foi testado para funcionar a 1 V e 0.9 V, pelo que será por esta ordem que

os resultados serão expostos.

O valor total de consumo de corrente é de 2.6 µA, correspondendo a uma aumento

de 0.12 µA face ao modelo teórico. Para uma tensão de alimentação de 0.9 V, a corrente

consumida é de 1.1 µA. As medições realizadas nas simulações pós-layout apresentam

uma impedância de entrada superior a 1 GΩ.
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Figura 5.10: Resposta em frequência do amplificador de instrumentação.

A figura 5.10 apresenta a função transferência em malha aberta do amplificador de

instrumentação. O ganho DC total do amplificador de 87.7 dB e 87.6 dB, com um ganho

de largura de banda de 583.4 kHz e 300.1 kHz, respectivamente. Contudo, é observada

uma degradação significativa na margem de fase quando se reduz a tensão de alimentação.

A margem de fase é de 46.2° para uma alimentação de 1 V. Com a diminuição da tensão

de alimentação, a margem de fase é reduzida a 20.7°, estando próximo do limiar da

estabilidade. A diferença da margem de fase relativamente ao modelo teórico é somente

de 2.5° devido as capacidades parasíticas vistas do terminal de entrada do amplificador.

Considerando que se pode suprimir interferências na alimentação positiva do ampli-

ficador através de se adicionar condensadores em paralelo com a fonte de alimentação,

57
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resulta que o resultado de PSRR critico é determinado pela o valor de rejeição na alimen-

tação negativa do amplificador. As figuras 5.11 e 5.12 apresentam os resultados obtidos

relativamente a cada tensão de alimentação. Para ambas as tensões de alimentação dentro

da banda útil do amplificador, os valores de PSRR- e PSRR+ são superiores a 66 dB e

47 dB respectivamente. O valor máximo de rejeição é superior ao valor desejado em cada

terminar de alimentação.
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Figura 5.11: PSRR-.
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Figura 5.12: PSRR+.

O ganho do amplificador em modo comum e em modo diferencial apresentados nas

figuras 5.13 e 5.14, respectivamente, determinam o CMRR do amplificador.

O ganho máximo em modo comum é de 40.88 dB em ambos os casos, pelo que o valor

mínimo dentro da largura de banda desejada é de 18.19 dB e 13.1 dB, respectivamente.

A diferença de ganho mínimo em modo diferencial entre cada tensão de alimentação

é de 3.6 dB. Considerando somente o limite da banda útil do amplificador, os valores

mínimos e máximos obtidos são de 60.88 dB e 81.8 dB
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Figura 5.13: Acm.
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Figura 5.14: Adm.

O resultante common-mode rejection ratio do amplificador é apresentado na figura 5.15.

O valores máximos da capacidade de rejeição são de 101.64 dB e 105.1 dB respectiva-

mente. O desempenho mínimo para uma tensão de alimentação de 1 V é superior, sendo

os valores obtidos de 97.6 dB e 95 dB, respetivamente.
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Figura 5.15: Common-Mode Rejection Ratio.

A figura 5.16 apresenta o desempenho de ruído do amplificador de baixo ruído. Os

resultados obtidos são utilizados para calcular parâmetros críticos do amplificador. A

frequência de canto do ruído flicker é aproximadamente 5 kHz, sendo maioritariamente

evitado através da utilização da modulação chopper. O ruído referente à entrada para

cada tensão de alimentação é de 4.6 Vrms e 5.1 Vrms num intervalo de integração en-

tre 5 e 10 kHz. O valor NEF resultande é de 4 e 3.1, respectivamente. Apesar de o ruído

referente à entrada ser superior para uma tensão de alimentação de 0.9 V, a diferença

significativa na potência consumida permite obter um valor resultande de NEF menor

face ao valor obtido para uma tensão de 1 V.
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Figura 5.16: Desempenho de ruído do LNA.
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A razão entre o sinal e ruído do amplificador é determinado pela relação estabelecida

entre o ruído referente à saída e a tensão máxima pico a pico de 1.87 V e 1.67 V, respecti-

vamente. Considerando apenas o mesmo intervalo utilizado no cálculo do NEF, o SNR do

amplificador varia entre 99.9 dB e 107.7 dB para uma tensão de 1 V, apresentando um au-

mento expressivo quando comparado com o valor esperado do modelo teórico. Para uma

tensão de alimentação de 0.9 V, o desempenho do amplificador é ligeiramente superior,

obtendo os valores de 101.5 dB e 109.1 dB dentro do mesmo intervalo de referência.

100 101 102 103 104 105

Frequency (Hz)

20

40

60

80

100

120

140

S
N

R
 (

dB
)

Signal to Noise Ratio

1V
0.9V

Figura 5.17: Signal to Noise Ratio.

Através da simulação transiente e PAC é possível observar o efeito do modulador

chopper sobre o desempenho do amplificador de instrumentação. A figura 5.18 apresenta

um sinal de 1 kHz resultante da modulação e amplificação do AmpI.

A utilização de condensadores dummy permite reduzir a injecção de carga para um

valor residual. A restante distorção harmónica introduzida pela modulação é visivelmente

baixa, sendo possível parcialmente anular este efeito através de um filtro passa-baixo

a 10 kHz.

A simulação PAC exibida na figura 5.19 apresenta um ganho máximo em malha

fechada de 38.7 dB, sendo uma redução diminuta de 0.7 dB em ambas as tensões de

alimentação. É possível observar que o modulador chopper induz uma interferência em

torno da sua frequência de funcionamento, sendo cada vez mais expressiva quanto menor

for a tensão de alimentação. Em ambos os casos, a degradação do ganho para a saturação

dos interruptores a 10 kHz é maior que o valor teórico esperado, sendo significativamente

inferior para uma tensão de 0.9 V. Os valores obtidos a 10 kHz são de 35.5 dB e 32.9 dB,

respectivamente.
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Figura 5.18: Resultado da Modulação num Sinal de 1 kHz.
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Figura 5.19: Simulação Pós-Layout PAC em Malha Fechada.
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O resumo dos resultados obtidos através das simulações pós-layout são comparados

na tabela 5.1 com outros trabalhos state-of-art propostos nos últimos anos recentes.

Tabela 5.1: Comparação de Desempenho

This Work [36] [52] [31] [10]
Topology CCIA SCIA CCIA CFIA CCIA

Year 2021 2019 2016 2019 2017
Measurement Post-Layout On-Chip On-Chip Post-Layout Sim

Supply (V) 1 ∼ 0.9 0.9 0.5 2 1
Power (µW) 2.6 ∼ 1.1 123 0.6 0.672 1.8
Process (µm) 0.13 0.18 0.18 0.35 0.18

Bandwidth (kHz) 10 10 0.250 0.279 0.5
IRN (µVrms) 4.6 ∼ 5.1 - 2.8 2 -
CMRR (dB) > 97 ∼ 94 - > 106 86 90
PSRR (dB) > 66 ∼ 68 - > 73 - -

NEF 4 ∼ 3.1 - 3.8 2.71 1.7
Area (mm2) 0.06 0.03 - 0.07 -

Considerando o ganho largura de banda obtido no amplificador de instrumentação,

foi possível antingir uma boa relação entre consumo de potência e densidade de ruído.

Visto que a versão anterior do amplificador de instrumentação correspondia à to-

pologia de condensadores comutados que necessita de uma elevada largura de banda

para suportar a frequência de amostragem, a resultante potência consumida do modelo

proposto apresenta-se significativamente menor, devido à redução da largura de banda.

Este AmpI também apresenta um valor de ruído referente à entrada baixo relativa-

mente a outros projectos recentes, quando se tem em consideração o intervalo de integra-

ção. O modulador chopper permite contornar o intervalo de frequência do qual o ruído

flicker com uma distorção harmónica adicional despresável.

O desempenho de rejeição de interferências na fonte de alimentação de em modo

commum, também se apresenta superior aos valores desejados. Obteve-se relação de

sinal ruído de alta fidelidade dentro da largura de banda útil do amplificador. Apesar de

o valor de PSRR positivo ser relativamente baixo, pode ser compensado através da adição

de condensadores em paralelo à fonte de alimentação ou através da utilização de uma

fonte estável.

O amplificador de instrumentação obteve um consumo de corrente inferior para uma

tensão de alimentação de 0.9 V a custo da degradação da margem de fase. O escalamento

da tensão de alimentação para valores inferiores ou superiores conduz o AmpI a uma

margem de fase instável. O desempenho de ruído é relativamente inferior quando com-

parado à tensão de alimentação de 0.9 V, a custo de redução de ganho em malha fechada

no limiar da banda de frequências do amplificador.
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Conclusão

Para dissertação de mestrado foi desenvolvido um amplificador de instrumentação de

Acoplamento capacitivo para um analog front-end. Visando a redução de ruído flícker é im-

plementada a técnica de modulação chopper, e para compensar a consequente degradação

da impedância de entrada, é utilizado uma malha de realimentação positiva.

O amplificador de baixo ruído consiste num par diferencial folded cascode, com recurso

a uma técnica de distribuição de corrente, uma configuração common-drain para otimizar

a polarização do andar de saída correspondente a uma topolgia common source, que au-

menta a excurção de sinal e o ganho do amplificador. O ganho elevado requer o uso de

dois amplificadores CMFB, pelo que as resistências implementadas no andar de saída do

amplificador correspondem a transístores PMOS em configuração back-to-back.

A utilização da técnica de modulação chopper induz uma degradação do ganho do am-

plificador de instrumentação em malha fechada não significativa, podendo ser atenuada

por um amplificador passa-baixo a 10 kHz. A utilização de condensadores reduz subs-

tancialmente a injeção de carga introduzida pelos interruptores. A utilização da malha

de realimentação positiva permite obter uma impedância de entrada superior a 1 GΩ. O

desempenho do amplificador de instrumentação é fundamentalmente determinado pelos

erros de mismatch derivados do layout e processo de fabrico.

Este amplificador de instrumentação foi desenhado com tecnologia CMOS de 130 nm

para a medição de sinais através de sensores MEMS para uma tensão de alimentação

entre 0.9 V a 1 V. O dimensionamento foi realizado através da metodologia gm/Id consi-

derando uma tensão de alimentação de 1 V através de um algoritmo desenvolvido para a

otimização das dimensões dos dispositivos.

As simulações pós-layout do amplificador de instrumentação a uma tensão de alimen-

tação de 1 V apresentam um ganho DC de 87 dB, com um GBW de 583.4 kHz. A potência

total dissipada é de 2.6 µW e o ruído referente à entrada do amplificador é de 4.6 nVrms,
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pelo que a frequência de canto do ruído flicker situa-se aproximadamente em 5 kHz.

O SNR máximo é de 107.7 dB com um CMRR e PSRR superiores a 97 dB e 66 dB respec-

tivamente. O valor NEF obtido é de 4 com uma área total ocupada de 0.06mm2.

Para uma tensão de alimentação de 0.9 V, a potência total dissipada é de 1.1 µW, com

um ganho DC de 87 dB e um GBW de 300.1 kHz. O ruído referente à entrada é de 5.1 nV

com um valor de NEF resultande de 3.1. O CMRR e o PSRR são superiores a 94 dB e 68 dB,

respectivamente, com um SNR máximo de 109.1 dB.

A relação entre potência consumida e ruído obtida é satisfatória visto que em ambas

as tensões de alimentação, a relação de sinal ruído é de alta fidelidade. A diminuição da

tensão de alimentação aumenta o desempenho de ruído do amplificador de instrumenta-

ção a custo da redução da estabilidade e da largura de banda do amplificador. Em ambos

os casos, a degradação do ganho em malha fechada introduzida pelo modulador chopper
não é significativa.

A sugestão de trabalho futuro é terminar o layout do Analog Front-End, que inclui um

filtro de condensadores comutados e um conversor sigma− delta [36], para a verificação

do funcionamento de todo o canal analógico. Deve-se introduzir pins de contacto no

amplificador de instrumentação, o que não foi realizado por não ser possível terminar o

layout completo do AFE. Também é possível implementar uma técnica de comutação de

condensadores com o objectivo de obter um ganho em malha fechada programável.
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Anexo

Gráficos utilizados no algoritmo de dimensionamento dos dispositivos CMOS de tecnolo-

gia 130 nm.

Figura I.1: Ganho Intríseco NMOS
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ANEXO I. ANEXO

Figura I.2: Frequência de Transição NMOS

Figura I.3: Id/W NMOS
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Figura I.4: Gds/W NMOS

Figura I.5: Cgs/W NMOS
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ANEXO I. ANEXO

Figura I.6: Ganho Intríseco PMOS

Figura I.7: Frequência de Transição PMOS
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Figura I.8: Id/W PMOS

Figura I.9: Gds/W PMOS
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ANEXO I. ANEXO

Figura I.10: Cgs/W PMOS
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