o oI UNI SINgy
X

Francisco Santos Ferreira de Oliveira Neves

\®]

m

é Licenciado Em Ciéncias da Engenharia Electrotécnica e de Computadores
O

X

Amplificador de Instrumentacao de Baixa
Poténcia em Tecnologia CMOS para um Sistema
Integrado de Aquisicao de Sinal com Sensores
MEMS.

Dissertacao para obtencao do Grau de Mestre em
Engenharia Eletrotécnica e Computadores

Orientador: Joao Pedro Abreu de Oliveira, Professor Auxiliar,
NOVA University of Lisbon

Juri
Presidente: Doutor Fernando José Almeida Vieira do Coito

Vogais: Doutor Jodo Carlos de Palma Goes
Doutor Jodo Pedro Abreu de Oliveira

FACULDADE DE
CIENCIAS E TECNOLOGIA
UNIVERSIDADE NOVA DE LISBOA

Setembro, 2021






Amplificador de Instrumentacao de Baixa Poténcia em Tecnologia CMOS para
um Sistema Integrado de Aquisi¢cao de Sinal com Sensores MEMS.

Copyright © Francisco Santos Ferreira de Oliveira Neves, Faculdade de Ciéncias e Tecno-
logia, Universidade NOVA de Lisboa.

A Faculdade de Ciéncias e Tecnologia e a Universidade NOVA de Lisboa tém o direito,
perpétuo e sem limites geograficos, de arquivar e publicar esta dissertacao através de
exemplares impressos reproduzidos em papel ou de forma digital, ou por qualquer outro
meio conhecido ou que venha a ser inventado, e de a divulgar através de repositorios
cientificos e de admitir a sua copia e distribuicao com objetivos educacionais ou de inves-

tigacao, nao comerciais, desde que seja dado crédito ao autor e editor.

Este documento foi gerado utilizando o processador (pdf)IATEX, com base no template “novathesis” [1] desenvolvido no Dep. Informética da FCT-NOVA [2].
[1] https://github.com/joaomlourenco/novathesis [2]http://www.di.fct.unl.pt


https://github.com/joaomlourenco/novathesis
http://www.di.fct.unl.pt




Para a minha familia, amigos, e todos os leitores






AGRADECIMENTOS

Quero comegar por agradecer a Faculdade de Ciéncias e Técnologia da Universidade
Nova de Lisboa por me ter acolhido estes anos, contribuindo significativamente para
o meu desenvolvimento pessoal e profissional. Quero extender este agradecimento ao
professor Joao Pedro Oliveira, ndo sé pela oportunidade e orientagao durante a tese, tal
como durante os ultimos anos relativamente aos projectos pessoais que tenho vindo a
desenvolver em torno de sintetizadores.

Pela disponibilidade prestada ao longo do desenvolvimento do layout do amplificador,
quero agradecer ao Doutor Hugo Serra, o engenheiro de projecto do filtro de condensa-
dores comutados, pela partilha de documentacao e auxilio oferecido relativamente ao
funcionamento do software. Gostaria de também agradecer a Joao Pedro Cosme Valle
Lobo pelas discussoes e instrugoes partilhadas ao longo do tempo.

Por fim, quero agradecer aos meus colegas de faculdade que me acompanharam e me
apoiaram ao longo destes anos, tal como a minha familia por me prestarem apoio até ao

fim dos meus estudos.

vii






REsumMmo

Esta dissertacao apresenta o estudo de um amplificador de instrumentagao integrado
de Acomplamento Capacitivo (CCIA) para um analog front-end (AFE), otimizado para
extrair sinais de um sensor tipo MEMS de elevada impedancia. Este amplificador destina-
se a integracao num sistema AFE, implementado em tecnologia CMOS de 130 nm, do qual
consiste num amplificador de instrumentagao, um filtro passa-banda de condensadores
comutados, e um conversor analdgico digital do tipo sigma — delta. O amplificador de
instrumentagdo é capaz de operar a tensoes de alimentagao inferiores a 1V, com uma
largura de banda (BW) até 10 kHz

Visando a reducao do ruido flicker, é utilizado uma técnica de modulagao chopper, a
qual acarreta uma consequente degradagao da impedancia de entrada. Todavia, esta é
compensada por efeito de uma malha de realimentacao positiva. Este amplificador de
baixo ruido é constituido por um andar de entrada folded cascode, que recorre a uma
técnica de distribuicao de corrente para a diminuicao de poténcia dissipada. Para além
deste bloco de entrada, o circuito inclui um segundo andar common-drain e um andar de
saida common-source.

Para uma tensao de alimentagao de 1V, o amplificador de instrumentagao apresenta
uma poténcia total consumida de 2.6 pW, uma impedancia de entrada superior a 1 GQ),
e um SNR maximo de 107 dB. O ganho em malha aberta é de 87 dB, com um GBW
de 583.4 kHz. O ruido referente a entrada obtido é de 4.6 nVrms, com um valor NEF
resultante de 4. O CMRR e PSRR obtidos sao superiores a 97 dB e 66 dB, respectivamente,

com uma area total ocupada de 0.06 mm?.

Palavras-chave: Amplificador de Instrumentacao, Baixa Poténcia, Baixo Ruido, 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-1V 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 1V, the instrumentation amplifier achieves a total power con-
sumption of 2.6 pW, with an equivalent input impedance greater then 1 G() 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 nVrms, 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 0.06 mm?.

Keywords: Instrumentation Amplifier, Low Power, Low Noise, MEMS, Sensors, Analog
Front-End, CMOS Technology.
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CariTUuLO

INTRODUCAO

1.1 Enquadramento

A necessidade de monitorizacao e captacao de fendémenos fisicos, de modo a recolher
diferentes tipos de informacao, tais como a monitorizacao de saude, qualidade de agua,
entre outros, levou ao desenvolvimento de sistemas de aquisi¢ao de dados portateis. A
tecnologia de sensores é utilizada para a transdugao de fenémenos fisicos do meio envol-
vido para sinais analdgicos elétricos. Estes sinais para além da componente de interesse,
sao afetados por outras componentes indesejadas, tais como ruido térmico, interferéncias
de outros sinais externos, entre outros, os quais devem ser filtrados e digitalizados para

serem processados por dispositivos externos.

Os sensores implementados com tecnologia microeletromecanica (MEMS) represen-
tam uma solucao compacta e de baixo custo para a detecao de sinais. Consequentemente,
para manter o mesmo nivel dimensao fisica do sistema, é desejavel que o AFE seja imple-
mentado em circuito integrado numa micro-escala, nomeadamente na tecnologia predo-
minante CMOS.

A tecnologia MEMS permite a implementagao de dispositivoso eletromecanicos, cu-
jos tamanhos sao tipicamente de micrometros a milimetros. Apesar de se utilizarem
diferentes terminologias, nos Estados Unidos da América utiliza-se tecnologia de micro-
sistemas enquanto no Japao se utilizam micro-maquinas. Com um processo de fabrico
compativel com o utilizado em CMOS, a tecnologia MEMS permite que as estruturas
dos micro-sensores e micro-actuadores possam partilhar o mesmo substrato de silicio.
A micromachine responsavel pela manipulagao de silicio remove parte deste, ou adiciona
novas camadas estruturais que formam a componente mecanica e electromecanica do
dispositivo [43]. Um dispositivo MEMS deve ter pelo menos uma funcionalidade do tipo

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



CAPITULO 1. INTRODUCAO

Estas micro-estruturas sao capazes de detectar comportamentos no meio fisico e tam-
bém podem reagir, criando alguma alteracao no meio através de sensores e actuadores,
respetivamente. Os dispositivos MEMS podem ser divididos em trés tipos de dispositi-
vos [43]: Transcondutores que transformam uma forma de sinal ou energia numa outra
forma; Sensores que medem e transformam a informagao do meio envolvido num sinal
eletrico; Actuadores que convertem sinais elétricos numa acc¢ao. A ac¢ao pode ser utili-
zada para a manipulagdo do proprio ou de outro dispositivo de forma a realizar uma
fun¢ao util.

Os sensores MEMS apresentam um desempenho igual ou superior ao de dispositivos
equivalentes de dimensoes elevadas. Um transcondutor de pressaio MEMS apresenta
um desempenho que excede o de uma maquina de precisao macro que realize a mesma
fungao [1]. Os sensores podem realizar medi¢des de diversos fendmenos associados a cada

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

* Mecanicos - Forga, pressao, velocidade, aceleracgao, posigao.
* Termodinamicos - Temperatura, entropia, calor.
* Quimicos - Concentragao, composicao, taxa de reagao.

* Radiagao - Intensidade da onda eletromagnética, comprimento de onda, polarizacao,

indice de refracao e de transmissao

* Elétricos - Tensao, corrente, carga, resisténcia, capacidade, polarizagao.

Esta tecnologia é aplicada em diversas areas, tais como na medicina, comunicagao,
eletrénica, navegacao, entre outros. Os sensores MEMS sao utilizados transversalmente
para realizar medigoes necessarias de monitorizacao, controlo e vigia, como em sensores
de pressao implantaveis, controlo de aeronaves e sistemas de navegagao interna [43].

Uma inovacao prometedora na area da internet das coisas (IoT) é a integragao direta
de carbon nanotubes (CNT) em tecnologia CMOS. Os sensores quimicos e bioldgicos com-
postos por CNT apresentam propriedades tinicas com uma sensibilidade elevada, reposta
rapida e um baixo intervalo de tempo de recuperagao [24]. Estes sensores permitem dete-
tar seletivamente diferentes parametros fisicos, tais como a concentracao de metais, sais,
nivel de pH, elementos organicos, entre outros.

Nos altimos anos, tém sido apresentadas varias tentativas de integragao de CNT em
tecnologia MEMS [39] [4], com o objetivo de reduzir o custo de produgao no processo
de captagao e atuagao de dispositivos MEMS. A performance associada aos CNT esta
relacionada com o método de sintese necessario para o desenvolvimento de CNT nas
estruturas MEMS. Em [39], os CNT sao sintetizados localmente através de um processo
pos-fabrico de um chip CMOS. O crescimento das estruturas CNT é controlado através
da regulagao da temperatura do polissilicio com o objetivo de regular o diametro e a es-

trutura desejada de um CNT, apresentando uma baixa taxa de defeito de fabrico. Em [4] é

2



1.2. ORGANIZACAO

desenvolvido uma estrutura CNT com uma parede singular a temperatura ambiente sobre
uma superficie MEMS. Visto que um CNT é uma estrutura que se desenvolve em torno da
superficie de uma dada estrutura, a integragao desta tecnologia em dispositivos MEMS é
uma inovagao prometedora no desenvolvimento de sensores totalmente integrados com
um tamanho minimo e excelente desempenho.

Considerando que o processo de fabrico de um dispositivo MEMS é compativel com a
sequéncia utilizada na tecnologia CMOS, as componentes mecanicas e electromecanicas
do dispositivo podem ser manipuladas de forma a conseguir incorporar as duas tecno-
logias num unico circuito integrado. A utilizagao de um sensor, nomeadamente MEMS,
implica a implementagao de um AFE como interface para sistema de aquisigao de dados
de reduzida dimensao e de baixo custo de producao.

Considerando que um AFE em tecnologia CMOS ¢ a interface entre o sensor e o
dispositivo digital externo, torna-se possivel amplificar e filtrar o sinal obtido, de modo
a ser utilizavel por um outro sistema analégico e/ou digital. Um AFE ¢é tipicamente

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

na figura 1.1
Digital Circuit
4)
Sensor |CCIA / \ AT Modulator 5
out
—>»0
SC-Bandpass Filter

Figura 1.1: Diagrama de um AFE.

Para além da sua principal fungao, o amplificador de instrumentacao é também res-
ponsavel pela remocao de qualquer ruido em modo comum presente no sinal. Os sinais
obtidos através de um sensor MEMS sao de particular baixa amplitude, sendo necessario
amplificar o sinal, minimizando a degragao de sinal.

O filtro do AFE atenua qualquer ruido que ndo pertenca a banda de frequéncias
do sensor MEMS. Este processo é necessario para garantir que nenhum efeito aliasing
ocorra durante a conversao do sinal analogico para digital, assegurando o teorema de
Nyquist-Shannon. O conversor analdgico-digital é o altimo andar do AFE responsavel
por converter o sinal analdégico num sinal digital. O ruido total do circuito afecta o desem-
penho do AFE, o qual tem impacto na relagao de sinal ruido do sistema. Este amplificador

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

1.2 Organizacao

Esta dissertagao descreve o estudo, dimensionamento e implementacao de um amplifica-
dor de instrumentacao para um analog front-end de baixa tensao, com o objetivo de ser in-
tegrado por um SiP, constituido 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.

3



CAPITULO 1. INTRODUCAO

O principal desafio é o dimensionamento dos blocos de processamento de sinal com
baixo nivel de poténcia e de ruido, considerando que a area do Ampl nao deve exce-
der 1x1mm?.

O amplificador de instrumentacao proposto consiste numa topologia de Acoplamento
capacitivo (CCIA) com recurso a um modelador chopper com o objetivo de atingir as
especificacoes desejadas.

No circuito desenvolvido devem ser ainda realizadas as simulagoes post-layout através
do software Cadence.

O filtro passa-banda (BPF) de condensadores comutados e o conversor analogico-
digital (ADC) do tipo sigma-delta presentes em [36] devem ser adaptados ao amplificador
de instrumentagao desenvolvido, e simulado um novo post-layout para o AFE.

O segundo capitulo comega por descrever a aplicacao de um Ampl. Sao discutidos os
parametros e os desafios a considerar no dimensionamento de um Ampl para um sistema
de sensores microelectromecanicos. Sao apresentadas as técnicas de redugao de ruido e
de tensao de desvio, e mencionadas as principais topologias utilizdas para Ampl.

O terceiro capitulo apresenta a justificacao da topologia utilizada e menciona as especi-
ficagoes fundamentais para o dimensionamento do Ampl. Sao definidas as especificagoes
da tecnologia tal como as expressoes matematicas obtidas de acordo com a arquitectura
adoptada.

O quarto capitulo apresenta a metodologia utilizada e as dimensodes obtidas para os
transistores de cada médulo do Ampl. E realizada uma anélise as simulagdes tedricas
obtidas e apresentado um resumo dos resultados fundamentais obtidos.

O quinto capitulo apresenta as principais consideragoes na execugao do layout do Ampl
e o respectivo design implementado para os principais médulos do Ampl. Em seguida,
os resultados obtidos sao comparados com o dimensionamento tedrico, pelo que também
sao comparados os parametros criticos de design com outros artigos propostos nos ultimos
anos.

O sexto capitulo apresenta as conclusoes e o resumo dos resultados obtidos na disser-

tacao.

1.3 Contribuicoes

Para esta dissertagao desenvolveu-se um amplificador de instrumentagao de Acoplamento
Capacitivo através da metologia g,,,/I;. 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.



CariTUuLO

AMPLIFICADORES DE INSTRUMENTACAO PARA UM
AFE

2.1 Introducao

Uma das pegas fundamentais num AFE é o amplificador de instrumentacao, amplifcador
este que representa a solugao ideal para a leitura de sensores MEMS num sistema de aqui-
sicao de dados. E necessario que seja possivel a extragao de pequenos sinais diferenciais
com recurso ao sensor. O amplificador deve executar a rejeicao do ruido em modo comum
proveniente de grandes interferéncias [26].

A maioria dos sensores obtém sinais de tensdes na ordem dos pV até aos mV, do
qual, dependendo do alcance de frequéncia do sensor, o ruido 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 variagdes do processo de fabrico [46] com o objetivo
de minimizar a degradacao do sinal. O principal desafio é o dimensionamento de um
Ampl com um consumo de poténcia minimo, mantendo os niveis de ruido e a area total

ocupada reduzidos.

2.2 Propriedades e Desafios de dimensionamento

O amplificador de instrumentac¢ao tem como funcao a amplificacao dos sinais de fraca
amplitude obtidos através dos sensores MEMS. Tendo em consideragao que o AmplI define
o ruido referente a entrada e o CMRR do AFE [30], deve ter a capacidade de eliminar
fontes de ruido indesejaveis que podem mascarar o sinal desejado.

A linearidade e precisao do DAC pertence ao AFE, é determinado pelo ruido total do
amplificador. A existéncia de ruido no circuito afecta a linearidade dinamica do namero

de bits (ENOB) do sistema. A linearidade estatica do AFE é também afectada pela tensao
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CAPITULO 2. AMPLIFICADORES DE INSTRUMENTACAO PARA UM AFE

de desvio proviniente do proprio Ampl e do sensor, como consequéncia da saturagao
do amplificador. O dimensionamento do Ampl deve ter em consideracao as seguintes

caracteristicas.

* 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 tensao de modo comum do sinal de

entrada atinja ou ultrapasse a tensao de alimentacao [22].

* Um elevado PSRR, considerando que esta caracteristica determina a capacidade de
rejeitar o ruido e os distirbios presentes na alimentacao do amplificador [25]. A
fonte de alimentagao depende da aplicacao, podendo nao ser uma fonte convencio-
nal como uma bateria [2], o que requer um elevado PSRR para impedir a degradacao

do sinal.

* Uma elevada impedancia de entrada, pelo que a impedancia do Ampl deve ser
muito superior a impedancia do sensor, para evitar o efeito de carga [25]. Caso

contrario, o ruido é amplificado e o sinal desejado é distorcido [46].

* Uma tensao de alimentagao e poténcia consumida reduzidas, com o objetivo de
garantir uma longa autonomia, necessaria para a monitorizagao continua, evitando
a necessidade de intervencoes frequentes para a substitui¢ao de baterias. Esta carac-

teristica é relevante para aplicacoes portateis ou implantaveis de sensores MEMS.

* Baixo ruido referente a entrada e a implementacao de um modulador chopper
quando o alcance de frequéncia do sensor corresponde a gama de frequéncias onde
o ruido 1/f pode ser predominante. O ruido 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 frequéncia dependendo do tipo de sensor
MEMS.

* Deve ser utilizada uma técnica de reducao da tensao de desvio de forma a prevenir a
saturagao do amplificador e a consequente perda de linearidade. Esta caracteristica
depende do tipo de sensor utilizado [17], visto que alguns tipos de sensores sao de
corrente continua. Ao eliminar a tensao de desvio estamos a eliminar o valor que

desejamos obter através do sensor.



2.3. CONSIDERACOES DE RUIDO EM AMPLIFICADORES DE
INSTRUMENTACAO

2.3 Considerac¢oes de Ruido em Amplificadores de

Instrumentacao

No dimensionamento de amplificadores de instrumentagao é necessario ter em conside-
ragao as fontes relevantes de ruido que afetam a qualidade do sinal obtido pelos sensores.
As principais fontes de ruido podem ser as interferéncias electroestaticas e eletromagné-
ticas, que influenciam toda a rede do AFE, o ruido térmico e o ruido 1/f, sendo que estes
dois altimos sao introduzidos pelo préprio circuito do amplificador de instrumentagao.

Tanto os cabos como o sensor sofrem de interferéncia eletromagnética e electroestatica,
introduzindo ruido 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 interferéncias. O CMRR determina a razdo de atenuac¢ao do ruido
pelo amplificador de instrumentacao.

Considerando que a tecnologia CMOS contribui com uma porgao significativa de
ruido térmico e ruido 1/f, o amplificador de instrumentagao atua como uma fonte de ruido
no percurso do sinal. Um dimensionamento adequado permite diminuir a contribuigao
do ruido introduzido pelo circuito de maneira a atingir um elevado SNR.

O ruido térmico corresponde ao ruido branco proveniente da transcondutancia dos
transistores de acordo com a equagao 2.1 [7]. A densidade espectral de ruido Sy(f) é

inversamente proporcional a transcondutancia de entrada do amplificador.

1
SN :4:KB/\T— (21)

m

Pelo que Sy é a poténcia do ruido térmico (V2/Hz), Kg é a constante de Boltzman, T
¢ a temperatura absoluta e A é um coeficiente > 1 dependente da zona de saturacao do
ponto de funcionamento do transistor.

O ruido flicker, por vezes denominado de ruido 1/f, pode ser significativo até algumas
dezenas de kHz. Este ruido € inerente a tecnologia CMOS. A relagao entre a corrente do

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

MG}
 CAWLfP
Do qual M é um parametro empirico que depende do processo de fabrico, W e L sao

S (2.2)

a largura e o comprimento do canal respetivamente, C,, é a capacidade de 6xido por
unidade de area, G,, é a transcondutéancia e f € um parametro de valor aproximado a 1,
num alcance entre 0.8 e 1.2 [28].

O primeiro andar do amplificador é determinante para a contribuicao total de ruido
no circuito, visto que o ruido introduzido pelos andares posteriores é reduzido pelo ganho
do primeiro andar. Para o andar de entrada, é tipicamente utilizado transistor PMOS em
vez de NMOS, visto que o factor M é menor para os transistores PMOS [28].

Através da utilizacao de transistores com elevadas dimensdes a entrada do ampli-

ficador, é possivel diminuir o nivel de ruido 1/f, obtendo melhores caracteristicas de
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emparelhamento numa entrada diferencial [30]. As duas técnicas tipicamente adotadas
para a reducao de ruido 1/f sao a estabilizagao através de um modulador Chopper e Auto-
Zeroing [45], analisados nas secgdes 2.4.2 e 2.4.1, respectivamente.

De modo a calcular o desempenho do amplificador relativamente ao ruido, é utilizada,
em [42], a equagado 2.3, que determina o Noise Efficiency Factor (NEF). Esta equagao relaci-
ona a poténcia consumida com a contribuicao de ruido pelo amplificador, ou seja, quanto

menor for o valor de NEF, melhor ¢ a relagao entre a poténcia consumida e o ruido [53].

2IT
Ve x 4k, T x BW

NEF = VN,mS\/ (2.3)

Onde Vs € 0 ruido total referente a entrada em rms, I7 € a corrente total consumida
pelo amplificador, Vr é a tensao térmica, e BW ¢ a largura de banda do amplificador. O
fator NEF é relevante para comparar o desempenho de ruido entre diferentes sistemas,

para uma dada corrente e largura de banda.

2.4 Técnicas de atenuagao de ruido e de tensao de desvio

2.4.1 Método Auto-Zeroing

A técnica de amostragem Auto-Zeroing pode ser utilizada para a redugdo da tensao de
desvio e do ruido 1/f de um amplificador. A eficacia do processo AZ para a redugao de
ruido depende da correlacao entre as amostras de ruido, e o valor de ruido instantaneo
de qual a amostra é retirada [12]. O processo AZ é divido em duas fases, a de amostragem

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

o o
SA

Vin

Vout
B e

Figura 2.1: Modelo Genérico de um amplificador AZ.

Durante a fase de amplificagao, o interruptor SA esta ligado a terra enquanto o inter-
ruptor SC esta fechado. Desta forma o sinal de saida do amplificador corresponde ao sinal
de entrada, durante a qual, quer a tensao de desvio, quer o ruido 1/f referente a entrada
do amplificador, ficam amostrados no condensador C. Ainda na fase de amplificacao, o
interruptor SC esta aberto, enquanto SA esta ligado ao terminal de entrada. A amostra de

ruido é subtraida ao ruido instantaneo, se nesta fase o terminal de entrada estiver ligado
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a terra, pelo que a tensao de saida pode ser considerada aproximadamente zero devido a
correlacao elevada entre a amostra de ruido e o ruido instantaneo [11].

A seguinte seccao é dada pelo modelo matematico de [11]:

Assumindo que o sinal de entrada é um processo estocastico estacionario, o valor

médio da densidade espectral de saida é dado pela seguinte equagao:

Sout-avg(F)= ) H(FI Sinlf =1 £ (2.4)

n=—oco
Visto que |H(f)| corresponde a funcao transferéncia do amplificador, S;,, é a poténcia
espectral de entrada e f; é a frequéncia de amostragem, a componente de distor¢ao de

sobreposicao é dada por:

Stora(f) = Z Sin(f —nxf) (2.5)

Assumindo que o amplificador funciona como um filtro passa-baixo de primeira or-
dem, relativamente ao ruido referente a entrada, a poténcia espectral total referente a

entrada do amplificador é dada por:

Ji So
) =(1e ) s 2.6
Do qual Sj é a componente de ruido branco, f; € a frequéncia critica do ruido 1/f e f,
¢ a frequéncia de corte do amplificador.
A poténcia de ruido branco referente a saida do amplificador é dada pela seguinte

equagao:

Sout—white(f) = So ([Ho(f)I* + sinc*(ref Ty)) (2.7)

Pelo que |Hy(f)| representa a componente do ruido branco na banda de funcionamento
do amplificador.

Considerando que f.T; > 1 e que |Hy(f)| < 1.25, a distor¢ao de sobreposi¢ao é domi-
nante para frequéncias baixas. Assumindo que f. > f;, a distor¢ao de sobreposi¢ao para o
ruido 1/f, ap6s ser filtrado, pode ser aproximado a componente de ruido branco de acordo

com a seguinte equagao:

Sfald(f):So%Z(lﬂn(%)) (2.8)

O espectro de poténcia de saida dado pela equagao 2.9, corresponde a soma da potén-
cia espectral de saida do ruido branco, com a poténcia espectral de saida do ruido 1/f.
Assumindo que o espectro de poténcia é valido para o teorema de amostragem de Nyquist-

Shannon, a sua densidade descresce com a frequéncia.

(1 + i)|H0(f)|2 +sinc(nfTy) x (nﬁ + 32{1 +1n(é)})] (2.9)

Sout =50 {1+ g A 2
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Do qual o primeiro termo representa a atenuac¢ao de ruido na banda de funcionamento
do amplificador e o segundo termo corresponde ao efeito de distor¢ao por sobreposigcao
introduzido pelos dois tipos de ruido.

O processo de auto-zeroing cancela a tensao de desvio do amplificador e reduz sig-
nificativamente o ruido 1/f, tendo como prejuizo, o aumento de sobreposi¢ao de ruido
branco [12].

2.4.2 Modulador Chopper

A técnica de modulagao através de um Chopper consiste em modular o sinal de entrada
para frequéncias superiores nas quais o valor do ruido 1/f nao é significativo. Apds
a amplificagao do sinal, é aplicada a modulagao inversa de forma a repor o sinal na

frequéncia de origem.

M1(t) Vn M2(t)

Vout

A

Vin +’C|_/ R A

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

O sinal de entrada é multiplicado por uma onda quadrada portadora m(t) com pe-
riodo Ty = 1/f.;. A modulagao transpde o sinal para as frequéncias harmonicas impares
do sinal resultante. Num cenario ideal, no qual a onda portadora é quadrada e o sinal
de entrada V;, é continuo, o sinal resultante ira ser uma onda quadrada com a mesma
amplitude V;,, de frequéncia f,.

Considerando que o amplificador tem um ganho infinito A, e uma largura de banda
infinita sem provocar um atraso na fase de V;,, a amplitude final sera igual a Ay x Vj,,.
Contudo, o ganho do amplificador nao € infinito, introduzindo componentes espectrais
em torno das harmonicas pares da frequéncia f,. Estas harmonicas pares tém 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 saida. Se os moduladores estiverem totalmente
desfasados, o ganho total DC do amplificador sera zero. Para atingir o ganho maximo DC
€ necessario garantir que nao exista desfazagem entre os dois moduladores. Nestas con-
di¢oes ideais, o amplificador nao apresenta qualquer tensao de desvio nem de ruido em
baixas frequéncias.

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

Considerando o sistema presente na figura 2.2, onde V, () corresponde a tensao do

ruido e m(t) ao sinal da onda portadora, a densidade de poténcia espectral (DPE) bilateral
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a saida de um modulador chopper é dada por:

2 to

Self)=(2) Y Swtf =nxfo (210)

Pelo que n representa todos os nimeros naturais impares, S,, a densidade de poténcia
espectral do sinal de ruido, f,j, a frequéncia do modulador chopper.

Assumindo a frequéncia de corte do amplificador f. =5x f.;,, a densidade de poténcia
espectral bilateral a saida do modulador pode ser aproximada a densidade de poténcia

espectral de ruido branco na banda de funcionamento do amplificador.

(2.11)

tanh(f, T.,)%
SCh—bmnco(f) = SCh—branco(f = 0) = SO [1 __Meemz .

fTens

Pelo que Sch_pranco(f) = So para |f T, < 0.5 e f.T,, >, do qual f. corresponde a
frequéncia de corte do amplificador.

A DPE na banda de funcionamento do amplificador, que resulta da modulagao intro-
duzida pelo chopper, é aproximadamente ruido branco, pelo que o seu valor tende para
o raido referente a entrada S, para valores de f.T.;, >. Como as ondas harmonicas in-
troduzidas pela modulagio sdo multiplas de 1/12, a contribui¢do do ruido na banda de
funcionamento do amplificador descresce rapidamente, assim, a DPE com um modulador
chopper, é sempre menor que a DPE original, tendendo asintéticamente para o valor origi-
nal quanto maior for a razao entre a f, e f.;. Assumindo que f. > f.;, a DSE do ruido 1/f

¢é dada por:

Je _ g SiTon
I O f Tl

As imperfei¢oes relativas ao modulador chopper de entrada nao permitem obter um

Snrf(f) =So (2.12)

cancelamento total da tensao de desvio de entrada. Os circuitos S/H tém uma tensao de
desvio residual devido ao clock feed through, channel charge injection, ao ruido de amostra-
gem e fuga de corrente, provocando picos de tensdo (V,) a entrada do amplificador. Estes
picos de tensao serao posteriormente modulados inversamente, de forma a introduzir
uma tensao de desvio.

Considerando que a constante de tempo 7 dos picos de tensao sao menores que T,;/2,
a maioria dos picos aparece em frequéncias superiores a f,. A utilizagao de uma largura
de banda elevada aproxima o ganho total ao ganho do amplificador. Porém, o contributo
de tensao de desvio por parte do modulador chopper aumenta. Assumindo que © < T,;,/2,

a tensao de desvio referente a entrada (V,,) pode ser calculada por:

Vos = —V,,. 2.13
0s T, p ( )
Como 7 <« T;;,/2, a Vs pode ser reduzida significativamente através da escolha de uma
largura de banda do amplificador duas vezes maior que a frequéncia do chopper.
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Embora a utilizacao da modulacao do chopper permita diminuir consideravelmente
o ruido total e a tensao de desvio do amplificador, verifica-se que esta técnica reduz a

impedancia de entrada do amplificador [45].

A impedancia de entrada (Z;,) é determinada pela pseudo-resisténcia do circuito
comutado do modulador de entrada e o condensador de entrada do amplificador de
acordo com a equacao 2.14 [15], do qual C, e C;,, correspondem tanto pela capacidade
parasita de C;;, como o préprio C;,, do amplificador.

E possivel reduzir a dimensao do transistor do modulador chopper e a frequéncia f,,
para aumentar a impedancia de entrada, causando um aumento dos valores de ruido 1/f
e da tensdo de desvio. O aumento da tensao de desvio induz ondulacao no sinal de saida
do amplificador [14].

1 1

Zin ~
" fchcp fchCin

(2.14)

2.4.3 Técnicas de Impulsionamento de Impedancia

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

do amplificador, sendo que ambas sao de igual capacidade.

Num cenario ideal, a impedancia de entrada seria infinita, visto que a corrente total é

aproximadamente zero.

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

corrente que flui pela MRP é igual a corrente da malha de realimentacao do amplificador.

Num cenario ideal, a impedancia de entrada seria melhorada pelo ganho do amplifica-
dor. Contudo a capacidade parasita do prato inferior do condensador esta ligado a terra,
formando uma resisténcia equivalente com a capacidade parasita do chopper de entrada.
A melhoria da impedancia de entrada é 3 a 10 vezes o valor de impedancia sem MRP [16].

A capacidade da MRP pode ser realizada de forma ajustavel, o que permite calibrar
a corrente perdida para a capacidade parasita, otimizando a impedancia de entrada do
amplificador.

Em [7] [8] é apresentado um mecanismo de comuta¢ao entre o porto de entrada do
amplificador com a malha de realimenta¢dao durante a transicdo de um para zero. O
terminal inversor é também trocado pelo terminal nao inversor.

A cada transicao do reldgio, a transferéncia de carga é dada pelas tensoes aos terminais
do condensador parasita do chopper por C(V;, — V), pelo que para um sinal continuo,
o elevado ganho na malha de realimentacao garante que V;, é aproximadamente Vy,
induzindo a transferéncia 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 realimentagao

€ aproximadamente um [7].
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2.4.4 Teécnicas de Reducao da Tensao de Desvio

A tensao de desvio remanescente é problematica visto que induz ondula¢des no sinal
desejado, reduzindo o OS do amplificador. Com o objectivo de reduzir a tensao de desvio
do sistema mais além, varias técnicas tém sido implementadas com o custo adicional no
consumo de poténcia e na area ocupada.

Em [49] [17][15] [40] é implementado um Dc Servo Loop com um integrador RC que
integra uma realimentacao negativa, devolvendo o sinal resultante da integracao a terra
virtual na entrada do amplificador. Este método cancela qualquer componente DC a saida
do amplificador.

O DSL funciona como um filtro passa-alto com uma frequéncia de corte determi-
nada pelo produto de frequéncia de ganho unitario do integrador, com a razao entre o
condensador adicionado ao percuso do DSL, e pela malha de realimentacao [49].

A pseudo-resisténcia em [17] é realizada através de um circuito de condensadores
comutados, de forma a que a frequéncia de ganho unitério do integrador seja determinada
pela frequéncia de relogio dos interruptores.

A implementagao de Duty Cycled DSL permite reduzir a area ocupada através da
colocacao de um interruptor entre a transcondutancia e o condensador do integrador.
Desta forma, a frequéncia de ganho unitario é determinada pela razao entre a duragao 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 a entrada e a malha de realimentacao do amplificador, ligando o
no inversor com o nd nao-inversor.

A fase zeroing corresponde a fase na qual os interruptores estao ligados. Nesta fase, os
percursos sao descarregados e consequentemente a tensao de desvio é cancelada. Durante
a segunda fase, os interruptores estao desligados e os condensadores armazenam a tensao
de desvio.

Como o ganho de largura de banda é reduzido e a tensao de desvio tem um longo
tempo de recuperacao, s6 é possivel recuperar uma parte do valor da tensao de desvio
durante a fase seguinte. O tempo de recuperagao induz uma ligeira ondulagao no sinal
que pode ser diminuido através da utilizacao de um duty cycle de curta duragao para a

primeira fase.

2.4.5 Técnicas de Reducao de Ondulacao (Ripple)

A ondulagao no sinal pode atingir algumas centenas de mV sumprimindo o sinal para
alimentacoes de tensao reduzida.

Em [17] [40] [15] um integrador de condensadores comutados é utilizado em seme-
lhanc¢a a um mecanismo de AZ, através da criagao de uma corrente continua de modo a
compensar a corrente de desvio a entrada do amplificador.

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

lador chopper, um condensador de captagdo e uma transcondutancia de compensagao. O
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condensador capta e converte a tensao de ondulagao e converte-a em corrente através da
transcondutancia ligada ao n6 de saida a entrada do amplificador. Deste modo é possivel
compensar a tensao de desvio de entrada [17].

O factor de supressao da ondulacao é determinado pela razao entre o produto do
ganho do integrador e da transcondutancia de compensacao, com o produto da frequéncia
do chopper e condensador de compensacao de Miller, utilizado no amplificador [17].

Em [37] [10] [50] é aplicada uma arquitectura ping-pong, cujo funcionamento é se-
melhante a técnica AZ. A frequéncia de amostragem utilizada é duas vezes superior
a frequéncia do chopper. A arquitectura tem duas etapas, ping e pong, que trabalham
alternadamente durante a fase de amplificacao ¢4 e de zeroing ¢,. O circuito contém
adicionalmente uma transcondutancia g, e um condensador C, que armazena o sinal
amostrado [37].

Durante a etapa ping, a entrada do amplificador é curto-circuitada e a saida é ligada
a C, durante a fase ¢ 7. Desta forma, a tensao de desvio e o ruido a saida sao armazenados
em C, e forcam g, a criar uma corrente de compensacao, cancelando a tensao e o ruido re-
ferentes a entrada do amplificador [50]. Durante a fase ¢4, o condensador C, é desligado
da entrada do amplificador, obrigando g,, a continuar a cancelar as correntes de desvio
e de ruido. A tensao de desvio do amplificador é dividida pelo produto da resisténcia de

saida referente ao transistor de entrada do amplificador com g,, [10].

2.5 Topologias

Cada topologia de amplificador de instrumentagao apresenta vantagens e desvantagens
relativamente as propriedades fundamentais derivadas da aplicagao do Ampl. As proxi-

mas sec¢Oes apresentam as topologias utilizadas.

2.5.1 Tres amplificadores operacionais

Uma topologia bem conhecida é o amplificador de instrumentacao com trés amplificado-
res operacionais. As trés principais caracteristicas deste tipo de Ampl sao que o ganho
pode ser determinado por uma resisténcia externa Rg, o andar de entrada consiste em
dois amplificadores separadores, e o andar de saida é tradicionalmente um amplifica-
dor de diferenca [20]. O amplificador de diferenca é utilizado para amplificar a tensao
diferencial, rejeitando a tensao de modo comum [26].

Considerando a figura 2.3, o ganho é determinado pelas resisténcias de realimentacgao,
tipicamente no alcance de k() devido as considera¢oes de ruido [16]. Esta topologia tem
excelente linearidade [17] e permite obter uma elevada impedéncia de entrada, visto que
o andar de entrada corresponde a dois amplificadores operacionais [31].

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

comum [26], pelo que a utilizacao de amplificadores de baixo ruido e rail-to-rail resulta
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Figura 2.3: Exemplo de Ampl com Trés Amplificadores Operacionais.

numa penalizacao relativamente a area e ao ruido, quando comparados a solugdes de
Ampl singulares [30].

Os amplificadores de entrada também degradam a eficiéncia de ruido e aumentam a
poténcia consumida [16]. O CMRR depende do desvio do valor das resisténcias do andar
de saida. Para reduzir o erro introduzido pelas resisténcias, é possivel aumentar o ganho
do andar de entrada, no entanto, para ganhos reduzidos, as solu¢oes integradas sao uma
melhor opcao [20].

Para obter um elevado CMRR, ¢é necessario que as resisténcias sejam laser trimming
para obter um CMRR superior a 80 dB. A calibragao de resisténcias aumenta o custo
de producao [30]. Esta topologia é ideal para aplica¢des de alta precisao na presenga de

niveis elevados de ruido [20].

2.5.2 Current Feedback

O amplificador de instrumentagao mais utilizado é o CFIA, visto que as impedancias de
entrada e de saida, o CMRR e o alcance de tensao de modo comum sao elevados [26].
Este amplificador utiliza uma técnica de realimentagao indirecta de corrente, na qual
o andar de entrada e de saida sao incorporados através de uma malha de realimentacao,
exemplificado na figura 2.4. A tensao de entrada e de realimentagao sao convertidos em
corrente através da transcondutancia de entrada e de realimentacao, respectivamente [21].
Devido ao elevado ganho da malha de realimentagao, o CMRR é predominantemente

determinado pelo mismatch da transcondutancia 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 racio entre duas duas resisténcias [21],
pelo que a precisao depende do bom emparelhamento (mismatch) entre as transconduc-
tancias de entrada e de saida. A precisao varia de acordo com o processo de fabrico e

temperatura [50].

O modo comum da malha de realimentacao e de saida sao 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 utilizacao de um modulador chopper para remover o ruido 1/f introduz uma capa-
cidade e resisténcia parasita nos terminais de entrada do amplificador, que degradam a
impedancia de entrada e percisao do ganho. Nesta topologia nao é possivel implementar

uma técnica de realimenta¢ao para melhorar a impedancia de entrada [7].

Esta topologia também nao remove tensao DC, sendo necessario adicionar uma técnica

de auto-zeroing [31].

Um CFIA tem uma elevada poténcia consumida devido ao numero de transconduc-

tancias utilizadas, nao sendo ideal para aplicacoes de baixa poténcia [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
representacao genérica desta topologia, na qual podemos observar que se utilizam con-
densadores em vez de resisténcias que permitem bloquear tensdes DC [16].

Cfb

| @i) _
Cin H
+D_® | Vad
|

Vin

|
| Vs
Cin ||

| @

Cfb

Figura 2.5: Exemplo de um CCIA.

Os condensadores Cin e Cfb determinam a precisao de elevado ganho [35], pelo que
a malha de realimenta¢ao pode ser dimensionada com uma impedancia elevada, o que

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

Esta topologia tem uma eficiéncia de ruido 6tima, visto que o ruido é predominante-

mente determinado pela transcondutancia de entrada [35].

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

entrada rail-to-rail [14].

A principal desvantagem do CCIA ¢ a limitacao da impedancia de entrada determi-
nada pelo condensador (Cin) e a frequéncia do chopper, sendo possivel aumentar a im-
pedancia de entrada com uma malha de realimentacao positiva [17]. A utilizacao de um
modulador chopper elimina a capacidade de bloquear tensoes DC por parte do CCIA [51],
acrescentando a necessidade de introduzir um método de cancelamento da tensao de

desvio DC, aumentando a area total do amplificador de instrumentacao.

Esta topologia é adequada para aplicagoes de baixa poténcia, visto que nao existem

transcondutancias na malha de realimentacao [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 resisténcias de acordo com a figura 2.6.

|
| | $1 Vref
c2
X\
o
c1 oﬁ
O—(/Cf +
Vin- $1 - Vout-
s2 A
Vin+ s1 T + Voutt
O o\o -
c1 s1
o\o
O
52 /
c2
| | S1 Vref

| ~

Figura 2.6: Ampl de Condensadores Comutados.

Durante a primeira fase, a tensao do sinal a entrada, a tensao de desvio do amplificador
e o ruido 1/f sao armazenados nos condensadores.

Durante a segunda fase, o sinal de entrada é amplificado e a tensao de desvio é cance-
lada pelo principio da conservagao da carga [36].

Com esta arquitectura é possivel 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 sec¢ao 2.4.1, na pagina 8.

Ambas as arquiteturas tém a inerente capacidade de eliminar tensoes de desvio e de
reduzir o ruido 1/f [36] [41].

As principais vantagens de um amplificador de instrumentagao de condensadores
comutados sao que o total CMRR é independente do Ampl, tem um PSRR elevado e,
utilizando a técnica de double sampling, torna-se possivel reduzir a inje¢ao de carga e
o clock feedthrough libertado pelos interruptores [47].

Como o ganho é determinado pelos condensadores C1 e C2, a precisao do ganho é
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determinada pelo mismatch dos condensadores. Para manter os niveis de ruido baixos,
devem-se utilizar condensadores largos, o que deteriora a impedancia de entrada [26] e
aumenta a area total ocupada.

O desempenho do circuito esta limitado pelos mismatches do circuito, onde a sime-
tria garante um elevado CMRR e a rejei¢ao de carga por partes dos interruptores, que

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

2.5.5 Fully Differential Difference Amplifier

Um FDDA pode ser adaptado de forma a ser utilizado como Ampl de acordo com a
figura 2.7. A configuragao desta topologia é simples, pelo que apenas requer um amplifi-
cador activo e quatro resisténcias [30]. Para eliminar tensoes DC, é necessario adicionar
condensadores a malha de realimentacao [48].

Esta topologia permite a realizacado de um amplificador de instrumentagao tanto in-

versor como nao inversor sem adicionar resisténcias ao percurso do sinal [3].

Vin+ }

o——
Vin- - + Vout+
FDDA
-+ -
Vout-
O
-
/
R1

AN
—

R1

R2 R2

NS

Figura 2.7: FDDA como um Ampl.

Este amplificador tem duas entradas diferenciais que convertem as tensoes diferenci-
ais em corrente. A corrente é em seguida subtraida e convertida novamente em tensao e
amplificada no andar de saida [3].

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

ganho total é determinado pela manha de realimentacao [30].
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A impedancia de entrada deste amplificador é elevada visto que depende da transcon-
duténcia de entrada do amplificador de diferencas diferencial [48].

O ruido referente a entrada do amplificador diminui a medida que o ganho de malha
fechada aumenta [3].

O CMRR e a precisao do ganho dependem dos mismatches dos transistores de entrada
e da malha de realimentacao, respectivamente [30]. Esta topologia apresenta um baixo
valor de CMRR [48].

A implementacao de um modulador chopper torna os mismatches do andar de entrada
toleraveis, melhorando o CMRR, reduzindo a tensao de desvio de entrada e o ruido 1/f [9].
A malha de realimentacao amplifica a tensao de desvio de entrada [23], sendo necessario
a aplicacao de técnicas de cancelamento de tensoes de desvio.

Esta topologia é ideal para aplica¢oes de baixo ruido na banda de frequéncias audiveis,
visto que é capaz de obter uma elevada largura de banda com um consumo de corrente

significativamente reduzido [3] [23].
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ANALISE DO AMPLIFICADOR PrROPOSTO

3.1 Estabelecimento do problema

O dimensionamento do amplificador de instrumentagao deve ter em consideragao os
aspetos discutidos ao longo da seccao 2.3. As publicac¢oes estudadas apresentam um
conjunto de topologias e técnicas utilizadas com foco na relagao entre os parametros de
poténcia e ruido, com o objetivo de minimizar estes parametros para as especifica¢des
necessarias na respetiva aplicagao.

O objetivo deste AFE é de desenhar um sistema com a melhor precisao possivel para a
medicao de condutividade e temperatura da agua através de sensores MEMS. A banda de
funcionamento do amplificador de instrumentacao deve inlcuir o alcance de frequéncias
resultantes da leitura do sensor de condutividade enquanto, em simultdneo, deve ser
capaz de amplificar sinais DC captados através do sensor de temperatura.

Para garantir o funcionamento a longo prazo do AFE, o parametro fundamental a
minimizar é a poténcia consumida sem implicar o aumento de ruido referente a entrada.
Deve ter-se em consideracao a sensibilidade do amplificador de instrumentagao para um
andar de entrada rail-to-rail. O valor NEF resultante deve ser minimo.

A tabela 3.1 apresenta os parametros estabelecidos para o amplificador de instrumen-
tacao realizar as tarefas acima referidas. A area do amplificador deve ser a menor possivel

para uma excursao de sinal maxima, garantindo uma boa linearidade no AFE.

3.2 Arquitectura proposta

Neste projecto é utilizada a topologia de Acoplamento capacitivo com recurso a técnica
de estabilizacao através do modulador chopper de forma a melhorar o desempenho geral

do amplificador de instrumentacao. O desafio é atingir as especificacoes estabelecidas na
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Tabela 3.1: Parametros de dimensionamento

Parametros Valor  Unidade
Ganho DC em Malha Fechada 40 dB
Tensao de Alimentacao 09~1 V
Impedancia de Entrada Zin >100 MQ
CMRR >80 dB
PSRR >40 dB
GBW 1 MHz
Margem de Fase >90 °

CL 5 pF

sec¢ao anterior, resolvendo as dificuldades derivadas da combinac¢ao das duas técnicas.

A figura 3.1 representa o modelo simplificado do amplificador de baixo ruido com a
configuracao de Acoplamento capacitivo e com recurso ao modulador chopper. O ganho do
amplificador € determinado pela razao entre o condensador C;;, e Cyj,. Como referido na

seccao 2.5.3, esta configuragao tem a capacidade inerente de cancelar tensoes de desvio.

@t

. Vem
Vin 7

YYYER YTV
T YW——WW

@-

Figura 3.1: Topologia de Acoplamento capacitivo Proposta.

A utilizacao de um modulador chopper permite transitar a frequéncia do sinal de
entrada com o objectivo de evitar o ruido flicker a custo da degradagao da impedancia de
entrada. O modulador chopper constitui uma fonte de ruido devido a injecgao de carga
induzida pelo sinal de relogio, e adiciona distor¢ao harmonica no sinal original por meio
da modelagao realizada.

Como foi estudado na secgao 2.4.3, a utilizagao da malha de realimentacao positiva
permite melhorar entre 3 a 5 vezes a impedancia de entrada do amplificador de instru-
mentagao. Assim, é possivel atingir uma impedancia de entrada suficientemente elevada

que evite a degradac¢ao do sinal de entrada.
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A implementacdo de resisténcias é efetuada através de dois transistores PMOS back-
to-back. Os transistores operam na zona de corte, permitindo alcan¢ar uma elevada impe-
dancia com uma area total reduzida.

O common mode rejection ratio desta topologia é predominantemente determinado
pelas diferéncias de matching referentes aos dois nds de entrada do amplificador de baixo

ruido.

3.3 Justificacao

A topologia tradicional de trés amplificadores operacionais apresenta um 6timo CMRR e
um ganho elevado. No entanto, a poténcia consumida e a area ocupada deste amplificador
sao elevadas devido a utilizagao de trés amplificadores operacionais. Esta topologia nao é
ideal para sistema de aquisicao de dados de baixa poténcia.

A topologia CFIA apresenta um CMRR e um PSRR elevados com ganho suficiente para
aplicacoes portateis. Todavia as utiliza¢oes de transcondutancias aumentam a poténcia
consumida e a contribuicao de ruido.

A topologia de circuitos comutados tem a capacidade inerente de reduzir o ruido
branco e o ruido flicker. Porém a impedancia de entrada é tipicamente baixa e o consumo
de corrente é excessivo relativamente a uma topologia CCIA.

A topologia de Ampl através de um FDDA possibilita obter uma largura de banda
elevada com reduzida poténcia consumida. Contudo esta topologia utiliza resisténcias na
malha de realimentagao, o que aumenta o nivel de ruido do circuito e apresenta também
um baixo valor de CMRR.

A topologia CCIA apresenta uma contribui¢ao de ruido reduzida devido a utilizagao
de condensadores em vez de resisténcias. Com esta topologia é possivel antingir um
elevado CMRR e PSRR, visto que sao maioritariamente dependentes da estrutura do
amplificador de baixo ruido. A poténcia total consumida desta topologia é tipicamente

baixa sendo favoravel para aplicacoes de poténcia reduzida.

3.4 Consideracoes Gerais da Topologia

A utilizacao de uma realimentagao positiva permite aumentar a impedancia de entrada
sem prejudicar a poténcia consumida nem o ruido total do circuito, visto que, idealmente,
o condensador nao contribui com ruido. Desta forma a impedancia de entrada é deter-
minada essencialmente pela frequéncia do reldgio, e pela capacidade parasitica existente

entre o condensador de entrada e ground.
* Ganho do Amplificador

O factor de atenuag¢ao em malha fechada do amplificador é dado pela razao entre o

condensador de entrada e de realimentacao de acordo com a equagao 3.1.
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Vin _ Cro
Vout Cin
A escolha da capacidade dos condensadores da malha de realimentagao do amplifica-

(3.1)

dor e da malha de realimentacao positiva sao relevantes para a impedancia de entrada
do amplificador e para a contribuicao total de ruido. Sera em seguida considerado a re-
lacao que se estabelecem entre a capacidade e impedancia de entrada e a frequéncia do

modulador chopper.
* Frequéncia do Modulador Chopper

Como foi analisado na seccao 2.4.2, a tensao de desvio induzida pelo modulador
chopper depende da constante tempo e amplitude dos picos de tensao e da frequéncia
do modulador. A tensdo de desvio ¢ significativamente reduzida quando a frequéncia 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 frequéncia
do modulador chopper escolhida é de 5 kHz. Desta forma é modulada toda a banda
de frequéncias na qual o ruido flicker é predominante, reduzindo significativamente a
tensao de desvio introduzida pelo modulador. Com esta frequéncia de modulacgao, a
impedancia de entrada é maxima visto que esta decresce com o aumento da frequéncia.
A figura 3.2 apresenta a relagdo da impedancia de entrada com a capacidade de entrada
para uma dada frequéncia de modulagao, pelo que a cacidade minima de entrada que
atinge a impedancia de entrada desejada é de 1 pF. Com f.h > 5 kHz, todas as harmonicas

introduzidas pelo modulador situam-se fora da largura de banda do AFE.

8
10 x 10 ‘

e f = BkHZ
ch

— fch =7.5kHz

8+ fo, = 10kHzZ | 4

Input Impedance (£2)
()]

0
10°13 1012 10-1t
Input Impedance (pF)

Figura 3.2: Relagdo entre Impedancia e Capacidade de Entrada para um dado fp,p-
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* Impedancia de entrada

Tendo em conta a relacao estabelecida entre a impedancia de entrada e a frequéncia
do modulador chopper; o calculo de impedancia de entrada em [16], as equagoes 3.2 e 3.3
representam, em conjunto, a impedancia de entrada do amplificador de instrumentagao
sem malha de realimentagao positiva e com malha de realimentacao positiva, respetiva-

mente.

1

7 ~ (3.2)
" fchcin

2o~ (3.3)
mn f‘Cth *

Assumindo uma capacidade de entrada de 1pF, a figura 3.3 representa a relacao da
impedancia de entrada para cada equagao, assumindo que a capacidade parasitica C,
vista no terminal de C;,,, varia entre 10% a 30% de C;,,.

E possivel observar que a malha de realimentagao positiva representa um aumento
significativo da impedancia de entrada para uma dada frequéncia de modulagao. Para
uma frequéncia de modulagao de 5 kHz, a impedancia de entrada varia entre 300 MQ)

e 1 GQ), permitindo obter uma margem que garanta a impedancia de entrada desejada.

8
10 S 10 T T T T T T T T T
Cin = 1pF
9r Cp=0.1pF|
Cp = 0.3pF
8r J

Input Impedance (£2)
a1

1 4
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5000 5500 6000 6500 7000 7500 8000 8500 9000 9500 10000
fchop (Hz)

Figura 3.3: Impedancia de Entrada.

* Relagao de Impedancia de Entrada e Ruido

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

rente a saida do amplificador de baixo ruido. De acordo com [16], quando C;,, é muito
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superior que a capacidade de entrada do par diferencial, para um ganho de realimentagao
de 40 dB, o ruido total do amplificador CCIA é aproximadamente igual ao ruido referente
a saida do amplificador de baixo ruido. A equagao determina a relacao estabelecida entre
o ruido e as capacidades associadas ao n6 de entrada do amplificador de baixo ruido.

v, = (—Ci" ff b+ ) Viout (3.4)
in

Onde C, representa as capacidades parasiticas associadas ao no de entrada do amplifi-
cador de baixo ruido. Como os transistores do par diferencial de entrada do amplificador
sao tradicionalmente dimensionados na zona de inversao fraca, as capacidades parasiti-
cas destes dispositivos sao tipicamente baixos. Para transistores com um valor de G,,/I;
elevados, e largura do canal L > 200 pm, a capacidade C, vista da gate do transistor €
tipicamente menor que 0.1 pF.

Visando a simplificagao do estudo da contribuicao da malha de realimentagao para
o ruido total do amplificador, assume-se C, = 0.1 pF. A figura 3.4 apresenta o ganho
de ruido de acordo com o valor de C;;,, pelo que Cyj, € 100x inferior para um ganho de

realimentacao de 40 dB.

Noise Gain
e e
(o)) [o¢]

=
i

1.2

1 1
1013 1012 101t
Input Capacitance (pF)

Figura 3.4: Ganho do Ruido do Amplificador.

Para uma capacidade de entrada superior a 1 pF, o ganho do ruido do amplificador
¢ inferior a 1.1, pelo que nao constitui um contributo significativo face a uma capaci-
dade >1 pF. Consequentemente a capacidade atribuida a C;,, é de 1 pF. Este valor de
capacidade garante uma impedancia de entrada superior a 100 M() para uma frequéncia

do modulador chopper de 5 kHz.
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3.5 Amplificador de baixo ruido

A arquitetura do amplificador de baixo ruido 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 distribui¢ao de corrente, com uma configuragao common-drain

e um andar de saida common-source.
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Figura 3.5: Arquitetura Proposta.

Comparando a arquitetura folded cascode tradicional com a arquitectura com a técnica
de distribui¢ao de corrente com as mesmas dimensoes de dispositivos, a arquitectura
com distribuicao de corrente consegue atingir, sensivelmente, o mesmo ganho largura de
banda e slew rate por metade da poténcia consumida [5].

Os transistores de entrada sao divididos em dois segmentos M; ; cujas correntes sao
determinadas pela equacao 3.5. Assumindo que a A = 1/2, a impedancia vista do dreno
de M, é o dobro, desta forma é possivel impulsionar a impedancia dos transistores do
folded cascode [32].

A+B=N (3.5)

Através da utilizacdo de um par cruzado com M, e My, os transistores NMOS em
configuracao de diodo estabelecem um cross-over drive que adiciona o pequeno sinal
em fase no ramo oposto, pelo que os transistores NMOS sao polarizados internamente.
Quando V;,, se aproxima da tensao de alimentagao V,;, todos os transistores de M; a M5
sao obrigados a desligar, pelo que toda a corrente que flui para V, é alimentada através
de Mg 7. A carga e descarga rapidas em V, sdo convertidas num erro de modo comum.

Esse erro é corrigido através da tensao em CMFB2 [5]. O modulador chopper é introduzido
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antes de M5 com o objectivo de evitar a degradagao na onda portadora introduzida pelo
erro referido anteriormente, contornando a fonte de ruido flicker predominante.

A utilizagao de um andar common-source na saida do amplificador permite aumentar
o ganho e a gama dinamica do amplificador com o custo de corrente associado ao par
de ramos. Como a queda de tensao em V, = V,,;, € utilizado uma configuragao common-
drain com o objectivo de ajustar Vo para um valor adequado. Caso contrario a queda
de tensao seria Vg9 ~ 0. Consequentemente, M estaria a funcionar na zona de corte
com um valor de g,,/1; significativamente baixo. Através de se utilizar um source follower
entre V, e Vg0, torna-se possivel ajustar Vg, e g,,/I4 para um valor adequado, obtendo

uma melhor relacao de consumo de poténcia e de area ocupada.

3.5.1 Analise em Baixa Frequéncia

Tendo como objetivo a simplificacao da analise tedrica, consideremos primeiro a topologia
tradicional de um folded cascode. A figura 3.6 corresponde a metade do circuito, visto que

o amplificador é simétrico.

Vb—wimo M
Msjﬂ“

y —Emo
=

Vo+

Vout
O

CMFB2

m‘[m e M11j

Figura 3.6: Metade do amplificador folded cascode.

Para sinais de baixa tensao, o ganho do circuito a baixa frequéncias de um common-
drain é aproximandamente 1. As restantes expressoes matematicas derivadas da arqui-
tectura completa a baixa frequéncia sao dadas pelo modelo matematico [19] descrito nas

seguintes equagoes:
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A, = GmRo (3.6)

kg
Gmpc ~ gmy = gmy = - (3.7)
T
Pelo que Gmp¢ € a transcondutancia do amplificador folded cascode, Ro a impedancia
de saida, I a corrente que passa no dreno do transistor M,, k a constante de Botlzmann
e Ur o coeficiente de temperatura. As equagdes seguintes explicitam a impedancia de

saida vista do dreno de M5 e de M.

gmb
R N .
M5 (gds3gds2) gds5 (3:8)
_ gmé6
R0M6 =~ gds7gs6 (39)
Ro = ROM5 ” R0M6 = gm5gm6 (310)

gds7gmb5gds6 + (gds3 + gds2) gds5gm6

Considerando agora a arquitectura com recurso a técnica de distribuigao de corrente,
a transcondutancia ideal do amplificador é dada pela equagao 3.11 com um erro de,
aproximadamente, 2% [5]. Ao aumentar o factor de corrente A, é possivel aumentar a
transcondutancia do amplificador a custo de aumento de ruido. A limitagao de ruido sera
analisada na sec¢ao 3.5.2.
kIB'(2A+1) G (2A+1) P (2A+1)

G = .
Mideal UT N Mgc N g&m N

(3.11)

Substituindo na equagao 3.7 Ro e Gm pelas equagoes 3.10 e 3.11, o ganho total do
amplificador folded cascode com recurso a tecnica de distribuicao de corrente pode ser

aproximado de acordo com a enquagao 3.12.

(2A+1) gmbgmoé
N gds7gm5gds6 + (gds3 + gds2)gds5gm6

Ay =gm2- (3.12)

O andar de saida do amplificador de baixo ruido corresponde a uma topologia Comi-
mon Source, permitindo aumentar o ganho total e a gama dinamica do amplificador, pre-

servando uma elevada impedancia de saida de acordo com a equacao 3.13

1
Rop= ——— 1
or gds9 +gds8 (3-13)
gm? (3.14)

Ap=—>"——""—

27 ¢ds9 + gds8

O ganho total do amplificador é dado pela equagao 3.15 que resulta da multiplicagao
das equacoes 3.12 e 3.14.
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(2A+1) gmbgmé gm9

Ar=A, - A,p,=gm2. : '
T=Avr A2 = 8 N Qds7gm5gs6 + (gds3 + gds2) gds5gm6  gds9 + gds8

(3.15)

Para finalizar a analise em baixa frequéncia do amplificador, as equagoes 3.16 e 3.17
apresentam consumo total de poténcia, e a gama dinamica do amplificador corresponde
a excursao de sinal na saida do amplificador. Ambos os pardmetros dependem fundamen-

talmente do dimensionamento dos transistores.

PT:VDD~[Ib~(1+%)+2-Ib2] (3.16)

Vos =2-(Vpp — Vds9 — Vds8) (3.17)

3.5.2 Ruido Referente a Entrada

A analise de ruido pode ser realizada considerando a analise em baixa frequéncias, pelo
que se pode combinar as fontes de ruido referentes a entrada diferencial do amplificador
numa so fonte de ruido Vnl. Para a simplificagao do problema, consideremos novamente
a topologia tradicional folded cascode, na qual a figura 3.7 representa as fontes de ruido

associadas aos dois andares do amplificador.

+O—————

Vout
Vin A1 —@— A2 —O
: vn2

Vn1

Figura 3.7: Modelo equivalente de ruido.

O desempenho de ruido do amplificador é determinado pela contribuicao de ruido
flicker e ruido térmico. O ruido total pode ser determinado assumindo que cada transis-
tor contribui individualmente com a sua transcondutancia g,,. Visto que a corrente e as
transcondutancias associadas a configuragao common-drain sao significativamente inferi-
ores as dos restantes andares, nao se considera a sua contribuicao de ruido. Assume-se
que os restantes transistores nao introduzem qualquer contribui¢ao para o ruido total do
circuito, visto que a transcondutancia associada a g;s « ;.

Utilizando a equacgao 2.1 na seccao 2.3, a densidade espectral de ruido térmico pro-
veniente da transcondutancia dos transistores do primeiro e segundo andar é dado pelas

equagoes 3.18 e 3.19:

4kgAT 4KAT
VZ = = 318
1 ey (gmy+gms +gmg) o, (3.18)
4kgAT
v2,==8 (3.19)
gmg
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Para determinar o ruido flicker, utiliza-se a equagao 2.2 na seccao 2.3. A contribuigao
do ruido flicker do primeiro e segundo andares é dada pelas equagoes 3.20 e 3.22. Visto
que gmy, » gms 6, a contribuicao de ruido flicker no par diferencial de entrada pode ser
aproximada a equacao 3.21.

K K gm 2 K gm 2

VZ = 2 + > ( 5) + 6 ( 6) 3.20

1 Cox(w : L)2Af Cox(w . L)SAf gy Cox(w : L)GAf gmy ( )
K

| A — 3.21

n Cox(w : L)ZAf ( )
K

Vi, = 8 (3.22)

Cox(w ’ L)SAf

A poténcia do ruido total de entrada do amplificador é determinado através da com-
binagao das equacgdes 3.18, 3.19, 3.21 e 3.22. Como a contribui¢ao de ruido do segundo
andar é atenuada pelo ganho do primeiro andar, pode ser desprezada, visto que o ganho

do primeiro andar é suficientemente elevado.

(3.23)

5 4kBAT+ K, s 1 (4k3/\T+ Kg )]
8gm) Cox(w ' L)ZAf Avl gmg Cox(w : L)SAf

Considerando a analise de ruido realizada em [32], o ruido referente a entrada de um
par diferencial com divisao de corrente pode ser determinado pela equacgao 3.24, pelo que

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

2
2o 4k3/\T.[A+B.(A+1) .

”_N«gmz

O ruido total do amplificador considerando um folded cascode com divisao de corrente
pode ser aproximado através soma das equacgoOes 3.23 e 3.24, resultando na equacao 3.25.
Para A = B, o ruido referente a entrada é aproximadamente igual ao de uma entrada
tradicional diferencial folded cascode, minimizando a degradacao introduzida pelo ruido

e apresentando uma transcondutancia superior.

4kgAT A+1)\? K
2~ . 2B27 1A B-( ) 2 2
VnT + B - Cax(w : L)ZAf (3 5)

Para calcular o desempenho de ruido do amplificador é utilizada a equagao2.3, pelo
que o ruido total referente a entrada em rms é dado pela equagao 3.26. Assumindo uma

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

TC
Virms = | Vo - 5 BW (3.26)
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4kpAT A+1\ 2-Ib-(1+%)+2-1b2
NEF =, |2.] X8 -A+B-( - ) I 10k 1+ ) (3.27)
N-gmz B 2 T(VT4ka10k
E possivel calcular a frequéncia critica do ruido flicker ao considerar V;? = V2. A
equagao 3.28 evidencia a relagao que se estabelece entre o fator de corrente e a dimensao
dos transistores de entrada.
-1

Kz gmzN

_ |a+B.
Je= G W L), akpiT [ i (

Arl )2 (3.28)

3.5.3 Resposta em Frequéncia

A resposta em frequéncia associada ao amplificador na figura 3.8 apresenta dois zeros e
quatro poélos. Devido a complexidade associada a fungao transferéncia, os p6los sdo asso-
ciados de acordo com cada n6 de sinal. Cada p6lo é determinado através da multiplicacao

entre as impedancias e capacidades totais vistas do nd para ground [33].

Vad

Vﬂ{i M10

MU P

Vout-

TicMFBZ

M4 j}—;{‘[m M11j

Figura 3.8: Metade do amplificador folded cascode com distribui¢ao de corrente.

Considerando a versao simplificada do amplificador na figura 3.8, as expressdes de
cada polo sao dadas pelas seguintes equagoes, pelo que Cpy, Cpy, Cpyyt € Cpy, correspon-
dem as capacidades associadas a cada nd. Visto que a corrente consumida pelo andar
common-drain é minima, o polo introduzido sera de alta frequéncia, nao representando

um aspecto critico para a estabilidade do amplificador.
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_ gm5+gds5+gds2  gm5

~ 2
gds6+gds5  1.2-gds5
Wp, = ~ 3.30
ds9+gds8 1.2-gds8
Wpout = g g ~ & (3.31)

CPout - CPout

A realimentagdo introduzida pela compensagao de Miller correspondente a C; 3 in-
troduzem um zero e um pdlo cada, na resposta em frequéncia do amplificador. Para
analisar o p6lo derivado do n6 de sinal em M, é necessario considerar o ganho associado
entre os terminais de C; da equacao 3.32, resultando na expressao associada ao pdlo na

equacao 3.33.

gmoé6 gm9
A, = .32
" (gds5+gds6)(gds9+gds8) (3-32)
gds5+gds6 gds5 + gds6
Wpyy = = z 5 (3.33)
C3(Am * 1) + Cm Cs ((gdsgSng% ) (gds%ngsS ) + 1) +Cpm

Assumindo que as capacidades Cyy >> Cpgp, Cgs >> Cypy € Cgq >> Cy, as capacidades

associadas a cada n6 podem ser aproximadas de acordo com as seguintes equagoes:

Cpy=C1+Co+Coaz+ Capz+ Coaz + Craps + Cgss5+ Cips 2 Coap + C1 + C3 (3.34)
Cpy = Cgas + Ceaps + Ceas + Caps = Cgas + Cqas (3.35)

Cpout = CL + Cga9 + Ceapg + Coas + Capg = Cp + Cgg + Coa9 = Cp. (3.36)

Cpm = C3+ Coa7 + Crapy + Cgss + Caps  C3+ Coy7 + Cys6 = Cs3 (3.37)

Os zeros da resposta em frequéncia introduzido pela compensagao de Miller tipi-
camente localizam-se no semi-plano direito de Argant. A adi¢ao de uma resisténcia em
série permite deslocar os zeros para uma localiza¢ao mais estavel, nomeadamente no semi-
plano complexo esquerdo. Se C; 3 <<, o efeito introduzido compensa a margem de fase
do amplificador sem constituir um aspecto critico do dimensionamento. Ao negligenciar
0s zeros, a resposta em frequéncia pode ser aproximada pela equagao 3.38.

A(s) = Ar (3.38)
(7 + )5 1) (2 + 1) (i 1)
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CaprPiTULO

DIMENSIONAMENTO DO AMPLFICADOR DE

INSTRUMENTAGAO

4.1 Metodologia Utilizada no Dimensionamento do OTA

O dimensionamento dos transistores sera realizado de acordo com os principios de di-
mensionamento G,,/I; e coeficiente de inversao. A principal motivagao para a utilizacao
desta metodologia é a simplificacdo do modelo tradicional ao evidenciar as relagoes que
sdo estabelecidas entre a transcondutancia, a corrente no dreno e a zona de saturacao de
funcionamento do transistor.

A representagao de um transistor através do modelo classico determina a transcondu-
tancia e a corrente no dreno, mediante a relagao de queda de tensdo dos terminais gate
e dreno com o terminal source. Estas equagoes nao refletem um modelo simples para o
dimensionamento dos transistors.

Para estudar o comportamento dos transistores em dada relacao de W/L, foi desenvol-
vido um algoritmo capaz de representar os valores obtidos através da simulagao realizada
no software Cadence. Os graficos obtidos sao de acordo com o método G,,/I; e estdo
disponiveis em anexo.

De acordo com[13], o coeficiente de inversao é a medida do nivel de inversao do canal,
pelo que IC é a normalizacao da razao entre a corrente no dreno com a dimensao W/L de
acordo com os parametros da tecnologia Is.

Este modelo separa as zonas de saturagao do transistor em trés regioes distintas; zona
de inversao fraca (IC<0.1), de inversao moderada (0.1<IC<10) e inversao forte (IC>10).
Na zona de inversao forte, os transistores apresentam um ganho intriseco e area ocupada
elevados, com valores de tensao de saturacao excessivos. Na zona de inversao moderada,
a area ocupada é menor e a tensao de saturagao é minima, sendo ideal para os transisto-

res que nao contribuiem significativamente para o ganho. Na zona de inversao fraca, a
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resisténcia parasitica Ry é elevada, pelo que o ganho intrinseco G,,/G; € reduzido.

Para o dimensionamento dos transistores foi desenvolvido um algoritmo para uma a
tensao de alimentagao de 1V, de modo a garantir as especificagdes necessarias do amplifi-
cador, que calcula a dimensao de cada transistor para o valor minimo de corrente possivel.
O algoritmo utiliza as expressoes aproximadas, deduzidas na sec¢ao 3.5, considerando
que o valor maximo de G,,/I; viavel para o par diferencial de entrada é determinado pela
velocidade do transistor ft, resulta em transistores de elevada dimensao e baixo ruido
flicker. A figura 4.1 apresenta um diagrama que estabelece as itera¢oes fundamentais no
dimensionamento dos dispositivos. Em seguida sao calculados os parametros de cada
transistor e a estimados os resultados obtidos de acordo com as equagdes anteriormente
apresentadas. As dimensoes da configuragao common-drain foram determinadas através
da realizacao de uma analise paramétrica entre a relacao W/L. Este andar representa

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

Choose L Choose IC Value
\v4
Search Min FT for Choose L
given L

Max Gm/Id Max Gm/ld Gm/Ild = 0
Yes Yes
\Vi A4
[ . ] ( —_ ]
\v4 \v4
[ Max W = X ] t Max W =X J
(a) Par Diferencial de Entrada. (b) Dimensionamento Genérico.

Figura 4.1: Fluxograma do algoritmo de dimensionamento
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Tabela 4.1: Dimensoes dos Transistores do OTA

Transistor Dimensoes (W/L)pm IdnA Ic Gm/Id Fingers
M2 200/0.2 254.85 3.6-107° 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
Mé6 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 2455 2

Como apresentado na tabela 4.1, os transistores estao predominantemente dimensio-
nados para operarem na zona de inversao moderada, visando a redugao de area e tensao
de saturacao. E utilizada a razao de corrente N, que sustenta as especificacdes 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 a gate e a resisténcia parasitica Rds.

Em constraste, os restantes dispositivos PMOS estao dimensionados com um L que
permite estabelecer uma boa relagao entre o ganho intriseco do transistor e a dimensao
das capacidades parasiticas associadas ao dispositivo. O valor da resisténcia parasitica Rds

¢é determinavel pela dimensao de W de cada dispositivo.

4.2 Common Mode Feedback Circuit

Em amplificadores de instrumentagao com elevado ganho, o nivel de tensao CM nao pode
ser estabilizado através da malha de realimentacgao, pelo que é necessario adicionar um
circuito CMFB para a estabilizacao do nivel CM a saida do amplificador-[33]. A tensao
Voe(Vours — Vour—) € vulneravel a variacoes dos componentes e a mismatches que podem
resultar na degradacao elementar do desempenho do amplificador.

O circuito CMFB deve medir o nivel de CM a saida, comparar com o valor de refe-
réncia V,,, e devolver a diferenca a rede de polarizacao do amplificador. Este circuito
forma uma realimentag¢ao negativa que ajusta a tensao Vg9 de forma a que Ve = V. O
detector de nivel CM deve calcular a tensao de saida V,, e em seguida, a diferenga entre
Voe — Ve € amplificada pelo ganho A, de um amplificador diferencial de acordo com a
equacgao 4.1 [19].

VCMFB = Acm(Voc - ch) + Vi (4'1)

Pelo que V}, é a tensao DC nominal que determina a corrente na malha interna do

amplificador. Se o ganho do amplificador for suficientemente elevado, V,. = V., € Voprp
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¢ aproximadamente constante pelo que Vcopypp & Vj. Desta forma qualquer flutuagao
em V,, resultante de alteracoes de parametros, € corrigida de forma a gerar um Vg rp

que segue a discrepancia entre V,. e V.

Vad

Vout+ Vib2

S

R
Vem
E M1 M2 j}—o
CMFB2
—O
R
- ) [~
Vout-

~

Figura 4.2: Esquematico de CMFB2.

Um método simples para a detecao da tensao V,. é composto por duas resisténcias
de elevada impedancia, pelo que assim ndo ocorre uma deterioragao da impedancia de
saida do amplificador. E utilizado um amplificador de modo comum standard como
consta na figura 4.2. Este amplificador consiste num par diferencial M; ,, um espelho de
corrente M3 4 e um tail current source M5. As dimensoes atribuidas a cada transistor estao

disponiveis na tabela 4.2.

Tabela 4.2: Dimensoes dos transistores do CMFB2.

Transistor Dimensoes (W/L)um Id nA

M1-2 1/2.5 50
M3-4 20/1 50
M5 10/2 100

O circuito CMFB interno nao requer uma impedancia elevada. Consequentemente,
¢ adotada uma arquitetura que utiliza dois pares diferenciais apenas com transistores

representado na figura 4.3. O par diferencial M; , e M3 4, em conjunto, mede a tensao V.,
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e devolve a diferenca entre V,. e V,,,, bem como uma constante tensao DC nominal através

da tensao de saida em M.

vdd

L -

CMFB1

Vo+ Vo

I e R

Vib

= -
-

Figura 4.3: Esquematico de CMFB1.

Este circuito opera linearmente desde que M; 4 permanegam ligados. Caso o sinal
a entrada destes transistores seja suficientemente elevado, M; 4 sao desligados e a ma-
lha CMFB nao funciona devidamente durante toda a restante gama dinamica de saida.
Considerando a reduzida excursdo de sinal de saida de um folded cascode, e que a reali-
mentagao € utilizada na malha interna do amplificador, a tensao a entrada de M; 4 ndo é
suficiente para desligar os transistores. As dimensoes atribuidas a cada transistor estao

disponiveis na tabela 4.3.

Tabela 4.3: Dimensoes dos transistores do CMFB1

Transistor Dimensoes (W/L) um 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 Implementacao de Resisténcias

As resisténcias de elevada impedéncia sdo um problema no layout do amplificador de
instrumentacao. A impedancia total associada a uma resisténcia depende da area total,
com uma elevada incerteza associada ao processo de fabrico.

Visando a redugao de area ocupada e uma melhoria no mismatch entre resisténcias, é
utilizada uma configuragao de pseudo-resisténcia implementada com transistores PMOS,
de acordo com a figura 4.4 [34]. Ao utilizar uma configuracao back-to-back, cada transistor

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

A B

Figura 4.4: Implementacao de Pseudo-Resisténcias.

Uma das caracteristicas a considerar no uso de pseudo-resisténcias é que as capacida-
des parasiticas associadas a cada transistor podem degradar a resposta em frequéncia de
forma critica.

No esquematico apresentado na figura 4.2 ¢é utilizado um condensador de 1 pF em
paralelo com a resisténcia, que compensa a degradacao na resposta em frequéncia intro-
duzida pela pseudo-resisténcia. A tabela 4.4 apresenta a dimensao e impedancia de cada

transistor.

Tabela 4.4: Dimensao e Impedancia da Pseudo-Resisténcia

Transistor Dimensao (W/L) Impedancia
Mg 1/5 pm 1.5GQ

4.4 Resultados Obtidos em Modo Continuo

Consideremos primeiro as simula¢oes do amplificador de instrumentacao em malha
aberta. As simulagoes realizadas sao do ganho e margem de fase do amplificador de baixo
ruido, ganho em modo comum e modo diferencial, ruido referente a entrada e saida,
power supply rejection ratio (PSRR) e PAC. Estas simulagoes ideais tém como objetivo a
verificacao dos resultados obtidos pelo dimensionamento em modo continuo.

A simulacao da resposta em frequéncia do amplificador de baixo ruido 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

estavel, visto que a margem de fase é superior a 90°.
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Ganho em Malha Aberta
lOO [ T T T T T M|

Amplitude (dB)
3

Frequéncia (Hz)
Margem de Fase

-100 1

Amplitude (dB)

-150 | R | T | | | '1.31\ N

Frequéncia (Hz)

Figura 4.5: Open Loop Gain.

O Power Supply Rejection Ratio determina a eficicia com que o amplificador conse-
gue assegurar a tensao de saida de acordo com as variagoes da fonte de alimentacao.
As figuras 4.6 e 4.7 expressam o PSRR em modo diferencial, pelo que o valor real sera
determinado pelos mismatches entre os dispositivos.

A propagacao de ruido presente na fonte de alimentagao pode ser atenuada através
da adicao de condensadores em paralelo, compensado o PSRR+. O PSRR- é o elemento
critico deste parametro, visto que nao pode ser compensado. As simula¢des provam que

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

O ruido referente a entrada permite deduzir o minimo sinal detetavel pelo amplifica-
dor. A utilizacao de um modulador chopper determina que a frequéncia minima captada

vista nos terminais de entrada do amplificador é de 5 kHz. Na figura 4.8 observa-se que
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a frequéncia de canto do ruido flicker é aproximadamente 5 kHz, desta forma o minimo
sinal detectavel é de 17.74 uV.
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Figura 4.8: Input Equivalent Noise. Figura 4.9: Output Equivalent Noise.

O signal-to-noise ratio (SNR) é calculado através da relacao entre o pico de ampli-
tude do sinal de entrada com o ruido referente a saida do amplificador. Considerando
a figura 4.9 e que a amplitude maxima V,, do amplificador € de 1.99 V, a figura 4.10
expressa o SNR em fungdo da frequéncia do sinal vista nos terminais de saida do amplifi-
cador.
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Figura 4.10: Signal to Noise Ratio.

O calculo do Noise Efficiency Factor considera a poténcia total consumida, a largura de
banda do amplificador e o ruido total referente a entrada em rms. Considerando nova-

mente que o modulador chopper determina que a frequéncia minima vista dos terminais
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do amplificador é de 5 kHz, o ruido referente a entrada em rms é de 4.6 pV, uma lar-
gura de banda de 10 kHz, e o consumo total de corrente de 2.48 pnA, o valor NEF do
amplificador de instrumentagao é de 3.9.

O ganho da malha de realimentacao € determinado através do racio entre C;,, e Cyy,
de 1 pF e 10 fF respectivamente. A figura 4.11 prova os resultados desejados para o ganho
em malha fechada do amplificador de instrumentacao. Na margem de fase é possivel ob-
servar que o efeito introduzido pela capacidade de Miller nao interfere com a estabilidade
do amplificador.
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Figura 4.11: Closed Loop Gain.

Uma das caracteristicas essenciais de um amplificador diferencial é o ganho em modo
comum. Este parametro determina a razao entre o sinal de entrada e de saida do amplifi-
cador quando lhe é aplicado uma tensao igual nos terminais de entrada, por exemplo, o
raido proviente da transmissao de sinal entre o sensor MEMS e o amplificador de instru-
mentagao. Idealmente, o ruido é cancelado, visto que é igual nos dois terminais de entrada
do amplificador, pelo que a razao entre a tensao de entrada e de saida é aproximadamente
zero. A figura 4.13 evidencia o ganho ideal em modo comum do amplificador.

O ganho em modo diferencial é a razao da diferenca entre os terminais de entrada
com os terminais de saida. Pode ser medido através de dois sinais de igual frequéncia e
em fase entre si aos terminais de entrada do amplificador.

A razao entre o ganho em modo diferencial e 0 ganho em modo comum permite calcu-
lar o common mode rejection ratio. Este parametro determina a capacidade de eliminacao
do amplificador para sinais que aparecem em simultdneo e em fase nos terminais de
entrada. A figura 4.14 apresenta o CMRR ideal do amplificador. O valor final dependera
dos mismatches entre os transistores de entrada do amplificador de baixo ruido.
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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 frequéncia do sinal de
entrada para uma banda de frequéncias na qual o ruido flicker nao é expressivo. Pos-
teriormente o sinal é convertido de volta para a frequéncia 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 transistores NMOS em vez de PMOS devido
a transcondutéancia elevada resultante do processo de fabrico. E possivel minimizar a
contribuicao de ruido, clock feedthrough e injeccao de carga através do uso de transisto-
res NMOS com largura minima [38]. A figura 4.15 apresenta o esquema utilizado com

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

A utilizagdo de interruptores dummy permite cancelar a injecdo de carga introdu-
zida pelo interruptor, que resulta da formacao e dissolucao do canal condutor sob a gate,
quando o transistor esta em estado ON. Estabelecendo um curto circuito entre o dreno e
a source de um transistor dummy, os eletroes libertados pelo interruptor no estado OFF
sao absorvidos pelo interruptor dummy no estado ON, cancelando o efeito de injecao de
carga do interruptor [27]. A tabela 4.5 apresenta as dimensoes utilizadas, pelo que os dis-
positivos dummy tém metade do comprimento dos interruptores, visando a minimizagao

do efeito de injecao de carga.

Tabela 4.5: Dimensoes dos Interruptores.

Transistor Dimensoes (W/L) um
M 2/0.28
Md 1/0.28

4.6 Non-Overlapping Clock Generator

Para garantir uma modula¢ao rigorosa através do modulador chopper, é fundamental
garantir um sinal de relégio com duty cycle de aproximadamente 50 %, sem sobreposigao
entre cada fase do sinal. O non-overlapping clock generator representado na figura 4.16
deriva de um modelo de referéncia para a geragao do sinal de relégio, que consiste na

utilizagao de duas portas logicas NAND, sete inversores e uma transmission gate.

45



CAPITULO 4. DIMENSIONAMENTO DO AMPLFICADOR DE
INSTRUMENTACAO

vdd

1
B D

Fclock

D

Figura 4.16: Non-Overlapping Clock Generator.

Para garantir que as portas loégicas funcionam com uma tensao de transigao de V;;/2,
o comprimento dos dispositivos NMOS devem ser trés vezes superiores aos dispositi-
vos PMOS, ambos com largura minima [6]. E aplicada uma técnica de distribui¢ao de
inversores a cada modulador chopper de forma a garantir uma capacidade de carga neces-
saria para realizagao do drive dos interruptores, certificando um funcionamento estavel
de cada modulador.

Cada porta logica foi dimensionada com vista na diminuicao de capacidades parasi-
ticas e na consequente reducao de delay. O sinal obtido de acordo com a figura 4.17 tem

um delay minimo sem sobreposicao entre cada fase.

Fase 1

0.5

Fase 2

Figura 4.17: Non-Overlapping Signals.
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4.7 Analise de Resultados Obtidos

Nesta sec¢ao sao consideradas as simulagdes PAC, PSS e transiente incluindo o modulador
chopper e o non-overlapping clock generator referidos nas duas sec¢oes anteriores.

Como visto na secgao 3.4, a utilizacado de um modulador chopper degrada a impe-
dancia de entrada do amplificador e introduz distor¢ao harmoénica no sinal desejado.
Contudo, a degradagao da impedancia de entrada pode ser melhorada através da malha
de realimentacgao positiva.

A analise transiente permite verificar a sincronizagao entre os trés dispositivo de
modulador chopper e a injeccao de carga introduzida pelo sinal de relogio. Nas figu-
ras 4.18 4.19 e 4.20 sao considerados trés sinais diferenciais de frequéncias distintas
para a validagao de resultados do modulador chopper a saida do amplificador de baixo
ruido. 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 Modulagao num Sinal de 1 kHz.

Para um sinal de entrada de f;;, < foop, 0 sinal a saida do amplificador assemelha-se
a segmentos de uma onda sinusoidal que invertem entre cada ciclo de relogio. O sinal
resultante apds o desmodulador chopper consiste numa onda sinusoidal com distorgao
harmonica visivel a cada iteracao da modulacao.

Assumindo um sinal de entrada de f;;, = fhop sincronos entre si, o sinal ¢ modulado
na transicao de cada arcada da onda sinusoidal, pelo que o sinal diferencial resultante
corresponde apenas a meia arcada.

Em semelhanga com o cenario anterior, para um sinal de entrada f;;, > fj0p, 0 sinal
diferencial a saida do amplificador inverte a fase a cada ciclo de relégio. Considerando

um sinal de 10 kHz, a transi¢ao ocorre a cada ciclo da onda sinusoidal.
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Figura 4.19: Resultado da Modulagao num Sinal de 5 kHz.
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Figura 4.20: Resultado da Modulagao num Sinal de 10 kHz.
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A distor¢ao harmonica introduzida pela modulagao é visivel nos trés cenarios apre-
sentados. E possivel observar que os condensadores de compensagao da margem de fase
atenuam significativamente os picos resultantes da modulagao. A utilizacdo de um fil-
tro passa-baixo a 10 kHz permite reduzir a distor¢ao harmonica total introduzida pelo
modulador chopper para um valor negligenciavel.

O modulador chopper também introduz uma degradagao no ganho em malha fechada
do amplificador CCIA devido a tensao de saturacao dos interruptores. As simulagdes
trasientes anteriormente apresentadas, e a simula¢ao em malha fechada na figura 4.21
revelam uma redugao do ganho de 0.5 dB. A interferéncia do ganho em malha fechada em
torno de 5 kHz deve-se a distor¢cao harmonica introduzida pela modulagao. A degradacao

de ganho nao ¢é significativa para se realizar uma compensagao.
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Figura 4.21: Simulagao PAC em Malha Fechada.

As simulacoes ideais realizadas neste capitulo provam que os resultados estao de
acordo com os pretendidos para o dimensionamento apresentado. O resumo dos resul-
tados pode ser consultado na tabela 4.6. Os parametros fundamentais designados na
tabela 3.1 na secgao 3.2 foram atingidos. O amplificador é estavel com um ganho em falha
fechada a 10 kHz de 40 dB. A frequéncia atribuida ao modulador chopper permite evitar
a zona da qual o ruido flicker ¢ predominante, sem resultar numa impedancia de entrada
inferior a estabelecida.

Contudo, através das simulag¢oes pos-layout, sera possivel determinar um dado grupo
de parametros de desempenho do amplificador de instrumentacao. O CMRR e o PSRR
serao maioritariamente determinados pelos mismatches entre cada dispositivo simétrico,
sendo critica a simetria do par diferencial de entrada para definir a performance atingida.
A injecao de carga e a respectiva distor¢ao harmonica introduzida pelo modulador chopper

dependem das capacidades e resisténcias parasiticas associadas a cada transistor.
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Tabela 4.6: Resumo de Parametros atingidos em Simulagao

Pardmetros Valor Unidade
Ganho em Malha Fechada  39.4 dB
Tensao de Alimentagao 1 \%
Impedancia de Entrada Zin >100 MQ
CMRR >220 dB
PSRR >180 dB
SNR >88 dB
GBW 690 kHz
Margem de Fase >90 °

fe 5 kHz
Pr 248 uW
Vnin,rms 4.6 nv
Vop 1.99 V
CL 5 pF
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LayouT E SIMULAGCOES

5.1 Consideracoes e Problemas de Layout

O layout do amplificador de instrumentagao determina a exatidao dos resultados obtidos
na seccao 4. As diferencas entre cada par de dispositivos simétricos estabelecem aspectos
criticos do amplificador, tais como o CMRR e PSRR. Para garantir um bom layout, sao
adotadas praticas comuns com vista na prevensao de defeitos criticos e erros de mismatch

entre dispositivos [27].

* Deve priorizar-se a utilizagao de multiplos contactos entre camadas, espagados a
uma distancia minima entre eles. Desta forma a superficie do metal é mais lisa
quando comparado a utilizagao de um contacto Gnico, prevenindo micro fraturas

no metal.

* Os contactos entre camadas impares 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 orientacdo dos transistores deve ser a mesma na totalidade do chip.

* A dimensido maxima de um transistor nao deve exceder os 10 pm. Caso contrario,

tem de ser repartido em maltiplos fingers de igual dimensao.

* Dois transistores simétricos devem estabelecer uma ligagdo comum entre o dreno

ou source de forma a permitir combinacoes interdigitadas.

* A utilizagdo de dispositivos dummy na periferia de cada segmento garante uma

distribuicao uniforme das particulas de respectivas camadas.
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5.2 Layout

O amplificador de instrumentacao pode ser divido em sete sec¢oes distintas: o amplifica-
dor de baixo ruido, os amplificadores CMFB1 e CMFB2, circuito de polarizagao, modula-
dor chopper, o gerador de clock signal, e os condensadores de compensagao e da malha de
realimentagao. O circuito do Ampl foi desenvolvido com a integao de ser implementado
em tecnologia standard CMOS de 130 nm, para uma tensao de alimentacao de 0.9V a1lV.
Os condensadores do layout do circuito foram implementados com tecnologia MIM Caps
por apresentarem uma menor area ocupada e um factor de qualidade elevados. Devido
as restricoes desta tecnologia relativamente as dimensdes minimas dos dispositivos, Cgy,
foi implementado com 16 pF, resultando num valor de impedancia de entrada maxima
possivel sem a utilizacao da malha de realimentagao positiva. A figura 5.1 apresenta a
configuragao de condensadores utilizada com condensadores dummy de forma a garantir

a simetria entre os dispositivos.

.

T oy
o

Figura 5.1: Exemplo de Configura¢ao de Condensadores em Layout.

A figura 5.2 apresenta o Non-Overlapping Clock Generator. O ultimo inversor foi im-
plementado com duas vezes relagao de W/L face ao primeiro inversor, com o objectivo
de aumentar o drive de corrente. Desta forma é possivel garantir a comutagao dos tran-
sistores respectivos ao modulador chopper disponivel na figura 5.3. O percurso metalico
é realizado de forma a garantir a simetria e utilizam-se as camadas de metal superiores

para evitar interferéncias 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 resisténcia e capacidade parasitica associada ao percurso metalico. Desta forma é uti-
lizado as camadas de metal intermédias para posteriormente distribuir a diferenca de

potencial associada.

Figura 5.4: Layout CMFBI1. Figura 5.5: Layout CMFB2.

O amplificador de baixo ruido pode ser dividido em trés sec¢des 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 ruido considerando os condensadores de compensacao. Para garantir a simetria
entre os dispositivos de cada andar, cada sec¢ao foi construida como um bloco de forma a
minimizar os mismatches entre dispositivos pares.

Os transistores do par diferencial de entrada M; ; estdo unidos com um arranjo com-
mon centroid entre si. Ambos os transistores foram divididos em multiplos fingers de igual
dimensao entre si de 10 pm, pelo que o total de fingers de cada transistor corresponde a 16
e 20 respectivamente. Todos os fingers tém a mesma intensidade de corrente. Os restantes
transistores estao unidos pelo dreno ou source ao respectivo transistor par, garantindo
assim a simetria entre os dispositivos. A figura 5.7 apresenta o par diferencial de entrada.
Certas pistas metalicas foram adaptadas com o objectivo de garantir uma impedancia

simétrica entre os dois terminais do amplificador.
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Figura 5.7: Layout do Par Diferencial de Entrada.

Considerando a complexidade do circuito referente ao amplificador de instrumenta-
¢ao, a figura 5.8 apresenta o arranjo em blocos dos dispositivos incluidos no esquematico.
Os moduladores chopper foram colocados na periferia do percurso de sinal do amplifica-
dor de instrumentagao. O circuito de polarizagdo encontra-se préximo do par diferencial
de entrada com vista a suportar a simetria no bloco determinante para os resultados fi-
nais. A geragao do sinal de relégio encontra-se afastada do restante circuito de forma a

minimizar interferéncias na geragao de sinal.

A figura 5.9 apresenta o layout completo do amplificador de instrumentagao. Como se
pode observar na figura, os condensadores de compensacao da malha de realimentagao
representam a maior por¢ao de area ocupada. A aréa total ocupada é de (0.06mm?) com

as respectivas dimensoes de 278.5X216.7 pm.
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c1

Common
Drain Chp.

Folded
Cascode
Common
Input Pair Source
Cc2 Cc3
Cin Cpfb CMFB1 | CMFB2

Bias
Cfb Clock

CL

Figura 5.8: Diagrama simplificado do Layout do Ampl.

Figura 5.9: Layout Completo do Amplificador de Instrumentagao.
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5.3 Simulagao Pos-Layout

Os resultados conclusivos que comprovam o funcionamento do amplificador de instru-
mentacao sao determinados pelas simulagoes pos-layout. Estas simulagoes representam
o modelo mais exacto possivel, na medida em que se considera as capacidades e im-
pedancias parasiticas que surgem devido ao layout dos dispositivos. O amplificador de
instrumentacao foi testado para funcionara 1 Ve 0.9V, pelo que sera por esta ordem que
os resultados serao expostos.

O valor total de consumo de corrente é de 2.6 nA, correspondendo a uma aumento
de 0.12 pA face ao modelo tedrico. Para uma tensao de alimenta¢ao de 0.9V, a corrente
consumida é de 1.1 pA. As medicOes realizadas nas simulagoes pos-layout apresentam

uma impedancia de entrada superior a 1 GQ).

Open Loop Gain

T T T

o]
o
T
1

v
0.9v

(o2}
o
T
1

Amplitude (dB)
N B
o o

o
T
1

il n Ll n ol n ol n Lol I
10° 10t 102 108 10* 10° 10°
Frequency (Hz)

Phase Margin

50

-100

-150

Phase (0)

-200 1

-250 1 1 1 I |
10 10 10 10° 10
Frequency (Hz)

Figura 5.10: Resposta em frequéncia do amplificador de instrumentagao.

A figura 5.10 apresenta a fungao transferéncia em malha aberta do amplificador de
instrumentagdo. O ganho DC total do amplificador de 87.7 dB e 87.6 dB, com um ganho
de largura de banda de 583.4kHz e 300.1 kHz, respectivamente. Contudo, é observada
uma degradacgao significativa na margem de fase quando se reduz a tensao de alimentacao.
A margem de fase é de 46.2° para uma alimentagao de 1 V. Com a diminui¢ao da tensao
de alimentagao, a margem de fase é reduzida a 20.7°, estando préximo do limiar da
estabilidade. A diferenca da margem de fase relativamente ao modelo teérico é somente

de 2.5° devido as capacidades parasiticas vistas do terminal de entrada do amplificador.

Considerando que se pode suprimir interferéncias na alimentacao positiva do ampli-

ficador através de se adicionar condensadores em paralelo com a fonte de alimentacao,
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resulta que o resultado de PSRR critico é determinado pela o valor de rejeicao na alimen-
tacao negativa do amplificador. As figuras 5.11 e 5.12 apresentam os resultados obtidos
relativamente a cada tensao de alimentacgao. Para ambas as tensoes de alimentagao dentro
da banda 1util do amplificador, os valores de PSRR- e PSRR+ sao superiores a 66dB e
47 dB respectivamente. O valor maximo de rejei¢ao é superior ao valor desejado em cada

terminar de alimentacao.
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Figura 5.11: PSRR-. 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 maximo em modo comum ¢é de 40.88 dB em ambos os casos, pelo que o valor
minimo dentro da largura de banda desejada é de 18.19dB e 13.1 dB, respectivamente.

A diferenca de ganho minimo em modo diferencial entre cada tensao de alimentagao
¢ de 3.6dB. Considerando somente o limite da banda util do amplificador, os valores

minimos e maximos obtidos sao de 60.88dB e 81.8dB
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Figura 5.13: Acm. Figura 5.14: Adm.

O resultante common-mode rejection ratio do amplificador é apresentado na figura 5.15.
O valores maximos da capacidade de rejeicao sao de 101.64dB e 105.1 dB respectiva-
mente. O desempenho minimo para uma tensao de alimentacao de 1V 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 ruido do amplificador de baixo ruido. Os
resultados obtidos sao utilizados para calcular parametros criticos do amplificador. A
frequéncia de canto do ruido flicker € aproximadamente 5 kHz, sendo maioritariamente
evitado através da utilizagao da modulagao chopper. O ruido referente a entrada para
cada tensao de alimentagao é de 4.6 Vrms e 5.1 Vrms num intervalo de integracao en-
tre 5 e 10kHz. O valor NEF resultande é de 4 e 3.1, respectivamente. Apesar de o ruido
referente a entrada ser superior para uma tensao de alimentagao de 0.9V, a diferenca
significativa na poténcia consumida permite obter um valor resultande de NEF menor
face ao valor obtido para uma tensao de 1 V.
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Figura 5.16: Desempenho de ruido do LNA.
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A razao entre o sinal e ruido do amplificador é determinado pela relagao estabelecida
entre o ruido referente a saida e a tensao maxima pico a pico de 1.87 Ve 1.67 V, respecti-
vamente. Considerando apenas o mesmo intervalo utilizado no calculo do NEF, o SNR do
amplificador varia entre 99.9dB e 107.7 dB para uma tensao de 1V, apresentando um au-
mento expressivo quando comparado com o valor esperado do modelo teérico. Para uma
tensao de alimentagao de 0.9V, o desempenho do amplificador é ligeiramente superior,
obtendo os valores de 101.5dB e 109.1 dB dentro do mesmo intervalo de referéncia.
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Figura 5.17: Signal to Noise Ratio.

Através da simulacao transiente e PAC é possivel observar o efeito do modulador
chopper sobre o desempenho do amplificador de instrumentacao. A figura 5.18 apresenta
um sinal de 1 kHz resultante da modulagao e amplificagao do Ampl.

A utilizagao de condensadores dummy permite reduzir a injeccao de carga para um
valor residual. A restante distor¢ao harmonica introduzida pela modulagao é visivelmente
baixa, sendo possivel parcialmente anular este efeito através de um filtro passa-baixo
a 10 kHz.

A simulagao PAC exibida na figura 5.19 apresenta um ganho maximo em malha
fechada de 38.7 dB, sendo uma redug¢do diminuta de 0.7 dB em ambas as tensdes de
alimentacao. E possivel observar que o modulador chopper induz uma interferéncia em
torno da sua frequéncia de funcionamento, sendo cada vez mais expressiva quanto menor
for a tensao de alimentag¢ao. Em ambos os casos, a degradagao do ganho para a saturagao
dos interruptores a 10 kHz é maior que o valor tedrico esperado, sendo significativamente
inferior para uma tensao de 0.9 V. Os valores obtidos a 10 kHz sao de 35.5dB e 32.9dB,

respectivamente.
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Figura 5.19: Simulagao P6s-Layout PAC em Malha Fechada.
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O resumo dos resultados obtidos através das simulagdes p6s-layout sao comparados

na tabela 5.1 com outros trabalhos state-of-art propostos nos ultimos anos recentes.

Tabela 5.1: Compara¢ao 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 (uW) 26~1.1 123 0.6 0.672 1.8
Process (pm) 0.13 0.18 0.18 0.35 0.18
Bandwidth (kHz) 10 10 0.250 0.279 0.5
IRN (nVrms) 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 (mm?) 0.06 0.03 - 0.07 -

Considerando o ganho largura de banda obtido no amplificador de instrumentacao,
foi possivel antingir uma boa relagao entre consumo de poténcia e densidade de ruido.

Visto que a versao anterior do amplificador de instrumenta¢ao correspondia a to-
pologia de condensadores comutados que necessita de uma elevada largura de banda
para suportar a frequéncia de amostragem, a resultante poténcia consumida do modelo
proposto apresenta-se significativamente menor, devido a reducao da largura de banda.

Este Ampl também apresenta um valor de ruido referente a entrada baixo relativa-
mente a outros projectos recentes, quando se tem em consideracao o intervalo de integra-
¢ao. O modulador chopper permite contornar o intervalo de frequéncia do qual o ruido
flicker com uma distor¢cao harmonica adicional despresavel.

O desempenho de rejeicao de interferéncias na fonte de alimentacao de em modo
commum, também se apresenta superior aos valores desejados. Obteve-se relacao de
sinal ruido de alta fidelidade dentro da largura de banda util do amplificador. Apesar de
o valor de PSRR positivo ser relativamente baixo, pode ser compensado através da adicao
de condensadores em paralelo a fonte de alimentacao ou através da utilizacao de uma
fonte estavel.

O amplificador de instrumentac¢ao obteve um consumo de corrente inferior para uma
tensao de alimentacao de 0.9V a custo da degradacao da margem de fase. O escalamento
da tensao de alimentacao para valores inferiores ou superiores conduz o Ampl a uma
margem de fase instavel. O desempenho de ruido é relativamente inferior quando com-
parado a tensao de alimentagao de 0.9V, a custo de reducao de ganho em malha fechada

no limiar da banda de frequéncias do amplificador.
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Para dissertagao de mestrado foi desenvolvido um amplificador de instrumentacao de
Acoplamento capacitivo para um analog front-end. Visando a reducao de ruido flicker é im-
plementada a técnica de modulagao chopper, e para compensar a consequente degradagao

da impedancia de entrada, é utilizado uma malha de realimentacao positiva.

O amplificador de baixo ruido consiste num par diferencial folded cascode, com recurso
a uma técnica de distribuigao de corrente, uma configuracao common-drain para otimizar
a polarizacao do andar de saida correspondente a uma topolgia common source, que au-
menta a excurcao de sinal e o ganho do amplificador. O ganho elevado requer o uso de
dois amplificadores CMFB, pelo que as resisténcias implementadas no andar de saida do

amplificador correspondem a transistores PMOS em configuragao back-to-back.

A utilizagao da técnica de modulacao chopper induz uma degradagao do ganho do am-
plificador de instrumentacao em malha fechada nao significativa, podendo ser atenuada
por um amplificador passa-baixo a 10kHz. A utiliza¢ao de condensadores reduz subs-
tancialmente a injecao de carga introduzida pelos interruptores. A utilizacao da malha
de realimentacao positiva permite obter uma impedancia de entrada superior a 1 GQ. O
desempenho do amplificador de instrumentagao é fundamentalmente determinado pelos

erros de mismatch derivados do layout e processo de fabrico.

Este amplificador de instrumentacgao foi desenhado com tecnologia CMOS de 130 nm
para a medigdo de sinais através de sensores MEMS para uma tensao de alimentagao
entre 0.9V a 1 V. O dimensionamento foi realizado através da metodologia g,,/I; consi-
derando uma tensao de alimentagao de 1 V através de um algoritmo desenvolvido para a

otimizacao das dimensodes dos dispositivos.

As simulacdes pos-layout do amplificador de instrumentacdo a uma tensao de alimen-
tacao de 1V apresentam um ganho DC de 87 dB, com um GBW de 583.4 kHz. A poténcia
total dissipada é de 2.6 uW e o ruido referente a entrada do amplificador é de 4.6 nVrms,
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pelo que a frequéncia de canto do ruido flicker situa-se aproximadamente em 5 kHz.
O SNR maximo 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 érea total ocupada de 0.06 mm?.

Para uma tensao de alimentacao de 0.9V, a poténcia total dissipada é de 1.1 pyW, com
um ganho DC de 87 dB e um GBW de 300.1 kHz. O ruido referente a entrada é de 5.1 nV
com um valor de NEF resultande de 3.1. O CMRR e o PSRR sao superiores a 94 dB e 68 dB,
respectivamente, com um SNR maximo de 109.1 dB.

A relagao entre poténcia consumida e ruido obtida é satisfatoria visto que em ambas
as tensoes de alimentacao, a relacao de sinal ruido é de alta fidelidade. A diminui¢ao da
tensao de alimentagao aumenta o desempenho de ruido do amplificador de instrumenta-
¢ao a custo da reducao da estabilidade e da largura de banda do amplificador. Em ambos
0s casos, a degradagao do ganho em malha fechada introduzida pelo modulador chopper
nao ¢é significativa.

A sugestao 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 verificagao
do funcionamento de todo o canal analégico. Deve-se introduzir pins de contacto no
amplificador de instrumentacao, o que nao foi realizado por nao ser possivel terminar o
layout completo do AFE. Também é possivel implementar uma técnica de comutagao de

condensadores com o objectivo de obter um ganho em malha fechada programavel.

64



BIBLIOGRAFIA

Administrator. What is MEMS Technology? 2020. urL: https://www.mems-exchange.
org/MEMS/what-is.html.

M. Ahmed, S. Mohamad e A. Bermak. “A nested-chopped current-feedback ins-
trumentation amplifier for MEMS flow sensors”. Em: 2016 IEEE 59th Internatio-
nal Midwest Symposium on Circuits and Systems (MWSCAS). 2016, pp. 1-4. por:
10.1109/MWSCAS.2016.7869997.

D. Arbet, G. Nagy, M. Kovac e V. Stopjakova. “Fully Differential Difference Am-
plifier for Low-Noise Applications”. Em: 2015 IEEE 18th International Symposium
on Design and Diagnostics of Electronic Circuits Systems. 2015, pp. 57-62. po1: 10.
1109/DDECS.2015.38.

S. Arunachalam, R. Izquierdo e F. Nabki. “Fabrication of an Ionization Gas Sensor
using Suspended Carbon Nanotubes”. Em: 2019 IEEE SENSORS (2019), pp. 1-4.
por: 10.1109/SENSORS43011.2019.8956600.

R. Assaad e ]. Silva-Martinez. “Enhancing general performance of folded cascode

amplifier by recycling current”. Em: Electronics Letters 43.23 (2007).

R. ]J. Baker. CMOS Circuit Design, Layout, and Simulation. 3rd. Wiley-IEEE Press,
2010. 1sBN: 0470881321.

E. Butti, M. Piotto e P. Bruschi. “A Chopper Instrumentation Amplifier With Input
Resistance Boosting by Means of Synchronous Dynamic Element Matching”. Em:
IEEE Transactions on Circuits and Systems I: Regular Papers 64.4 (2017), pp. 753-764.
1ssN: 1558-0806. por: 10.1109/TCSI.2016.2633384.

A. Catania, S. D. Cesta, P. Bruschi e M. Piotto. “Design of current feedback instru-
mentation amplifiers with rail-to-rail input-output ranges”. Em: 2017 13th Confe-
rence on Ph.D. Research in Microelectronics and Electronics (PRIME). 2017, pp. 125-
128. por: 10.1109/PRIME.2017.7974123.

P. K. Chan, K. A. Ng e X. L. Zhang. “A CMOS chopper-stabilized differential dif-
ference amplifier for biomedical integrated circuits”. Em: The 2004 47th Midwest
Symposium on Circuits and Systems, 2004. MWSCAS ’04. Vol. 3. 2004, pp. iii-33.
por: 10. 1109/MWSCAS . 2004 . 1354284.

65


https://www.mems-exchange.org/MEMS/what-is.html
https://www.mems-exchange.org/MEMS/what-is.html
https://doi.org/10.1109/MWSCAS.2016.7869997
https://doi.org/10.1109/DDECS.2015.38
https://doi.org/10.1109/DDECS.2015.38
https://doi.org/10.1109/SENSORS43011.2019.8956600
https://doi.org/10.1109/TCSI.2016.2633384
https://doi.org/10.1109/PRIME.2017.7974123
https://doi.org/10.1109/MWSCAS.2004.1354284

BIBLIOGRAFIA

[10]

[11]

[13]

[14]

[15]

[19]

Y. Dong, L. Tang, X. Yang, M. Zhao, P. Sun e X. Wu. “A 1.8 pW 32 nV/vHz current-
reuse capacitively-coupled instrumentation amplifier for EEG detection”. Em: 2017
IEEE International Symposium on Circuits and Systems (ISCAS). 2017, pp. 1-4. por:
10.1109/ISCAS.2017.8050494.

C. Enz. “Analysis of low-frequency noise reduction by autozero technique”. Em:
Electronics Letters 20.23 (1984), pp. 959-960. 1ssN: 0013-5194. por1: 10.1049/el:
19840652.

C. C. Enz e G. C. Temes. “Circuit techniques for reducing the effects of op-amp
imperfections: autozeroing, correlated double sampling, and chopper stabilization”.
Em: Proceedings of the IEEE 84.11 (1996), pp. 1584-1614. 1ssN: 1558-2256. por:
10.1109/5.542410.

F. Fadhuile, T. Taris, Y. Deval, C. Enz e D. Belot. “Design methodology for low power
RF LNA based on the figure of merit and the inversion coefficient”. Em: 2014 21st
IEEE International Conference on Electronics, Circuits and Systems (ICECS). 2014,
pp- 478-481. por: 10.1109/ICECS.2014.7050026.

Q. Fan, J. H. Huijsing e K. A. A. Makinwa. “A 21 nV/+/ Hz Chopper-Stabilized
Multi-Path Current-Feedback Instrumentation Amplifier With 2 4 V Offset”. Em:
IEEE Journal of Solid-State Circuits 47.2 (2012), pp. 464-475. 1ssN: 1558-173X. por:
10.1109/JSSC.2011.2175269.

Q. Fan, F. Sebastianen, H. Huijsing e K. Makinwa. “A 2.1 W area-efficient capacitively-
coupled chopper instrumentation amplifier for ECG applications in 65 nm CMOS”.
Em: 2010 IEEE Asian Solid-State Circuits Conference. 2010, pp. 1-4. po1: 10.1109/
ASSCC.2010.5716624.

Q. Fan, E. Sebastiano, H. Huijsing e K. Makinwa. “A 1.8pW 1pV-offset capacitively-
coupled chopper instrumentation amplifier in 65nm CMOS”. Em: 2010 Proceedings
of ESSCIRC. 2010, pp. 170-173. por: 10. 1109/ESSCIRC.2010.5619902.

Q. Fan, F. Sebastiano, J. H. Huijsing e K. A. A. Makinwa. “A 1.8 y W 60 nV/+/
Hz Capacitively-Coupled Chopper Instrumentation Amplifier in 65 nm CMOS
for Wireless Sensor Nodes”. Em: IEEE Journal of Solid-State Circuits 46.7 (2011),
pp- 1534-1543. 1ssn: 1558-173X. por: 10.1109/JSSC.2011.2143610.

L. Fang e P. Gui. “A 14nV/vHz 14pW Chopper Instrumentation Amplifier with
Dynamic Offset Zeroing (DOZ) Technique for Ripple Reduction”. Em: 2019 IEEE
Custom Integrated Circuits Conference (CICC). 2019, pp. 1-4. po1: 10. 1109/CICC.
2019.8780239.

P. R. Gray. Analysis and Design of Analog Integrated Circuits. 5th. Wiley Publishing,
2009. 1sBN: 0470245999.

66


https://doi.org/10.1109/ISCAS.2017.8050494
https://doi.org/10.1049/el:19840652
https://doi.org/10.1049/el:19840652
https://doi.org/10.1109/5.542410
https://doi.org/10.1109/ICECS.2014.7050026
https://doi.org/10.1109/JSSC.2011.2175269
https://doi.org/10.1109/ASSCC.2010.5716624
https://doi.org/10.1109/ASSCC.2010.5716624
https://doi.org/10.1109/ESSCIRC.2010.5619902
https://doi.org/10.1109/JSSC.2011.2143610
https://doi.org/10.1109/CICC.2019.8780239
https://doi.org/10.1109/CICC.2019.8780239

BIBLIOGRAFIA

[20]

[21]

[23]

[27]

(28]

[31]

B. Hess. What is an instrumentation amplifier? 2019. urL: https://e2e.ti.com/
blogs_ /b/analogwire/archive/2019/08/09/what-is-an-instrumentation-

amplifier.

J. Huang, T. Huang e E. Li. “Design of a low electrode offset and high CMRR ins-
trumentation amplifier for ECG acquisition systems”. Em: 2018 14th IEEE Inter-
national Conference on Solid-State and Integrated Circuit Technology (ICSICT). 2018,
pp. 1-3. por: 10.1109/ICSICT.2018.8565641.

E. V. Ivanov. “Switched-Capacitor Level-Shifting Technique With Sampling Noise
Reduction for Rail-to-Rail Input Range Instrumentation Amplifiers”. Em: IEEE
Transactions on Circuits and Systems I: Regular Papers 59.12 (2012), pp. 2867-2880.
1ssN: 1558-0806. por: 10.1109/TCSI.2012.2206455.

F. Khateb e T. Kulej. “Design and Implementation of a 0.3-V Differential Difference
Amplifier”. Em: IEEE Transactions on Circuits and Systems I: Regular Papers 66.2
(2019), pp. 513-523. 1ssN: 1558-0806. por: 10.1109/TCSI.2018.2866179.

I. V.Z.N.P.B. Y. N. P. L. V. Kozhitov. “Carbon nanotubes: Sensor properties. A
review”. Em: Modern Electronic Materials 2.4 (2016), pp. 95-105.

S. L., F G, M. S. e S. V. Principles of Instrumentation Amplifiers. Springer, Cham,
2019. Cap. 1. 1sBN: 978-3-030-01342-4. por1: https://doi.org/10.1007/978-3-
030-01343-1_1.

T.N. Lin, B. Wang e A. Bermak. “Review and Analysis of Instrumentation Amplifier
for IoT Applications”. Em: 2018 IEEE 61st International Midwest Symposium on
Circuits and Systems (MWSCAS). 2018, pp. 258-261. po1: 10.1109/MWSCAS.2018.
8623882.

E. Maloberti. Analog Design for CMOS VLSI Systems. Kluwer Academic Publisher,
jan. de 2001.

Y. Nemirovsky, I. Brouk e C. G. Jakobson. “1/f noise in CMOS transistors for analog
applications”. Em: IEEE Transactions on Electron Devices 48.5 (2001), pp. 921-927.
1ssN: 1557-9646. por: 10.1109/16.918240.

F. Neves, J. P. Oliveira e H. Oliveira. “A sub-1V CMOS Instrumentation Amplifier
for an AFE Interfacing with Sensors”. Em: 2021 International Young Engineers Forum
(YEF-ECE). 2021, pp. 1-6. por: 10.1109/YEF-ECE52297.2021.9505076.

K. A. Ng e P. K. Chan. “A CMOS analog front-end IC for portable EEG/ECG moni-
toring applications”. Em: IEEE Transactions on Circuits and Systems I: Regular Papers
52.11 (2005), pp- 2335-2347. 1ssN: 1558-0806. por: 10.1109/TCSI.2005.854141.

P. Pantuprecharat, S. Masaree, P. Pawarangkoon e C. Sawigun. “A 0.672 W, 2 Vrms
CMOS Current-Feeback ECG Pre-amplifier With 77 dB CMRR”. Em: 2019 IEEE
Asia Pacific Conference on Circuits and Systems (APCCAS). 2019, pp. 393-396. por:
10.1109/APCCAS47518.2019.8953079.

67


https://e2e.ti.com/blogs_/b/analogwire/archive/2019/08/09/what-is-an-instrumentation-amplifier
https://e2e.ti.com/blogs_/b/analogwire/archive/2019/08/09/what-is-an-instrumentation-amplifier
https://e2e.ti.com/blogs_/b/analogwire/archive/2019/08/09/what-is-an-instrumentation-amplifier
https://doi.org/10.1109/ICSICT.2018.8565641
https://doi.org/10.1109/TCSI.2012.2206455
https://doi.org/10.1109/TCSI.2018.2866179
https://doi.org/https://doi.org/10.1007/978-3-030-01343-1_1
https://doi.org/https://doi.org/10.1007/978-3-030-01343-1_1
https://doi.org/10.1109/MWSCAS.2018.8623882
https://doi.org/10.1109/MWSCAS.2018.8623882
https://doi.org/10.1109/16.918240
https://doi.org/10.1109/YEF-ECE52297.2021.9505076
https://doi.org/10.1109/TCSI.2005.854141
https://doi.org/10.1109/APCCAS47518.2019.8953079

BIBLIOGRAFIA

[32]

[33]
[34]

[35]

[37]

[38]

[39]

C. Qian, J. Parramon e E. Sanchez-Sinencio. “A Micropower Low-Noise Neural
Recording Front-End Circuit for Epileptic Seizure Detection”. Em: IEEE Journal of
Solid-State Circuits 46.6 (2011), pp. 1392-1405.

B. Razavi. Design of Analog CMOS Integrated Circuits. first. McGraw-Hill, 2001.

H. Rezaee-Dehsorkh, N. Ravanshad, R. Lotfi, K. Mafinezhad e A. M. Sodagar. “Analy-
sis and Design of Tunable Amplifiers for Implantable Neural Recording Applicati-
ons”. Em: IEEE Journal on Emerging and Selected Topics in Circuits and Systems 1.4
(2011), pp. 546-556. por: 10. 1109/ JETCAS.2011.2174492.

M. Saad, M. El-Nozahi e H. Ragai. “A chopper capacitive feedback instrumentation
amplifier with input impedance boosting technique”. Em: 2016 IEEE 59th Interna-
tional Midwest Symposium on Circuits and Systems (MWSCAS). 2016, pp. 1-4. por:
10.1109/MWSCAS.2016.7870153.

H. Serra, I. Bastos, J. L. A. de Melo, J. P. Oliveira, N. Paulino, E. Nefzaoui e T. Bou-
rouina. “A 0.9-V Analog-to-Digital Acquisition Channel for an IoT Water Mana-
gement Sensor Node”. Em: IEEE Transactions on Circuits and Systems II: Express
Briefs 66.10 (2019), pp. 1678-1682. 1ssn: 1558-3791. por: 10.1109/TCSII.2019.
2933276.

P. Sun, M. Zhao, X. Wu e Q. Liu. “A capacitively-coupled biomedical instrumenta-
tion amplifier employing chopping and auto-zeroing”. Em: 2012 IEEE Biomedical
Circuits and Systems Conference (BioCAS). 2012, pp. 61-64. po1: 10.1109/BioCAS.
2012.6418510.

N. Y. Sutri, J. O. Dennis, M. H. M. Khir, T. B. Tang e M. U. Mian. “Low-noise, low-
offset modulator demodulator circuit for chopper stabilization technique in CMOS-
MEMS sensor applications”. Em: 2014 5th International Conference on Intelligent
and Advanced Systems (ICIAS). 2014, pp. 1-5. po1: 10.1109/ICIAS.2014.6869473.

K. E. A. A.R. B. Q. Ta. “Direct Integration of Carbon Nanotubes in CMOS. Towards
an Industrially Feasible Process: A Review”. Em: IEEE Transactions on Nanotechno-
logy 19 (2020), pp. 113-122.

C.Tu, F Lee e T. Lin. “An area-efficient capacitively-coupled instrumentation am-
plifier with a duty-cycled Gm-C DC servo loop in 0.18-pm CMOS”. Em: 2014 IEEE
Asian Solid-State Circuits Conference (A-SSCC). 2014, pp. 153-156. po1: 10. 1109/
ASSCC.2014.7008883.

J. Verbeeck, M. Van Uffelen, M. S. J. Steyaert e P. Leroux. “Design of a MGy tolerant
instrumentation amplifier using a correlated double sampling technique in 130
nm CMOS”. Em: 2011 12th European Conference on Radiation and Its Effects on
Components and Systems. 2011, pp. 156-159. por: 10.1109/RADECS.2011.6131389.

68


https://doi.org/10.1109/JETCAS.2011.2174492
https://doi.org/10.1109/MWSCAS.2016.7870153
https://doi.org/10.1109/TCSII.2019.2933276
https://doi.org/10.1109/TCSII.2019.2933276
https://doi.org/10.1109/BioCAS.2012.6418510
https://doi.org/10.1109/BioCAS.2012.6418510
https://doi.org/10.1109/ICIAS.2014.6869473
https://doi.org/10.1109/ASSCC.2014.7008883
https://doi.org/10.1109/ASSCC.2014.7008883
https://doi.org/10.1109/RADECS.2011.6131389

BIBLIOGRAFIA

[42]

[43]

[45]

[46]

[49]

[51]

N.L.M. Viana e D. R. Belfort. “A Low-Power Low-Noise Instrumentation Amplifier
for Wearable Applications”. Em: 2019 4th International Symposium on Instrumen-
tation Systems, Circuits and Transducers (INSCIT). 2019, pp. 1-5. por: 10. 1109/
INSCIT.2019.8868504.

P. E. T. Watch. An Introduction to MEMS. PRIME Faraday Partnership, 2002. urr:
https://www. lboro.ac.uk/microsites/mechman/research/ipm-ktn/pdf/

Technology_review/an-introduction-to-mems.pdf.

A. Worapishet e A. Demosthenous. “Generalized Analysis of Random Common-
Mode Rejection Performance of CMOS Current Feedback Instrumentation Ampli-
fiers”. Em: IEEE Transactions on Circuits and Systems I: Regular Papers 62.9 (2015),
pp. 2137-2146. 1ssN: 1558-0806. po1: 10.1109/TCSI.2015.2411794.

J. Xu, S. Mitra, C. Van Hoof, R. F. Yazicioglu e K. A. A. Makinwa. “Active Electrodes
for Wearable EEG Acquisition: Review and Electronics Design Methodology”. Em:
IEEE Reviews in Biomedical Engineering 10 (2017), pp. 187-198. 1ssN: 1941-11809.
por: 10.1109/RBME.2017.2656388.

X. Yang, M. Zhao, Y. Dong e X. Wu. “A 14.9pW analog front-end with capacitively-
coupled instrumentation amplifier and 14-bit SAR ADC for epilepsy diagnosis
system”. Em: 2016 IEEE Biomedical Circuits and Systems Conference (BioCAS). 2016,
pp. 268-271. po1: 10.1109/BioCAS.2016.7833783.

R. C. Yen e P. R. Gray. “A MOS switched-capacitor instrumentation amplifier”. Em:
IEEE Journal of Solid-State Circuits 17.6 (1982), pp. 1008-1013. 1ssn: 1558-173X.
por1: 10.1109/JSSC. 1982.1051854.

Y. Zhao, Z. Shang e Y. Lian. “A 2.55 NEF 76 dB CMRR DC-Coupled Fully Dif-
ferential Difference Amplifier Based Analog Front End for Wearable Biomedical
Sensors”. Em: IEEE Transactions on Biomedical Circuits and Systems 13.5 (2019),
pp- 918-926. 1ssN: 1940-9990. por1: 10.1109/TBCAS.2019.2924416.

J. Zheng, W. Ki, L. Hu e C. Tsui. “Chopper Capacitively Coupled Instrumenta-
tion Amplifier Capable of Handling Large Electrode Offset for Biopotential Recor-
dings”. Em: IEEE Transactions on Circuits and Systems II: Express Briefs 64.12 (2017),
pp- 1392-1396. 1ssN: 1558-3791. po1: 10.1109/TCSII.2017.2741348.

Y. Zhou, M. Zhao, Y. Dong, X. Wu e L. Tang. “A Low-Power Low-Noise Biomedical
Instrumentation Amplifier Using Novel Ripple-Reduction Technique”. Em: 2018
IEEE Biomedical Circuits and Systems Conference (BioCAS). 2018, pp. 1-4. por1: 10.
1109/BIOCAS.2018.8584744.

Z. Zhu e W. Bai. “A 0.5-V 1.3- yW Analog Front-End CMOS Circuit”. Em: IEEE
Transactions on Circuits and Systems II: Express Briefs 63.6 (2016), pp. 523-527. por:
10.1109/TCSII.2016.2530879.

69


https://doi.org/10.1109/INSCIT.2019.8868504
https://doi.org/10.1109/INSCIT.2019.8868504
https://www.lboro.ac.uk/microsites/mechman/research/ipm-ktn/pdf/Technology_review/an-introduction-to-mems.pdf
https://www.lboro.ac.uk/microsites/mechman/research/ipm-ktn/pdf/Technology_review/an-introduction-to-mems.pdf
https://doi.org/10.1109/TCSI.2015.2411794
https://doi.org/10.1109/RBME.2017.2656388
https://doi.org/10.1109/BioCAS.2016.7833783
https://doi.org/10.1109/JSSC.1982.1051854
https://doi.org/10.1109/TBCAS.2019.2924416
https://doi.org/10.1109/TCSII.2017.2741348
https://doi.org/10.1109/BIOCAS.2018.8584744
https://doi.org/10.1109/BIOCAS.2018.8584744
https://doi.org/10.1109/TCSII.2016.2530879

BIBLIOGRAFIA

[52]

53]

Z.Zhu e W. Bai. “A 0.5-V 1.3- yW Analog Front-End CMOS Circuit”. Em: IEEE
Transactions on Circuits and Systems II: Express Briefs 63.6 (2016), pp. 523-527. por:
10.1109/TCSII.2016.2530879.

X. Zou, X. Xu, L. Yao e Y. Lian. “A 1-V 450-nW Fully Integrated Programmable
Biomedical Sensor Interface Chip”. Em: IEEE Journal of Solid-State Circuits 44.4
(2009), pp- 1067-1077. 1ssn: 1558-173X. po1: 10.1109/JSSC.2009.2014707.

70


https://doi.org/10.1109/TCSII.2016.2530879
https://doi.org/10.1109/JSSC.2009.2014707

ANEXO

ANEXO

Graficos utilizados no algoritmo de dimensionamento dos dispositivos CMOS de tecnolo-

gia 130 nm.
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Figura I.6: Ganho Intriseco PMOS
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