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Resumen 

 

En este trabajo de investigación, se han propuesto y aplicado técnicas de 

incremento de ganancia en diseño analógico para implementar varios sistemas 

front-end utilizados en aplicaciones de física nuclear para la detección de 

partículas cargadas mediante detectores semiconductores de silicio.  

En los últimos años se ha incrementado el número de trabajos 

relacionados con la integración de estos sistemas front-end en tecnologías CMOS 

para cubrir la necesidad de acondicionar y procesar la señal procedente de 

centenares e incluso miles de canales de los nuevos sistemas de detección. Las 

ventajas relacionadas con la alta densidad de integración y el bajo consumo de 

potencia, debe hacer frente a desafíos de diseño relacionados con la 

degradación de los parámetros analógicos de los transistores debido al escalado 

de la tecnología, tales como la pérdida de ganancia intrínseca y el incremento 

de ruido.  

La tesis propone soluciones de circuito para incrementar la ganancia de los 

elementos activos que constituyen los bloques constructivos de la parte 

analógica de un sistema front-end, esto es, amplificadores sensibles a la carga y 

conformadores de pulso o shapers, de forma que se asegure su correcto 
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funcionamiento operando en lazo cerrado y usando tecnologías CMOS 

submicrométricas.  

Los diseños abordan cuestiones relacionadas con el ruido, consumo de 

potencia, área de silicio, rango dinámico, precisión, linealidad y velocidad. 

Todos los sistemas implementados en esta tesis han sido fabricados usando 

tecnologías CMOS n-well de 130 nm y de 90 nm. Los resultados de las medidas 

experimentales son presentados y analizados en cada caso para validar el 

funcionamiento del correspondiente diseño.  
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Capítulo 1 

Introducción 

 

 

Capítulo 1Introdu

cción 

1.1 Motivación 

El desarrollo de sistemas front-end de bajo ruido y bajo consumo es de gran 

interés en la actualidad en numerosas aplicaciones. Muchos sensores generan 

carga eléctrica en respuesta a una magnitud física externa, como es el caso de 

los sensores piezoeléctricos, fotodetectores, sensores piroeléctricos, detectores 

de partículas y detectores de radiación [Mas08]. En particular, los detectores 

semiconductores de silicio se usan de manera extensiva como contadores de 

fotones en sistemas de imágenes en medicina [Sep09], [Wei06], [McE02], [Tsu07] 

y en las modernas matrices de detección de partículas cargadas en física nuclear 

y de partículas [Unn00], [Aad10], [CMS08]. Estos dispositivos se aprovechan de 

las ventajas de los detectores de silicio pixelizados de alta resolución 
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desarrollados en la última década. Se trata de diodos inversamente polarizados 

que generan carga hacia sus electrodos cuando se exponen a radiación 

ionizante. La energía depositada en estos detectores se convierte en una señal 

eléctrica. Para medir la energía depositada, que es proporcional a la integral de 

la corriente, se requiere un interfaz de acondicionamiento de señal denominado 

en inglés readout electronics system, o front-end electronics (FEE). 

Detectores de silicio altamente pixelizados se han usado en experimentos 

de física de alta energía (HEP) para aplicaciones de tracking (en rangos de 

señales de hasta 20 fC) y en biología y medicina nuclear (rayos gammas de 

hasta 500 keV). Sistemas front-end electrónicos con un gran rango dinámico (10 

MeV) se han utilizado recientemente en detectores calorímetros para 

aplicaciones HEP, como en el (pre-shower) detector del experimento CMS en el 

acelerador del CERN/LHC (Ginebra, Suiza). Por otro lado, las nuevas 

generaciones de detectores de silicio en física nuclear para las nuevas 

instalaciones de haces radioactivos como GES/FAIR (Darmstadt, Alemania), 

GANIL/SPIRAL2 (Caen, Francia) y LNL/SPES (Legnaro, Italia) son muy 

exigentes en términos de rendimiento de los detectores y amplios rangos 

dinámicos (desde pocos MeV hasta varios GeV) y a sus propiedades temporales 

con resoluciones por debajo del pico-segundo, llevando la tecnología de los 

detectores de silicio al límite físico. Hay un importante número de proyectos 

internacionales con expertos colaborando en nuevos sistemas de detección de 

partículas de baja energía como GASPARD (SPIRAL2), HYDE (FAIR) y TRACE 

(SPES). Un programa de I+D se ha puesto en marcha para producir sistemas de 

detección basados en el uso de obleas gruesas de silicio en las que iones pesados 

de baja energía en el rango de 1-50 MeV/u deben pararse completamente en 

obleas de silicio segmentadas, recogiendo completamente la información de la 

energía y el flujo de corriente de la carga (forma del pulso) con la mayor 
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resolución que permita extraer información relevante sobre la estructura 

nuclear y la reacción nuclear. Con este propósito se están llevando a cabo 

grandes esfuerzos en investigación en el desarrollo del estado del arte específico 

de los sistemas front-end electrónicos para aplicaciones nucleares [Pol05], 

[Xu09], [Bar09], [Due12], [Jim12].  

Hay varias especificaciones que deben considerarse en el diseño de un 

sistema front-end. La etapa preamplificadora debe estar lo más cerca posible al 

detector para minimizar efectos inductivos y capacidades espurias de la 

conexión. En la mayoría de las aplicaciones esta singularidad obliga al diseño 

de dispositivos con mínimo consumo de potencia, ya que los detectores 

(uniones pn inversamente polarizadas) están ubicados en ambientes 

herméticamente cerrados o al vacío. Por otro lado, las capacidades típicas de los 

detectores en aplicaciones de física nuclear varían más de un orden de 

magnitud, en el rango de 5–200 pF. De ahí que el objetivo de conseguir sistemas 

front-end con óptimas prestaciones para aplicaciones de espectroscopia 

constituye una línea prioritaria de investigación. 

Tradicionalmente, en la interfaz de acondicionamiento de señal de los 

detectores semiconductores se ha empleado electrónica discreta e híbrida. Esta 

electrónica resulta inadecuada para altas densidades y para el cada vez mayor 

número de canales demandando bajo consumo, bajo ruido y pequeño área. El 

continuo escalado de los procesos CMOS ha llevado a la implementación de 

sistemas front-end con arquitecturas de múltiples canales donde los circuitos 

analógicos y digitales comparten el mismo chip. Un desafío importante para los 

diseñadores analógicos es conseguir sistemas front-end de bajo ruido y alta 

velocidad, mientras que al mismo tiempo se minimice el consumo de potencia 

tanto como sea posible [San90], [Ran97], [Mor08], [Hu98a], [Gry07a]. El ruido en 
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este tipo de sistemas está determinado principalmente por la capacidad del 

detector, su corriente de fuga, el tiempo de conformación (shaping time) y la 

disipación de potencia permitida. Normalmente, el diseño óptimo del sistema 

requiere un compromiso entre los parámetros mencionados. 

1.2 Objetivos 

Esta tesis tiene como objetivo general contribuir a esta tendencia de diseño 

de sistemas front-end integrados proponiendo soluciones que superen los 

inconvenientes del diseño analógico relacionados con la baja ganancia 

intrínseca de los transistores en las tecnologías CMOS modernas. Teniendo en 

cuenta que a nivel de arquitectura la electrónica de acondicionamiento del 

sistema front-end es conocida, este trabajo de investigación se centra en la 

implementación de los principales bloques de la cadena de instrumentación 

utilizando técnicas de incremento de la ganancia en los elementos activos que la 

constituyen. Estas técnicas son necesarias para conseguir una alta ganancia en 

lazo abierto de estos bloques, pero la baja tensión de alimentación requerida en 

las tecnologías CMOS submicrométricas limita el número de transistores 

apilados en cada rama del circuito, y por tanto, se debe hacer un uso cuidadoso 

de la utilización de transistores cascodo como técnica convencional de 

incremento de ganancia. Además, el bajo consumo de potencia demanda 

simplicidad en los circuitos lo cual complica aún más los diseños, ya que 

normalmente la simplicidad conduce a un peor funcionamiento en diseños 

analógicos.  

Los resultados de esta tesis forman parte de la colaboración iniciada en los 

últimos años entre los grupos de investigación "Sistemas Electrónicos y 

Mecatrónica" y "Estructura de la Materia" de la Universidad de Huelva para el 
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desarrollo de la electrónica de proximidad que acondiciona los pulsos de carga 

procedentes de detectores semiconductores con aplicación a física nuclear y la 

implementación de técnicas digitales de identificación de partículas. En esta 

tesis se proponen varios diseños analógicos de sistemas front-end integrados y 

continúa la investigación desarrollada en la tesis de Manuel Sánchez Raya 

[San13]. En particular, los objetivos de esta tesis son los siguientes: 

 Aplicar técnicas de incremento de ganancia en los amplificadores 

operacionales que forman parte de los amplificadores sensibles a la 

carga y los conformadores de pulsos (shapers) que son los 

principales elementos de la parte analógica de un sistema front-end. 

 Proponer varias topologías de los amplificadores auxiliares que 

efectúan la realimentación local de la técnica de cascodo regulado 

que resulten adecuadas para baja tensión y que no limiten el rango 

de señal.  

 Diseño, implementación y test de amplificadores sensibles a la 

carga basados en la topología folded-cascode que utilizan la técnica 

de cascodo regulado para el incremento de ganancia. Los diseños 

constituyen soluciones con topología compacta, alta velocidad y un 

adecuado compromiso entre ruido y consumo de potencia.  

 Diseño, implementación y test de conformadores de pulsos o 

shapers usando topologías de filtros activos opamp-RC y Gm-C 

(transconductancia-condensador). Se han empleado shapers de tipo 

semi-gaussianos y cuasi-guassianos basados en varias topologías de 

amplificadores operacionales (espejo de corriente o current mirror, 

telescópica, y de dos etapas) que usan varias técnicas de incremento 

de ganancia. Algunas de las soluciones propuestas consiguen un 
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rango completo de la señal de salida lo cual maximiza el rango de 

energía de entrada que es capaz de procesar todo el sistema front-

end.  

 Empleo de técnicas clase AB para la etapa de salida en 

amplificadores sensibles a la carga y conformadores de pulsos que 

permite muy bajo consumo estático de potencia.  

En todos los circuitos se han desarrollado diseños optimizados 

manteniendo un compromiso entre velocidad, precisión, ruido y consumo de 

potencia. Todos los circuitos de esta tesis se han fabricado y testeado usando 

tecnologías CMOS de 130 nm y de 90 nm. Se han introducido mecanismos para 

controlar los principales parámetros del sistema front-end, es decir, tiempo de 

decaimiento a la salida del preamplificador de carga, y ganancia y tiempo de 

pico en la salida del shaper, lo que añade flexibilidad a los diseños para 

adaptarse a diferentes tipos de experimentos.  

1.3 Estructura de la tesis 

La tesis se ha organizado en 7 capítulos, siendo el primero de ellos el 

presente capítulo de introducción. Dicho capítulo se ha centrado en las 

motivaciones de este trabajo de investigación explicando la necesidad de 

diseñar sistemas analógicos front-end integrados modificando las topologías 

convencionales de amplificadores operacionales para superar las limitaciones 

impuestas por las modernas tecnologías CMOS que degradan parámetros 

analógicos importantes de los transistores.  

El capítulo 2 describe la arquitectura genérica de un sistema front-end de 

detección para aplicaciones de física nuclear identificando los principales 
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bloques constructivos y sus principales parámetros de diseño. También se 

explica el escalado de la tecnología CMOS y cómo afecta a los parámetros de los 

transistores. Finalmente, se enumeran las principales técnicas convencionales de 

incremento de ganancia en amplificadores operacionales.  

El capítulo 3 presenta un sistema front-end que utiliza una simple etapa en 

fuente común como amplificador auxiliar para incrementar la ganancia usando 

la técnica de cascodo regulado. Para el amplificador sensible a la carga se usa 

una topología folded-cascode. El shaper es de tipo semi-gaussiano y consiste en 

un esquema Gm-C que utiliza como transconductor un par diferencial de una 

sola etapa con degeneración resistiva en el terminal de fuente.  

El capítulo 4 utiliza como técnica de incremento de ganancia un esquema 

del amplificador auxiliar que efectúa la realimentación local basado en un 

desplazamiento de nivel en DC que no limita el rango de la señal de salida ni 

del amplificador sensible a la carga ni del shaper. En este caso, se utiliza un 

shaper de tipo Gm-C pero con polos complejos que permite obtener una señal 

de pulso cuasi-gaussiana. Tanto la topología del amplificador sensible a la carga 

como la del transconductor del shaper son idénticas a las usas en el capítulo 3.  

El capítulo 5 propone un amplificador de una sola etapa con topología de 

espejo de corriente (current mirror) para la implementación del shaper. Para 

incrementar la ganancia de dicho amplificador se utiliza un esquema muy 

compacto que resta corriente en DC a la rama de salida, y por tanto, incrementa 

su resistencia. Además, la etapa de salida se ha dotado de comportamiento en 

clase AB utilizando la técnica de transistores de puerta cuasi-flotante. Ni el 

esquema de incremento de ganancia ni la etapa de salida en clase AB requieren 

consumo de potencia adicional. Por otro lado, el amplificador sensible a la carga 

es de topología folded-cascode y se le ha incrementado la ganancia empleando un 
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transistor cascodo en serie con el transistor de entrada. Se ha utilizado como 

etapa de salida un buffer en clase AB basado en la celda seguidor de tensión 

rotado (FVF, flipped voltage follower) con un reducido consumo estático. El shaper 

implementado está basado en la arquitectura de filtros opamp-RC usando una 

topología Sallen-Key que tiene una doble ventaja: sólo requiere un amplificador 

operacional por cada sección bicuadrática lo que contribuye a reducir el 

consumo, y proporciona polos complejos lo que permite obtener pulsos cuasi-

gaussianos con alto grado de simetría.  

El capítulo 6 utiliza la técnica de cascodo regulado tanto para el 

amplificador sensible a la carga como para el shaper, pero los esquemas 

implementados del amplificador auxiliar que efectúa la realimentación local son 

distintos en cada caso. Así, para el preamplificador de carga el amplificador 

auxiliar utiliza un diseño de dos etapas, siendo la primera etapa una 

configuración en puerta común seguida de una segunda en configuración en 

fuente común; con el adecuado dimensionamiento de los transistores y la 

polarización no necesita capacidad de compensación. Para el shaper, se ha 

seleccionado una topología de un amplificador operacional de dos etapas, con 

etapa de entrada telescópica con transistores cascodo regulados y con etapa de 

salida en fuente común sin transistores cascodo, y que por tanto, proporciona 

rango completo de la señal de salida. Los transistores cascodo regulados del 

shaper emplean amplificadores auxiliares de topología folded-cascode basados en 

la celda FVF, mencionada anteriormente. En este sistema front-end, el shaper se 

comporta como un simple integrador de primer orden.  

Finalmente, el capítulo 7 recoge las principales contribuciones de esta tesis 

y las conclusiones generales. Además, se mencionan las líneas de investigación 

futuras y se analizan brevemente.  
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Capítulo 2 Acondicionamiento de señales en 

sistemas de detección de radiación en 

física nuclear 

2.1 Introducción 

Los detectores semiconductores usados en aplicaciones de física nuclear 

consisten en diodos inversamente polarizados que liberan carga hacia sus 

electrodos cuando son expuestos a radiación. La energía depositada en estos 

detectores se convierte en una señal eléctrica. Para medir la energía depositada, 

que es proporcional a la amplitud del pulso de corriente, es necesario un 

sistema electrónico de acondicionamiento de señal. Este sistema analógico front-

end es un canal lineal que procesa la información procedente del sensor/detector 

y lo entrega en una forma conveniente para un posterior procesamiento 

analógico o digital.  
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La tendencia a integrar completamente el canal de acondicionamiento 

electrónico se ha convertido en una prioridad reemplazando el uso de 

electrónica discreta convencional [Boi04], [Ham04], [Gar11]. El escalado de la 

tecnología CMOS permite disponer de sistemas front-end de alta velocidad, 

pequeño área pero a costa de tensiones de alimentación bajas y con restricciones 

en ruido [San90]. La baja tensión de alimentación complica el diseño ya que 

requiere topologías muy eficientes. El diseño de amplificadores operacionales, 

que constituyen el bloque constructivo más importante del sistema front-end, 

presenta la dificultad adicional de tener que proporcionar alta ganancia y gran 

rango de la señal de salida combinando operación a baja tensión de 

alimentación con alta eficiencia energética. En la actualidad, para superar la 

limitación de la baja ganancia intrínseca en tecnologías CMOS 

submicrométricas se requieren técnicas de incremento de la ganancia 

combinadas con técnicas de baja tensión. Estructuras en cascada que elevan la 

ganancia con varias etapas amplificadoras necesitan compensación de 

frecuencia, incrementando el consumo de potencia y limitando el ancho de 

banda. La manera habitual para aumentar la ganancia es a través de transistores 

cascodo pero el diseño requiere voltajes pequeños de saturación para atenuar la 

limitación del rango de la señal de salida.  

2.2 Arquitectura general de un sistema front-end 

Teniendo en cuenta los requerimientos de la aplicación y del detector, los 

componentes que forman parte de un sistema front-end pueden variar. La 

siguiente figura muestra su arquitectura genérica. 
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Figura 2.1 Arquitectura genérica de un sistema front-end. 

El primer componente de la cadena es el detector y su esquema de 

polarización. Los pulsos de carga generados en el detector son amplificados y 

convertidos a tensión con bajos requerimientos de ruido, mediante un 

preamplificador. A continuación, el procesamiento del pulso tiene dos opciones 

dependiendo de la aplicación. Por un lado, para espectroscopia de energía o de 

"altura de pulso", se utiliza un shaper (pulse shaping) que genera un pulso a su 

salida cuya forma ha sido modificada y con amplitud proporcional a la energía 

absorbida en el detector. Por otro lado, la espectroscopia de tiempo se interesa 

por determinar el instante de llegada de los eventos al detector. Estas medidas 

de tiempo en física nuclear suelen utilizar un discriminador que genera un 

pulso lógico en respuesta a señales de entrada que exceden de un umbral 

preestablecido. A continuación de los discriminadores se suele colocar un 

convertidor tiempo/amplitud para medir la relación temporal entre eventos. Las 

medidas de tiempo de vuelo [Cio07] se engloban dentro de este tipo de 

espectroscopia temporal.  

Cuando se utiliza como detector un diodo semiconductor de silicio, éste 

consiste en una unión pn polarizada en inverso con varias decenas, e incluso 
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centenares de voltios, de forma que toda la unión pn sea una zona de transición 

o de vaciamiento. Esto permite que toda la carga generada se deba 

exclusivamente al impacto de las partículas o la radiación incidente. En este 

caso, el detector se modela como un dispositivo capacitivo con una impedancia 

grande y una señal débil a la salida, por lo que el funcionamiento del 

preamplificador es de gran importancia. En este tipo de sistemas front-end es 

muy frecuente utilizar como preamplificador un integrador basado en un 

amplificador operacional con un condensador de realimentación.  

Esta tesis se centra en la parte del sistema front-end relacionada con la 

espectroscopia de energía, y la Figura 2.2 muestra con mayor detalle el esquema 

de bloques de los sistemas presentados en este trabajo.  
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Figura 2.2 Arquitectura de los sistemas front-end diseñados para espectroscopia de energía. 

2.3 Amplificador sensible a la carga o preamplificador 

Existen tres tipos de preamplificadores según la manera de procesar la 

señal procedente del detector: en modo corriente, en modo tensión y usando un 

amplificador sensible a la carga [Gat81]. De todos ellos, es común usar un 

integrador basado en un amplificador operacional con realimentación 
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capacitiva debido a que la conversión carga/tensión no es sensible a la 

capacidad del detector Cdet [Nou08b], [Per08], [Wur93]. La función de este tipo 

de preamplificador, denominado amplificador sensible a la carga (charge 

sensitive amplifier - CSA), es la de integrar el débil pulso de carga producido por 

el detector y convertirlo en pulsos de tensión. La carga generada se integra en 

un pequeño condensador de realimentación CF. La salida del CSA es un escalón 

de tensión cuya amplitud es proporcional a la carga generada por el detector. 

Este pulso de tensión se descarga lentamente a través de la resistencia de 

realimentación RF conectada en paralelo con CF con una constante de tiempo τF 

= RFCF. Normalmente es necesario ajustar el valor de la resistencia para 

controlar el tiempo de caída de la señal y prevenir el solapamiento de pulsos o 

pile-up que falsearían la medida de la amplitud en el caso de experimentos con 

una alta tasa de pulsos de entrada.  

El pulso de tensión a la salida del CSA viene dado por la ecuación: 

         
  

  
       (2.1) 

Por lo tanto, la carga    es convertida en pulsos de tensión con una 

amplitud            . La ganancia de carga del CSA se suele expresar de la 

siguiente forma:  

   
    

  
 

 

  
 (2.2) 

Las unidades de la ganancia de carga son V/C (Voltio/Culombio) o bien 

V/pC. Así, para una capacidad de realimentación de 200 fF la ganancia de carga 

es 5 V/pC.  

Otra alternativa es proporcionar la ganancia teniendo en cuenta al 

detector. A este tipo de ganancia se le suele denominar sensibilidad. La 
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sensibilidad se expresa para la tensión de salida en unidades de mV/MeV, es 

decir, milivoltios por Megaelectrón-Voltio de energía de la partícula que incide 

sobre el detector. La señal de carga    generada por el detector viene dada por:  

    
  

 
  (2.3) 

donde E es la energía de la partícula en MeV,    es la carga de un electrón 

1.602x      C, y  es la energía requerida para crear un par electrón-hueco, que 

para silicio es 3.62 eV a una temperatura de 300 K. Por lo tanto, la sensibilidad 

es expresa como:  

             
    

 
 

    

      
 

  

   
 (2.4) 

Si mantenemos como ejemplo CF = 200 fC, la sensibilidad sería 294 

mV/MeV.  

Por otro lado, el amplificador sensible a la carga requiere una ganancia 

constante independiente de la capacidad del detector como se muestra en la 

ecuación (2.2). Para conseguir esto, la ganancia en lazo abierto del CSA debe ser 

muy elevada. La impedancia de entrada     del CSA está dada por: 

    
     

   
 (2.5) 

donde A es la ganancia de lazo abierto del amplificador. El gran valor de 

la capacidad efectiva de entrada se garantiza por la alta ganancia A del 

amplificador (debido al efecto Miller [Gra01]). Para una carga de entrada   , la 

tensión     del CSA está dada por: 



Capítulo 2 Acondicionamiento de señales en sistemas de detección de radiación en física nuclear 

 

31 

 

    
  

              
 (2.6) 

Por lo tanto, la tensión de salida del CSA puede ser expresada como: 

          
  

    
        

 

 (2.7) 

De las ecuaciones ((2.6) y ((2.7), la ganancia vale: 

  
 

  

 

  
       

   

 (2.8) 

Si la ganancia en lazo abierto A del amplificador es elevada, la ganancia de 

carga del CSA viene dada por 1/CF y es independiente de la capacidad del 

detector Cdet.  

 

2.3.1 Mecanismo de reset 

Su principal objetivo es implementar el mecanismo de descarga (de forma 

discreta o continua) del pulso de tensión a la salida del CSA. También facilita la 

estabilización del punto de operación del amplificador sensible a la carga. El 

sistema de reset puede generar ruido adicional por lo que debe ser diseñado 

cuidadosamente, ya que también está conectado al nodo de entrada, que es el 

más sensible de todo el sistema de detección.  
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La descarga de forma discreta se puede realizar mediante un interruptor 

[Wal84], [Kle88] donde un circuito de conmutación descarga de forma periódica 

el condensador de realimentación CF. La señal de disparo para la descarga del 

condensador la puede proporcionar el reloj central del experimento o también 

puede generarse de forma individual para cada canal front-end. Este sistema 

tiene la desventaja de que genera ruido de muestreo y un posible problema de 

inyección de carga desde la tensión de control del interruptor.  

La descarga de forma continua suele hacerse mediante la resistencia de 

realimentación RF. El valor de esta resistencia contribuye al ruido paralelo a la 

entrada del CSA y a la caída de tensión en DC (VDC = RFILeak) debido a la 

corriente de fuga (leakage) del detector. Normalmente, el diseño del 

amplificador sensible a la carga está orientado hacia un bajo ruido, lo que 

implica grandes valores de RF. La densidad espectral del ruido térmico debido a 

RF (4kT/RF, medida en A2/Hz) debe ser comparable al ruido 2qILeak. Estos grandes 

valores de resistencia son difíciles de implementar en tecnología CMOS. Las 

técnicas más comunes para integrar este gran valor se basan en dispositivos 

activos [Beu90], [Ger99], [Gry08]. Un transistor en lugar de una resistencia 

pasiva permite mejorar parámetros relacionados con el área, capacidades 

parásitas, velocidad y ruido. La resistencia equivalente de un transistor 

trabajando en la región lineal viene dada por R = 1/[µCox(W/L)(VGS - VT)]. 

Aunque esta es una solución compacta que permite además controlar el valor 

de la resistencia de realimentación, deben considerarse también efectos no 

lineales. Para conseguir un valor de resistencia estable insensible a efectos de 

segundo orden se han propuesto en la literatura esquemas de polarización 

adicionales [Gra97b]. La Figura 2.3 muestra gráficamente los mecanismos de 

reset mencionados.  
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Figura 2.3 Mecanismos de reset del condensador de realimentación en un CSA. (a) Descarga 

discreta mediante interruptor, (b) Descarga continua a través de una resistencia, (c) Descarga 

continua a través de un elemento activo. 

 

2.3.2 Topologías de amplificadores operacionales para el CSA 

La optimización del funcionamiento del sistema front-end no es simple en 

tecnologías CMOS, por lo que es preciso abordar la optimización de sus 

componentes individuales. El amplificador sensible a la carga, como primera 

etapa de acondicionamiento de señales del sistema es el bloque más crítico de la 

cadena [Wul96], [Nou08a]. Se requiere explorar la arquitectura y las técnicas de 

circuito para cumplir los requisitos de funcionamiento para el CSA en 

particular, y para todos los demás componentes en general, aprovechando la 

tecnología específica empleada y teniendo cuidado con las limitaciones 

producidas por la propia tecnología CMOS [Gus12], [Kap12]. En general, el 

diseño del CSA requiere como principales características: poco ruido, bajo 

consumo de potencia, alta ganancia en lazo abierto, elevado producto ganancia-

ancho de banda (GBW) y rápido tiempo de subida [Gry10]. Un cuidadoso 

diseño para el transistor de entrada es obligatorio para conseguir un bajo nivel 

de ruido y un consumo de potencia óptimo. 
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El tiempo de subida de la tensión de salida debe ser menor que el tiempo 

de integración de la carga sobre el condensador de realimentación. Así como la 

constante de tiempo τF = RFCF es responsable del decaimiento lento de la señal, 

GBW determina el tiempo de subida en la salida del CSA. Con el fin de 

transferir rápidamente al preamplificador la carga generada por el detector, el 

GBW debe ser suficientemente grande. Además, como indica la ecuación (2.8), 

la ganancia en lazo abierto del CSA debe ser suficientemente alta para asegurar 

que la salida sea independiente de la capacidad del detector. La multiplicación 

de Miller del condensador CF por la ganancia en lazo abierto del CSA debe ser 

varias veces mayor que la capacidad del detector de manera que se garantice 

que casi todo el pulso de corriente fluya al condensador de realimentación y se 

integre al mismo tiempo. 

La mayoría de los amplificadores sensibles a la carga utilizan como 

elemento activo un amplificador operacional con topología telescópica o folded-

cascode [Hu98b] con entradas y salidas de un solo terminal. La Tabla 2.1 muestra 

una comparativa entre ambas topologías indicando las ventajas e 

inconvenientes de cada una de ellas. 

Aunque hay trabajos que han utilizado la topología telescópica [Mor08], 

[Kap12], la mayoría de los sistemas front-end en aplicaciones de física nuclear 

utilizan el amplificador operacional de topología folded-cascode para el 

amplificador sensible a la carga. En la topología folded-cascode la ganancia viene 

dada por el producto de la transconductancia del transistor de entrada y la 

impedancia de salida, y esta última es bastante elevada por el uso de técnicas 

cascodo. Para maximizar la transconductancia, la corriente de polarización del 

transistor de entrada es sustancialmente más elevada que la corriente de la 

rama de salida; este hecho también contribuye a maximizar la ganancia en DC 
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(gmrout) ya que, no sólo se incrementa la transconductancia, sino también la 

resistencia de salida (rout = 1/I, donde  es la modulación de la longitud de 

canal de un transistor). 

 

Topología folded-cascode Topología telescópica-cascodo 

+ DCin = DCout se puede conseguir + Alta velocidad 

+ Elevado producto GBW  + Simplicidad 

+ Polos muy separados + Polos separados 

+ Es posible baja tensión + Bajo ruido 

+ Alto rango de señal de entrada y de 

salida 
- DCin = DCout más difícil de conseguir 

- Sensible a la carga 
- Baja rango de señal de entrada y de 

salida 

- Adecuado macheado de transistores 

en la red de polarización 
- Problemas de uso con realimentación 

 - Tensión de alimentación más elevada 

Tabla 2.1 Comparación de amplificadores con topología folded-cascode y telescópico-cascodo.  

Por contra, en la topología telescópica suele circular la misma corriente 

por el transistor de entrada y por los transistores cascodo y es más difícil 

obtener simultáneamente alta transconductancia y alta resistencia de salida. La 

topología folded-cascode también puede permitir que el transistor de entrada esté 

alimentado con una tensión más baja que el resto del circuito, lo cual contribuye 

a reducir el consumo de potencia ya que esa rama de entrada es la que lleva la 

mayor parte de la corriente [Gry07b]. El otro motivo de necesitarse una elevada 

transconductancia, además del mencionado incremento de ganancia en DC, es 

la reducción del ruido térmico.  
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2.4 Conformador de pulsos o shaper 

El shaper recibe la señal procedente del amplificador sensible a la carga, 

CSA, y realiza tres operaciones principales:  

1) Proporciona una ganancia de tensión adicional suficiente para dar la 

información requerida sobre la radiación detectada. Esto facilita 

mediciones precisas de la amplitud del pulso mediante convertidores 

analógico/digitales, los cuales ya forman parte del denominado back-

end. El shaper aumenta la amplitud del pulso de salida del CSA desde 

el rango de mV hasta centenares de mV dependiendo de los requisitos 

de la aplicación y del rango de la tensión de alimentación.  

2) Mejora la relación señal a ruido (SNR, signal to noise ratio) filtrando el 

ruido fuera de un determinado ancho de banda.  

3) Da forma (acorta) a la señal de la salida del CSA para cumplir 

requisitos temporales, que son necesarios para evitar la superposición 

entre pulsos sucesivos en experimentos de elevada tasa de eventos. 

Con este objetivo el shaper introduce la constante de tiempo 

dominante, es decir, inferior a τF = RFCF. Normalmente, manejar altas 

tasas de pulsos (requiere pequeños anchos de pulso) está en 

contradicción con óptimas resoluciones de energía (requiere grandes 

anchos de pulso), necesitándose por tanto, un compromiso en el valor 

de la anchura del pulso.  

Los shapers de tipo Gaussiano se conocen también como amplificadores 

de pulso o amplificadores de espectroscopia. Aceptan una entrada de tipo 

escalón y proporcionan un pulso de salida con forma de función Gaussiana. 
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Una forma de onda completamente Gaussiana no es físicamente realizable 

debido a la necesidad de un derivador (o diferenciador) seguido de un número 

infinitamente grande de integradores [Ohk76]. Aunque existe un gran número 

de shapers construidos en electrónica discreta, en el caso de la tecnología de 

circuitos integrados multicanal existen importantes requisitos adicionales para 

conseguir bajo consumo de potencia y poca área ocupada por un solo canal. 

Además, la realización práctica de todos los tipos de filtros es limitada en 

circuitos integrados, usándose habitualmente los tres tipos de filtros que se 

describen a continuación.  

El shaper semi-gaussiano del tipo CR-(RC)n es una de las arquitecturas más 

populares en circuitos integrados. Este shaper proporciona una señal unipolar y 

está formado por un derivador (sección de filtrado paso alto) seguido de n 

integradores (secciones paso bajo), y está definido por la expresión [San90]: 

      
   

     
  

 

     
 
 

 (2.9) 

donde    es la constante de tiempo del diferenciador e integrador, A es la 

ganancia en DC de los integradores y n es el número de integradores y orden 

del sistema. El tiempo de pico tp está relacionado con la constante de tiempo del 

shaper. 

       (2.10) 

Por tanto, la función de transferencia se caracteriza por las constantes de 

tiempo del derivador y de los integradores, la ganancia en continua de los 

integradores y el número de integradores.  
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Si aplicamos un escalón de tensión unitario ideal a la entrada del shaper y 

considerando la función de transferencia del filtro definida por (2.9), se obtiene 

la señal de salida en el dominio del tiempo como: 
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La amplitud de pico de la señal con el tiempo de pico del pulso 0pt n
 

es: 

n

n

en

n
v

!
max   (2.12) 

Un incremento en el orden del shaper disminuye la amplitud del pulso de 

salida, pero da como resultado un pulso que está más cerca del pulso ideal 

gaussiano, es decir, un pulso más simétrico pero con un mayor retraso. En la 

práctica, un diferenciador CR seguido por cuatro integradores RC se considera 

generalmente adecuado en este tipo de shaper. La simplicidad de esta topología 

la hace adecuada para circuitos integrados multicanal, pero el rendimiento en 

términos de ruido y su comportamiento temporal no la hacen la mejor solución.  

Una variante del shaper semi-gaussiano es el que proporciona una señal 

bipolar. Está formado por la cascada de dos secciones paso alto y n integradores, 

siendo por tanto de tipo CR2-(RC)n.  

La Figura 2.4 muestra la respuesta transitoria de un shaper unipolar y otro 

bipolar a una señal de entrada de tipo escalón (obtenida en la salida del 

amplificador sensible a la carga). Los parámetros de la respuesta transitoria se 

definen como: 

tp: tiempo de pico del pulso, medido desde el 1% de la altura del nivel 

máximo al centro del nivel máximo. 



Capítulo 2 Acondicionamiento de señales en sistemas de detección de radiación en física nuclear 

 

39 

 

tp2: tiempo de pico del pulso bipolar, medido desde el 1% de la altura del nivel 

máximo del lóbulo primario al nivel mínimo del pulso negativo secundario. 

txo: tiempo de cruce de un pulso bipolar, medido desde el 1% de la altura del 

nivel máximo del lóbulo primario al punto de paso por cero del pulso bipolar. 

Aunque el shaper de tipo bipolar ofrece peor relación señal a ruido y 

produce un pulso más largo que el unipolar, presenta la ventaja de que el 

tiempo de paso por cero txo no depende de la amplitud del pulso, empleándose 

esta característica para medidas de tiempo.  
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Figura 2.4 a) Pulso unipolar. b) Pulso bipolar.  

Un tercer tipo de shaper es el cuasi-gaussiano que se puede obtener 

mediante el método propuesto en [Ohk76] usando filtros activos con un 

número limitado de etapas paso bajo. El procedimiento de diseño comienza con 

un circuito simple CR como derivador que genera un polo real. El siguiente 

paso es construir etapas integradoras con polos complejos. La Figura 2.5 ilustra 

los beneficios de los filtros con polos complejos comparando tres tipos de filtros 

con el mismo ancho de pulso, y por tanto, la misma velocidad [Con04]. La 
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forma más simétrica es la que proporciona menor ruido. La simetría se mide 

como la relación entre la anchura del pulso y el tiempo de pico. El tiempo de 

pico del pulso está relacionado con la constante de tiempo del shaper. En 

general, los shapers de mayor orden tienen formas de pulso más simétricas 

(mejor aproximación a la función Gaussiana) necesitando un mayor número de 

elementos activos (y por tanto, mayor consumo de potencia) pero pueden 

proporcionar mejor comportamiento en términos de ruido. Por tanto, la 

constante de tiempo (y por tanto, el tiempo de pico) y el orden del shaper deben 

optimizarse por el ruido. Para un tiempo de pico dado, existe un orden n 

óptimo para el cual el ruido total es mínimo. No obstante, diferentes 

aplicaciones pueden requerir diferentes tiempos de pico que pueden o no 

pueden ser óptimos para que el ruido sea mínimo. 
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Figura 2.5 Comparación de formas de pulso para filtros con polos reales y complejos y el 

mismo retorno a la línea de base (t0.1 es el ancho del pulso en la fracción 0.1% de su altura 

máxima). 

Los filtros RC activos (opamp-RC en inglés) se han convertido en los más 

utilizados para este tipo de aplicaciones. Existen varias configuraciones de 

filtros activos para conseguir un par de polos complejos. Algunos de ellos son 
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los filtros con topologías Sallen-Key, T-Bridge o multi-realimentados [Gra97b], 

[Sol12], [Gry10]. Las topologías RC activas siguen el método clásico para el 

diseño de circuitos activos lineales estables mediante amplificadores 

realimentados con componentes pasivos lineales. Se consigue muy alta 

linealidad y gran relación señal a ruido. Sin embargo, la operación en lazo 

cerrado de los amplificadores limita el ancho de banda. Recientemente también 

se ha utilizado filtros de transconductancia-condensadores (Gm-C) [Gus12]. Este 

tipo de filtros puede conseguir mejor eficiencia en consumo de potencia para 

frecuencias de funcionamiento más altas debido a su operación en lazo abierto. 

No obstante, las ventajas derivadas de su operación en lazo abierto también 

están relacionadas con la dificultad para lograr alta linealidad. 

Los amplificadores operacionales usados en shapers de tipo RC activos o 

los amplificadores operacionales de transconductancia (OTA, operational 

transconductance amplifier) usados en shapers de tipo Gm-C, suelen tener la 

misma topología que los empleados en el amplificador sensible a la carga, es 

decir, topología telescópica o folded-cascode. No obstante, como los requisitos de 

ancho de banda de los elementos activos del shaper son mucho menores que los 

del CSA, el diseño de los amplificadores operacionales del shaper suele ser una 

versión escalada del amplificador del CSA permitiendo reducir bastante el 

consumo de potencia del sistema. 

Algunos requerimientos importantes del shaper están relacionados con 

bajo consumo de potencia, alta linealidad, pequeño área y programabilidad 

para diferentes tiempos de pico.  
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2.5 Circuito de compensación polo-cero 

Cuando el condensador de realimentación    se descarga a través de la 

resistencia   , el pulso a la salida del CSA decae exponencialmente con la 

constante de tiempo        . En la mayoría de los casos, la siguiente etapa es 

un shaper semi-gaussiano con un diferenciador RC y n integradores con la 

misma constante de tiempo  , cumpliéndose la condición      . Si el pulso de 

salida del CSA con un lento tiempo de bajada se conecta a un filtro          

la respuesta a la salida del shaper será:  

          
   

  

 

  
 

    

 
 

  
 

  

  
 

     
 
 

 (2.13) 

En el dominio del tiempo, el pulso anterior tiene una oscilación 

“negativa”, cuya amplitud y anchura dependen de la constante de tiempo    y 

de la constante de tiempo del shaper  , como se observa en la Figura 2.6. 
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Figura 2.6 Pulsos para diferentes constantes de tiempo del CSA. a) Salida del CSA, b) Salida 

del shaper. 

Para bajas tasas de pulsos de entrada, esta oscilación es normalmente 

tolerable; pero en experimentos de altas tasas se produce una variación 

significativa en la línea de base a la salida del shaper y la consiguiente pérdida 

de la resolución de amplitud del sistema como se observa en la Figura 2.7. Las 
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sub-oscilaciones pueden ser eliminadas (Figura 2.7(b)) aplicando un circuito de 

cancelación de polo-cero (pole-zero compensation, PZC).  

 

Figura 2.7 Ejemplos de formas de onda a la salida del shaper para alta tasa de pulsos de 

entrada: a) sin circuito PZC, b) con circuito PZC. 

La idea de un circuito PZC se muestra en la Figura 2.8. Añadiendo una 

resistencia extra RPZC en paralelo al condensador CPZC se genera un cero en la 

función de transferencia que cancela el polo creado por la resistencia del lazo de 

realimentación del amplificador sensible a la carga. Para conseguir una 

cancelación polo-cero apropiada, se debe cumplir la condición: 

              (2.14) 
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Figura 2.8 Circuito compensación polo-cero después de la etapa CSA. 

Entonces, el pulso a la salida del shaper viene dado por: 

          
   

  

 

  
 

    

 
  

 

        

  
 

          

  
 

     
 
 

 (2.15) 

Como              , la ecuación anterior puede ser escrita como: 

          
   

  

  
 

        

  
 

             

  
 

     
 
 

 (2.16) 

El "polo" del CSA es cancelado por el "cero" del circuito PZC. La nueva 

constante de tiempo después del PZC es igual a               y es tan pequeña 

como   .  

Existen diferentes formas de implementación práctica del PZC para 

circuitos integrados [Gry08], [Cha98], [Rib02]. Una de las soluciones más 

populares es usar transistores MOS en la realimentación del CSA y en el PZC 

trabajando en la región lineal o de saturación como se muestra en la Figura 2.9. 

La respuesta a la salida del shaper sería:  

              

  

       
 

            

    
   (2.17) 
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donde    y      representan la resistencia equivalente en pequeña señal 

del canal de los transistores MF y MPZC, respectivamente. La ecuación anterior 

puede ser reescrita como:  

              

    

  
    (2.18) 
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Figura 2.9 Posible implementación del circuito PZC en circuito integrado. 

De la ecuación anterior, es evidente que se puede conseguir una ganancia 

de carga o de corriente a la salida del PZC usando la relación     /   y 

cumpliendo al mismo tiempo la Ec. (2.14). Esto se ilustra en la Figura 2.10 

[Ger00]. 
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Figura 2.10 Circuito de cancelación de polo-cero con ganancia de corriente. 
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2.6 Circuito de inyección de carga para el test del sistema 

Como ya se ha comentado, el detector se puede considerar como un 

elemento que genera carga. Por tanto, para caracterizar experimentalmente los 

parámetros analógicos del sistema hay que inyectar carga a la entrada del 

amplificador sensible a la carga. Es importante verificar el correcto 

funcionamiento del circuito integrado que contiene el sistema front-end cuando 

el detector todavía no ha sido conectado. Esto se realiza normalmente aplicando 

un escalón de tensión Vtest a través de un pequeño condensador de test Ctest a la 

entrada del CSA como se muestra en la Figura 2.11.  
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Vtest

 

Figura 2.11 Circuito de inyección de carga a la entrada del CSA. 

La carga inyectada es igual a: 
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(2.19) 

donde Cdet es la capacidad del detector, CF es el condensador de 

realimentación y AV es la ganancia en lazo abierto del amplificador. Como en la 

práctica Ctest << Cdet << (AV+1)CF la carga inyectada Qtest es totalmente aplicada al 
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amplificador sensible a la carga. El escalón de tensión Vtest se puede aplicar 

internamente o externamente. En esta tesis hemos utilizado el circuito chopper 

que se muestra en la Figura 2.12 [Gry05] para generar los escalones de tensión 

en el interior de los circuitos integrados fabricados.  

VDD

Itest

VbiasM1 M2

Ctest
R

CSA

 

Figura 2.12 Implementación del circuito de inyección de carga generando escalones de 

tensión sobre la resistencia R.  

En este circuito el escalón de tensión se produce sobre la resistencia R en 

respuesta a la señal cuadrada de entrada. El valor del escalón de tensión se 

controla cambiando el valor de la fuente de corriente en el amplificador 

diferencial.  

2.7 Carga de ruido equivalente 

La principal contribución de ruido de un sistema front-end proviene del 

propio detector y de componentes del amplificador sensible a la carga. El 

modelo de ruido simplificado del detector y del preamplificador se muestra en 

la Figura 2.13. 
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Figura 2.13 Esquema de ruido equivalente del preamplificador de carga (CSA). 

Las características de ruido de este sistema se pueden analizar empleando 

las fuentes de ruido equivalentes de entrada de tensión y corriente  

Tenemos una corriente de ruido asociada con la corriente de fuga del 

detector 
detI , la resistencia de polarización del detector 

biasR  (sólo en el caso de 

detector acoplado en AC) y la resistencia de realimentación efectiva 
FR  del 

CSA, de forma que la densidad espectral de potencia viene dada por: 
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donde k es la constante de Boltzman, T es la temperatura en grados Kelvin 

y q es la carga del electrón.  

En un preamplificador bien diseñado el ruido está dominado por el 

transistor de entrada. En el caso de emplear transistores JFET o MOSFET en el 

preamplificador, el ruido del transistor de entrada se puede expresar como 

[San90]: 
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donde k es la constante de Boltzman, T es la temperatura en grados Kelvin, 

mg  es la transconductancia del transistor, el parámetro n varía según el punto 

de polarización del transistor, desde 1/2 (inversión débil) a 2/3 (fuerte 

inversión), 
oxC  es la capacidad del óxido de puerta por área, W y L son el ancho 

y la longitud de canal del transistor de entrada, fK  es el coeficiente de ruido 

flicker y f es la frecuencia. 

Si despreciamos los efectos de canal corto, la ecuación anterior se puede 

simplificar: 

f
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2

 (2.22) 

donde las constantes b y fA  son las responsables del ruido térmico y 

flicker, respectivamente. 

Si las fuentes de ruido no están correlacionadas, como suele suceder en la 

práctica, se puede calcular su contribución a la salida del preamplificador de 

carga (CSA) de forma independiente. La corriente de ruido en paralelo está 

multiplicada por el cuadrado del módulo de la función de transferencia del 

preamplificador, y de esta forma queda: 
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Para transferir el ruido del amplificador a la salida del CSA vamos a 

observar primero la relación entre la tensión de entrada del CSA y su tensión de 

salida (para el caso ideal), que viene dado por el divisor de impedancia: 
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La propia puerta del transistor de entrada funciona como tierra virtual, y 

por tanto, el ruido serie en la salida del CSA es: 
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El ruido total a la salida del CSA es la suma de las ecuaciones (2.23) y 

(2.25). 
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El ruido a la salida del preamplificador es filtrado por la siguiente etapa, 

que es el shaper o conformador de pulso. Para una ganancia del 

preamplificador suficientemente alta y con un diseño cuidadoso de la etapa de 

conformado de pulso, el ruido generado por el shaper puede llegar a ser 

despreciable. 

Para el análisis de ruido vamos a considerar que el shaper está formado 

por un simple filtro CR-RC (con constantes de tiempo idénticas        ) 

donde el tiempo de pico es igual a la constante del filtro     . El módulo de su 

función de transferencia viene dado por: 

 
 221

2
2

p

p

ft

ft
fH







  (2.27) 

El valor rms del ruido a la salida del filtro con el anterior razonamiento 

puede calcularse como: 
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 (2.28) 
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La solución de la anterior integral viene dada por la siguiente ecuación 

[Kor00]: 
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En la electrónica de la etapa de entrada, el ruido de la salida del shaper se 

recalcula para la entrada del preamplificador de forma que se obtiene el ruido 

equivalente a la entrada del mismo. 

Debido a que la señal de entrada es un pulso de carga, el ruido calculado 

para la entrada del CSA se expresa como ruido equivalente de la carga, ENC 

(Equivalent Noise Charge). El ENC se define como la señal en el detector que 

proporciona una relación señal a ruido igual a 1, y se expresa en electrones, 

culombios o energía equivalente (eV) depositada en el detector.  

Para calcular el ENC necesitamos conocer la ganancia de la cadena CSA-

shaper. A la salida del CSA el escalón de señal es igual a 
Fin CQ / y a la salida del 

shaper la amplitud del pico es proporcional a la carga Qin generada en el 

detector. En la práctica, el ENC se calcula como la relación entre el ruido rms 

total integrado a la salida del shaper y la amplitud de pico (a la salida del 

shaper) para una carga de entrada Qin de 1 electrón (1.602x10-19 C). 

 electronQv

dv
ENC

inSH

SHout

1max

2


  (2.30) 

En el caso del filtro simple CR-RC analizado anteriormente, la señal de 

salida en el dominio del tiempo (según las ecuaciones (2.11) y (2.12)) viene dada 

por: 
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Con amplitud de pico: 

 
F

inSH
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electronQv
1max

1
1   (2.32) 

Usando los resultados de las ecuaciones (2.29), (2.30) y (2.32), el ENC viene 

dado por: 
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Para analizar los resultados obtenidos vamos a dividir las ecuaciones 

anteriores en tres componentes: 
iENC  debido al componente de ruido de la 

corriente en paralelo (ecuación (2.20), 
wENC  debido al componente de ruido 

térmico (el primer término en las ecuaciones (2.21) y (2.22) y fENC  debido a la 

componente de ruido flicker (el segundo término en las ecuaciones (2.21) y 

(2.22)): 

2222

fwi ENCENCENCENC   (2.34) 

donde: 
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 (2.35) 

Sobre las fórmulas (2.35) podemos hacer tres observaciones inmediatas 

que son importantes para la optimización del circuito de la etapa de entrada: 
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- La contribución del ruido asociado a la corriente leakage del detector, a 

la resistencia Rbias y a la resistencia de realimentación RF, 
2

iENC  es 

independiente de la capacidad de entrada  TF CC  y proporcional a la 

raíz cuadrada del tiempo de pico. 

- La contribución del ruido térmico 
2

wENC  es proporcional a la capacidad 

total de entrada e inversamente proporcional a la raíz cuadrada del 

tiempo de pico. 

- La contribución del ruido flicker 
2

fENC es proporcional a la capacidad 

total de entrada e independiente del tiempo de pico. 

Ahora podemos optimizar la etapa de entrada teniendo en cuenta varios 

requerimientos y restricciones para una aplicación en particular. Hay dos 

parámetros determinados por la geometría del detector: capacidad del detector 

y corriente de fuga del detector. Ambos parámetros son proporcionales al área 

del detector e influyen directamente en la resolución del sistema.  

Además, la corriente de fuga del detector es dependiente de la 

temperatura, por lo que reducir la temperatura es la forma de reducir la 

corriente de fuga y el ruido asociado. De las ecuaciones (2.20)-(2.35) resulta 

obvio que los valores de las resistencias de polarización 
biasR  y de 

realimentación 
FR deben ser relativamente altos (en el rango de las decenas o 

las centenas de MΩ dependiendo de pt ) para que no contribuyan al ruido. En el 

caso de
FR , la situación es más compleja, porque el alto valor de esta resistencia 

limita el rendimiento a altas tasas de llegada de partículas de la cadena de 

procesamiento de la señal. 
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Figura 2.14. Contribución de diferentes componentes de ruido al ruido total ENC frente al 

tiempo de pico. 

El siguiente parámetro que debe considerarse como entrada a las 

ecuaciones (2.33)-(2.35) es el tiempo de pico pt . Cuando no hay restricciones al 

tiempo de pico, como sucede en experimentos con baja tasa de pulsos, podemos 

encontrar el tiempo de pico óptimo (que ofrece el mínimo ENC) para otros 

parámetros dados, como la capacidad del detector o las densidades espectrales 

de tensión y corriente de ruido [Cha91], [Ger05], [Gat90]. Sin embargo, en 

muchas aplicaciones una alta tasa de llegada de partículas es un requerimiento 

importante que debe tenerse en cuenta como una limitación del tiempo de pico 

máximo permitido. 

Puede realizarse un análisis similar al realizado con el filtro CR-RC para 

cualquier tipo de filtro. De forma general, las ecuaciones (2.35) pueden 

escribirse como: 
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 (2.36) 

donde las constantes 
iF , 

vF , vfF  para los filtros semi-gaussianos 

analizados antes se pueden resumir en la Tabla 2.2. 

 

Tipo de Filtro Fi Fv Fvf 

CR-RC 0.92 0.92 3.70 

CR-(RC)2 0.64 0.85 3.41 

CR-(RC)3 0.52 0.93 3.32 

CR-(RC)5 0.40 1.11 3.25 

CR-(RC)7 0.34 1.27 3.22 

(CR)2-RC 1.00 1.03 4.70 

(CR)2-(RC)2 0.72 1.16 4.89 

(CR)2-(RC)3 0.60 1.44 5.12 

(CR)2-(RC)5 0.48 2.00 5.49 

(CR)2-(RC)7 0.41 2.52 5.75 

Tabla 2.2 Coeficientes de ruido para diferentes tipos de filtros. 

De la anterior tabla podemos extraer las siguientes consideraciones: 

- En el caso de los filtros de tipo CR-(RC)n, los de mayor orden (más 

apropiados para aplicaciones de alta tasa de eventos) tienen mejor 

características de ruido. Sin embargo, estos filtros requieren más 

componentes y un mayor consumo de potencia. 
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- Los filtros unipolares de tipo CR-(RC)n tienen mejores coeficientes de 

ruido que los filtros bipolares (CR)2-(RC)n, sin embargo, los filtros 

bipolares tienen ventajas únicas que los hacen especialmente 

interesantes para aplicaciones de temporización. 

2.8 Efectos relacionados con el escalado de la tecnología CMOS 

A medida que han disminuido los tamaños característicos en las 

tecnologías CMOS, la ganancia intrínseca de los transistores Ai = gm/gds ha 

decrecido de forma continuada [Pek04], [Ann05], [Bas10], [San09], [Tay10]. 

Actualmente, estos valores se encuentran en el rango de sólo 5 a 10 para 

dispositivos con longitud mínima (ver Tabla 2.3 y Figura 2.15).  

 

Parámetro 250 nm 180 nm 130 nm 90 nm 65 nm 

tox (nm) 6.2 4.45 3.12 2.2 1.8 

gm (máxima) (µS) 335 500 720 1060 1400 

gds (µS) 22 40 65 100 230 

gm/gds 15.2 12.5 11.1 10.6 6.1 

VDD (V) 2.5 1.8 1.5 1.2 1 

VTH (V) 0.44 0.43 0.34 0.36 0.24 

ft (GHz) 35 53 94 140 210 

Tabla 2.3 Evolución de las tecnologías CMOS [Pek04].  

Hasta hace pocos años el factor de ganancia de los transistores se 

encontraba normalmente entre 50 y 100 en tecnologías de 0.35 μm o mayores. 

En estas tecnologías, amplificadores operacionales convencionales de dos 

etapas (Miller) o de una etapa (OTA, Operational Transconductance Amplifier) con 

etapas de salida cascodo proporcionaban ganancias en lazo abierto 

relativamente altas Aol=Ai2~2.000 V/V lo que era aceptable para la mayoría de las 

aplicaciones. Dado que parámetros analógicos tales como exactitud, distorsión, 
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... dependen fuertemente de la ganancia, en las modernas tecnologías CMOS 

submicrométricas se hacen indispensables aplicar nuevas técnicas para mejorar 

dicha ganancia. 

65 90 130 180 250
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12

15

gm/gds

Longitud del canal (nm)
 

Figura 2.15 Ganancia intrínseca del transistor Ai=gm/gds frente a la longitud del canal.  

Estas técnicas de incremento de ganancia deben ser compatibles con 

fuentes de alimentación de muy baja tensión, como las usadas en estas 

tecnologías que están en torno a 1 V (ver Tabla 2.3) y con tensiones umbrales 

relativamente grandes VTH~0.3-0.4 V (Figura 2.16) sometidas a grandes 

variaciones. Por esta razón, un rango de señal limitado y una baja ganancia 

intrínseca del transistor han sido restricciones cruciales en el diseño analógico 

en tecnologías submicrométricas.  

Los circuitos deben trabajar con tensiones de alimentación bajas para 

prevenir rupturas con anchuras de óxido de puerta por debajo de 2.4 nm en 

tecnologías de 90 nm o menores. Operar con tensiones de alimentación bajas 

también reduce las corrientes de fuga de puerta que es un factor importante en 

el diseño de circuitos analógicos y digitales. La corriente de fuga de puerta es 

proporcional al área de la puerta y se incrementa de manera exponencial con la 
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tensión de puerta [Koh01]. Corrientes de fuga del orden de decenas de nA 

(Figura 2.17) son comunes en tecnologías submicrométricas con áreas de puerta 

de unos pocos μm2. Estas dimensiones se requieren habitualmente en diseño 

analógico para reducir los errores de desapareamiento (mismatch). El factor de 

ganancia en corriente MOS en baja frecuencia β=ID/IG se aproxima al del 

transistor bipolar. 
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Figura 2.16 Tensión de alimentación y VTH del MOS frente a la longitud mínima de canal 

[Pek04]. 

Puesto que los valores de las tensiones umbrales no se han reducido en la 

misma proporción que las tensiones de alimentación con el escalado de la 

tecnología, la relación entre la tensión de alimentación y la tensión umbral 

(VDD/VTH) está alrededor de sólo 2.5-3 (ver Figura 2.16) y apilando dos o más 

tensiones de puerta a fuente dan como resultado un rango de la señal muy 

limitado. En este entorno de alimentación reducida, algunos bloques 

convencionales de circuitos no son funcionales. Por ejemplo, el espejo de 

corriente cascodo convencional requiere como entrada una tensión del doble de 

la caída puerta a fuente, lo que está cerca de la tensión de alimentación máxima 

permitida VDDmax. Las etapas de salida cascodo, incluso siendo funcionales, 
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restan una gran parte del rango de la señal de salida que ya está severamente 

limitado por la alimentación usada. Para prevenir la limitación severa del rango 

de las señales en circuitos analógicos con tensiones de alimentación bajas se 

necesita que los transistores operen con una tensión VDS,sat = VGS - VTH pequeña y 

esto se consigue utilizando grandes valores de relación de aspecto W/L.  

 

Figura 2.17 Densidad de la corriente de fuga de la puerta frente a la tensión de puerta y el 

grosor del óxido [Koh01]. 

Esta tesis se centra en la aplicación de varias técnicas y arquitecturas de 

circuitos convencionales y otras novedosas para conseguir una alta ganancia en 

tecnologías CMOS submicrométricas con las restricciones de operar a baja 

tensión. También se discute la opción de usar dispositivos con longitudes de 

canal cercanas al mínimo. Para superar la limitación de la baja ganancia 

intrínseca es necesario combinar técnicas de incremento de ganancia con 

técnicas de baja tensión. Se van a discutir algunas técnicas para operar en 

circuitos analógicos con muy baja tensión de alimentación y con rangos 

completos de la señal. En el siguiente apartado se discuten las técnicas básicas 

de incremento de ganancia. 
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2.9 Técnicas básicas de incremento de la ganancia 

La ganancia AV de una sola etapa de un amplificador CMOS es 

proporcional a la resistencia de carga efectiva RL y a la transconductancia gm de 

acuerdo a la expresión bien conocida: 

AV = -gmRL (2.37) 

La ganancia ACSmin de una etapa en fuente común (Figura 2.18(a)) 

polarizada mediante una fuente de corriente con dispositivos de longitud 

mínima viene dada por: 

ACSmin = Ai/2 = -gmro/2 (2.38) 

donde ro=1/gds es la resistencia de salida del transistor y se asume una 

corriente de polarización con la misma resistencia interna ro. 

Las técnicas convencionales para conseguir alta ganancia se pueden 

clasificar en los siguientes grupos básicos [Ram09]: 

1) Escalado de la longitud de los dispositivos L=NLmin donde Lmin es la longitud 

mínima (Figura 2.18a). Se utiliza para reducir la modulación de la longitud del 

canal incrementando la resistencia de salida y la ganancia intrínseca del 

transistor en aproximadamente la misma proporción al factor de escalado de la 

longitud N. Esto proporciona una ganancia ACS = NACSmin. En este caso, con el 

objetivo de mantener W/L constante, el área del transistor y las capacidades 

parásitas se incrementan en un factor de N2. Este método tiene la ventaja de 

reducir los errores de desapareamiento aleatorios, el offset, el CMRR (common 

mode rejection ratio) y el ruido flicker. La principal desventaja estriba en una 

significativa reducción del ancho de banda (en un factor de N2) y en un 
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incremento del área de silicio y de las corrientes de fuga de puerta en el mismo 

factor N2. 

2) Conectando en cascada N etapas de ganancia simples (Figura 2.18(b)). Esto 

permite conseguir el máximo rango de la señal en el nodo de salida y una 

ganancia Aol = (ACSmin)N. Con el objeto de prevenir problemas de estabilidad para 

el caso de más de dos etapas, este método necesita complejos esquemas de 

compensación Nested Miller [Lee07], [Can07], [Fan05]. Esto limita en la práctica 

a un máximo de tres etapas en cascada. Este número de etapas podría no ser 

capaz de proporcionar suficiente ganancia si se usan dispositivos con longitud 

cercana a la mínima. 

3) Uso de una etapa de ganancia cascodo para incrementar la resistencia de salida 

y la ganancia (Figura 2.18(c)). Esto requiere poca área de silicio adicional y tiene 

efectos menores en la estabilidad. Junto a esto, no se requiere disipación de 

potencia adicional. Utilizar múltiples transistores cascodo (Figura 2.18(c)) 

permite un incremento adicional de ganancia sin una degradación significativa 

de la relación ancho de banda/margen de fase o una disipación de potencia 

adicional (a menos que se use topología folded-cascode). Los transistores cascodo 

requieren una mínima tensión drenador-fuente VDSsat. Este requerimiento puede 

incrementar las necesidades de alimentación del circuito y limitar el rango de 

las señales. Por esta razón debe evitarse usar transistores cascodo en la etapa de 

salida de un amplificador operacional en tecnologías submicrométricas.  

4) Uso de etapas de ganancia cascodo reguladas [Sac90], [Hos79], [Raz01], 

[Bul90], [Gul98]. Este método que se muestra en la Figura 2.18(d)), usa lazos de 

realimentación negativos locales para incrementar la ganancia efectiva del 

transistor cascodo. Esto resulta en un incremento de la resistencia de salida y de 

la ganancia. Los amplificadores cascodo regulados utilizan un amplificador 
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auxiliar con ganancia A. Esto constituye una técnica efectiva para aumentar la 

ganancia total del circuito en un factor A sin comprometer la estabilidad o 

reducir rango de señal. Sin embargo, esta técnica debería evitarse en la rama de 

salida de un amplificador. Por otro lado, transistores cascodo múltiples o 

técnicas de cascodo regulados pueden utilizarse con eficacia en nodos internos 

de un circuito donde las señales tengan poco rango sin comprometer la 

estabilidad o el rango de la señal de salida como se discutirá más adelante. 

5) Uso de realimentación positiva. Es una de las técnicas más antiguas para 

incrementar la ganancia [Arm15]. Se puede usar para aumentar la 

transconductancia efectiva de un par diferencial (o la resistencia de carga 

efectiva [All02]). Se han propuesto numerosos circuitos que usan 

realimentación positiva para mejorar la gm efectiva del par diferencial. Un 

ejemplo es el circuito crossquad [Lee04] de la Figura 2.19(b). Despreciando el 

efecto body, tiene una transconductancia efectiva gmDP=gm1/(1-gm1/gm2) que, en la 

práctica, puede incrementar gm en un factor de 5 a 10. El circuito crossquad 

convencional requiere un incremento del voltaje headroom y el efecto body 

reduce el aumento de ganancia. Por esta razón no se puede usar en tecnologías 

submicrométricas CMOS. Existen otras técnicas de realimentación positiva 

basadas en técnicas de transistores de puerta cuasi-flotante (QFG, quasi-floating 

gate) [Ram03], [Ram04] que incrementan la gm efectiva de un par diferencial sin 

incrementar la tensión headroom.  

6) Seguidores de tensión con transconductancia incrementada (también 

conocidos como super followers [Gra09] o folded flipped voltage followers [Ram05]). 

Este método usa realimentación negativa local para incrementar la gm efectiva (y 

la ganancia) de un seguidor de tensión en un factor de ACSmin. Su esquema se 

muestra en la Figura 2.19(c).  
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En la práctica, se puede usar una combinación de diferentes técnicas de 

incremento de la ganancia, como se ilustra en la Figura 2.18(e).  
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Figura 2.18 Técnicas básicas de incremento de la ganancia: (a) Escalado de la longitud del 

transistor L=NLmin (b) Etapas de ganancia en cascada (c) Múltiples cascodos (d) Etapa de 

ganancia cascodo regulado (e) Ejemplo de combinación de etapa de entrada con cascodo 

regulado y etapa de salida en fuente común sin cascodos y gran rango de señal. 
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Figura 2.19 (a) Par diferencial convencional (b) “Crossquad” que incrementa gm usando 

realimentación positiva (c) Par diferencial con gm incrementada usando súper seguidores de 

tensión ("super voltage followers").  
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Capítulo 3 

Sistema front-end programable de alta 

velocidad con shaper Gm-C semigaussiano 

 

Capítulo 3Sistema front-end programable de alta velocidad con shaper Gm-C 

semigaussiano 

3.1 Introducción 

Se presenta un sistema front-end programable, de alta velocidad y bajo 

consumo de potencia. La arquitectura consta de un amplificador sensible a la 

carga de topología folded-cascode, un circuito de cancelación polo-cero para 

eliminar sub-impulsos y un circuito shaper con topología Gm-C. Todos los 

bloques incluyen esquemas de incremento de ganancia basados en la técnica de 

cascodo regulado. Los resultados experimentales demuestran que todo el 

sistema puede programarse para tiempos de pico de 100 ns, 200 ns y 400 ns 

manteniendo la amplitud de la tensión de salida. La programabilidad se 

consigue mediante la conmutación de diferentes resistencias para todos los 

polos y ceros del sistema. El sistema se ha diseñado en una tecnología CMOS de 

130 nm con una tensión de alimentación de 1.2 V. El pulso de salida tiene una 

amplitud de pico de 200 mV para una energía de entrada de 5 MeV procedente 
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del detector. Se ha alcanzado un compromiso adecuado entre consumo de 

potencia y bajo ruido.  

3.2 Descripción y diseño del sistema de adquisición 

La Figura 3.1 muestra la arquitectura implementada de la parte analógica 

del canal del sistema de adquisición front-end para detectores de silicio. Los 

bloques muestran su esquema convencional y el shaper se ha implementado 

con dos secciones integradoras en cascada basadas en topologías Gm-C.  

CSA
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CF RPZC

CPZC

Amplificador

Rsh

Csh

Amplificador 

sensible a la carga

Circuito 

compensación 

polo-cero
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del pulso

Cdet

Detector

Primer polo real Polos principales
Pulso de 

entrada

Pulso de 

salida

 

Figura 3.1 Arquitectura del sistema front-end diseñado. 

3.2.1 Amplificador sensible a la carga 

Este elemento es el bloque crítico del sistema front-end. Recordemos que, 

en general, el diseño del amplificador sensible a la carga, CSA, requiere como 

principales características: bajo ruido, bajo consumo de potencia, alta ganancia 

en lazo abierto, elevado producto ganancia-ancho de banda (GBW) y rápido 

tiempo de subida. Es primordial un cuidadoso diseño del transistor de entrada 

para optimizar el consumo de potencia y obtener bajo ruido. 

El tiempo de subida de la tensión de salida del amplificador sensible a la 

carga debe ser menor que el tiempo de integración de la carga a través del 



Capítulo 3 Sistema front-end programable de alta velocidad con shaper Gm-C semigaussiano 

 

67 

 

condensador de realimentación. La constante de tiempo τF = RFCF es 

responsable del lento decaimiento de la señal y el GBW determina el tiempo de 

subida en la salida del CSA. Por ello, con objeto de transferir rápidamente al 

preamplificador la carga generada por el detector, el GBW debe ser lo 

suficientemente grande. Además, una alta ganancia en lazo abierto del circuito 

asegura que la salida sea independiente de la capacidad del detector. Como se 

ha discutido en el capítulo 2, en la actualidad se requieren técnicas de 

incremento de ganancia en combinación con técnicas de baja tensión para 

superar la limitación de la baja ganancia intrínseca en tecnologías 

submicrométricas. 

Las topologías que habitualmente se emplean en el diseño del CSA son de 

tipo telescópica, Miller de dos etapas y folded-cascode, todas ellas con una sola 

entrada (single-ended) y una sola salida. La topología folded-cascode sólo tiene una 

etapa de ganancia pero la ganancia obtenida es razonablemente elevada debido 

al producto de la transconductancia del transistor de entrada y la alta 

impedancia de salida debida al uso de técnicas cascodo. El ancho de banda es 

proporcional a la transconductancia del transistor de entrada. Para incrementar 

la transconductancia la corriente de polarización del transistor de entrada debe 

ser varias veces mayor que la corriente de polarización de la rama de salida. 

Esto permite optimizar el consumo de potencia aumentando aún más la 

resistencia de salida, y por lo tanto, la ganancia en DC (gmirout). Además, una 

transconductancia muy elevada del transistor de entrada reduce el ruido 

térmico. Más detalles del funcionamiento del amplificador sensible a la carga se 

describieron en el capítulo 2. 

El método usado para incrementar la ganancia en el diseño del sistema 

front-end del presente capítulo, es la técnica de cascodo regulado [Tor02b], 
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[Zek99] que aumenta la ganancia efectiva del transistor cascodo mediante el uso 

de un lazo local de realimentación negativa. Esto da como resultado un 

incremento en la resistencia de salida y en la ganancia del amplificador. Los 

amplificadores con transistores cascodo regulados utilizan un amplificador 

auxiliar con ganancia AGB, que es el factor en el que se incrementa la ganancia 

sin comprometer la estabilidad.  

El amplificador sensible a la carga que se ha diseñado en el sistema front-

end se muestra en la Figura 3.2(a). Se trata una topología folded-cascode 

convencional en la que todos los transistores se encuentran en la región de 

saturación. La contribución de ruido flicker en las tecnologías submicrométricas 

ha hecho que se elija un transistor de entrada PMOS en lugar de uno NMOS 

para reducir este efecto.  
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Figura 3.2 (a) Topología folded-cascode con transistor cascodo regulado para el CSA. (b) 

Esquema del amplificador auxiliar basado en una etapa en fuente común. 

Si no se implementara la técnica de incremento de ganancia, la resistencia 

de salida del circuito es aproximadamente rout = gm2rd2rd1/2, donde gm2 es la 
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transconductancia en pequeña señal de M2, y rd1, rd2 son las resistencias de salida 

en pequeña señal de M1 y M2, respectivamente. Este valor de la resistencia de 

salida suele ser demasiado bajo para conseguir un amplificador sensible a la 

carga con una elevada ganancia que permita una correcta conversión 

carga/tensión. Un transistor cascodo adicional se podría incluir en la rama de 

entrada para elevar la ganancia del amplificador sin incrementar los 

requerimientos de tensión de alimentación y sin consumo extra de potencia, a 

costa de añadir un nuevo polo al circuito. 

La técnica de aumento de ganancia mostrada en la Figura 3.2(a) [Bul91] 

permite aumentar la resistencia en el drenador del transistor cascodo. Si AGB es 

la ganancia del amplificador (inversor) auxiliar de la Figura 3.2(a), entonces la 

resistencia de salida viene dada por: 

 

2 2 1 3 3 4( )//( )out GB m d d m d dr A g r r g r r  (3.1) 

De esta forma, la ganancia AGB permite compensar los valores bajos de rdx 

en los procesos CMOS modernos. Por supuesto, para que la operación sea 

efectiva, el ancho de banda del amplificador auxiliar debe ser mayor que el del 

amplificador operacional principal. La carga activa formada por los transistores 

M3-M4 es una fuente de corriente cascodo que asegura una alta impedancia de 

salida. Si fuera necesaria una resistencia de salida mayor la técnica de cascodo 

regulado se podría aplicar también al transistor M3. 

El amplificador auxiliar se implementa mediante una etapa simple en 

fuente común como muestra la Figura 3.2(b), donde la ganancia en DC AGB = 

gm5rd5. Esta ganancia AGB se podría incrementar colocando un transistor cascodo 

al transistor M5 (y por supuesto, utilizando una fuente de corriente IB1 también 

con un transistor cascodo). El circuito de la Figura 3.2(b) contiene un lazo de 
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realimentación negativa formado por M5 y M2. Se trata de un lazo de 

realimentación de dos polos en el que el polo dominante se obtiene del nodo de 

alta impedancia del drenador de M5, y el polo no dominante se obtiene del nodo 

de baja impedancia de la fuente de M2. No obstante, la estabilidad se puede 

alcanzar fácilmente eligiendo apropiadamente las dimensiones de los 

transistores M2 y M5. 

3.2.2 Sistema de reset y compensación polo-cero 

El sistema de reset para el amplificador sensible a la carga debe estabilizar 

el punto de operación y descargar el condensador de realimentación 

manteniendo una contribución despreciable al ruido y a la no-linealidad. 

Cuanto mayor sea la constante de tiempo τF = RFCF más se incrementa el tiempo 

de decaimiento del pulso de salida del CSA como un compromiso entre el ruido 

y la tasa de llegada de pulsos, puesto que la constante de tiempo de descarga 

relativamente grande del CSA lo hace vulnerable al pile-up, es decir, a que se 

superpongan pulsos sucesivos de carga procedentes del detector. El circuito de 

compensación polo-cero evita suboscilaciones en el pulso de salida del sistema 

front-end y se debe cumplir la condición RFCF = RPZCCPZC. La relación CPZC/CF 

proporciona una ganancia de carga o ganancia de corriente a la salida del 

circuito PZC [Ger00]. En este diseño, tanto la resistencia RFde la red de 

realimentación del CSA como la resistencia RPZC del circuito de compensación 

polo-cero se han implementado con resistencias pasivas. Para permitir el ajuste 

del tiempo de decaimiento se han colocado varias resistencias pasivas en 

paralelo conectadas por interruptores (implementados con transistores).  



Capítulo 3 Sistema front-end programable de alta velocidad con shaper Gm-C semigaussiano 

 

71 

 

3.2.3 El circuito shaper 

El shaper recibe la señal procedente del amplificador sensible a la carga y 

proporciona ganancia adicional, mejora la relación señal a ruido y modifica la 

forma de los pulsos.  

El shaper diseñado se basa en una primera etapa que crea un primer polo 

dado por RshCsh (Figura 3.1) y dos pares de polos principales obtenidos por una 

topología Gm-C de 4º orden. El amplificador de la primera etapa del shaper en 

la Figura 3.1 es una versión escalada de la topología folded-cascode del CSA para 

reducir su consumo de potencia. Las secciones Gm-C constan de dos etapas de 

segundo orden conectadas en cascada. El diagrama de bloques de cada sección 

Gm-C de segundo orden se muestra en la Figura 3.3. 
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Figura 3.3 Diagrama de bloques de la sección paso bajo Gm-C de 2º orden del shaper. 

La función de transferencia de esta sección de segundo orden Gm-C viene 

dada por: 
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(3.2) 

Esta topología Gm-C permite un diseño práctico fijando todas las 

transconductancias al mismo valor, al igual que los condensadores C1 y C2, 

logrando una ganancia teórica en tensión de 12 dB.  
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Cuando se utiliza un filtro Gm-C, los transconductores u OTAs 

(Operational Transconductance Amplifier) que lo componen operan en lazo abierto 

lo que proporciona mejor comportamiento en frecuencia. Esto se debe a que al 

trabajar en lazo abierto, y por lo tanto, no tiene el retraso de un lazo de 

realimentación, resulta que el OTA mantiene un comportamiento aceptable en 

casi todo su ancho de banda, por lo que se puede diseñar con un ancho de 

banda apenas superior al requerido por la aplicación. Esto implica que se 

pueden conseguir consumos de potencia inferiores respecto del diseño 

convencional basado en amplificadores operacionales operando en lazo cerrado 

(opamp-RC) por medio de realimentación negativa usando elementos lineales 

pasivos. No obstante, al trabajar en lazo abierto la no-linealidad de los 

componentes del OTA se observa directamente en su función de transferencia, 

y ésta depende completamente de los dispositivos activos que lo forman. 

De las opciones que existen para incrementar la linealidad de un OTA, se 

ha elegido una de las más utilizadas que consiste en un par diferencial con 

degeneración resistiva de fuente y que se muestra en la Figura 3.4. El principio 

de funcionamiento básico consiste en replicar la tensión de entrada diferencial 

en los terminales de la resistencia R para conseguir una conversión lineal de 

tensión a corriente. La corriente que atraviesa la resistencia será 

aproximadamente proporcional a la tensión de entrada. La transconductancia 

Gm viene dada por Gm = gm1/(2+gm1R) donde gm1 es la transconductancia del 

transistor de entrada M1.  

Cuando la linealidad es la principal preocupación, la resistencia R se 

implementa con resistencias pasivas que ocupan más área de silicio pero 

complica el mecanismo de ajuste de la transconductancia Gm. No obstante, el 

shaper suele requerir una sintonización, no sólo para compensar las tolerancias 

de fabricación, sino también para conseguir programabilidad en sus parámetros 
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importantes como la ganancia y el tiempo de pico. Un método alternativo y 

habitual para ajustar la transconductancia del OTA a través de la resistencia R, 

consiste en utilizar resistencias activas mediante transistores MOS que operen 

en la región de triodo lo que da como resultado un menor área aunque la 

linealidad suele estar más limitada. 

La técnica de cascodo regulado de la Figura 3.2 se ha utilizado también en 

estos transconductores de la sección Gm-C del shaper para aumentar su 

ganancia. 
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Figura 3.4 Transconductor usado en la sección Gm-C del shaper. 

 

3.2.4 Programabilidad del sistema completo 

En este tipo de aplicaciones la ganancia y el tiempo de pico son 

generalmente programables mediante un esquema en tiempo discreto basado 

en una matriz de condensadores o resistencias controladas por interruptores. El 
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tiempo de decaimiento en la salida del CSA suele estar sintonizado en 

experimentos de alta tasa de llegada de pulsos.  

La sintonización usada en el sistema front-end de este capítulo incluye el 

tiempo de decaimiento para salida del CSA, el circuito de compensación polo-

cero, el primer polo del shaper y los transconductores de las secciones Gm-C. 

Para nuestro diseño, se ha elegido como técnica de sintonización la 

conmutación de resistencias pasivas en lugar de condensadores para ahorrar 

área de silicio.  

En la arquitectura que se ha utilizado para el shaper, la constante de 

tiempo del shaper es la mitad que el tiempo de pico. Para un tiempo de pico 

nominal de 200 ns, tanto la constante de tiempo τsh = RshCsh para el primer polo 

como las constantes de tiempo C/Gm de los integradores son iguales a 100 ns, 

donde C = C1 = C2. La sintonización de la Gm del transconductor de la Figura 3.4 

se realiza mediante la conmutación de varias resistencias pasivas R en paralelo. 

El circuito ha sido diseñado para conseguir una dependencia lineal de Gm  1/R 

de manera que gm1R >> 2, y usando también una fuente de corriente cascodo IB. 

3.3 Resultados de simulación y experimentales 

El sistema front-end ha sido diseñado en un proceso CMOS de 130 nm con 

una tensión de alimentación de 1.2 V. A continuación se describen los tamaños 

de los transistores y las condiciones de polarización para los diferentes bloques 

de la cadena de acondicionamiento de señal.  

El procedimiento de diseño para el amplificador sensible a la carga con 

topología folded-cascode de la Figura 3.2 comienza con el transistor de entrada 

para la optimización del ruido, y luego con la rama de salida para lograr la 
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ganancia requerida. La teoría básica establece que el ruido térmico domina la 

contribución total de ruido ya que el shaper se puede considerar un filtro paso 

banda que limita el ancho de banda de la señal desde el amplificador de carga. 

Con el objeto de reducir el ruido térmico, la transconductancia gm del transistor 

de entrada del CSA debe incrementarse: 2 ( / ) 2 /( )m p DS DS GS TPg K W L I I V V   . 

Sin embargo, otros parámetros como la capacidad del detector, el tiempo de 

pico junto con el orden del shaper están relacionados con el ruido total. En este 

diseño se emplea una transconductancia muy alta de 10 mA/V y con una 

longitud de canal no mínima para el transistor de entrada Mi que permite 

disminuir el ruido. El tamaño del transistor de entrada se ha optimizado para 

alcanzar un ruido mínimo teniendo en cuenta una capacidad del detector de 40 

pF. Las dimensiones W/L (en mm/mm) de los transistores fueron 250/0.26 (Mi), 

6.0/0.26 (M1), 8/0.13 (M2), 2.6/0.13 (M3), 2.6/0.13 (M4), 1.9/0.26 (M5). La corriente 

de polarización para el CSA son 900 mA, de los cuales 650 mA son la corriente 

del drenador del transistor de entrada. El modo común de la tensión de entrada 

(salida) Vi,CM (Vo,CM) es de 0.8 V y la tensión del cascodo de tipo PMOS es VCP = 

0.635 mV. En cuanto al amplificador auxiliar que proporciona la realimentación 

local e incrementa la ganancia, la corriente de polarización es IB1= 25 mA.  

La Figura 3.5 compara los resultados de simulación de la respuesta en 

frecuencia en lazo abierto del CSA de la Figura 3.2 usando la técnica de cascodo 

regulado para aumentar la ganancia, con un amplificador operacional con 

topología folded-cascode convencional (sin técnica de incremento de ganancia). 

Puede verse que la ganancia en lazo abierto se incrementa de 34.8 dB a 43.6 dB 

y el ancho de banda de ganancia unidad también se incrementa 1.1 GHz a 1.5 

GHz. El ancho de banda se estableció lo suficientemente grande para que el 

CSA pudiera procesar adecuadamente los rápidos pulsos de carga procedentes 

del detector. Finalmente, se simuló el circuito si al transistor M3 en la Figura 
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3.2(a) también se le aplicara la técnica de cascodo regulado. En este caso, el 

amplificador conseguía una ganancia en DC de 60 dB, pero a costa de reducir el 

rango de la señal de salida a VDD-2VGS-2VDS,sat. 

 

Figura 3.5 Comparativa de la ganancia en lazo abierto del CSA con y sin técnica de aumento 

de ganancia. 

Se ha establecido una sensibilidad de 7.5 mV/MeV lo que impone un 

condensador de realimentación CF = 6 pF. El valor RF = 150 k determina del 

tiempo de decaimiento. La carga Q generada en el detector se integra en CF 

proporcionando a la salida del CSA una amplitud igual a Q/CF. La ganancia de 

carga del CSA viene dada por Vout/Q = 1/CF. Para el condensador CF = 6 pF, la 

ganancia de carga es 166 mV/pC. La Figura 3.6 muestra la tensión de salida 

medida en el amplificador sensible a la carga para una energía de entrada de 5 

MeV. Como se puede observar, la amplitud está sobre los 40 mV y el tiempo de 

decaimiento es aproximadamente 4 ms (5τF) lo que muestra el correcto 

funcionamiento del circuito. En la Tabla 3.1 se resumen las características del 

CSA. 
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Figura 3.6 Medida de la respuesta transitoria del CSA para una energía de entrada de 5 MeV. 

La Figura 3.7 muestra los resultados experimentales del circuito de 

compensación polo-cero. Para conseguir un adecuado funcionamiento se debe 

satisfacer la ya explicada condición RFCF = RPZCCPZC. Los valores nominales de 

RPZC y CPZC son 450 k y 2 pF, respectivamente. Puede observarse la sub-

oscilación a la salida del shaper si no se consigue la adecuada cancelación.  

 

Parámetro Valor 

gm MOSFET entrada 10 mA/V 

VDD 1.2 V 

Consumo de potencia 1.08 mW 

Ganancia en lazo abierto 43.6 dB 

Ancho de banda 1.5 GHz (CL= 1 pF) 

Ganancia de carga 166 mV/pC 

Sensibilidad 7.5 mV/MeV 

Amplitud de la salida 40 mV (for Q = 5 MeV) 

Tiempo de decaimiento 4 ms 

Tiempo de subida < 20 ns 

Tabla 3.1 Parámetros del funcionamiento del amplificador sensible a la carga.  
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Figura 3.7 Medida del efecto de la cancelación polo-cero.  

En cuanto al diseño del shaper, los valores de las resistencias, 

condensadores y transconductancias deben ajustarse de acuerdo al tiempo de 

pico y al rango dinámico, y a la programabilidad de ambos. De esta manera, la 

tensión máxima del pulso de salida del sistema front-end debe ser lineal para un 

determinado rango de carga del detector.  

Para la primera etapa del shaper formada también por un amplificador 

folded-cascode con incremento de ganancia, se han reducido por un factor de 10 

tanto las dimensiones de todos los transistores como la corriente de 

polarización con respecto al amplificador usado en el CSA. Para el diseño de la 

secciones Gm-C integradoras, se emplearon las siguientes dimensiones de los 

transistores (en micrómetros) para el transconductor (OTA) de la Figura 3.4: 

30/0.26 (M1), 21/0.26 (M2), 21/0.26 (M3). La corriente de polarización IB se fijó en 

100 mA (esta es una fuente de corriente cascodo con tamaños de transistores 

NMOS de 7/0.26). La resistencia R se implementó con varias resistencias pasivas 

conectadas mediantes interruptores (diseñados con transistores) para variar la 
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transconductancia del OTA. El consumo de potencia del circuito shaper es de 

2.1 mW. De esta forma, el consumo total de potencia de todo el sistema front-end 

es de 3.3 mW.  

La Tabla 3.2 proporciona los valores de los elementos del shaper para 

diferentes tiempos de pico. Los valores de los condensadores en la sección Gm-

C son C1 = C2 = 2.4 pF teniendo todos los transconductores el mismo valor gm1 = 

gm2 = gm3 = gm4. 

Tiempo de pico Rsh Csh gm1-gm4 C1=C2 

100 ns 30 k 1 pF 70 mA/V 2.4 pF 

200 ns 60 k 1 pF 35 mA/V 2.4 pF 

400 ns 120 k 1 pF 17.5 mA/V 2.4 pF 

Tabla 3.2 Transconductancias, resistencias y condensadores del shaper. 

La Figura 3.8 muestra la salida del shaper y la programabilidad del tiempo 

de pico para un pulso de energía en la entrada de 5 MeV y una capacidad del 

detector Cdet = 40 pF. 

 

Figura 3.8 Medida experimental de la sintonización del tiempo de pico del shaper.  
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La linealidad del sistema sugiere que la amplitud del pico de salida sea 

lineal con la carga de entrada generada en el detector. El limitado rango de la 

señal de salida para un diseño en un entorno de baja tensión obliga a tener una 

baja sensibilidad (mV/MeV) para ampliar la linealidad del sistema. Este hecho 

provoca un compromiso entre área de silicio y linealidad en términos del rango 

de energía de entrada debido al tamaño del condensador de realimentación. La 

Figura 3.9 muestra la respuesta de energía y el rango dinámico obtenido. Para 

poder medir la sensibilidad aplicando diferentes rangos de energía, se utilizó 

un condensador de test Ctest = 100 fF directamente conectado a la entrada del 

amplificador sensible a la carga. Señales de tipo escalón se utilizaron para 

inyectar la carga en Ctest. Como se puede observar, la linealidad se mantiene 

hasta los 10 MeV. El entorno de baja tensión de este sistema front-end 

alimentado con sólo 1.2 V y el uso de transistores cascodo en los 

transconductores de la sección Gm-C del shaper limitan el rango de tensión en 

la salida del sistema. 

 

Figura 3.9 Tensión máxima de salida del sistema front-end frente a la carga en la entrada. 
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3.3.1 Análisis del Ruido 

El ruido de un sistema de detección de radiación se expresa normalmente 

en términos de carga de ruido equivalente (ENC, equivalent noise charge) y es un 

parámetro importante en este tipo de sistemas y su influencia fue explicada con 

detalle en el apartado 2.7. La característica del ruido en el sistema front-end 

depende del diseño y de los parámetros del proceso. La contribución total del 

ruido viene determinada principalmente por los componentes del CSA y por el 

mismo detector. De aquí la importancia de una buena elección del tipo de 

transistor MOS en la entrada del CSA, de su tamaño y de su corriente de 

polarización. Se eligió un transistor PMOS debido a su menor ruido flicker cuya 

contribución en las tecnologías submicrométricas es muy importante. 

En este caso se ha analizado el ruido térmico y el flicker. La contribución al 

ruido de la corriente de fugas del detector y de la resistencia de realimentación 

normalmente se desprecia porque no forma parte de la optimización de las 

dimensiones del dispositivo de entrada. De acuerdo con [Rat09] para una 

tecnología de 130 nm, las componentes de ruido térmico y flicker se expresan 

como:  
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(3.4) 

donde, αw es un factor de exceso de ruido, nT es el coeficiente proporcional 

a la recíproca de la pendiente de la característica I-V en la región subumbral, kB 
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es la constante de Boltzmann, T es la temperatura, gm es la transconductancia, αfs 

es un coeficiente que tiene en cuenta la pendiente 1/f en la parte de baja 

frecuencia del espectro, B es la función beta definida en [San90], COX es la 

capacidad por área del óxido de puerta, W y L son la anchura y la longitud del 

canal del transistor de entrada, Kfs es el coeficiente del ruido flicker y se 

considera que es función del voltaje de saturación VOV=(VGS–VTH) de acuerdo al 

modelo de fluctuación de la movilidad. Finalmente, n es el orden del shaper 

CR-(RC)n y en CT se contabilizan las capacidades del detector, del lazo de 

realimentación y del transistor de entrada; tp es el tiempo de pico, cuya 

influencia en la componente flicker es muy baja, ya que αfs vale 1.15 para 

transistores PMOS. 

Como puede deducirse de las anteriores ecuaciones el ruido térmico 

podría reducirse incrementando gm. Esto puede hacerse aumentando el ancho W 

del transistor de entrada del CSA, lo que implica además una reducción en la 

componente flicker. Pero, una W grande significa un valor de la capacidad de 

puerta grande que incrementa ambas componentes. El procedimiento 

tradicional de optimización del ENC nos lleva a un transistor de entrada con un 

ancho de alrededor del milímetro. No obstante, se ha demostrado [Gry07a] que 

existe un amplio rango donde el ENC es plano en torno al tamaño óptimo del 

transistor, donde la reducción del ancho del canal dentro de estos límites resulta 

en un incremento del ENC por debajo del 3%. Se ha asumido este incremento ya 

que proporciona un buen compromiso entre ruido, consumo de potencia y de 

área de silicio. 

Se ha obtenido una carga equivalente de ruido de 126 e- para CD = 0 pF 

para el valor nominal del tiempo de pico (200 ns). La dependencia con la 

capacidad del detector es alrededor de 19 e-/pF. Para CD = 40 pF el ruido es de 

688 e-. 
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3.4 Conclusiones 

Se ha presentado el diseño y la descripción de un sistema front-end para 

detectores de silicio. Un amplificador sensible a la carga y un shaper o circuito 

conformador de pulsos con tiempo de pico programable han sido 

implementados. La baja ganancia intrínseca de los transistores en los procesos 

CMOS modernos sugiere el uso de técnicas de aumento de ganancia que no 

incrementen el número de transistores conectados en cada rama debido a la 

limitación de la baja tensión de alimentación. La solución propuesta basada en 

la técnica de cascodo regulado usa una etapa de fuente común como 

amplificador auxiliar para aumentar la resistencia de salida (y la ganancia) y 

apenas reduce al rango dinámico con respecto a la topología convencional. Para 

minimizar el consumo de potencia y el ruido, se ha usado un shaper Gm-C con 

el apropiado escalado de los transistores. El sistema ha sido fabricado en un 

proceso CMOS de 130 nm con un voltaje de alimentación de 1.2 V. Para un 

tiempo de pico nominal de 200 ns, el consumo de potencia es de 3.3 mW y el 

ruido es de 688 e- para un detector con capacidad de 40 pF. Los resultados 

experimentales demuestran la idoneidad de la solución propuesta. 
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Sistema de detección basado en un shaper Gm-C de 

polos complejos y empleando un circuito de 

incremento de ganancia con amplio rango de señal 

 

Capítulo 4Sistema de detección basado en un 

shaper Gm-C de polos complejos y 

empleando una técnica de incremento de 

ganancia con amplio rango de señal 

4.1 Introducción 

Este capítulo aborda el diseño de un sistema front-end para la detección de 

la radiación usando detectores de silicio. El objetivo del trabajo es preservar o 

incluso incrementar el rendimiento del sistema bajo condiciones de 

funcionamiento con baja tensión de alimentación, óptima disipación de 

potencia y bajo nivel de ruido. El sistema diseñado tiene la misma arquitectura 

que el presentado en el capítulo 3 pero se diferencia principalmente en dos 

cuestiones: la utilización de un shaper Gm-C de polos complejos, y la 

implementación de la técnica de cascodo regulado mediante una topología de 

amplificador auxiliar que no limita el rango de la señal. El sistema ha sido 

fabricado en una tecnología CMOS de 130 nm con una fuente de alimentación 
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de 1.2 V. Para un valor nominal del tiempo de pico de 150 ns el consumo de 

potencia de todo el canal es menor que 5 mW. El diseño realizado tiene en 

consideración el compromiso entre bajo consumo de potencia y bajo ruido para 

una capacidad del detector de 5 pF. El pulso de salida tiene una amplitud de 

200 mV para una carga de 10 fC en el detector logrando una linealidad mejor 

del 1% hasta un rango de carga en la entrada de 12 fC. 

4.2 Arquitectura del sistema front-end diseñado 

Como ya sabemos, los eventos de radiación impactan sobre un detector 

semiconductor inversamente polarizado, siendo el número de pares electrón-

hueco liberados proporcional a la energía de las partículas detectadas. El 

detector entrega una carga que debe ser amplificada y su forma de pulso 

modificada para su posterior procesamiento. La Figura 4.1(a) reproduce la 

arquitectura del canal front-end diseñado en este capítulo, que es la misma que 

la del capítulo 3, pero se indica que el shaper utiliza polos complejos. El sistema 

consta de un amplificador sensible a la carga (CSA) de topología folded-cascode 

con la técnica de cascodo regulado para incremento de ganancia, un circuito de 

cancelación de polo-cero para eliminar sub-oscilaciones y un shaper con 

integradores usando topología de filtros Gm-C.  

El pulso de tensión a la salida del CSA se amplifica y se modifica su forma 

según los requisitos temporales de la aplicación por un amplificador 

conformador de pulsos o shaper. El shaper también mejora la relación señal a 

ruido de la señal por el filtrado del ruido. Consiste en una sección de paso alto, 

seguida por varios integradores. El CSA se acopla en DC al shaper. Un circuito 

de cancelación de polo-cero (PZC) evita la sub-oscilación en la salida del shaper 

producida por el polo de realimentación del CSA. 
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Figura 4.1 Arquitectura del sistema front-end diseñado con shaper de polos complejos.  

4.3 Consideraciones de diseño 

Ahora que las tendencias de los detectores fuerzan a una restricción fuerte 

en el consumo de potencia de la electrónica, es importante aclarar el 

compromiso entre el ruido y la disipación de potencia. La característica del 

ruido del sistema front-end es fuertemente dependiente del transistor MOS de 

entrada del amplificador sensible a la carga, en relación con el tipo, tamaño y 

polarización. En un sistema front-end diseñado adecuadamente la resolución 

debería estar limitada por el ruido del transistor de entrada del CSA. Respecto 

del predominio de ruido térmico o de ruido flicker en (3.3) y (3.4) para el 

transistor de entrada, se anticipa aquí que el ruido térmico es la fuente de ruido 

dominante debido al bajo tiempo de pico (150 ns) de este sistema front-end. La 

especificación del tiempo de pico define el ancho de banda del shaper y de esta 

forma, determina el predominio de ruido térmico o de ruido flicker. Por lo tanto, 

para reducir el ruido térmico, la transconductancia gm del transistor de entrada 

del CSA tiene que incrementarse, y gm está directamente relacionada con el 

consumo de energía y la relación de aspecto W/L. El ruido flicker es 

inversamente proporcional al área de la puerta del transistor de entrada y 

fuertemente dependiente del proceso tecnológico. Además, se ha elegido un 
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transistor de entrada MOS de canal p para el CSA para reducir aún más la 

contribución de ruido 1/f. En las modernas tecnologías CMOS la optimización 

del transistor de entrada se convierte en un gran desafío puesto que estas 

tecnologías se han desarrollado para diseño digital. Por lo tanto, el proceso de 

optimización se basa en las ecuaciones, modelos y parámetros que pueden ser 

fuertemente dependientes de la tecnología.  

Aunque el ruido se origina en el CSA, el orden del shaper debe ser elegido 

correctamente. Muchos sistemas front-end integrados tienen filtros de orden 

bajo para proporcionar el conformado del pulso asegurando un diseño más 

simple con alta eficiencia en potencia debido al reducido número de bloques 

activos. Para una determinada tasa de llegada de pulsos en el experimento, el 

pulso conformado debe volver a los valores de base dentro de una fracción del 

tiempo promedio entre llegadas. Eligiendo la forma más simétrica del pulso que 

satisfaga el requisito de retorno a la línea de base, se logra una reducción del 

ruido. Shapers de orden superior tienen formas de pulso más simétricas pero el 

número creciente de etapas consume más potencia. Los beneficios de filtros de 

orden superior con polos complejos ya se mostraron en la Figura 2.5 

comparando tres filtros con el mismo ancho de pulso, y por lo tanto, la misma 

capacidad de tasa de llegada de pulsos. Por último, cabe destacar que aunque la 

capacidad del detector Cdet es un parámetro dominante para un nivel bajo de 

ruido, la optimización de los procesos del sistema electrónico front-end 

comienza desde el conocimiento de esta capacidad Cdet. 

4.4 Amplificador sensible a la carga 

La Figura 4.2(a) muestra la topología folded-cascode convencional donde se 

ha utilizado una técnica de incremento de ganancia para el amplificador 
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sensible a carga. Recordemos que una desventaja en el uso de un esquema 

cascodo es que se reduce el rango dinámico en la salida al entrar fácilmente los 

transistores en la región de triodo. El ancho de banda es proporcional a la 

transconductancia del transistor entrada, y es un parámetro importante para 

obtener un rápido tiempo de subida de la señal. Para incrementar la 

transconductancia, la corriente de polarización del transistor de entrada debe 

ser varias veces mayor que la corriente de polarización de la rama de salida. 

Esta opción optimiza el consumo de potencia, aumentando la resistencia de 

salida, y por lo tanto, la ganancia en DC (gmirout). La elevada transconductancia 

del transistor de entrada reduce el ruido térmico, y el uso de un transistor de 

entrada PMOS reduce la contribución de ruido flicker. 
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Figura 4.2 Topología del CSA con el esquema de incremento de ganancia de amplio rango de 

señal. 

La Figura 4.2(b) muestra el amplificador de realimentación local donde se 

propone un circuito de incremento de ganancia que está basado en un 

desplazamiento de nivel en DC que no limita el rango de señal en la salida del 

CSA [Liu04]. La corriente de polarización IB1 es una fuente de corriente cascodo 

que asegura alta impedancia de salida y una alta AGB de aproximadamente 
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gm6[(gm7ro7ro6)‖(gm8ro8ro9)], donde M8 y M9 son los transistores utilizados en la 

implementación de IB1. El esquema mostrado en la Figura 4.2(b) se corresponde 

con el circuito de incremento de ganancia para el cascodo M2, pero un esquema 

similar para el cascodo M3 se deduce sin dificultad. 

En cuanto a la red de realimentación del CSA, en este diseño y a diferencia 

del diseño presentado en el capítulo 3, la resistencia de realimentación RF ha 

sido implementada mediante un transistor PMOS siguiendo un esquema 

similar a [Gra97b] donde una red de polarización auto-adaptativa fue adoptada 

para vencer la sensibilidad del proceso, la temperatura y las condiciones de 

polarización de la resistencia drenador-fuente. Esto asegura un valor estable 

para la resistencia de realimentación. La tensión de puerta del transistor 

controla el valor de la resistencia de realimentación, y por tanto, el tiempo de 

decaimiento de la señal de salida del CSA puede ajustarse para cumplir con las 

limitaciones de la tasa de llegada de pulsos. 

La resistencia RPZC del circuito de cancelación polo-cero (PZC) acopla 

directamente el offset en DC de la salida del CSA en la entrada del shaper y 

debe ser exactamente N veces la réplica de RF (N transistores MOS en paralelo). 

Las puertas de las resistencias activas RF y RPZC están conectadas para cambiar 

eficazmente los valores de las resistencias y cumplir la adecuada condición 

RFCF = RPZCCPZC.  

4.5 Amplificador conformador de pulsos (shaper) de polos 

complejos 

Una respuesta escalón en forma Gaussiana proporciona el valor óptimo de 

la relación señal a ruido [Wur93], [Nou08a], siendo la técnica de conformación 

de pulso más común empleada en los sistemas front-end. En este caso, vamos a 
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diseñar un filtro cuasi-gaussiano de polos complejos obtenido por el método 

propuesto en [Ohk76] que puede realizarse usando filtros activos con un 

número limitado de etapas. El procedimiento de diseño utiliza un circuito 

simple CR como diferenciador que genera un polo real conectado en cascada 

con secciones de filtrado activo con polos complejos. Existen varias 

configuraciones de circuito de filtros activos para la realización de un par de 

polos complejos. Se podrían utilizar tanto topologías RC activas como 

transconductancia-condensadores (Gm-C). Los RC activos siguen el método 

clásico para el diseño de circuitos activos lineales estables mediante 

amplificadores de realimentación con componentes pasivos lineales. Logran 

muy alta linealidad y alta relación señal a ruido. Sin embargo, debido a la 

operación en lazo cerrado de los amplificadores, el ancho de banda está 

limitado. Los filtros Gm-C generalmente se caracterizan porque trabajan a 

frecuencias de funcionamiento más altas debido a su operación en lazo abierto, 

y por ello, también alcanzar una peor linealidad. Las topologías Gm-C pueden 

lograr un consumo de potencia más eficiente porque el ancho de banda de los 

amplificadores activos puede ser aproximadamente igual al ancho de banda del 

filtro. 

El shaper gaussiano diseñado se compone de un simple elemento 

diferenciador CR que crea un polo real dado por R0C0 (Figura 4.1) seguido por 

dos secciones Gm-C de segundo orden conectadas en cascada con pares de 

polos complejos. El amplificador de la primera etapa del shaper (el 

diferenciador CR en la Figura 4.1) es una versión a escala reducida del 

amplificador folded-cascode del CSA para reducir su consumo de potencia. La 

Figura 4.3 muestra la topología utilizada para la sección de segundo orden del 

filtro Gm-C. 
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Figura 4.3 Diagrama de bloques del filtro paso bajo Gm-C de 2o orden con polos complejos. 

La función de transferencia de esta sección Gm-C de segundo orden viene 

dada por: 
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(4.1) 

Un par diferencial con degeneración de fuente resistiva se ha utilizado 

para los transconductores de la sección Gm-C como se muestra en la Figura 4.4. 

El transconductor también utiliza transistores cascodo regulados basados en el 

mismo esquema de incremento de ganancia de la Figura 4.2(b). La 

transconductancia Gm viene dada por Gm = gm1/(2+gm1R) donde gm1 es la 

transconductancia de los transistores de entrada M1. Los transistores M4 y M5 

forman una fuente de corriente cascodo IB para polarización. El circuito ha sido 

diseñado para lograr una dependencia lineal de Gm  1/R de manera que gm1R 

>> 2. 
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Figura 4.4 Transconductor usado en la sección Gm-C del shaper de polos complejos. 

Las características del ruido del shaper vienen definidas por la elección de 

la frecuencia de corte. Parámetros del dominio de frecuencia, tales como, ancho 

de banda, frecuencia de corte y orden establecen el comportamiento del shaper 

en el dominio del tiempo, es decir, el tiempo de pico del pulso de salida. Un 

tiempo de pico corto se caracteriza por una frecuencia de corte más alta. Los 

valores de resistencias, condensadores y transconductancias deben ajustarse 

según el tiempo de pico y el rango dinámico, y la programabilidad de ambos. 

El procedimiento de diseño del shaper sigue el método propuesto en 

[Ohk76] para un filtro Gaussiano. El diferenciador CR simple de la Figura 4.1 

genera un polo real (R0·C0) que determina la constante de tiempo. Los dos polos 

complejos conjugados obtenidos por la topología Gm-C de cuarto orden están 

en las posiciones: 
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La relación entre la constante de tiempo del diferenciador y el polo real 

está dada por R0C0 = σ0τx/A0, donde A0 = 1.4766878, σ0 = 1.0844 y τx es la 

constante de tiempo de un filtro CR-RC. Para τx = 75 ns, R0 se ha ajustado a 100 

k obteniéndose C0 = 550 fF. Los pares de polos complejos son pi = -Ai ±Wi, 

donde Ai y Wi son las partes reales e imaginarias, respectivamente. De (4.2), 

vienen dadas por: 
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Los coeficientes Ai, Wi se proporcionan en [Ohk76] para cada etapa de 

segundo orden del filtro. Para simplificar el diseño, todas las 

transconductancias se fijan en el mismo valor nominal gm = gm2 = gm3 = gm4 = 35 

mA/V. Para la primera etapa: A1 = 1.4166647, W1 = 0.5978596, y para la segunda 

etapa: A2 = 1.2036832 y W2 = 1.2994843. De (4.3) C1a = 1 pF y C1b = 1,18 pF. 

Aplicando el mismo procedimiento para la parte imaginaria en (4.4) queda 

1+(Wi/Ai)2 = 4C1/C2. Como resultado, C2a = 3.41 pF y C2b = 2.18 pF. Para τx = 75 ns 

el tiempo de pico de este filtro Gaussiano es aproximadamente tp = 150 ns.  

La frecuencia de corte nominal para el filtro Gm-C paso bajo de 4º orden 

diseñado es aproximadamente de 2 MHz. Cabe señalar en (4.1) que la ganancia 

puede modificarse ajustando la transconductancia gm1, no teniendo ningún 

efecto sobre la posición del polo del filtro. Una ganancia en la banda de paso de 

12 dB se ha establecido mediante la inclusión de dos transconductores en 

paralelo para gm1. La ganancia del sistema front-end completo se relaciona con la 

relación CPZC/CF y la ganancia del filtro Gm-C.  
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4.6 Resultados de simulación y medidas experimentales 

El sistema front-end ha sido diseñado y fabricado en una tecnología CMOS 

de 130 nm y alimentado por una fuente de 1.2 V. Para testear el chip también se 

incluyó un buffer de tensión en la salida del preamplificador de carga 

conectado a un pin del chip para tener disponible esta salida y poder medirla de 

forma independiente. El procedimiento de diseño comienza con la optimización 

de ruido en el CSA. La principal contribución al ruido en la entrada es debida a 

los transistores Mi, M1 y M4. En [Boi04], el término 1/gm es una aproximación de 

(gmi+gm1 +gm4)/g2mi si gmi >> gm1, gm4. El transistor de entrada requiere un valor 

grande de transconductancia que, a su vez, significa que el transistor debe tener 

una gran relación W/L y operar con una elevada corriente estática. Una 

transconductancia muy alta de 10 mA/V y con longitud de canal no mínima 

para la entrada del transistor Mi permite disminuir el ruido. Las otras fuentes 

de ruido secundario se han minimizado. Una vez que se han establecido las 

condiciones para la entrada del transistor, la metodología de diseño se centra 

entonces en la rama de salida para lograr la ganancia requerida. Las 

dimensiones de los transistores y las condiciones de polarización para el CSA se 

muestran en la Tabla 4.1. 

 

Transistor 
W/L 

(µm/µm) 

 Condiciones de 

Polarización 

Mi 100/0.26    

M1 10/0.13  VDD 1.2 V 

M2 8/0.13  IB 1.35 mA 

M3 16/0.13  IB1 30 µA 

M4 16/0.13  VCM 800 mV 

M5,M6,M7 1/0.13    

Tabla 4.1 Dimensiones de los transistores y condiciones de polarización para el CSA. 
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Para los correspondientes transistores M5, M6 y M7 aplicados al cascodo M3 

y no representados en la Figura 4.2, los tamaños son 3/0.13. La corriente de 

drenador del transistor de entrada es 1.1 mA. Un límite superior práctico en la 

relación de la corriente de polarización del transistor de entrada y las corrientes 

de los transistores de salida cascodo es alrededor de cuatro; de esta forma la 

corriente de la rama de salida es 250 mA. La tensión en modo común VCM es 0.8 

V. La corriente de polarización del amplificador de realimentación local es IB1= 

30 mA. El amplificador sensible a la carga consume 1.66 mW. El GBW del 

amplificador es 1.38 GHz para un condensador de carga de 1 pF. El GBW se ha 

establecido para satisfacer los exigentes requerimientos temporales. La Figura 

4.5 compara la respuesta en frecuencia en lazo abierto del CSA incluyendo el 

esquema de incremento de ganancia, con un amplificador operacional folded-

cascode convencional sin transistores cascodo regulados.  

 

Figura 4.5 Comparación de la ganancia de lazo abierto del CSA. 
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Se puede observar cómo la ganancia en lazo abierto se incrementa de 36 

dB a 63 dB y el valor del GBW también aumenta de 1.1 GHz a 1.38 GHz. Una 

transconductancia gm de 10 mA/V y una ganancia en lazo abierto de 63 dB 

sugieren que la impedancia de salida es de unos 100 k. Esto es suficiente para 

cargar la resistencia nominal de realimentación de 4 M, de manera que el CSA 

no necesita ninguna etapa tipo buffer a su salida. Confirmamos mediante 

simulaciones que el circuito tiene suficiente ganancia a las frecuencias 

necesarias para la aplicación. 

Los elementos de realimentación se establecieron como CF = 200 fF y RF = 4 

M. La carga Q generada por el detector se integra en CF dando a la salida del 

CSA una amplitud igual a Q/CF. La ganancia en carga del CSA viene dada por 

Vout/Q = 1/CF. Para un condensador de realimentación de 200 fF, la ganancia en 

carga es de 5 V/pC. La Figura 4.6(a) muestra un zoom del voltaje de salida del 

CSA con un tiempo de subida (del 10% al 90% de la amplitud) de 32 ns para 

una capacidad del detector de entrada de Cdet = 5 pF. La amplitud es cerca de 50 

mV con una carga de entrada de 10 fC. La Figura 4.6(b) muestra el ajuste del 

tiempo de decaimiento, que es conveniente en los experimentos de alta tasa de 

pulsos, para valores de RF igual a 1.5 M, 3 M y 4 M. La Tabla 4.2 recoge el 

funcionamiento de la CSA.  

Respecto al diseño del shaper, la misma topología del amplificador 

operacional del CSA en la Figura 4.2 se ha utilizado para la primera etapa (la 

que proporciona el polo real). Se ha elegido una versión escalada del 

amplificador folded-cascode del CSA donde todas las dimensiones de los 

transistores y la corriente de polarización han sido reducidas por un factor de 

10. La Tabla 4.3 incluye las dimensiones de los transistores para los 

transconductores de la sección Gm-C cuyo esquema se mostró en la Figura 4.4. 
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La resistencia pasiva R fue conmutada para ajustar diferentes valores de 

transconductancias.  

 

(a) 

 

(b) 

Figura 4.6 Respuesta transitoria del CSA para un pulso de entrada de 10 fC. (a) Zoom del 

tiempo de subida (b) Programabilidad del tiempo de decaimiento. 

El consumo de potencia de todo el circuito shaper es 2.73 mW. Por lo 

tanto, la potencia disipada total del sistema front-end diseñado es 4.4 mW.  
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Parámetro Valor 

gm Transistor de entrada 10 mA/V 

VDD 1.2 V 

Consumo de Potencia 1.66 mW 

Ganancia en lazo abierto 63 dB 

Producto Ganancia 

Ancho de Banda 
1.38 GHz 

Ganancia de carga 5 V/pC 

Rango señal de salida 
50 mV  

(para Q = 10 fC) 

Tiempo de decaimiento 4 ms 

Tiempo de subida 32 ns 

Tabla 4.2 Características del amplificador sensible a la carga. 

 

Parámetro Valor  

M1 20/0.13 (µm/µm) 

M2, M3 10/0.13 (µm/µm) 

M4, M5 7/0.26 (µm/µm) 

VDD 1.2 V 

VCM 600 mV 

IB 100 µA 

Tabla 4.3 Parámetros del transconductor de la sección Gm-C. 

La Figura 4.7 muestra la señal de salida del shaper aplicando la 

cancelación polo-cero. Los valores nominales de RPZC y CPZC son 500 k y 1.6 pF, 

respectivamente. Para lograr la adecuada cancelación polo-cero, debe cumplirse 

la condición RFCF = RPZCCPZC. Puede verse el sobreimpulso de la señal de salida 

del shaper si la cancelación no se consigue. El tiempo de decaimiento del CSA y 

el circuito polo-cero son controlados en tiempo continuo ya que las resistencias 

han sido reemplazadas por transistores activos donde los valores se fijan 

mediante su tensión de puerta. 
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Figura 4.7 Funcionamiento del circuito de cancelación polo-cero. 

En este tipo de aplicaciones la ganancia y el tiempo de pico son 

generalmente programables mediante un esquema de tiempo discreto basado 

en una matriz de condensadores y/o resistencias controladas por interruptores. 

El sistema de ajuste utilizado en este trabajo incluye la programabilidad del 

primer polo (real) del shaper y los transconductores de la sección Gm-C para 

ajustar ambos parámetros mencionados. Se ha elegido la opción de un control 

en tiempo discreto mediante la conmutación de las resistencias en lugar de la 

conmutación de los condensadores para ahorrar área de silicio. El ajuste de Gm 

del transconductor en la Figura 4.4 se efectúa por conmutación de varias 

resistencias de polisilicio R en paralelo. En la arquitectura del shaper, la 

constante de tiempo es la mitad del tiempo de pico. La Tabla 4.4 da los valores 

de los elementos del shaper para diferentes tiempos de pico. 

 

Tiempo de 

pico 
R0 C0 gm2-gm3-gm4 gm1 

75 ns 50 k 550 fF 70 mA/V 140 mA/V 

150 ns 100 k 550 fF 35 mA/V 70 mA/V 

300 ns 200 k 550 fF 17.5 mA/V 35 mA/V 

Tabla 4.4 Transconductancias, resistencias y capacidades del shaper. 
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La Figura 4.8(a) muestra la programabilidad del tiempo de pico para una 

carga de entrada de 10 fC y una capacidad del detector Cdet = 5 pF. La Figura 

4.8(b) muestra la sintonización de la ganancia. 

 

(a) 

 
(b) 

Figura 4.8 Ajuste de (a) tiempo de pico y (b) ganancia. 

La amplitud máxima de la tensión de salida del sistema front-end debe ser 

lineal para un rango de la carga generada en el detector. En la Figura 4.9 se 

muestra la respuesta a la energía de entrada y el rango dinámico obtenidos. El 

pulso de salida alcanza una linealidad mejor del 1% hasta una carga de entrada 

de unos 12 fC. 
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Para el funcionamiento nominal del sistema front-end, se obtiene un ruido 

equivalente teórico de 61 e- para CD = 0 pF. El ruido es proporcional a la 

capacidad del detector. La dependencia de la capacidad del detector es 

aproximadamente 122 e-/pF. Para CD = 5 pF el ruido es de 671 e-. 

 

Figura 4.9 Amplitud del pico de salida frente a la carga en la entrada. 

 

4.7 Conclusiones 

Se presenta el diseño y la descripción de un sistema front-end para 

detectores de silicio. Un amplificador sensible a la carga y un circuito shaper 

con polos complejos han sido diseñados donde pueden ajustarse sus principales 

parámetros. Se ha combinado tanto un control de tipo continuo para el tiempo 

de decaimiento del CSA y para el circuito de compensación polo-cero, como un 

control discreto para los parámetros del shaper. La implementación en una 

tecnología CMOS de 130 nm sugiere el uso de técnicas de incremento de 

ganancia. Se ha utilizado una implementación del amplificador auxiliar de la 

técnica de cascodo regulado basado en un desplazamiento en DC que no limita 

el rango de la señal de salida de los amplificadores. El procedimiento de diseño 
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sigue un compromiso entre el ruido y la disipación de potencia. El consumo de 

potencia total es de 4.4 mW y el ruido es 671 e- para un detector con capacidad 

de 5 pF. 
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Capítulo 5Shaper eficiente en consumo y con 

rango de salida completo para el detector 

HYDE 

5.1 Introducción. 

 Este capítulo presenta un sistema front-end de baja tensión de 

alimentación y bajo consumo de potencia implementado en tecnología CMOS 

de 130 nm orientado al detector HYDE (HYbrid DEtector) [HYDE] en las 

instalaciones de FAIR (Facility for Antiproton and Ion Research) [FAIR]. Se 

continúa con el uso de una arquitectura convencional que consta de un 

amplificador sensible a la carga, cancelación polo-cero y un filtro conformador 

de pulsos (shaper) de polos complejos. El trabajo se centra en el diseño de 

topologías de circuito novedosas en entornos de baja tensión minimizando el 

consumo de potencia. Para el circuito shaper se ha utilizado un amplificador 

operacional con un rango de salida completo (rail to rail) que usa una técnica de 

http://www.google.es/url?sa=t&rct=j&q=&esrc=s&source=web&cd=1&cad=rja&uact=8&ved=0CCQQFjAA&url=http%3A%2F%2Fwww.fair-center.eu%2F&ei=Gu_dVL3oDIv_UOWfgMAN&usg=AFQjCNH_XSvn5V9S7veH5wL0jsJNok0HLg
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incremento de ganancia compacta y una etapa de salida en clase AB que no 

requiere consumo de potencia adicional. El circuito combina la sencillez del 

diseño y la idoneidad para trabajar en baja tensión con excelentes prestaciones. 

El sistema está diseñado para trabajar con detectores de silicio para aplicaciones 

de física nuclear y está optimizado para que se acople a una capacidad de 

entrada de 10 pF. Se caracteriza por un tiempo de pico de 500 ns, una disipación 

de potencia de 1.57 mW por canal y un ruido equivalente de 201 e-. 

Los núcleos exóticos son muy distintos de los núcleos estables, y las 

instalaciones de haces radiactivos (RBF del inglés radioactive beam facilities) 

proporcionan un entorno de trabajo único para investigar la dinámica y 

estructura nuclear explotando el grado de libertad de isospín [Yen94], [Tan88], 

[Jon13]. Hay un determinado número de nuevas RBFs que se espera estén 

operativas en las próximas dos décadas, como SPIRAL2 en GANIL (Grand 

Accélérateur National d'Ions Lourds en Caen, Francia), FAIR en el GSI (Gesellschaft 

für Schwerionenforschung en Darmstadt, Alemania), SPES en el LNL (Laboratori 

Nazionali di Legnaro en Legnaro, Italia) y EURISOL (localización aún por 

decidir), que acelerará haces nucleares radiactivos con intensidades de varios 

órdenes de magnitud superiores a las de hoy en día, permitiendo el estudio de 

núcleos muy raros y de corta vida de duración que no están actualmente 

disponibles. Por lo tanto, el desarrollo de una nueva generación de detectores 

de partículas se convierte en crucial. Tal desarrollo debería centrarse en I+D en 

silicio, sistemas electrónicos front-end y sistemas de control. Técnicas de 

identificación de partículas basadas en el análisis digital de la forma del pulso 

también deben ser investigadas y desarrolladas en el caso de estos detectores de 

silicio altamente segmentados. 
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El rango de energía proporcionado en la rama de baja energía (LEB, Low-

Energy Branch) en las instalaciones de FAIR (Darmstadt, Alemania) hará posible 

investigar el efecto de Coulomb y los campos nucleares a escalas de tiempo 

relevantes para la estructura de los núcleos exóticos. El detector híbrido HYDE 

es un detector de partículas cargadas de silicio altamente segmentado diseñado 

para el estudio de reacciones nucleares directas, dispersión elástica e inelástica, 

rupturas, y reacciones de transferencia de núcleos exóticos. Estos estudios 

proporcionarán información complementaria para tasas de transición de rayos 

gamma, valores espectroscópicos, fenómenos colectivos y correlaciones 

nucleón-nucleón por núcleos muy exóticos con vidas medias por debajo del 

microsegundo. 

En este capítulo se presentan soluciones de circuitos de bajo consumo de 

potencia orientados al diseño de un sistema electrónico front-end para el 

detector HYDE. La celda típica de detector de silicio de HYDE contendrá 

detectores de doble cara de silicio (DSSSD, double-sided silicon strip detectors) con 

un total de 512 canales espectroscópicos en un rango de capacidades entre los 5 

y los 50 pF, dependiendo del grosor de la oblea. El sistema electrónico front-end 

debe tener buenas propiedades para realizar espectroscopia nuclear con iones 

pesados: resolución de energía por debajo de 30 keV, amplio rango dinámico 

hasta 50 MeV y un ancho de banda por encima de 100 MHz para identificación 

digital de la forma del pulso de los iones. Aunque en el pasado se han 

desarrollado algunos ASICs (Application Specific Integrated Circuit) multicanales 

[Pol05], [Tur05], [Bar09] no cumplen con la densidad requerida para cada canal 

o las especificaciones espectroscópicas para los DSSSDs. El presente trabajo es 

un primer paso hacia el desarrollo de estos ASICs orientados en la región de 

baja energía (hasta 5 MeV). 



Sistemas front-end integrados para la detección de partículas cargadas aplicando técnicas de incremento de ganancia 

 

108 

 

Estos estudios deberán ser también de interés común para los nuevos 

arrays de silicio de física nuclear TRACE que se está construyendo en las 

instalaciones de SPES en el LNL (Legnaro, Italia) [SPES], los arrays FAZIA y 

GASPARD para las instalaciones de SPIRAL2 (Caen, Francia) [SPIRAL]. 

5.2 Consideraciones preliminares 

Los circuitos digitales se benefician del escalado de la tecnología CMOS 

por una minimización de área y por una reducción en el consumo de potencia 

gracias a la reducción de la tensión de alimentación. Pero este no es el caso de 

circuitos analógicos ya que, con la reducción de tamaño, los transistores de 

longitud mínima aumentan el ruido y reducen la resistencia de salida, y con la 

reducción del voltaje de alimentación, disminuye el rango dinámico de la señal 

[Joh97]. Bajo estas condiciones adversas, para mantener o incluso aumentar las 

prestaciones del sistema en las tecnologías modernas, es necesario hacer un 

esfuerzo tanto a nivel de arquitectura como a nivel de circuito. 

El diseño de un amplificador operacional es un buen ejemplo (un 

amplificador operacional es considerado aquí como un amplificador diferencial 

cuya ganancia en tensión es lo suficientemente grande como para aprovechar la 

realimentación). Como ya sabemos, el amplificador operacional es el bloque de 

construcción principal en el sistema front-end analógico; es utilizado como el 

elemento activo en los amplificadores sensibles a la carga (CSA, Charge Sensitive 

Amplifier) y los conformadores de pulsos (shapers) [Kap12], [Sol12], [Gry07a], 

[Hu98b], [Ran97]. Las propiedades básicas de los amplificadores operacionales 

en estas aplicaciones son bajo nivel de ruido, alta ganancia DC y gran producto 

ganancia-ancho de banda (GBW). Sin embargo, en las tecnologías CMOS 

nanométricas, la reducción de la resistencia de salida de los transistores limita la 
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ganancia en lazo abierto de los amplificadores, y el incremento de la relación 

entre la tensión umbral del transistor y la tensión de alimentación impide la 

aplicación de etapas cascodo con varios transistores apilados en serie. El 

desarrollo de nuevas topologías para amplificadores y nuevos modos de 

operación se hace necesario, ya que el simple escalado de la tensión de 

alimentación utilizando métodos de diseño existentes reduce drásticamente las 

prestaciones del circuito.  

Este trabajo aborda estas cuestiones y propone topologías compactas que 

proporcionan alta eficiencia en corriente. Se ha diseñado un circuito shaper con 

un consumo de potencia optimizado y un rango dinámico completo. El circuito 

propuesto utiliza como bloque básico un amplificador con topología de espejo 

de corriente (current mirror amplifier) de una sola etapa con una técnica de 

incremento de ganancia en la carga activa del par diferencial de entrada (que 

proporciona la mayor parte de la ganancia total), mientras que una etapa de 

salida en clase AB con rango de señal completo (rail to rail) garantiza una buena 

capacidad de inyección de corriente a la carga. El consumo de potencia del 

shaper diseñado es óptimo, ya que las propiedades mencionadas se logran sin 

consumo de potencia extra, y además el amplificador operacional no necesita 

condensador de compensación. Finalmente, el diseño del sistema front-end se 

completa con la implementación de un amplificador sensible a la carga de 

topología folded-cascode con ruido optimizado. Utiliza un novedoso buffer de 

salida en clase AB para inyectar grandes corrientes a la carga con baja corriente 

estática. El sistema front-end ha sido desarrollado para la detección de partículas 

cargadas y optimizado para una capacidad del detector de 1 a 10 pF. 
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5.3 Descripción del circuito shaper con rango de señal completo 

El amplificador operacional es el elemento activo que forma parte de las 

secciones de filtrado que constituyen el shaper.  

Los amplificadores operacionales basados en topologías convencionales 

con comportamiento en clase A no resultan apropiados para la operación de baja 

potencia, puesto que sus corrientes de polarización son constantes y limitan la 

máxima corriente de salida. Por otro lado, están los amplificadores en clase AB 

que tienen corrientes estáticas bien controladas que pueden disminuirse para 

reducir el consumo de potencia, mientras que sus corrientes máximas de salida 

pueden ser mucho más grandes que sus valores estáticos.  

Un amplificador operacional de dos etapas es una topología adecuada para 

obtener un diseño compacto para baja tensión, como se muestra en la Figura 

5.1(a). Se logra una ganancia en lazo abierto de aproximadamente (gm1ro4)2 sin 

transistores cascodo (gmx y rox son la transconductancia en pequeña señal y la 

resistencia de salida del transistor Mx, respectivamente). Sin embargo, un 

condensador de compensación Miller CM puede ser necesario para garantizar la 

estabilidad, reduciendo el GBW y aumentando la corriente de polarización del 

par diferencial.  

La Figura 5.1(b) muestra un amplificador con topología de espejo de 

corriente (current mirror amplifier) con una relación de corriente de 1:B, donde B 

es la ganancia de los espejos de corriente de canal n. El amplificador consta de 

una etapa de entrada con transistores M1, M2 de canal p y dos espejos de 

corriente de canal n M3, M4, que copian la corriente de entrada a la rama de 

salida. El amplificador de espejo de corriente es la única topología de una sola 

etapa que puede proporcionar un rango de salida completo (rail to rail) [Joh97]. 
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Como toda topología de una sola etapa está compensada por la carga (CL). Es 

bien sabido que para valores de GBW y de CL dados, GBW = gm1B/(2CL). 

Teniendo en cuenta que gm1 = 2ID1/(VGS1-VT), entonces ID1 = GBW(VGS1-VT)CL/B. 

Como la corriente de salida es ID4 = BID1, la corriente estática total es: 

 (5.1) 

 

Figura 5.1 (a) Topología de dos etapas. (b) Topología de espejo de corriente de una etapa. 
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El mismo análisis puede hacerse para la topología de dos etapas. Teniendo 

en cuenta que el polo no dominante creado por la capacidad de la carga debe 

colocarse más allá de tres veces el valor de GBW, es decir, gm4/(CM+CL) = 

3GBW2 , en el mejor de los casos la corriente estática total (mejor de los casos) 

es Itotal,Miller= GBW(VGS - VT)(8CM + 6CL). Por lo tanto, el amplificador de espejo de 

corriente es la topología recomendada para reducir el consumo de potencia para 

un determinado GBW.  

La principal desventaja del amplificador de espejo de corriente es la baja 

ganancia de tensión en lazo abierto, que es sólo del orden de gm1ro4. En 

tecnologías nanométricas este valor puede estar alrededor de 20-30 dB, puesto 

que la resistencia de salida es bastante baja. Como se puede ver, la ganancia de 

tensión total es igual a la de un transistor individual. Aunque la 

transconductancia se incrementa B veces por la ganancia del espejo de corriente, 

la resistencia de salida se reduce en el mismo factor (ro4 = 1/(4BID4), donde 4 es 

el factor de modulación de la longitud de canal del transistor M4) debido a la 

amplificación de la corriente de polarización. Por lo tanto, la ganancia de tensión 

en lazo abierto viene dada aproximadamente por: 

1
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 (5.2) 

Según las simulaciones preliminares que se han realizado para caracterizar 

el comportamiento del shaper, el shaper activo RC implementado en este 

capítulo requiere de un amplificador operacional con más de 35 dB de ganancia 

en lazo abierto. Por tanto, si se selecciona una topología current mirror, se debe 

utilizar algún tipo de técnica de incremento de ganancia.  

Finalmente, en cuanto al ruido, el amplificador current mirror sufre de 

mayor ruido térmico comparado con un amplificador folded-cascode porque sus 
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transistores de entrada están polarizados con una menor proporción de la 

corriente de polarización total, y por lo tanto, tienen una menor 

transconductancia. Por ello, para el diseño de amplificadores sensibles a la carga 

se suele utilizar una topología folded-cascode ya que el ruido es la principal 

preocupación para estos amplificadores. 

5.3.1 Amplificador operacional con incremento de ganancia 

Como se mencionó anteriormente, en el amplificador current mirror es 

difícil obtener al mismo tiempo alta transconductancia y alta resistencia de 

salida. La ganancia del circuito puede mejorarse si se reduce la corriente de 

polarización de la rama de salida, pero manteniendo la ganancia en corriente en 

AC. Para ello, una fuente de corriente adicional se ha colocado en paralelo con 

los transistores conectados como diodo M3 para que disminuya parte de su 

corriente, y de esta forma aumenta la proporción gm1/gm3 [Mor08], [Beu96], 

[San11] como se observa en la Figura 5.2. 

VDD

Ibias

Vi+Vi- M1

kIbias/2 M3 M4 CL

M6

Vo+

1       :        B

 

Figura 5.2 Técnica de incremento de ganancia. 
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Si la nueva fuente de corriente lleva k veces (k<1) la corriente estática de M1, 

la corriente de polarización del transistor de salida M4 es ID4 = B(1-k)ID1. 

Sustituyendo ID4 en (5.2) queda: 

 (5.3) 

Un factor de aumento de 1/(1-k) aparece en la ganancia en DC del 

amplificador current mirror en comparación con la topología convencional. 

Como se puede observar, la mejora de la ganancia se logra sin consumo de 

potencia extra. 

5.3.2 Amplificador operacional con etapa de salida en clase AB 

Las etapas de salida en clase AB hacen un uso eficiente de la corriente de 

polarización y proporcionan un rango completo de la señal de salida, pero debe 

tenerse cuidado en su diseño para evitar una contribución excesiva de los 

circuitos de control de la etapa clase AB al ruido del amplificador, al consumo de 

potencia y al área de silicio. Un enfoque convencional para la operación en clase 

AB de la etapa de salida complementaria en la Figura 5.3(a) es aplicar al 

transistor PMOS M6 una fuente de tensión flotante Vbat. Este desplazador de nivel 

transfiere la oscilación de la señal del nodo X a la puerta del transistor M6, 

elevando la corriente de carga dinámica.  

La etapa de salida en clase AB propuesta se muestra en la Figura 5.3(b). Es 

una solución compacta ya que sólo añade 2 elementos adicionales. Consta de 

dos transistores de salida conectados en fuente común, un transistor conectado 

como diodo MRlarge y un condensador Cbat. El transistor MRlarge opera en la región 

de corte actuando como un gran elemento resistivo. El condensador Cbat actúa 

como una batería flotante ya que no puede cargarse ni descargarse rápidamente 
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a través de MRlarge. Para las frecuencias de interés los cambios en el voltaje en el 

nodo X serán transferidos inmediatamente al nodo Y; sólo en condiciones de 

estado estacionario el condensador Cbat se descargará lentamente a través de la 

gran resistencia del transistor MRlarge, y el voltaje en el nodo Y tenderá a Vbias. El 

valor del condensador Cbat puede ser muy pequeño y aún así, la constante de 

tiempo asociada a MRlarge - Cbat será del orden de milisegundos. En condiciones 

estáticas y dado que no fluye corriente en DC a través de MRlarge, la tensión en la 

puerta de M6 es la misma que en la puerta de Mbias (VY = Vbias). Por lo tanto, la 

polarización de los transistores de salida es controlada por la tensión Vbias, 

proporcionando una corriente estática bien definida. A M6 se le denomina un 

transistor de puerta cuasi-flotante (QFG, quasi-floating gate) [Ram04]. Se puede 

observar que la polarización del transistor QFG no modifica el rendimiento del 

ruido del circuito: la contribución del ruido de la resistencia basada en el 

transistor MRlarge al SNR de la salida es insignificante, puesto que no es la 

resistencia del canal de un transistor activo sino la resistencia leakage de un 

transistor operando en la región de corte. 

M6

M4

Cbat Vo

VDD

Y

X

Vbias

MRlarge

M6

M4

Vbat Vo

VDD

Y

X

(a) (b)  

Figura 5.3 (a) Salida clase AB convencional. (b) Salida clase AB basada en transistores QFG. 
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5.3.3 Amplificador propuesto para el circuito shaper 

El esquema completo del amplificador operacional propuesto para el 

circuito shaper se muestra en la Figura 5.4. La topología incluye el amplificador 

current mirror con incremento de ganancia y rama de salida en clase AB. Se 

puede observar que tanto el incremento de ganancia como la salida en clase AB, 

se logran sin incrementar el consumo de potencia estático y con sólo algunas 

modificaciones respecto del amplificador current mirror convencional.  

M1M2Vi- Vi+

M6

M3a M3b

Vo

Mbias

Vbias

Ibias

VDD

Ibias

M5

Vb

Cbat

0.4 Ibias

M4

MRlarge

Mbias

1                   :                10
 

Figura 5.4 Amplificador operacional current mirror propuesto para el circuito shaper. 

En condiciones nominales la corriente de polarización del amplificador 

operacional se ha establecido en 20 mA. La corriente a través del transistor M5 se 

ajusta a 0.4Ibias y el tamaño de M4 es diez veces mayor que el de M3. La tensión 

mínima de alimentación de la etapa de salida es VGS4 + VSD,sat1 + VSD,sat,bias, donde 

VSD,sat es el mínimo VSD para operación en saturación (aproximadamente 0.1 V). 

Por lo tanto, el circuito es apropiado para operación en baja tensión. Si se 

considera necesario, una segunda etapa podría añadirse a este diseño, como un 

buffer formado por una etapa de drenador común para proporcionar una 



Capítulo 5 Shaper eficiente en consumo y con rango de salida completo para el detector HYDE 

 

117 

 

resistencia de salida baja y aumentar el GBW del amplificador, pero a costa de 

un mayor consumo de potencia.  

5.4 Sistema front-end implementado 

En la Figura 5.5 se muestra el esquema del sistema de detección front-end 

diseñado. La carga Q generada por el detector se integra mediante un 

preamplificador o amplificador sensible a carga (CSA) y se convierte en pulsos 

de tensión con una amplitud igual a Q/Cf. Estos pulsos llegan a un filtro paso 

banda que les da forma según los requisitos temporales, y filtra el ruido para 

maximizar la relación señal a ruido. Parámetros en el dominio de la frecuencia, 

tales como el ancho de banda, la frecuencia de corte y el orden del filtro 

determinan el comportamiento del shaper en el dominio temporal, es decir, el 

tiempo de pico de los pulsos de salida, el cual está directamente relacionado con 

la característica del ruido. El shaper unipolar cuasi-gaussiano diseñado consiste 

en un diferenciador R0C0 seguido por dos secciones activas de segundo orden 

de tipo Sallen-Key (SK) con polos complejos. Un amplificador en configuración 

no inversora (1+R2/R1) también se ha incluido en el sistema para ajustar la 

ganancia de toda la sección del shaper. 

CMOS Reset

CF

Rpzc

C0
Amplifier

R2

Preamplifier Shaper

Pulse 

Processing

Detector

4th order SK filter

R1

R0

Vb,cm
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E

 

Figura 5.5 Esquema del sistema front-end implementado. 
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Una resistencia Rpzc en paralelo con el condensador C0 se ajusta para 

cancelar la suboscilación en la salida del shaper debido al polo de 

realimentación del preamplificador. Para lograr una adecuada cancelación polo-

cero, Rpzc debe seleccionarse para que su valor sea igual a RFCF/C0, donde RF y CF 

son los componentes de la realimentación del preamplificador de carga.  

El front-end analógico se ha diseñado en una tecnología CMOS estándar de 

130 nm con tensión de alimentación de 1.2 V. 

5.4.1 Preamplificador de carga 

Ya sabemos que aunque el ruido del sistema front-end depende de los 

bloques que lo constituyen, en la práctica, está dominado por el ruido del 

preamplificador. Para ajustar el ruido hay que hacer una elección óptima de los 

parámetros en la etapa de entrada del preamplificador, incluyendo las 

dimensiones y condiciones de polarización de los transistores. El ruido también 

depende de algunos parámetros, tales como la capacidad de la entrada 

(incluyendo la capacidad del detector y la capacidad de las capacidades 

parásitas conectadas al nodo de entrada), el tiempo de pico del shaper y la 

potencia máxima asignada al transistor MOS de entrada del preamplificador de 

carga [Ger05].  

Como el ruido es la especificación principal, volvemos a utilizar como en 

los diseños precedentes una topología folded-cascode para el preamplificador, 

como se muestra en la Figura 5.6. Aunque esta arquitectura es básicamente una 

única etapa de ganancia (compensada en la carga), su ganancia es bastante 

razonable, ya que viene dada por el producto de la transconductancia del 

transistor de entrada y la impedancia de salida en el drenador de M4. La 

transconductancia se determina por el tamaño y la corriente de polarización del 
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transistor de entrada (M1), y se utilizan técnicas cascodo para aumentar la 

impedancia de salida. La carga activa formada por los transistores de M5 y M6 

es un espejo de corriente cascodo. El circuito incluye un transistor M2 en 

configuración cascodo con el transistor de entrada para aumentar aún más la 

ganancia. La corriente de drenador de M1 viene determinada por IBIAS y la 

proporción de (W/L)3 a (W/L)9 y (W/L)10.  
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Figura 5.6 Topología del preamplificador de carga. 

La ganancia en lazo abierto viene dada por 

 (5.4) 

El primer polo no dominante se coloca en la fuente de M4 

(aproximadamente en gm4/Cs4, donde Cs4 es la capacidad total en la fuente del 

transistor M4). La estabilidad del preamplificador se puede forzar mediante un 

correcto dimensionado de los transistores para asegurar un alto valor de gm4 y 

un valor bajo de Cs4.  
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A la salida del preamplificador de carga se ha incluido un buffer de salida. 

Esta etapa necesita generalmente una alta corriente para cumplir con el 

requerimiento de ancho de banda del preamplificador. Los transistores M7-M8 y 

la corriente de polarización Ibuffer forman el buffer de salida en la Figura 5.6. Se 

ha adoptado una estrategia en clase AB donde el transistor M7 está polarizado 

por el terminal de drenador en lugar de por el terminal de fuente como ocurre 

en un buffer clásico en clase A (seguidor de fuente). En la etapa de seguidor de 

fuente convencional, la corriente de salida máxima está limitada por la corriente 

de polarización. En la Figura 5.6 el voltaje VSG7 se fija mediante Ibuffer y el tamaño 

de M7, y se mantiene constante independientemente de la corriente de salida. La 

corriente entregada a la carga es proporcionada por el transistor M8 y no está 

limitada por la fuente de corriente de polarización Ibuffer. Para cargar 

rápidamente el condensador de realimentación CF el buffer de salida en clase 

AB aumenta automáticamente las corrientes dinámicas, proporcionando niveles 

máximos de corriente muy superiores a la corriente estática Ibuffer. Pero, a 

diferencia de los seguidores de tensión convencionales, la capacidad de 

absorber corriente de la carga está limitada por la fuente de corriente de 

polarización. Sin embargo, esta cuestión no degrada las características del 

circuito, ya que el pulso de tensión se descarga lentamente por la resistencia de 

realimentación conectada en paralelo a CF. Este buffer en clase AB puede operar 

a una baja tensión de alimentación con bajo consumo de potencia.  

En relación al mecanismo de reset del preamplificador, se ha utilizado un 

transistor PMOS polarizado en la región de triodo en lugar de una resistencia 

de polisilicio; de lo contrario, esto habría aumentado el área, la capacidad 

parásita, la velocidad y el ruido [Ger01]. Cambiando el voltaje de polarización 

de la puerta de la resistencia de realimentación basada en PMOS, el tiempo de 
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decaimiento de la tensión escalón a la salida del CSA puede ajustarse para 

cumplir con las limitaciones de velocidad en la tasa de llegada de pulsos. 

5.4.2 Topología del shaper 

Los sistemas electrónicos front-end generalmente emplean filtros de tiempo 

continuo con topologías RC activas [Gry10] logrando alta linealidad y alta 

relación señal ruido (SNR), a expensas de bajo ancho de banda debido a la 

operación en lazo cerrado. Recientemente los filtros de transconductancia C 

(Gm-C) también han sido propuestos para estas aplicaciones [Gus12] y así se 

han implementado en los capítulos anteriores porque son eficientes en consumo 

de potencia ya que la frecuencia de ganancia unidad del amplificador es 

comparable con el polo del filtro. Sin embargo, el uso de un número excesivo de 

transconductores que se necesitan para construir una sección bicuadrática 

(cuatro transconductores) contribuye a reducir la eficiencia en potencia. 

Además, las formas de pulso más estable y controladas se obtienen usando 

filtros activos con elementos pasivos lineales en la red de realimentación, ya que 

los polos del filtro dependen de los componentes pasivos siempre que la 

ganancia en lazo abierto del amplificador sea lo suficientemente grande.  

En este trabajo, a diferencia de los shapers Gm-C de los capítulos 3 y 4, 

utilizamos un filtro RC activo de cuarto orden donde se reduce el consumo de 

potencia del amplificador con respecto a otros filtros de lazo cerrado gracias al 

amplificador current mirror propuesto y descrito previamente. La Figura 5.7 

muestra un esquema del shaper [Gat90]. Se ha utilizado una topología Sallen-

Key convencional [Che86] que resulta atractiva para uso en baja potencia y bajo 

ruido, ya que sólo requiere un único amplificador operacional por cada sección 

bicuadrática. 
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Figura 5.7 Filtro paso bajo de cuarto orden con topología SK. 

La función de transferencia de cada sección paso bajo de segundo orden 

viene dada por: 

 (5.5) 

La topología Sallen-Key también proporciona polos complejos y el 

procedimiento utilizado para diseñar el filtro Gaussiano sigue el método 

propuesto en [Ohk76]. El diferenciador CR simple (sección de paso alto) en la 

Figura 5.5 genera un polo real (R0C0) que determina la constante de tiempo. Los 

dos polos conjugados complejos obtenidos por la topología SK de 4º orden 

están en las posiciones: 
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La relación entre la constante de tiempo del diferenciador y el polo real 

viene dada por R0C0 = σ0τx/A0, donde A0 = 1.4767, σ0 = 1.0844 y τx es la constante 

de tiempo de un filtro CR-RC. Para τx = 250 ns, C0 se ha establecido en 5 pF y 

por tanto, R0 = 36.7 k. Los pares de polos complejos son p1,2= -Ai ±jWi, donde Ai 

y Wi son las partes reales e imaginarias, respectivamente. De (5.6), Ai=σ0τx 

(R1+R2)/(2C1R1R2). Para simplificar el diseño todas las resistencias se establecen 

al mismo valor R=R1=R2, obteniendo C1R= σ0τx/Ai. Aplicando el mismo 

procedimiento para la parte imaginaria, queda C1/C2=1+(Wi/Ai)2. Los coeficientes 
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Ai y Wi se proporcionan en [Ohk76] para cada etapa de segundo orden del filtro. 

En nuestro caso, los valores nominales incluidos en el filtro SK para τx= 250 ns, 

son los siguientes: R = 40 k, C1a = 4.78 pF, C2a = 4.06 pF, C1b = 5.63 pF, C2b = 2.6 

pF. Para τx = 250 ns el tiempo de pico del filtro Gaussiano está alrededor de tp = 

500 ns. 

5.5 Análisis de Ruido 

La optimización del ruido es la principal preocupación en los sistemas 

front-end para este tipo de aplicaciones. De hecho, las principales características 

del shaper propuesto son bajo ruido y bajo consumo de potencia. Estas ventajas 

se logran mediante el uso de un solo amplificador operacional por cada sección 

bicuadrática del shaper. Además, el comportamiento en clase AB y el esquema 

de incremento de ganancia, incluidos en el amplificador current mirror, no 

contribuyen ni al ruido ni al consumo de potencia.  

En un canal front-end CMOS bien diseñado, el ruido total del sistema está 

determinado por la etapa de preamplificación, y por lo tanto, debe realizarse un 

cuidadoso diseño de acuerdo a criterios de bajo ruido [Gry10], [Rat09], [San90]. 

Las fuentes dominantes de ruido en un transistor MOS son el ruido térmico y el 

ruido flicker. Este último ha crecido en importancia en tecnologías modernas.  

Con respecto a la optimización del ruido para el preamplificador, el ruido 

de entrada viene dado por la capacidad del detector, el tipo de transistor MOS 

de entrada, las dimensiones y la corriente de polarización, y por el tiempo de 

pico del shaper. La especificación del tiempo de pico define el ancho de banda 

del shaper, y por lo tanto, determina el predominio del ruido térmico o del 

ruido flicker. Como en este caso, el tiempo de pico es mayor que en los diseños 

de los capítulos anteriores, es decir, ahora el tiempo de pico es de 500 ns (esto 
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implica una menor frecuencia de corte del filtro paso bajo), el ruido térmico 

puede no ser dominante sobre el ruido 1/f. De hecho, los resultados de 

simulación confirman que el ruido 1/f no es despreciable en la región de 

frecuencia alrededor de 1 MHz para el proceso CMOS de 130 nm seleccionado. 

Se ha sido elegido un transistor de entrada MOS de canal p para el 

preamplificador con el fin de reducir la contribución de ruido 1/f. 

Los transistores M1, M3 y M6 son los contribuidores principales al ruido en 

el preamplificador de la Figura 5.6. Generalmente la transconductancia de M1 se 

hace grande para centrarse en la optimización del ruido en este transistor. Un 

valor grande de la transconductancia significa que el transistor de entrada debe 

tener una gran proporción W/L y una gran corriente estática de drenador. Por lo 

tanto, debe haber un compromiso entre el ruido y el consumo de potencia. 

Otros parámetros, tales como el tiempo de pico y el orden del shaper están 

también implicados en las características del ruido. El tiempo de pico (500 ns), 

el orden del filtro (n = 4) y la capacidad total del detector (10 pF) son 

especificaciones fijas en este trabajo. De [San90], 2 2/( )m pTg C A t ENC , donde A es 

una constante que incluye otros parámetros relacionados directamente con el 

ruido térmico. La transconductancia gm, a su vez, está directamente relacionada 

con el consumo de potencia. Este diseño se centra en conseguir un buen 

compromiso entre el ruido y el consumo de potencia. Se ha seleccionado aquí una 

transconductancia de 15 mA/V y la contribución de ruido térmico calculada del 

transistor de entrada M1 es aproximadamente 146 electrones. Incluyendo la 

contribución de ruido flicker, el ruido ENC total es de 201 electrones. 
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5.6 Resultados Experimentales 

El sistema front-end ha sido diseñado y fabricado en un proceso CMOS de 

130 nm operando con una tensión de alimentación de 1.2 V. La Figura 5.8 

muestra una microfotografía del circuito. El área activa del chip es 743 mm x 267 

mm = 0.2 mm2. 

 

Figura 5.8 Microfotografía del chip. 

Los parámetros de diseño para los diferentes bloques vienen dados como 

sigue: para la etapa del preamplificador, el condensador de realimentación CF 

tiene un valor de 1 pF para cumplir con la sensibilidad necesaria (45 mV/MeV) 

y el dispositivo de reset fue fijado para comportarse como una resistencia 

nominal de 1.5 M para satisfacer las limitaciones del tiempo de decaimiento. 

El alto valor de la resistencia de realimentación activa garantiza un buen 

equilibrio entre el ruido y la tasa de llegada de pulsos. 

Una transconductancia de 15 mA/V se ha elegido para una capacidad del 

detector de 10 pF optimizándose el ruido. Un método bien conocido para la 

optimización del ruido se ha seguido a la hora de diseñar el preamplificador 

[Ger05], [Gry10], [Man02]. Se eligió una relación de aspecto (W/L) de 350mm 

/0.13mm para el transistor PMOS de entrada según los cálculos teóricos descritos 
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en la sección anterior. El preamplificador folded-cascode fue polarizado con 1.1 

mA. Se estableció un ratio de 4 a 1 entre la corriente de polarización del 

transistor de entrada y la corriente de la rama cascodo. Por lo tanto, el consumo 

de corriente en la rama de entrada fue alrededor de 0.9 mA, y para la rama 

cascodo fue de 220 mA. El consumo de potencia del preamplificador de carga es 

aproximadamente 1.4 mW incluyendo la corriente de polarización del buffer de 

salida en clase AB con Ibuffer= 50 mA. El circuito ha sido diseñado de tal forma que 

el transistor de entrada contribuye en más del 75% al ruido total del 

preamplificador de carga. El producto ganancia-ancho de banda (GBW) para el 

preamplificador fue de 230 MHz lo que garantiza una respuesta rápida y una 

ganancia en lazo abierto de 51 dB. 

La Figura 5.9 muestra la medida experimental de la señal de salida del 

preamplificador para una capacidad del detector de 10 pF y una energía de 

entrada de 1 MeV. La ganancia de 1 V/pC (1/CF) proporciona una amplitud de 

señal de unos 45 mV. El tiempo de subida (del 10% al 90% de la amplitud) es 40 

ns y el tiempo de descarga del preamplificador es de 7.5 ms. Nótese que el 

tiempo de decaimiento puede ajustarse cambiando la tensión de polarización de 

puerta del dispositivo de reset, que permite cumplir con diferentes 

especificaciones de velocidad.  

Con respecto a la sección del shaper, los principales parámetros se deben 

establecer según el tiempo de pico y el rango dinámico. La Tabla 5.1 muestra las 

características nominales del funcionamiento del shaper. 
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(a) 

 
(b) 

Figura 5.9 Señal de salida del preamplificador de carga medida para una entrada de energía 

de 1 MeV. (a) Zoom al tiempo de subida. (b) Capacidad de ajuste de la resistencia activa de 

realimentación. 

 

Amplif. espejo de 

corriente (Figura 5.4) 

Filtro con topología SK 

(Figura 5.7) 

M1, M2 7.5/0.13 R1a 40 k 

M3a, M3b 0.8/0.25 R2a 40 k 

M4 8/0.25 C1a 4.78 pF 

M5 3.2/0.25 C2a 4.06 pF 

M6 4/0.13 R1b 40 k 

Mbias 7.5/0.13 R2b 40 k 

MRlarge 0.8/0.8 C1b 5.63 pF 

Cbat 300 fC C2b 2.6 pF 

Tabla 5.1 Parámetros de diseño para el shaper. 
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La técnica de incremento de ganancia aplicada al amplificador current 

mirror propuesto (Figura 5.4) y utilizado en el filtro Sallen-Key, incrementa la 

ganancia en lazo abierto de 28 a 41 dB utilizando un valor de k = 0.8 en (5.3). 

Este valor es mayor que la ganancia mínima exigida de 35 dB determinada por 

simulaciones previas del filtro RC activo implementado, como fue discutido 

anteriormente. La corriente de polarización del amplificador current mirror es 

Ibias = 20 mA. La corriente a través del transistor M5 se ajusta a 0.4Ibias y el 

transistor M4 es diez veces más ancho que M3. Así la corriente total es 60 mA (72 

mW). La frecuencia de ganancia unidad de este amplificador es 57 MHz. 

Puesto que la sección paso bajo Sallen-Key presenta una ganancia unidad 

(0 dB) en la banda de paso, una etapa amplificadora no inversora establece la 

ganancia de toda la sección del shaper en (1+R2/R1) = 10. La misma topología del 

amplificador current mirror en la Figura 5.4 se ha utilizado para esta etapa no 

inversora. La disipación total de corriente estática del shaper es sólo 140 mA (168 

mW). Este bajo consumo confirma la idoneidad del amplificador operacional 

current mirror propuesto. El sistema front-end completo consume 1.57 mW, 89% 

de ello asignado al amplificador sensible a la carga.  

Para los valores nominales de todos los componentes del sistema front-end, 

el tiempo de pico es de 500 ns. Con el fin de mantener la flexibilidad del 

sistema, el tiempo de pico puede ser ajustado para implementar tres valores: 

250 ns, 500 ns y 1 ms. La Figura 5.10 muestra la señal de salida del shaper y la 

programabilidad del tiempo de pico para un pulso de energía de entrada de 3.5 

MeV y una capacidad del detector de 10 pF. La amplitud está en torno a los 400 

mV, cerca del rango lineal máximo. La capacidad de ajuste del sistema se logra 

conmutando todas las resistencias pasivas de polisilicio del shaper Sallen-Key y 

la resistencia R0 del diferenciador. Puede observarse un pequeño subimpulso 
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secundario en la respuesta transitoria, que dura aproximadamente 500 ns y está 

muy por debajo de 5% del valor máximo. Esto se debe a un desajuste entre las 

resistencias RF y Rpzc. Aunque la amplitud del subimpulso medido es pequeña, 

la resolución de amplitud podría degradarse limitando la máxima tasa de 

llegada de pulsos. Podrían aplicarse algunas técnicas para solucionar este 

problema [Gra97a], [Gra97b], [Gry10]. 

 

Figura 5.10 Medida de la programabilidad del tiempo de pico del shaper. 

La solución propuesta para el diseño del shaper utilizando un 

amplificador operacional con incremento de ganancia y rango de salida 

completo permite al sistema aumentar el rango de entrada de energía debido a 

la ausencia de transistores cascodo en la rama de salida. Recordemos que la 

amplitud de los pulsos de salida del sistema front-end es proporcional a la 

energía depositada en el detector. Sin embargo, el uso de un transistor de 

entrada PMOS en el preamplificador de carga impone una alta tensión en modo 

común que podría limitar el rango de salida, por lo que los beneficios 

mencionados de no usar transistores cascodo en el shaper podrían verse 

afectados. Para evitar esto, se ha incluido una tensión de control Vb,cm que se 

muestra en la Figura 5.5, que ajusta la tensión de modo común del shaper a 400 
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mV. Este valor permite un rango amplio de energía del sistema front-end. La 

linealidad del sistema se midió utilizando un generador de pulsos calibrado. La 

respuesta correspondiente a la energía y el rango dinámico se muestran en la 

Figura 5.11. La amplitud del pico de salida debe ser lineal para un determinado 

rango de carga en la entrada. Se puede observar que la linealidad se mantiene 

mejor del 1% hasta 4 MeV. El sistema proporciona una conversión de carga de 

entrada a tensión de salida de 2.5 mV/fC. El ENC es 201 e- para un detector de 

10 pF y la característica del ruido aumenta con una pendiente de 17 e-/pF. 

 

Figura 5.11 Medida de la respuesta de energía y rango dinámico. 

5.7 Conclusiones 

Un sistema front-end de baja tensión y de baja potencia se ha presentado 

para el uso con detectores de silicio en la construcción del detector HYDE para 

FAIR. Este trabajo propone nuevas técnicas y arquitecturas de circuito en 

tecnologías CMOS submicrométricas para lograr alta ganancia y eficiencia en 

corriente dentro de las restricciones en operación a baja tensión. Mediante la 

selección apropiada de la topología, la sección del shaper permite el uso de 

amplificadores de una sola etapa con rango de salida completo. Una técnica de 
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incremento de ganancia ha sido adoptada en un amplificador current mirror para 

superar su baja ganancia. Esta técnica evita el uso de transistores cascodo 

aumentando el rango dinámico de salida. Además, se ha utilizado una etapa de 

salida en clase AB de alta eficiencia en corriente. El incremento de ganancia y el 

comportamiento en clase AB se logran sin consumo de potencia extra. La 

flexibilidad del diseño permite ajustar el tiempo de decaimiento del 

preamplificador de carga y el tiempo de pico del shaper. Los resultados 

experimentales han sido obtenidos con un chip fabricado en una tecnología 

CMOS de 130 nm. 
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Capítulo 6Sistema front-end basado en las 

técnicas de incremento de ganancia 

super-cascodo y FVF folded-cascodo en 

tecnología de 90 nm 

6.1 Introducción. 

Este capítulo propone nuevas topologías para lograr alta ganancia en un 

entorno de baja tensión. Una comparación de topologías de amplificadores 

operacionales en procesos estándar CMOS de 130 nm, 90 nm y 65 nm muestra 

las limitaciones de las soluciones convencionales. Se aborda el diseño usando 

transistores con longitud de canal de no más del doble del tamaño mínimo de 

cada proceso y con una tensión de alimentación tan baja como 1.2 V. Un sistema 

front-end se ha fabricado en un proceso CMOS de 90 nm incluyendo novedosas 

técnicas basadas en circuitos con transistores cascodo regulados. El canal 

analógico de acondicionamiento de señal se ha optimizado para que se acople a 
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un detector con una capacidad de 5 pF y exhibe un buen funcionamiento en 

términos de ganancia, velocidad, linealidad y consumo de potencia. 

La tendencia en los sistemas analógicos front-end está impulsada por la 

reducción en el tamaño del transistor. Las investigaciones sugieren que las 

tecnologías por encima de los 130 nm son adecuadas en términos de ruido 

[Sol12], [Gus12], [Gom13] mientras que las tecnologías por debajo de 100 nm 

están siendo evaluadas [Rat09], [Kap12]. En los próximos años, nuevas técnicas 

de circuito van a ser requeridas para bajo consumo de potencia, baja tensión, 

bajo ruido, alta velocidad y alta linealidad. Algunos de estos requisitos son 

contradictorios en diseño analógico, y por lo tanto, deben dedicarse grandes 

esfuerzos.  

En este capítulo se examinan algunas topologías convencionales de 

amplificadores operacionales adecuadas para circuitos analógicos con tensiones 

de alimentación muy bajas y con rango de la señal de salida completo o casi 

completo. En este trabajo se utiliza un novedoso esquema de incremento de 

ganancia en sistemas front-end y se evalúa su utilización en una tecnología 

CMOS por debajo de los 100 nm. Además, se proponen técnicas y arquitecturas 

novedosas para lograr alta ganancia con la restricción de operación de baja 

tensión y la utilización de dispositivos con longitudes de canal cercanas a la 

mínima. El canal front-end ha sido diseñado para espectroscopia nuclear con 

una capacidad de detector de hasta 5 pF y un rango de energía de varios MeV. 

El capítulo también incluye un Anexo que describe en detalle el circuito de 

incremento de ganancia propuesto. 
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6.2 Comparación entre topologías de amplificadores 

operacionales convencionales en tecnologías CMOS modernas 

El bloque más importante en sistemas front-end para detectores 

semiconductores en aplicaciones de física nuclear es el amplificador 

operacional, que por otro lado, es el bloque que más energía consume. Tanto los 

amplificadores sensibles a la carga (preamplificadores) como los shapers se 

basan en amplificadores operacionales. Para los preamplificadores, la topología 

folded-cascode ha ido ganando preferencia sobre la topología telescópica a pesar 

del mayor consumo de potencia. Además, una elección óptima del transistor de 

entrada se ha vuelto crucial para un ruido más bajo, una mayor 

transconductancia, polos no dominantes a frecuencias más altas y menor 

consumo de potencia. La optimización del circuito para elevada velocidad de 

respuesta (alto producto ganancia-ancho de banda y etapas de un solo polo) y 

exactitud (alta ganancia en lazo abierto) conduce a exigencias contradictorias. 

La alta frecuencia de ganancia unidad conduce a una topología de una sola 

etapa con transistores de canal corto polarizados con altos niveles de corriente, 

mientras que la alta ganancia en lazo abierto conduce a diseños multietapas con 

transistores de canal largo polarizados con niveles bajos de corriente.  

Las técnicas convencionales para obtener amplificadores operacionales 

con alta ganancia, y que ya fueron descritas con detalle en el capítulo 2, son las 

siguientes: 

1) Escalado de las longitudes de los dispositivos, L=NLmin. 

2) Cascada de N etapas de una sola ganancia, Aol=(ACSmin)N.  
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3) Uso de una sola etapa de ganancia con transistores cascodo para 

incrementar la resistencia de salida y la ganancia. 

4) Uso de etapas de ganancia con transistores cascodo regulados.  

5) Realimentación positiva. 

6) Seguidores de tensión con transconductancia incrementada (también 

conocidos como super followers [Gra09] o folded flipped voltage 

followers [Ram05]). 

A continuación, se muestra el funcionamiento en términos de ganancia de 

los amplificadores operacionales más comunes. Las Figura 6.1(a), (b) y (c) 

muestran amplificadores operacionales con topología telescópico convencional, 

espejo de corriente (current mirror) y folded-cascode, respectivamente. Estos 

amplificadores también se conocen como OTAs (Operational Transconductance 

Amplifiers) o amplificadores operacionales de una sola etapa, debido a su gran 

resistencia de salida. Estas topologías obtienen ganancia mediante la utilización 

de transistores cascodo (tercera técnica mencionada previamente) para 

aumentar la resistencia de salida a un valor: 

Rout= rogmro/2 (6.1) 

donde ro y gm corresponden a la resistencia de salida y la ganancia de 

transconductancia del transistor MOS (gm y ro se asumen igual para todos los 

transistores por simplicidad en la comparativa). La ganancia en lazo abierto de 

estos tres circuitos está dada por: 

Aol=gmRout=(gmro)2/2 (6.2) 

y su producto ganancia-ancho de banda viene dado por: 

GBW=gm/(2πCL) (6.3) 



Capítulo 6 Técnicas de incremento de ganancia super-cascodo y FVF folded-cascodo en 90 nm 

 

137 

 

Vin-

IB

Vin+
Vout

(a) (b)

(c) (d)

Vin-Vin+

Vcn

Vcp

VDDVDD

IB

Vout

VDD VDD VDD VDD

Vin+ Vin-

IBIB

IB

Vout

Vin-
Vin+

Vout

Rc Cc

IB

VDDVDD

VDD VDD VDD

 

Figura 6.1 Amplificadores operacionales convencionales: (a) telescópico (b) espejo de 

corriente (current mirror) (c) folded-cascodo (d) dos etapas (Miller). 

El amplificador operacional Miller (o de dos etapas) (Figura 6.1(d)) logra 

una ganancia en lazo abierto similar: 

Aol=(gmro/2)2 (6.4) 

mediante la colocación en cascada de dos etapas de ganancia (segunda 

técnica mencionada) cada una con ganancia AI,II = gmro/2. Su producto ganancia-

ancho de banda también es similar y viene dado por:  

GBW=gm/(2πCC) (6.5) 

donde CC es la compensación o capacidad Miller. El amplificador 

operacional Miller de la Figura 6.1(d) tiene un gran rango de la señal de salida 

debido a la ausencia de transistores cascodo en la etapa de salida mientras que 
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todos los amplificadores de una etapa de las Figura 6.1(a), (b) y (c) tienen un 

rango de la señal de salida muy limitado en tecnologías nanométricas. 

La Figura 6.2 muestra amplificadores operacionales que combinan varias 

técnicas de incremento de ganancia: en el amplificador operacional telescópico 

de la Figura 6.2(a) se utilizan transistores cascodo regulados para aumentar la 

resistencia de salida (y la ganancia) en un factor Ai/2. En la Figura 6.2(b) un 

amplificador operacional Miller con transistores cascodo en la rama de salida 

tiene una etapa de entrada telescópica (la compensación Miller no se muestra). 

Este circuito tiene por tanto transistores cascodo en ambas etapas, que 

consiguen aumentar la ganancia en un factor (Ai/2)2. La Figura 6.2(c) es un 

amplificador operacional de espejo de corriente (current mirror) con etapa de 

salida con transistores cascodo regulados que aumenta la ganancia en un factor 

Ai/2. Todos los amplificadores de la Figura 6.2 tienen muy limitado el rango de 

la señal de salida debido al uso de transistores cascodo en la rama de salida y 

están sujetos a una significativa degradación de la ganancia si se utilizan cargas 

resistivas. La implementación de realimentación local mediante amplificadores 

auxiliares que aplican la técnica de transistores cascodo regulados usando 

etapas en configuración de fuente común, también requiere tensiones de 

alimentación relativamente grandes. 

La Tabla 6.1 muestra una comparación de las ganancias en lazo abierto y 

GBWs de los amplificadores operacionales convencionales de la Figura 6.1 y de 

los que tienen aplicados técnicas de incremento de ganancia de la Figura 6.2 en 

tecnologías de 65 nm, 90 nm y 130 nm con longitudes de transistor mínimas. 

Las comparaciones se han realizado para similares capacidades de carga (CL= 1 

pF), capacidades de compensación (Cc= 1 pF), corrientes de polarización Ib = 400 

μA y VGS-VTH = 100 mV. Los márgenes de fase fueron similares, del orden de 90º. 
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Se puede observar que en las arquitecturas convencionales de la Figura 6.1 las 

ganancias en lazo abierto se sitúan en el rango de 29.3 dB a 33.7 dB en 

tecnología de 130 nm, y de 10.3 dB a 17.3 dB en la tecnología de 65 nm. Además, 

puede observarse degradación del GBW en la tecnología de 65 nm. Esto se 

puede atribuir a los efectos de la saturación de la transconductancia gm [Pek04].  
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Figura 6.2 Amplificadores operacionales con ganancia aumentada: (a) telescópico con 

transistores cascodo regulados (b) de dos etapas, ambos con cascodos (c) de una etapa (de 

espejo de corriente) con etapa de salida usando transistores cascodo regulados. 

Por otro lado, puede verse que para los amplificadores operacionales con 

ganancia aumentada de la Figura 6.2 la ganancia en lazo abierto no es 

esencialmente superior. Tiene valores de 44.5 dB a 63.5 dB en tecnología CMOS 

de 130 nm y valores aún más bajos de 23 dB a 29 dB en la de 65 nm. Los valores 

de GBW son similares para los amplificadores operacionales de la Figura 6.1 y 
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la Figura 6.2. Por tanto, se puede observar que las técnicas convencionales de 

incremento de ganancia, además de reducir el rango de la señal de salida y 

aumentar los requisitos de la tensión de alimentación, no incrementan 

significativamente la ganancia en lazo abierto.  

 

Tecnología 130 nm 90 nm 65 nm 

Arquitectura 
Ganancia 

(dB) 

GBW 

(MHz) 

Ganancia 

(dB) 

GBW 

(MHz) 

Ganancia 

(dB) 

GBW 

(MHz) 

Cascodo folded 29.3 306 19.2 221 10.3 125 

Telescopico 30.8 322 24.8 286 13.4 148 

Miller de dos etapas  33.5 280 28.1 232 17.3 133 

Espejo de corriente  33.7 268 24.15 217 13.3 87 

Telescópico con 

cascodo regulado GB 
44.5 342.3 38.3 309 23 165 

De una etapa con 

salida cascodo 

regulado 

53.1 284 40.5 234 25.8 95.2 

Completamente 

cascodado de dos 

etapas  

63.5  372 43.9  254  29 127.3  

Tabla 6.1 Comparación de la ganancia en lazo abierto y GBW de amplificadores 

operacionales de la Figura 6.1 y la Figura 6.2 en tecnologías CMOS de 65 nm, 90 nm y 130 nm 

con transistores de longitud mínima 

La Tabla 6.2 muestra una comparación de las ganancias en lazo abierto de 

los amplificadores operacionales de la Figura 6.1 en tecnologías de 90 nm y 65 

nm, pero usando en esta ocasión transistores de longitud 2Lmin. Se puede 

observar que, como era de esperar, escalando longitudes de dispositivo en un 

factor de dos conduce a un incremento de ganancia (aproximadamente de 13 dB 

a 20 dB), pero incluso en este caso, la ganancia en lazo abierto es muy baja. 

Como se indicó anteriormente, el escalado de la longitud del transistor L por un 

factor N grande puede incrementar la ganancia en el mismo factor pero el área 

de silicio aumenta en un factor N2 y el ancho de banda/margen de fase podría 
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degradarse si se utilizan grandes factores de escala N. Si se colocan en cascada 

más de dos etapas de ganancia, se requiere compensación de mayor 

complejidad y sólo conduce a un aumento modesto de la ganancia en 

tecnologías de nanométricas. 

 

Tecnología 90 nm 65 nm 

Arquitectura Ganancia (dB) GBW (MHz) Ganancia (dB) GBW (MHz) 

cascodo folded 35.1 374 24 250 

telescopico 41.2 387 29.6 300 

Miller de dos etapas 47.7 359 36.7 339 

Tabla 6.2 Comparación de la ganancia en lazo abierto y GBW de amplificadores 

operacionales de la Figura 6.1 para dispositivos de  longitud 2Lmin en 65 nm y 90 nm. 

En la siguiente sección se describen dos métodos simples y eficaces para 

aumentar la ganancia. No afectan al rango dinámico de la salida, ni al margen 

de fase, ni conducen a mayores necesidades de potencia, área o alimentación. 

Los circuitos de incremento de ganancia han sido aplicados para implementar 

los bloques básicos de un canal de adquisición de datos front-end.  

6.3 Arquitectura del canal front-end usando amplificadores 

operacionales con incremento de ganancia  

La Figura 6.3 muestra el canal front-end diseñado. La primera etapa 

consiste en un amplificador sensible a la carga basado en una topología folded-

cascode de una sola etapa que es adecuada para alta frecuencia en tecnologías 

modernas ya que se utiliza un esquema de aumento de ganancia en DC. La 

sencillez de este preamplificador se basa en el uso de un circuito cascodo 

regulado que alcanza una impedancia de salida muy alta (y una ganancia en 

lazo abierto alta) en un entorno de baja tensión. El circuito de aumento de 



Sistemas front-end integrados para la detección de partículas cargadas aplicando técnicas de incremento de ganancia 

 

142 

 

ganancia se basa en un transistor cascodo con propiedades mejoradas [Tor02a]. 

La puerta del transistor cascodo M2 (M3) es cargada por el drenador de M5 (M11). 

Una etapa intermedia inversora formada por M6 (M12) y la corriente de 

polarización IB1 es necesaria para lograr la polaridad adecuada. La ganancia del 

preamplificador en lazo abierto viene dada aproximadamente por: 

 

2 2 1 3 3 4[( ) ( )]V mi m o o GB m o o GBA g g r r A g r r A        (6.6) 

donde AGB es la ganancia del circuito de incremento de ganancia o 

amplificador auxiliar que viene dada por AGB ≈ gm5ro5gm6ro6.  

IV

BNV

O,CSAV

BPV

1M

2M

3M

4M

iM

6M cnV

cpV

DDV

5M

11M
12M

b1V13M
B3I

i+V

DDV

DDV
DDV

OV

FC

PZCC

i-V

DDV

cC

cR

FM

PZCM

biasR

bias1V

 

Preamplificador

 

Integrator

B1I

9M

B2I

10M

cp2V
7M8M

B1I B2I

cp1V

cn2Vcn1V

14aM 14bM

15aM

16aM

17aM 17bM

16bM

15bM

18aM

18bM 18cM

19aM 19bM20aM
20bM

19cM

21aM
21bM22M

23aM
23bM24M

25aM
25bM

25cM26aM
26bM

27aM

27bM 27cM

28M

29M

B4I

B4I

B4I

B4I

2R

1R

1C

bias2V

ctrlV ctrlV

BI

buf1M

DDV

buf2M

 

Figura 6.3 Diagrama esquemático del canal front-end que comprende el preamplificador y el 

integrador (shaper). 

El esquema de incremento de ganancia introduce un lazo de 

realimentación local en el sistema y la estabilidad debe estar asegurada 

separando los dos polos asociados a los drenadores de M5 (M11) y M6 (M12). Para 

alcanzar la estabilidad, la opción elegida ha sido utilizar longitudes de 

transistor no mínimas para M5 y M7 y seleccionar un valor relativamente bajo de 

IB2; y utilizar longitudes de canal mínimas para M6 y M8 y un valor 
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relativamente alto de IB1 comparado con IB2. De esta forma, la resistencia 

equivalente en el drenador de M5 es muy alta mientras que la resistencia 

equivalente en el drenador de M6 se hace lo más baja posible.  

 

Figura 6.4 Simulación de la respuesta en frecuencia del amplificador sensible a carga. 

Se ha utilizado un buffer a la salida del amplificador sensible a la carga 

formado por un seguidor de fuente Mbuf1 y Mbuf2. El preamplificador está 

polarizado con una corriente de 300 mA y la arquitectura de incremento de 

ganancia proporciona en simulación una ganancia en lazo abierto de 59 dB con 

un producto ganancia-ancho de banda de 370 MHz (para una capacidad de 

carga de 1 pF) como se muestra en la Figura 6.4. La rama de salida fue 

polarizada con 50 mA y el amplificador de realimentación local con IB1=20 mA e 

IB2=5 mA. La red de realimentación incluye un condensador CF = 500 fF para 

integrar la carga entregada por el detector y una resistencia activa MF. El 

preamplificador proporciona una ganancia de carga de aproximadamente 2 

mV/fC. La corriente de polarización de entrada se optimizó para una capacidad 
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del detector de 5 pF. El consumo de corriente total del preamplificador es de 

400 mA (480 mW).  

Se ha utilizado un esquema clásico de cancelación polo-cero formado por 

CPZC y MPZC para lograr una forma de pulso bien controlada y una línea base 

estable [Gra97b]. La cancelación efectiva se logra porque el circuito se basa sólo 

en un buen macheo entre los transistores MOS de realimentación y de 

compensación. Dado que las puertas y los drenadores de estos dos transistores 

están unidos y las fuentes están unidas a nodos con la misma tensión en DC, se 

conserva la linealidad del sistema. La resistencia Rbias y la fuente de tensión Vbias1 

establecen el punto de DC de la segunda etapa del canal front-end. Los valores 

se han fijado en CPZC = 2.5 pF y Rbias = 20 kΩ. 

La segunda etapa del canal front-end es el circuito shaper funcionando 

como amplificador e integrador en una configuración no inversora y con 

realimentación resistiva y capacitiva (R1 y C1). La ganancia en DC viene dada 

por la relación R1/R2, y las tensiones Vbias1 y Vbias2 ajustan la tensión de modo 

común. El shaper de tipo CR-RC proporciona un pulso de salida unipolar semi-

gaussiano. La topología propuesta para implementar el integrador es un 

amplificador operacional de dos etapas: etapa de entrada telescópica (M14, M15, 

M16 y M17) utilizando transistores cascodo regulados y etapa de salida en fuente 

común (M28 y M29) sin cascodos. La red formada por el condensador Cc y la 

resistencia Rc proporciona la compensación en frecuencia y mantiene un 

margen de fase seguro. Los amplificadores auxiliares que regulan los cascodos 

se basan en amplificadores diferenciales con incremento de ganancia para 

elevar aún más la ganancia, y su implementación se realiza utilizando un 

novedoso esquema formado por los transistores M18, M19, M20 y M21 asociados al 

transistor cascodo M15 (sus homólogos M23, M25, M26 y M27 aplicados al cascodo 
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M16). Dado que estos amplificadores que regulan los transistores cascodo son 

lazos de realimentación local que operan en nodos internos de reducido rango 

de señal, la mejora en ganancia se logra sin degradación del margen de fase o 

del rango dinámico. Los requisitos de tensión de alimentación, área de silicio, 

disipación de potencia y GBW de estos amplificadores auxiliares de la Figura 

6.3 son casi los mismos que para el amplificador Miller convencional de la 

Figura 6.1(d).  

Los amplificadores auxiliares constan de un amplificador folded-cascode 

donde el transistor de entrada M19a,c (M25a,c) es un amplificador en fuente común 

con su fuente conectada a un nodo de muy baja impedancia que actúa como 

tierra virtual, ya que la tensión en este nodo está fijada a un valor constante 

mediante los transistores M18b, M19b y M22 (M24, M25b y M27b). Para alcanzar alta 

ganancia con los requisitos de baja tensión de alimentación, los amplificadores 

auxiliares utilizan tres transistores cascodo y una arquitectura folded. Las 

fuentes de polarización (IB4 en la Figura 6.3) se implementan como fuentes de 

corriente cascodo dobles. La ganancia de los amplificadores auxiliares viene 

dada por Aaux=(gmro/2)3.  

Por lo tanto, la topología propuesta para el integrador del sistema front-end 

permite alcanzar una ganancia en lazo abierto muy alta debido a la etapa de 

entrada telescópica con un circuito cascodo regulado novedoso, y además tiene 

un rango completo (rail to rail) de la señal de salida gracias a la etapa de salida 

en fuente común formada por M28 y M29. La ganancia en lazo abierto total del 

amplificador operacional diseñado viene dada por Aol=(gmro/2)6. Más detalles se 

proporcionan en el Apéndice de este capítulo. El amplio rango dinámico de 

salida para el integrador o shaper es obligatorio en entornos de baja tensión 

para aumentar el rango de energía en la entrada que es capaz de procesar de 
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forma adecuada el canal front-end, y por lo tanto, aumentar la linealidad del 

sistema completo. Las dimensiones W de todos los transistores y las corrientes 

de polarización en los amplificadores auxiliares fueron escaladas resultando un 

área de silicio adicional muy pequeña y una disipación de potencia 

insignificante.  

Con el fin de reducir errores de desapareamiento se usaron longitudes de 

dispositivo de al menos 2Lmin para el diseño práctico en algunos espejos de 

corriente. Los resultados de las simulaciones muestran una ganancia de 77 dB y 

un producto ganancia-ancho de banda de 210 MHz para una capacidad de 

carga de 1 pF. La ganancia del pulso de esta segunda etapa es alrededor de 3 

V/V. El rango de señal completo a la salida proporciona una linealidad 

razonable sobre un rango dinámico de 700 mV para una tensión de 

alimentación de tan sólo 1.2 V. El circuito shaper se polariza con una corriente 

IB3 = 125 mA; la rama de salida se lleva la mitad de esta corriente y cada esquema 

de incremento de ganancia se polariza con IB4 = 6 mA, resultando en un consumo 

total de corriente de 230 mA. Por lo tanto, la disipación total de corriente del 

sistema front-end completo es alrededor de 630 mA (750 mW). 

6.4 Resultados Experimentales 

El canal front-end ha sido fabricado en una tecnología CMOS de 90 nm. La 

configuración no inversora convencional para el integrador de primer orden 

proporciona un pulso de salida semi-gaussiano con poca simetría como es de 

esperar. Cada etapa puede medirse de forma independiente ya que las salidas 

del preamplificador y del shaper se han conectado directamente a pads 

independientes del chip. El sistema de test incluye buffers de tensión dentro del 

chip para medir estas salidas, evitando cargar cada etapa con la capacidad del 
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pad. Resistencias de polisilicio de alta resistividad fueron utilizadas en la etapa 

del integrador.  

En un preamplificador bien diseñado, la mayor contribución de ruido 

proviene del transistor de entrada. La contribución de ruido térmico es 

proporcional a la capacidad de entrada e inversamente proporcional a la raíz 

cuadrada de la transconductancia del transistor de entrada y del tiempo de pico 

del shaper como se indicó en la ecuación (3.3). El aporte de ruido flicker es 

inversamente proporcional al área de puerta del transistor de entrada, 

fuertemente dependiente del proceso tecnológico e independiente del tiempo 

de pico (ecuación (3.4)). El preamplificador fue diseñado con un transistor de 

entrada nMOS de dimensiones 30 mm /0.1 mm polarizado con 250 mA, dando 

como resultado una transconductancia de 6.4 mS. La optimización de ruido se 

completó mediante la reducción de la contribución relativa a los transistores 

utilizados en las fuentes de corriente de polarización. La contribución de los 

transistores cascodo puede ser despreciada. Las relaciones de aspecto para el 

resto de los transistores son: 2/0.2 (M1), 1/0.1 (M2), 1.5/0.1 (M3), 8/0.2 (M4), 

0.12/0.2 (M5), 0.12/0.1 (M6), 0.4/0.4 (M7), 0.6/0.1 (M8), 0.18/0.1 (M9), 0.12/0.8 (M10), 

0.2/0.2 (M11), 0.12/0.1 (M12). 

Con respecto a la etapa integradora, las dimensiones de los transistores, 

los componentes pasivos y las condiciones de polarización se enumeran en la 

Tabla 6.3.  

La Figura 6.5 muestra la respuesta del preamplificador a un pulso de carga 

de 23 fC (500 keV) para varias condiciones de polarización de MF, es decir, 

varias resistencias de realimentación. Obtenemos un valor estimado de 250 k 

y 550 k para la resistencia de realimentación midiendo el tiempo de 

decaimiento. 
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Etapa Integradora (shaper)    

Transistor 
W/L 

(mm/mm) 
  

M13 6/0.2   

M14a, M14b 1.7/0.1   

M15a, M15b 3/0.1   

M16a, M16b 3.6/0.1 
Condiciones de 

Polarización 

M17a, M17b 4/0.2 IB3 125 mA 

M18a, M18b,M18c 0.7/0.2 IB4 6 mA 

M19a, M19b,M19c 0.4/0.1 Rc 3 k 

M20a, M20b 0.12/0.1 Cc 1 pF 

M21a, M21b 0.25/0.1 R1 5 k 

M22 0.7/0.1 R2 1 k 

M23a, M23b 0.3/0.1 C1 5 pF 

M24 0.12/0.1   

M25a, M25b, M25c 0.5/0.1   

M26a, M26b 0.5/0.1   

M27a, M27b, M27c 2.4/0.2   

M28 3/0.2   

M29 4/0.2   

Tabla 6.3 Relaciones de aspecto de los transistores y condiciones de polarización del shaper. 

 

Figura 6.5 Respuesta del preamplificador a un pulso de carga de 500 keV. 
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La Figura 6.6 muestra la respuesta temporal a la salida del canal analógico 

para una señal de carga de 135 fC (3 MeV) mostrando una altura de pico justo 

por encima de 500 mV. El tiempo de pico es aproximadamente 75 ns. La 

ganancia del canal front-end es alrededor de 4 mV/fC y la linealidad del 

conjunto preamplificador-shaper es menor del 1% para una carga de entrada 

entre 5 fC y 175 fC (100 keV - 4MeV). La ausencia de transistores cascodo en la 

rama de salida de la etapa del shaper y el control del voltaje de salida de modo 

común ha permitido alcanzar un rango dinámico satisfactorio alrededor de 700 

mV, lo que supone un valor bastante elevado teniendo en cuenta que la tensión 

de alimentación es sólo 1.2 V. 

 

Figura 6.6 Respuesta medida del canal para una señal de carga de entrada de 135 fC. 

El sistema front-end diseñado ha sido acoplado a un detector de silicio con 

5 pF generando un ENC medido de 970 e-. Este valor de ruido es elevado 

aunque esté por debajo de los 1000 e-. Trabajos anteriores [Rat09], [Kap12] han 

abordado el excesivo ruido en tecnologías por debajo de los 100 nm 

confirmando que los transistores MOS deben ser modelados correctamente en 
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tecnologías nanométricas, y la tecnología debe también proporcionar 

dispositivos optimizados para diseño analógico en lugar de optimizados 

únicamente para diseño digital. Una caracterización más detallada del ENC 

como una función de la capacidad del detector se muestra en la Figura 6.7. 

 

Figura 6.7 ENC en función de la capacidad de entrada. 

6.5 Conclusiones 

En este capítulo se ha tratado el problema de la baja ganancia intrínseca 

del transistor y el reducido rango dinámico disponible causado por tensiones de 

alimentación bajas en el diseño de circuitos analógicos en tecnología CMOS 

nanométricas. Una revisión de amplificadores operacionales convencionales en 

uso durante muchos años ha demostrado que para longitudes de canal mínimas 

todos ellos tienen ganancias en lazo abierto muy bajas: menos de 11 dB en 

tecnología de 65 nm y 27.7 dB en tecnología de 90 nm. Técnicas comunes para 

aumentar la ganancia de los amplificadores operacionales han sido discutidas y 

se ha observado que no logran suficiente ganancia. Además, estas técnicas para 
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aumentar la ganancia no pueden utilizarse en tecnologías modernas ya que 

limitan seriamente el rango de la señal de salida.  

Se han propuesto dos métodos para aumentar aún más la ganancia sin 

limitación del rango dinámico en la salida o la utilización de redes complejas de 

compensación. Ambos se basan en transistores cascodo regulados y han sido 

utilizados en un preamplificador de carga de topología folded-cascode y en un 

integrador cuya topología es un amplificador operacional Miller de dos etapas 

con etapa de entrada telescópica. Se observó que estos métodos pueden 

proporcionar ganancias relativamente altas incluso si se utilizan longitudes de 

dispositivo mínimas. 

Se ha implementado un canal front-end de baja potencia que incluye las 

topologías propuestas. El sistema se ha optimizado para detección de partículas 

cargadas acoplado a un detector con una capacidad de 5 pF. La implementación 

en un proceso CMOS de 90 nm demuestra la idoneidad de las técnicas de 

circuito propuestas para lograr alta ganancia en tecnologías con propiedades 

analógicas del transistor degradadas y limitaciones de baja tensión. Además, el 

rango dinámico completo en la salida conduce a una alta linealidad (< 1% hasta 

175 fC). El tiempo de pico del shaper es 75 ns y la disipación de potencia es 

solamente 750 mW/canal. Aunque el ruido está por debajo de 1000 e⁻ el diseño 

confirma que en esta tecnología la contribución del ruido es notable, 

requiriendo transistores optimizados para diseño analógico. 
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6.6 Apéndice 

6.6.1 Amplificadores auxiliares usando topología folded-cascode múltiple  

El esquema de los amplificadores auxiliares con incremento de ganancia 

se muestra en la Figura 6.8, y consiste en un amplificador folded-cascode con un 

seguidor de voltaje rotado (FVF, flipped voltage follower) [Car05]. Los transistores 

de entrada Mn (Mp) de los amplificadores auxiliares AN, AP son amplificadores 

en configuración de fuente común con sus fuentes conectadas a nodos de 

impedancia muy baja A (B) que funcionan como tierra virtual.  

Para conseguir alta ganancia con requisitos de baja tensión de 

alimentación los amplificadores auxiliares utilizan tres transistores cascodo y 

una arquitectura folded. Las fuentes de polarización (Ib* en la Figura 6.8(b)) se 

implementan como fuentes de corriente cascodo doble. Los circuitos que se 

muestran dentro de los recuadros son seguidores de tensión rotados [Car05] (o 

seguidores con gm incrementada). Usan realimentación local para generar nodos 

de muy baja impedancia A, B necesarios como tierra virtual para los terminales 

de las fuentes de Mn y Mp. La realimentación negativa en los amplificadores 

auxiliares establece con precisión las tensiones X, X' a un valor de VrefX y los 

nodos Y, Y' a un valor VrefY. En comparación con otros esquemas de aumento de 

ganancia usando cascodos regulados reportados en la literatura [Raz01], 

[Bul90], [Gul98], el circuito de la Figura 6.8(b) permite definir con precisión y a 

valores convenientes (que minimizan los requisitos de alimentación) las 

tensiones en los nodos X, X' e Y, Y'. Debido a la arquitectura folded con 

transistores cascodo múltiples, los amplificadores auxiliares tienen requisitos de 

alimentación bajos, alta ganancia y no afectan al margen de fase o al GBW del 

amplificador operacional. Su ganancia viene dada por Aaux=(gmro/2)3. La ganancia 

total en lazo abierto del amplificador operacional viene dada por Aol=(gmro/2)6.  
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Figura 6.8 (a) Topología del shaper basada en un amplificador operacional de dos etapas 

Miller con transistores cascodo regulados y etapa de entrada telescópica. (b) Implementación 

de los amplificadores auxiliares con incremento de ganancia mediante etapas de ganancia 

folded-cascode múltiples con seguidor de tensión rotado (FVF) para establecer un nodo de 

referencia de baja impedancia. 
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La Figura 6.9 compara las respuestas en lazo abierto del circuito de la 

Figura 6.8(a) usando los amplificadores de realimentación local de la Figura 

6.8(b) en una tecnología CMOS de 90 nm, con el mismo circuito pero sin utilizar 

los amplificadores auxiliares, y también se compara con un amplificador 

operacional convencional de dos etapas sin transistores cascodo en la etapa de 

entrada. Se obtienen ganancias en lazo abierto con valores de 71 dB, 47.5 dB y 

27.6 dB, respectivamente. Las simulaciones se han realizado para los mismos 

requisitos de diseño en cuanto a producto ganancia-ancho de banda (~200 

MHz), margen de fase (~90o), tensión de alimentación (VDD=1.2 V) y disipación 

de potencia (160 µW). 

 

Figura 6.9 Comparación de la ganancia en lazo abierto en tecnología CMOS de 90 nm entre el 

esquema de la Figura 6.8 con amplificador operacional Miller convencional de dos etapas y 

con un amplificador operacional Miller de dos etapas pero con etapa de entrada telescópica. 

La Tabla 6.4 compara la ganancia de lazo abierto para dos de los casos 

anteriores utilizando dispositivos de longitud mínima L=Lmin y dispositivos con 

longitud L=2Lmin (en este caso, el ancho de los transistores fue escalado por un 

factor 2). Como era de esperar, el primer caso se caracteriza por una mayor 

ganancia (93.6 dB). La etapa de entrada del circuito de la Figura 6.8(a) puede 
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sustituirse también por un amplificador folded-cascode con transistores cascodo 

regulados. 

 

Technología de 90 nm Lmin 2Lmin 

Arquitectura Ganancia (dB) Ganancia (dB) 

Amp. Op. de dos etapas con aumento de ganancia 

usando cascodo regulado basado en FVF 
71 93.6 

Amp. Op. de dos etapas con etapa de entrada 

telescópica and cascodo no regulado 
47.5 66.5 

Tabla 6.4 Comparación de ganancias en lazo abierto de los amplificadores operacionales de 

la Figura 6.8(b) utilizando transistores con longitud mínima de dispositivo Lmin y 2Lmin en 

90nm. 

En algunos casos se pueden necesitar pequeños condensadores de 

compensación en los nodos Z, Z' y W, W'. Dado que la primera etapa tiene 

transistores cascodo y los lazos de realimentación local tienen una ganancia 

muy grande, puede utilizarse compensación cascodo para evitar el cero en el  

semiplano derecho s y la necesidad de la resistencia de compensación de 

adelanto de fase Rc. La compensación cascodo requiere simplemente conectar el 

condensador de compensación Cc a los nodos X y X' en lugar de a los 

drenadores de Mcn, Mcp. 

6.6.2 Modelado de la técnica de cascodo regulado 

La Figura 6.10(a) muestra la conocida técnica de cascodo regulado que 

utiliza un lazo de realimentación local formado por una etapa de ganancia para 

aumentar la impedancia de salida. Esta técnica se emplea generalmente en 

topologías de una sola etapa para lograr alta ganancia sin recurrir a soluciones 

multi-etapas que pueden necesitar compensación. El amplificador auxiliar 

forma un circuito de realimentación alrededor de transistor M2 manteniendo 

constante la tensión en el terminal de fuente. 



Sistemas front-end integrados para la detección de partículas cargadas aplicando técnicas de incremento de ganancia 

 

156 

 

gm2vgs2
gds2

gmb2vsb2 GL CL

vout

gm1vgs1
gds1

Cgd2

Cgd1 Cnc

vgs1

+

-

vin

-FA(s)

vgs2

+

-

nc

(a)

(b)

IOUT

nc

M1

M2

Vin

A1

VREF

 

Figura 6.10 (a) Esquema convencional de la técnica de cascodo regulado. (b) Modelo en 

pequeña señal. 

La Figura 6.10(b) muestra el circuito equivalente en pequeña señal del 

esquema de la Figura 6.10(a). Si asumimos que el amplificador de 

realimentación local se comporta como un amplificador de dos polos, la función 

de transferencia viene dada por: 
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(6.7) 

donde PF1 es el polo dominante, PF2 el polo no dominante, A1 la ganancia 

en lazo abierto y u el producto ganancia ancho de banda (A1∙PF1). Analizando 

el modelo de la Figura 6.10(b), la función de transferencia en lazo abierto A(s) 

viene dada por: 
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(6.8) 
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donde gmX es la ganancia de transconductancia en pequeña señal, gdsX la 

conductancia de salida en pequeña señal y gmbX la transconductancia del 

substrato (ID/VBS) del transistor MX. Cnc y CL son la capacidades en el nodos nc 

y en el nodo de salida, respectivamente, mientras que GL es la conductancia de 

salida de la fuente de corriente IB. 

Debido a que FA(s) es una función de transferencia de dos polos, A(s) tiene 

dos ceros y cuatro polos según la ecuación anterior. La capacidad CGD1 crea un 

cero en el semiplano derecho dado por gm1/CGD1 mientras que CGD2 crea un cero 

en el semiplano izquierdo. Ambos ceros se encuentran a muy alta frecuencia y 

pueden ser despreciados. 

Para un valor bajo de u hay dos polos individuales (P1 y P3) y dos 

doublets, es decir, dos polos y ceros estrechamente espaciados (Z1-P2 y Z2-P4) en 

la función de transferencia. El polo dominante viene dado por 

1 2

1

1 1 2

ds ds

m m L

g g
P

A g g C
  (6.9) 

A bajas frecuencias, el doublet Z1-P2 se encuentra cerca de u, el doublet Z2-

P4 está cerca de PF2 y un polo de alta frecuencia P3 está cerca del segundo polo 

del amplificador principal. De hecho, P3 es igual al segundo polo del 

amplificador principal asociado al nudo nc cuando u es baja. El polo en el nodo 

nc viene dado por 

2 2 2 (1 )m mb m

nc

nc nc

g g g
P

C C

 
   (6.10) 

donde η=gmb2/gm2. Aumentando u, el doblete situado a baja frecuencia es 

desplazado a mayores frecuencias hasta combinarse con P3 formando un polo 
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complejo conjugado. Sin embargo, antes de esta situación el doblete se cancela 

en dos puntos dados por las siguientes frecuencias: 

2 1

1 2

(1 ) (1 )ds ds

D D

L nc

g g
and

C C

 
 

 
   (6.11) 

Es difícil ajustar la frecuencia u a estos valores particulares D1 y D2, ya 

que la conductancia gds de un transistor MOS está sujeta a cambios importantes. 

Si seguimos aumentando u, el doblete es reemplazado por un polo complejo 

conjugado, y este punto es un valor óptimo para u. Si aumentamos aún más u, 

el polo complejo conjugado creado y el doblete que Z2-P4 se desplazan al 

semiplano derecho haciendo inestable el amplificador. 

La Figura 6.11 muestra el diagrama de Bode de la ganancia de un 

amplificador convencional sin técnica de aumento de ganancia (AOPAMP), del 

amplificador de realimentación local auxiliar (ASC) y del amplificador completo 

usando la técnica de cascodo regulado (ATOT). 

ω (log)

Gain (log)

ATOT

AOPAMP

ASC

ω1 ω2 ω3 ω4 ω5 ω6

 

Figura 6.11 Respuesta en magnitud del amplificador convencional sin técnica de aumento de 

ganancia, del amplificador local auxiliar y del amplificador completo con ganancia 

aumentada. 



Capítulo 6 Técnicas de incremento de ganancia super-cascodo y FVF folded-cascodo en 90 nm 

 

159 

 

Se demuestra que el amplificador auxiliar no necesita ser rápido con 

respecto a la frecuencia de ganancia unitaria del diseño global, pero la 

frecuencia de ganancia unitaria del amplificador auxiliar de realimentación 

local tiene que ser mayor que el ancho de banda de 3 dB (3) del amplificador 

original. Además, como la etapa de cascodo regulado introduce un lazo cerrado 

en el sistema pueden ocurrir problemas de estabilidad si esta etapa es muy 

rápida; así que fijamos la frecuencia de ganancia de unidad del cascodo 

mejorado adicional (4) por debajo de la frecuencia del segundo polo del 

amplificador operacional (6). Así, 3<4<6. 
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Capítulo 7Conclusiones y líneas futuras de 

investigación 

7.1 Conclusiones. 

En este apartado se repasan los resultados más significativos obtenidos a 

lo largo de esta tesis. Este trabajo pretende ser un punto de partida en el diseño 

microelectrónico de los bloques analógicos que forman la interfaz de 

acondicionamiento de sistemas de detección de partículas cargadas en 

aplicaciones de física nuclear.  

Prácticamente todo el trabajo realizado se ha basado en aplicar técnicas de 

incremento de ganancia al diseño de sistemas front-end, y más específicamente 

al diseño de amplificadores sensibles a la carga y shapers. El interés de las 

técnicas de incremento de ganancia está suscitado por la degradación de la 
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ganancia intrínseca de los transistores en tecnologías CMOS submicrométricas. 

La aplicación de estas técnicas debe ser compatible con la baja tensión de 

alimentación y el bajo consumo de potencia impuestos por el creciente factor de 

integración de los sistemas front-end. Todos los circuitos propuestos han sido 

fabricados y medidos experimentalmente. 

En el capítulo 3 se ha presentado la técnica de cascodo regulado para 

incrementar la ganancia de los elementos activos del sistema front-end usando 

como amplificador auxiliar una etapa en fuente común. También se utiliza la 

topología de filtros Gm-C para la implementación de un shaper semi-gaussiano 

empleando como transconductor un par diferencial con degeneración resistiva 

en el terminal de fuente. La programación de los principales parámetros del 

sistema se alcanza mediante sintonía discreta realizando la conmutación de 

resistencias pasivas de polisilicio. 

En el capítulo 4 se presenta la misma arquitectura a nivel de sistema que 

en capítulo anterior, pero como amplificador auxiliar de la técnica de cascodo 

regulado se utiliza una configuración basada en un desplazador de nivel 

seguido de una etapa en fuente común con transistores cascodo. Este esquema 

del amplificador auxiliar tiene la ventaja de que no limita el rango de la señal de 

salida de los circuitos y por tanto incrementa el rango de energía capaz de ser 

procesado por el sistema. En este caso, la topología del shaper también es de 

tipo Gm-C pero posee polos complejos lo que permite tener un shaper de tipo 

cuasi-gaussiano. 

En el capítulo 5 se propone un amplificador operacional de topología 

espejo de corriente al que se le incrementa la ganancia restando corriente en DC 

a la carga del par diferencial de entrada. A la etapa de salida de este 

amplificador se le ha dotado de comportamiento en clase AB gracias al empleo 
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de transistores de puerta cuasi-flotante (QFG). A causa de ello, el circuito es 

capaz de proporcionar grandes corrientes de salida, y al mismo tiempo, un muy 

bajo consumo estático. La etapa de salida tiene rango completo de señal. Tanto 

el esquema de incremento de ganancia como el esquema clase AB no necesita 

consumo adicional de potencia. Este amplificador se ha utilizado para 

implementar un shaper de topología opamp-RC de polos complejos que 

optimiza el consumo de potencia al sólo necesitar un elemento activo por cada 

sección de segundo orden. En cuanto al amplificador sensible a la carga, se le ha 

incrementado la ganancia colocando un transistor cascodo en serie con el 

transistor de entrada y se le ha incorporado una etapa de salida en clase AB 

basada en la celda seguidor de tensión rotado FVF.  

Finalmente, en el capítulo 6 se ha diseñado un canal front-end con un 

shaper de primer orden de tipo CR-RC semi-gaussiano. Se han aplicado dos 

esquemas diferentes de incremento de ganancia: para el amplificador sensible a 

la carga se usa un esquema denominado súper-cascodo, y para el integrador del 

shaper, un esquema de topología folded-cascode basado en la celda FVF. La etapa 

de salida del amplificador del shaper presenta un rango completo de señal lo 

que permite aumentar el rango de energía que procesa linealmente el sistema. 

 

7.2 Líneas futuras de investigación. 

Como nuevas líneas de investigación de interés que se abren a partir del 

trabajo realizado a lo largo de esta tesis se pueden destacar las siguientes: 

 Optimización y mejoras de los circuitos frente al ruido.  
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 Seguir investigando la implementación de sistemas front-end en 

tecnologías nanométricas, por ejemplo 90 nm o incluso por debajo, para 

comprobar la robustez de los diseños frente al aumento del factor de 

escala y los efectos de canal corto de los transistores, así como abordar el 

comportamiento del ruido en estas tecnologías.  

 Explorar nuevas estructuras clase AB que permitan reducir el consumo 

estático de potencia sin penalizar otros parámetros de diseño del sistema.  

 Aportar otros esquemas de incremento de ganancia que sean 

compatibles con diseños en baja tensión, bajo consumo y que no limiten 

el rango de señal. 

 Integrar nuevos elementos del sistema de acondicionamiento tales como 

discriminadores y convertidores analógico/digital.  

 Estudiar modelos de los transistores operando en otras regiones como 

inversión moderada y determinar la optimización del compromiso entre 

ruido, consumo y ancho de banda de los circuitos.  
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