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SIMBOLOGIA 

- Tensão porta-fonte do transistor MOS (V) 

- Tensão dreno-fonte do transistor MOS (V) 

- Tensão de limiar do transistor MOS (V) 

- Corrente de dreno do transistor MOS (pA) 

- Parametro de transcondutáncia (pA/V2) 

- Mobilidade (cmg/v .s) 

- capacitância do óxido (pr/cmg) 

- Largura do canal do transistor MOS (pmfi 

- Comprimento do canal do transistor MOS (pm) 

- Tensões de polarização (V) 

- Corrente de polarização (uA) 

- Parâmetro da modulação do comprimento do canal (V_1)
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RESUMO 

Este trabalho descreve uma nova estrutura em tecnologia CMOS 

para implementação de amplificadores operacionais de 

transcondutância (OTA) de fácil concepção e com reduzida distorção 

harmônica da_corrente de saída. São apresentadas as equações de 

projetof os limites nos valores das tensões de entrada, uma 

análise dos efeitos do descasamento entre os transistores e a 

resposta em freqüência. Também é descrita uma tecnica simples de 

controle automatico de transcondutancia de OTA's com um exemplo de 

aplicação num filtro anti-recobrimento para um CODEC, além dos 

resultados de simulações para avaliação do desempenho da nova 

estrutura e da técnica de controle.
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ABSTRACT 

This work describes a new structure for CMOS transconductance 

amplifiers which is simple to design and presents reduced harmoníc 

distortion at the output. The input _voltage range limits, the 

effects of transistor mismatching and the circuit frequency 

response are analyzed in detail. Design equations are presented. 

Furthermore, an efficient technique for automatic transconductance 

control is introduced. The results of this-work are applied on the 

design. of an anti-aliasing. filter for. a PCM CODEC. Extensive 

computational simulations demonstrate the applicability and 

usefulness of the new structure and of the transconductance 

control technique proposal.
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CAPÍTULO 1 z INTRODUÇÃO. 

` A 'grande utilização da tecnologia CMOS em circuitos 

integrados digitais e a necessidade freqüente da coabitação em uma 

mesma pastilha de tais circuitos com estruturas analógicas têm 

incentivado 0 uso desta tecnologia em varias funções, incluíndo¬a 

de filtragem continua, cuja forma de implementação pode ser 

através de estruturas RC-ativas, MOSFET-C ou OTA-C. 

Filtros RC-ativos, que utilizam amplificadores operacionais, 

capacitores (C) e resistores (R) são compatíveis com a tecnologia 

CMOS; porém, a alta tolerância no produto RC (devido às variaçoes 

de processo e temperatura, em torno de 50%), a área ocupada pelos 

resistores ea a dificuldade de sintonia deixam esta-técnica com 

poucos' atrativos, restringindo seu uso para alguns casos 

especiais. ' 

Diversas técnicas apresentadas na literatura (Í9-141) 

permitem eliminar total ou parcialmente as desvantagens relativas 

as estruturas RC-ativas. Na técnica MOSFET-C são utilizados 

amplificadores operacionais, capacitores e o elemento resistivo é 

substituido por um componente ativo como um transistor MOS 

operando na região triodo. No ¬entanto, as caracteristicas 

elétricas destes componentes estão sujeitas as variações do 

processo e ambientais. A vantagem dos transistores MOS operando na 

região triodo sobre os resistores convencionais é que sua 

resistencia equivalente pode _ser controlada por uma tensão 

(corrente) interna ou externa ao circuito permitindo sintonização, 

que pode ser automática, com base em alguma grandeza de referência 

(resistência, tensão, freqüência, etc..J). Contudo, ainda são 

necessarias técnicas especiais para redução das não linearidades
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inerentes aos resistores ativos. ”“ * 

A tecnica mencionada em [10-12, 15] emprega conversores Vxl 

(OTA'S) e capacitores. Com OTA's convenientemente projetados é 

possivel obter a sintonização automática por meio de tensões ou 

correntes de controle das transcondutancias dos dispositivos. Os 

filtros OTA~C são potencialmente capazes de operar em freqüências 

mais altas que `os demais filtros (contínuos, digitais e a 

capacitores chaveados). Além disso, como todos os filtros 

contínuos, não necessitam do emprego de 'filtros auxiliares de 

anti-recobrimento e de reconstrução, de conversões A/D e D/A 

necessarias aos filtros digitais e nem apresentam os problemas de 

"clock feedthrough" dos filtros a capacitores chaveados. 

' Entretanto, os conversores Vxl apresentam problemas de 

obtenção de boa linearidade da corrente de saida com a tensão de 

entrada. OTA's integrados em tecnologia bipolar, como o CA3080, 

admitem tensão diferencial maxima de 30mV na entrada para 

assegurar corrente linear na saída ([12])J Amplificadores 

diferenciais classicos (fig. 2.2-1) em tecnologia CMOS apresentam 

o mesmo problema. tanto em inversão fraca, quando a tensão de 

entrada não deve exceder 20mV, quanto em inversão forte, quando a 

transcondutância do amplificador varia menos que 1% se a tensão 

diferencial aplicada for limitada a 16% da tensão de-polarização 

(V - Vi) dos transistores de entrada ([2]). Neste caso, uma forma 
QS 

de aumentar a faixa de linearidade é através do aumento da tensão 

V ; contudo, procedendo desta maneira reduz-se a faixa de tensão 
gs 

de modo comum admissível na entrada. 

Diversas técnicas, descritas na literatura especializada, 

permitem reduzir as não linearidades do amplificador diferencial
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quando utilizado como conversor Vxl. Algumas destas técnicas 

introduzem modificações no par diferencial; em outras, procura-se 

diminuir os níveis de tensão na entrada de forma a não comprometer 

a linearidade. j 

Várias formas de implementar circuitos de conversores VxI 

(OTA's) baseadas na característica I-V de transistores MOS 

operando na região de saturação, em inversão~ forte, têm sido 

apresentadas na literatura especializada [1-61. No segundo 

capítulo é feita uma revisão desta bibliografia onde se procurou 

fazer referência a conversores Vxl lineares com transcondutância 

controlável através de uma tensão (ou corrente) de pofarfzação. 

A principal contribuição deste trabalho é lapresêntada no 

capitulo 3, onde é introduzida uma nova configuração de OTA, de 

fácil concepção, baseada em [1] e [8] com transcondutância 

controlável. Também serão descritas l suas principais 

características e limitações, além de sua resposta emifreqüência e 

os resultados obtidos com simulador de circuitos. Ííffiíí 
,

V 

. 1, 

_ ._rl_ 

No quarto capítulo é .descrita uma ~técnicajšde§ controle 

simples, aplicável a estruturas que fazem uso de amplificadores 

operacionais de transcondutãncias (OTA's). Como _exemplo de 

aplicação desta técnica, é projetado um filtro anti-recobrimento 

para utilização num CODEC. 

O capítulo 5 apresenta as conclusões referentes ao trabalho 

e a comparação com estruturas de OTA's que operam com transistores 

na região de saturação. 

V Finalmente, o apêndice A apresenta um roteiro para o projeto 

do OTA proposto neste trabalho.
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cAPITuLo 2 z REVISÃO DA LITERATURA Em couvznsomzs vx1 LINHARES 

_ EH TECNOLOGIA CMOS. ` 

2.1- INTRODUÇÃQ. ~ 

Sera apresentada, neste capítulo, uma breve revisão referente 

a conversores VxI lineares 'em tecnologia CMOS utilizados em 

diversas aplicações, tais como: filtros contínuos, osciladores e 

outros circuitos. Estas 'técnicas procuram aumentar' a faixa de 

tensão de entrada, em relação ao par diferencial classico, 

mantendo uma relação linear entre a corrente de saida.e a tensão 
- 

' 

~; 

deemmmh. Â . 

Basicamente, far-se-á referência a projetos de conversores 

Vxl lineares com transcondutância controlável através de uma 

tensão (ou corrente) de polarização. 

Inicialmente, será feita uma breve apresentação do transistor 

MOS operando nas regiões de saturação e triodof (linear), em 

inversão forte. A tabela 2.1 mostra as equações do transistor MOS 

operando em inversão forte nas respectivas regiões, bem como o 

limite de operação de cada região. Aqui' não é levado em 

consideração o efeito da modulação da corrente de dreno com a 

tensão dreno-fonte do transistor MOS (À=0). Estas equações serão 

posteriormente utilizadas nos modelos dos diversos conversores 

aqui apresentados.
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._ NMOS PMOS 

Região Tríodo: 
v 

' v ~ 

|V I 
> |V |; __ _ ds _ _ ds 

` gs L Id_BN(vgs~vc _Ê_)Vds Ia _ BP(Vgs_vt_ _§_)Vds. 

|vds| < rvgsu - |vtq 

Região de Saturação:
A 

B ' B 
IV I 

> IV I; _ N 2. _ _ P _ 2 
gs t Id _ _2_-(Vgs_vt) ' Id _ _?-(vgs vt) 

|vdS| > |vgs| f |vt| 

onde B = pn.C .(W/L). onde B = pp.C .(W/L). 
N ox P ox 

` 

/' -Ç 
; õ 

Tabela 2.1: Corrente de dreno em transistores MOS 'operando 

em baixas freqüências. f É 

A figura 2.1 apresenta o símbolo -de um amplificador 

operacional de transcondutâncía (OTA) e seu circuito equivalente 

ideal. . 
@. 1 › 

W -----o+- . 

' I < .
. 

J 
°Í 

0 E I°=mn(W-Q) 
-í + 

_ V2 
_í V2 í_______o__ _:

_ 

f.- - q‹z¬=f‹va› 

Figura 2.1: Símbolo do OTA e seu modelo ideal.

3
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2.2- ALGUNS EXEMLOS DE CONVERSORES VXI LINEARES 

EM TECNOLOGIA CMOS. 

Serão apresentadas, neste item, algumas técnicas de circuitos 

para realização de elementos de transcondutancia linear.^ 

Nos exemplos que serão vistos, todos os transistores estão 

_ 
operando na região de saturação, sendo suas equações descritas na 

tabela 2.1. 
` Antes, porém, analisar-se-á as limitações do par diferencial 

clássico, mostrando suas limitações como conversor Vxl linear.
_ 

2.2.1- O AMPLIFICADOR DIFERENCIAL f V 

O amplificador diferencial é um dos mais versáteis blocos 
_ 1; Y 

;› 

utilizados em projetos de circuitos analógicos, A Êfigura. 2.2.1 

_mostra inn amplificador diferencial utilizando transistores NMOS 

como par de_entrada.
3

v

v 

w 1 

iI1 Ízi 

g-l M1 M2 
H 

|"_1 
V* V2 

-íz za zl; 

' Vss 

Figura 2.2~1: Amplificador diferencial.
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Considerando o circuito da `fig.2.2.1, onde o amplificador 

diferencial é polarizado por uma fonte de corrente constante Io, 

obtem~se a seguinte relação: 

' 

/ 2 il 
' 

/ 2 12
` 

V = VgS1_' Vgsz: V1" V2=_ -'BI' _ T 
para. B1 = B2 = B e VtN1= VtN2= Vt. Resolvendo a equação para 

I = I -I e normalizando-a. de forma que X = v/(21 /B)o'5, Y = 
out 1 2 O 1 

I /I e Y = I /I obtem-se: 
1 0 2 2 0 

4 

' 0,5 
Y-Y=_I2“=x 1-É se |x|<1 (22-2) 

1 2 Io 2 -

" 

A condição para o funcionamento dos transistores na região de 

saturação é dada por IXI < 1; para IXI « 1 obtem-se uma 

característica linear com transcondutãncia gm = V BIO , ou seja: 

Ioutzy 510 .v se |v| << (210/B)°'5 (2.2-3) 

Nota-se que o aumento da faixa de tensão diferencial na 

entrada pode ser obtido através do aumento da corrente de 

polarização e/ou diminuindo a razão geométrica dos transistores 

que compõem o par diferencial (M1 e M2). O problema é que a faixa 

de tensões de modo comum (V ) é restringida pelo aumento de I , 

C l'l1 .
O 

já que o transistor da fonte de corrente deve operar na região de 

saturação, ou seja,
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Io o,s
_ 

Vem 2 [ 7?-] 
+ Vt + Všs (2.2~4) 

admitindo que a tensão no nó comum das fontes deva ser maior ou 

igual a Vsg 
Para valores maiores de X a saida torna-se não linear. Para 

se obter linearidade melhor que 1% (erro entre a curva real e a 

reta ideal) deve-se ter: ` ' 

IO 0,5 
iX| < 0,28 ,zou lvl < 0,28 [Í§¶ 

(2.2-5), 

Deste modo, a faixa de tensões de entrada diferencial dede 
. , _!- 

ser pequena para garantir relação linear entre I tx v no OU 

amplificador diferencial comum. 

Focalizar-se-a, a seguir, algumas técnicas que produzem 
`\› 

melhoras substanciais na linearidade sem muitas restrições à faixa 

diferencial. Na maioria dos casos, modifica-se' o amplificador 

diferencial de modo a linearizar sua característica I-V sobre uma 

maior faixa de tensões de entrada. 

2.2-2 TÉCNICAS DE L1NEAR1zAçÃoz 

r 2.2-za ATENUAÇÃU DA ENTRADA. 

Uma das maneiras- mais simples de aumentar a faixa de 

linearidade de um amplificador diferencial classico é através do 

uso de um atenuador antes do~ amplificador diferencial. O 

atenuador, que pode ser um simples divisor de tensão MOS, é 

colocado na entrada do conversor Vxl (fig.2.2-2). Desta maneira,
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pode-se atenuar os niveis de tensões na entrada de modo a não 

comprometer a linearidade da caracteristica V-I do conversor. 

Neste tipo de estrutura as não-idealidades provenientes do 

atenuador“ afetam a performance global; o ,ruido e a tensão de 

"offset" referidos à entrada aumentam de um fator a, e o valor da 

transcondutancia total é atenuado, o que dependendo da aplicação, 

pode ser uma desvantagem. Essas desvantagens deixam esta técnica 

com poucqs atrativos. 

q:\fi/U
- 

+. ATENuAmfl . 1° 

-1+ ~ 
°

~ 

-__ vz 
' vz=\/z/01 

Figura 2.2-2: Diagrama de blocos ilustrando o uso do 

atenuador. 

Portanto, serão apresentadas, ao longo deste capitulo, 

estruturas que apresentam maior faixa de linearidade na 

caracteristica de transcondutância sem introduzir as desvantagens 

do atenuador. Para tanto, deve~se analisar sob que condições a 

diferença entre as correntes em dois transistores idênticos, que 

formam um par diferencial, é proporcional a diferença entre as 

tensões porta-fonte aplicadas ( conversão VXI linear ). É fácil 

mostrar que a expressão da diferença entre as correntes Il e I2 

nos dois transistores é dada por:
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1=1-1=Ê‹v +v -2v)‹v -v ›. <2.z-ô) 
our 1 2 2 951 952 t 951 952 

Para obter-se transcondutância linear deve-se ter: 

(V + V - 2V )(V - V ) = constante.v (2.2~7) 
gsi gs2 t gsl gs2 - 

2.2-2b CÉLULA EM CRUZAHENTO. 

Uma das formas de implementação da relação (2.2-7) é através 

do circuito da figura 2.2-3 que mostra uma estrutura em cruzamento 

utilizando fontes suspensas polarizando um par de transistores 

idêntioos. Nesta técnica, tratada em [1], obtem-se para a célula 

em cruzamento as seguintes relações: 

V = V + V + v e V = V + V - v (2.2-8) 
gsl x t gs2 x t 

onde v = V - V e a corrente de saída I é dada por: 
1 2 out 

I = I - I = 2 BVV v se |V| E V (2.2-9) 
out 1 2 x x z 

onde B1 = B2 = B, com |v| 5 Vx para garantir a operação dos 

transistores na região de saturação em inversão forte.
` 

Portanto, essa configuração exibe uma transcondutância linear
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(gm = 2 B V ), controlável através da tensão de polarização V . 

X X 

Uma das formas de implementação das fontes suspensas (V× + 

Vc), utiliza dois transistores polarizados com correntes 

constantes e de mesmo valor. Em [1], isso é conseguido com o 

circuito mostrado na fig.2.2-4 onde os transistores que compõem as 

fontes suspensas tem razões geométricas "n" vezes maiores que as 

dos transistores M1 e M2 (n > 1) de modo que possam funcionar 

aproximadamente como fontes de tensão constante. Quanto maior o 

valor de "n", mais independentes das tensões de entrada serão os 

valores de V e V . gs3 gs4 

li Izl 

M1 M2 ii + + 
"‹ 

t 
l'2 _ + + 

-T-' 'V +V VX-*VTN _ L T x TN - 

Figura 2.2~3: Diagrama esquemático da célula em cruzamento. 

Na análise do circuito da fig.2.2-4, nota-se que para grandes 

valores de "n", consegue-se transcondutãncia linear 
. 0,5 

gm = 4[(B/2)l]O'5 para a faixa lvl 5 ~£BÍèl-l 

O problema desta estrutura é que a obtenção de altos valores 

de "n", implica no aumento da corrente de polarização para 

manutenção de gm (alto consumo) e da área do “chip", além dos
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erros de descasamento tornarem-se mais relevantes. 

¢› 
^ 1-? <)\_,+ 

_ z›z1+í¿ ¡_- 
I‹›z¡w v n¡_¡I W 'z

A 

V1 O :____{ 
"J M ré ¡__:-:if-o Va 

M' cf; ›L>¬hfi3 _ nf? ¡'3` M2
\ 

.___;____í‹ 1 

(Mn): (Mui 

. 1: 
_. O 

Figura 2.2-4: Realização de transcondutância linear com a 

célula em cruzamento (M3 e M4). 

A rede da fig.2 2-5, também analisada em [1], apresenta uma 

forma de compensação para se obter caracteristica linear com 

menores valores de "n". Os transistores de M1 a M4 formam a célula 

em cruzamento e os de M6 a M9 o par diferencial. O transistor M5 e 

a fonte "al" são usados para transferir a soma das correntes de M1 

e M2 do nó A para o nó B, onde o valor de a>4n/(n+1) é requerido 

para manutenção de M5 em condução. O valor de "n" para se obter 

melhor linearidade é 2,155 para faixa de lvl 5 1,2 / ígièl-L . 

Para esse valor ótimo de "n", resultados de simulações relatados 

em [1] mostram que o erro na característica linear é próximo de 

0,25% para faixa nominal, e para uma entrada senoidal, cobrindo 

meia faixa da tensão maxima de entrada, a distorção harmônica fica
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em torno de 0,1% . 
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Figura 2.2-5: Circuito de transcondutância linear CMOS. 

Outra técnica que também utiliza a célula em cruzamento para 

realizar transcondutância linear é apresentada em [6]. Agora, 

substitui-se cada transistor da célula e do par diferencial por 

uma combinação de transistores NMOS e PMOS. A estrutura é 

mostrada na fig. 2.2-6. ~ 

Para a rede da fig. 2.2-6 tem-se: 

2 I 

v = v + / ~_1.. (2.2-10) 
_gseq teq Beq 

onde os parâmetros equivalentes são dados por:

\
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V = V - V (2.2-11a) 
Qseq QSH QSP 

V = V - V (2.2-llb) 
teq tN . tP› 

' 
, 

B B 
:_ 

N P _ 
Beq )O,5+ )O,5}2

- 

A corrente de saída é expressa por: 

/ 2 Ib 
Iout- Il- 12- 2 Beq Vb v se lvl S -š-- (2.2 12) 

eq 

onde V + V = (21 /B )0'5+ V é o valor da tensão 
b teq b eq teq 

equivalente à da fonte suspensa. 

A partir da equação (2.2-12) obtem-se a transcondutància 

linear gnx = 2BeqVb = 2(2BeqIb)O¿S que pode ser controlada pela 

corrente de polarização lb. _ 

i

_ 

Esta estrutura apresenta, como mostrado na equação (2.2-llb), 

tensão de limiar equivalente igual a soma dos módulos das tensões 

de limiar dos transistores canal P e N reduzindo a faixa de 

tensões admissíveis na entrada.
' 

As faixas de valores de tensões diferenciais de entrada e 

correntes de saída, de forma que os transistores operem na região
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de saturação em inversão forte,para obtenção da caracteristica I-V 

linear são: 

-V < v < V (2.2-13a) 
b b - 

ou, equivalente: 

-41 < I < 41 (2.2-13b) 
b out,b 

' 

5%., 
- [in 1:1 om] 

Voo ' Voo 

i 

1--G 
. 

Iout 

Wu 
_-O 

Í! E 

Li Lib Ibi 11; °-I-99' 

Dn 1 21 ouq' 
Ávss 

Figura 2.2~8: Circuito transcondutor com saidas 

complementares

~ 2.2~2c CÉLULA POLARIZADA COM FONTE DE TENSAO CONSTANTE. 

Uma outra forma de se obter conversão VxI líneara é 

mostrada na figura 2.2-7 [2], onde v = V1- V2. As tensões 

diferenciais iv de entrada podem ser obtidas por meio do circuito 

mostrado na figura 2.2-8 [2].
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Figura 2.2-8: Circuito de rejeição de modo comum. 

Com as tensões de entrada obtidas por meio do circuito da 

figura 2.2-8 aplicadas ao circuito da figura 2.2-7 , obtem-se 

transcondutância linear gm = - 2 B [V +V +V:I . EE ss 1 

A resposta do circuito apresentado na fig. 2.2-8 é 

extremamente sensível à precisão com que as correntes do par
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diferencial de entrada são transferidas para os pares de cargas a 

fini de gerar tensões V 's. Por isso, deve-se obter fontes de 
gs

/ 

corrente de performance muito boa e utilizar espelhos precisos. 

2.2-2d DEGENERAÇÃO DE FONTE. 

Outra forma de linearizar a caracteristica de transferência 

do par diferencial é mostrada na estrutura da fig. 2.2~9, que 

emprega "degeneraçao de fonte", onde a tensao v é dividida entre 

os diversos pares diferenciais, sendo: 

n B1 . 

v = v + v , v /v = A = -- (2.2-14) 

onde "n" é o fator de escala mostrado na fig. 2.2-9. 

Nesta técnica, a transcondutancia total é dividida por (i+A) 

e o termo não linear é reduzido de (1 + A)2 em comparação ao 

amplificador diferencial comum. Para. obter-se altos valores de 

"A", precisa se reduzir a faixa de entrada de tensoes de modo 

comum (Vem ) e, ~caso se tenha necessidade de maximizar Vem , 

deve-se fazer v1= V2 e A = l dividindo gm pela metade. 

Na maioria das técnicas de linearizaçäo apresentadas, algumas 

de concepção simples como em [6] e a do atenuador, outras menos 

simples como apresentadas em [1] e [2], uti1iza~se a 

característica l~V do par diferencial de modo a obter elementos de 

transcondutancias lineares. Em outras palavras, elimina-se o termo 

não linear de sua caracteristica.
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Figura 2.2-9: Circuito de um conversor VXI linear [2], 

empregando degeneração de fonte.A 

2.2-2e CÉLULA COM O INVERSOR CMOS. 

Pode~se, também, obter conversores VxI lineares e 

sintonizáveis a partir do conhecido inversor CMOS como é 

apresentado em [3]. Acrescentando à estrutura tradicional um par 

de transistores NMOS e PMOS, obtem-se um elemento de 

transcondutância linear e síntonizável. O circuito é mostrado na
z 

fig. 2.2-10. 

A partir da fig. 2.2-10 a 'corrente de saida pode ser 

obtida, sendo seu valor dado por:

B 
~ _ _ _ÍE _ _ IO- Beq(Vgs1+ VQS4 Xvt) VI + 2 (Vgs1+ VQS4 ZV_t)Av't (2. 2 15)
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onde B é dado por (2.2-110) e 
eq 

EV = V + V + IV | 
+ IV I 

(2.2-168) 
t tN1 tus tP2 :P4 

AV: : (VàN3_ Vcui) + (¡VàP4l_ Ivàrzl) + (Vgs1_ VgS4)` (2`2_16b) 

‹ 1 

Fazendo V 1= V 4= V , e considerando casamento ideal entre 
95 95 Q 

os transistores, AVt se anula de tal forma que se obtem uma 

transcondutãncia linear igual az 

gm = fseq (avg - zvt) para - |vtP2| s VL- vo s vtm (2.2-17) 

e sintonizavel através da variação da tensão Vg.
A 

Através da análise das equações que dimitam a operação dos 

transistores na região de saturação e em inversão forte, dadas em 

[3], nota-se que, para o funcionamento linear do circuito, o nível 

de tensão permitido na entrada sera pequeno, pois está 

praticamente limitado pelas tensões de limiar dos dispositivos. 

Os elementos de transcondutãncias CMOS, principalmente se 

forem lineares e sintonizáveis, são utilizados em uma grande 

variedade de circuitos de processamento de sinais analógicos tais 

como: amplificadores de tensão, osciladores, 'íntegradores, 

filtros, comparadores e resistores ativos.
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Figura 2.2-10: Transcondutância linear sintonizável realizada 

a partir do inversor ÉMOS tradicional. 

As técnicas aqui retratadas, apresentam um certo compromisso 

entre a linearidade desejada e a complexidade das estruturas. Em 

geral tem-se maior faixa linear a partir de circuitos mais 

complexos. 

No próximo capítulo será apresentado um novo conversor VxI 

linear em tecnología CMOS de concepção bastante simples utilizando 

a célula em cruzamento descrita na seçao 2.2.2. 

As faixas de tensão diferencial e modo comum, para. o bom 

desempenho linear, serão apresentadas e mostrar-se-a a análise dos 

efeitos do descasamento entre transistores. Também serão mostrados 

resultados de simulações para avaliação do desempenho do 

conversor.
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CAPITULQ 3 z ESTRUTURA PROPOSTA 

3. 1 - I NTRUDUÇÃQ _ 

Este capitulo descreve um novo circuito em tecnologia CMOS 

para implementação de amplificadores operacionais de 

transcondutância (OTA) com reduzida distorção harmônica da 

corrente de saida, quando comparado à estrutura diferencial 

clássica [7]. As equações de projeto, os limites nos valores das 

tensões de entrada e uma analise dos efeitos do descasamento entre 

transistores são apresentados. Também são mostrados resultados de 

simulações, utilizando o simulador elétrico SPICE, para avaliação 

do desempenho do OTA. 

3.2- CIRCUITO PROPOSTO. 

O circuito basico do conversor VxI linear é o mesmo da figura 

2.2-3, repetido na figura 3.2-1 por conveniência, onde as 

correntes em cada transistor, supondo-os na região de saturação e 

em inversão forte (desprezando a modulação do comprimento do 

canal), são dadas por: 

1=Ê(v -v)2 
, v zv (3.2-ia) 

1 2 gsi r 951 t 

_ Ê _ 2 _ 
12- 2 (vgsè vt) , vgszz vt (3.2 ib) 

para transistores casados e
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V=V-V+V+V=v+V+V (3.2-Za) 
951 1 2 × c × t 

V=V-V+V+V=-v+V+V. (3.2-Zb) 
gs2 2 1 x t x t 

sendov=V~V . 

1 2 

lia 

ÍÁ1 bi 2 . 

+ :l + 
V1 V2 
__ -+ ` + _ 

.L ~ .L 
- x ru T' 

Figura 3.2-1: Célula em cruzamento. 

A corrente diferencial Io, para tensão diferencial v, tal que 

lvl 5 V , é:
X 

I=I-I=gmv se IVISV (3.2~3) 
o 1 2 x _ 

onde gm = 2[3V é a transcondutancia do par diferencial . A fi g. 
X V 

3. 2-2 ilustra graficamente as correntes em M1 , M2 e a corrente 

diferencial IO, linear para lvl 5 VX. A faixa de tensão
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diferencial, de forma a garantir a operação dos transistores na 

região de saturação, em inversão forte, e conseqüentemente a 

operação linear do circuito, é dada por: 

-v s v 5 v* , 
(3.2-4) 

X X 

' A estrutura da fig. 3.2-1, para implementação direta, não é 

prática pois necessita de fontes suspensas. Entretanto, como foi 

visto na seção 2.2.2, as fontes podem ser obtidas por meio de 

transistores MOS saturados percorridos por correntes constantes. 

A proposta deste trabalho é mostrada na fig. 3.2-3, onde os 

transistores M3 e M4 formam as fontes suspensas. A simplicidade 

desta estrutura está em requerer apenas a célula em cruzamento, 

formada pelos transistores de M1-M4, e de espelhos de corrente. Os 

espelhos de corrente, além de espelhar as correntes I1 e l2 a fim 

de obter a corrente IO, servem para garantir que os transistores 

M3 e M4 sejam percorridos por corrente constante de forma a obter 

tensão constante. Isso é conseguido quando retira-se do nó das 

fontes dos transistores M1 e M2 suas respectivas correntes, de 

modo que as correntes nos transistores M3 e M4 sejam iguais as 

correntes de polarização IB das fontes de corrente. Ou seja, para 

os nós das fontes de Ml e M2, supondo espelhos ideais e de ganho 

unitário, tem~se: ‹
- 

I + I = I + I , logo: I = I (3.2~5a) 
1 3 1 B 3 B 

I + I = I + I , logo: I = I . (3.2~5b) 
2 4 2 B 4 B
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Figura 3.2-2: Correntes em M1, M2 (fig. 2.2-2) e I = I - I 
o 1 2 

- em função da tensão diferencial de entrada. 

Considerando À = O, as tensões V 's para os transistores M3 
QS 

e M4 da fig. 3.2-Bfsão dadas por: 

21 ~

' 

v = / -3 + v = v + v (3.2-sa) 
gss B 3 às x 1 

2 1 

v = / _-Ê + v = v + v (3.2~õb) 
gsê B4 14 x à 

sendo IB a corrente de polarização de M3 (ou M4). Pode~se observar 

que a característica de alta impedância de entrada é mantida com 

este tipo de implementação.
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Figura 3.2-3: a) Estrutura básica do OTA, mostrando a 

implementação das fontes suspensas através de 

M3 e M4, percorridos por correntes 

constantes. b) Circuito do OTA com espelhos 

de corrente simples. 

-v 3.3 EQUAÇOES DE PROJETO.- 

Serão apresentados, nesta seção, os limites das tensões de 

entrada V1 e V2 e corrente de saída IO máxima para os quais as 

equações de projeto do OTA da figura 3.2-3(b) ainda são válidas. 
Para o referido OTA, as tensões V1 e V2 na entrada devem ser tais 
que mantenham Mll, M14 e os transistores das fontes de corrente de 
polarização na região de saturação. A análise da fig. 3.2-3(b) 

' mostra que V1 e V2 devem ser tais que:

W
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V 2 (V + V ) + V (3.3~1a) 
1 x t S2mín. 

V Z (V + V ) + V (3.3-lb) 
2 x t Slmín. 

onde V e V , 
sao as menores tensoes nas fontes de M1 e 

Slmín. S2m1n. 

M2 para o funcionamento adequado do circuito. Lembrando que máxivl 

= V , para operação linear, conclui-se que as tensões mínimas na
X 

entrada, conforme (3 3-1), são dependentes da máxima tensão 

diferencial admissível na entrada. Os valores V . e V Slmín S2mín. 

dependem do circuito de implementação; para o circuito da fig. 

3.2-Bb, tem-se: 

V = V + máx.{V , V 
í 

(3.3-2) 
Smín. SS ds,sat14 ds,sat1B 

onde Vd t 14 
é a tensão de _saturação do espelho de corrente 

s,sa . 

tipo N e V é a tensão de saturação do transistor da fonte ds,sat.16 

de corrente IB. As correntes I1 e lê, para a máxima tensão 

diferencial v em operação linear, são dadas por: 

._ _: 2 __ 

III Ig' 2 BIVX. (3.3 3) 
v=V v=-V 

x x 

Através da equação (3.3-3) pode-se expressar as seguintes tensões:
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._ 2 __ 

Vds,sat.14 
_ / BM S 2 

[ 
B1/814] V× (3`3 4a) 

2 12 
°'5 

Vas sat 16 
Z ~_í_ : 

[ B3 /816] Vx' (3'3_4b) 
' ' 16 

Portanto, tem~se para a relação (3.3-2) 

B1 
0,5 

B3 
0,5

_ 

v , 
= v + v. mà×. 2 _* , 

-- (3.3-5) 
Smin. SS x [ 814 ] { 8161 

onde o segundo termo da equação (3.3-5) representa o valor máximo 

entre as grandezas especificadas. 

A relaçäo (3.3-5) mostra que V tende a V se adotarmos 
Smín. SS 

razões geométricas suficientes para reduzir a segunda parcela. No 

entanto, a menor tensão de entrada ainda dependerá diretamente de 

V , como mostrado pelas relações (3.3-1). Então, o limite mínimo 
x ' - 

de tensão de entrada é dado por: ` 

Y 

B1 
.f 0,5 

B3 
0,5 

V = V + V + V + V max. 2 -- , 
-- 

2mín SS x tN x 514 Bis 
(3. 3-5) 

A tensão máxima admissível nas entradas do circuito da fig. 

3.2-3b é determinada através da manutenção dos transistores M1 e 

M2 na região de saturação. Para o lado direito da fig. 3.2-3b
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tem-se: 

V Z V - V (3.3-7) 
da 2 eu 

que é a condição de saturação para o transistor M2. Sabendo que 

a máxima tensão nos espelho simples formado por M8 e M5 é 

0,5 

Vsdõ = Vsge = 2 [B1 / B6 
1 

VX - Vtp (3.3-8) 

onde Vtp é a tensão de limiar dos espelhos de corrente tipo P. 

Como Vd6= Vdg tem~se, a partir das equações (3.3-7) e (3.3-8), 

que:

\ 

0,5 

=V +V +V -2{B /B1 V. (3.3~9) 
da cu :P 1 6 × V . 2max. 

As restrições das equações (3.3-6) e (3.Í3-9) descrevem os 

valores absolutos máximo e mínimo das entradas, para uma tensão 

diferencial maxima V de projeto.
X 

A faixa de corrente maxima, de forma a garantir a operaçao 

dos transistores na região de saturação, em inversão forte, e 

conseqüentemente a operação linear do circuito, é dada por: 

»o,5 0,5 
_ L < < B _ 

/l{ BJ IB _ Io- 4[-fä IB 
(3.3 10)
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Pode-se também obter a transcondutância gm através da 

seguinte equação: ' 

0,5 B2 
gm = 2 falvx = 2 218 -Bl 

_ 

(3.3~11)
3 

com a transcondutãncia podendo ser controla por meio do ajuste da 

corrente de polarização Ig 

Naturalmente, nas aplicações da estrutura proposta neste 

trabalho deve-se ter em mente as restrições sobre as entradas. Nos 

diversos artigos sobre implementações de OTA's as análises são 

restritas apenas ao limite na tensão diferencial, sem mencionar as 

restrições devido ao valor absoluto da tensão de entrada. ou a 

tensao de modo comum. 

3.4- OBTENÇÃO DA CORRENTE DE POLARIZAÇÃO. 

As fontes de corrente là podem ser obtidas de dois modos. O 

primeiro é simplesmente através da aplicação de uma tensão VGG na 

porta de M16 que é dada por: - 

2 I B B- 3 V = V + V + -- = V + V + - - V (3.4-1) os ss tn 616 ss :N 516 ×
_ 

onde Vtn representa, também, as tensões de limiar dos transistores 

das fontes de corrente e dos espelhos tipo N. Fixando-se os
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valores da corrente desejada e da geometria do transistor M18 (ou 

N15) pela faixa absoluta de tensão dada pelas equações de projeto 

determina-se VGG, que pode ser obtida de um simples divisor CMOS. 

O segundo modo de polarização do OTA é através da injeção .da 

corrente IB por meio de um espelho de corrente unitário, como é 

mostrado na fig. 3.2-3(b). 

Em geral, é preferível estabilizar a corrente de polarização 

do circuito pois, desta forma, os parâmetros do OTA serão menos 

dependentes do processo tecnológico e da temperatura, o que não 

acontece com polarização em tensao.
A 

Para esta estrutura de OTA proposta (fig. 3.2-3), deve-se ter 

um espelhamento adequado para que não haja um comprometimento do 

desempenho das fontes suspensas. Deve-se, a principio, utilizar 

espelhos cascode de forma a melhorar a precisão no espelhamento 

das correntes 11 e I2, embora isto possa significar uma redução na 

faixa admissível da tensão de entrada. Outro fator que acarreta 

erro é o descasamento entre os componentes das fontes suspensas. 

Em outras palavras, para se obter boa linearidade deve-se ter bom 

casamento entre transistores. 

3.5- ANÁLISE DO DESCÀSAHENTO ENTRE COMPONENTES. 

Em amplificadores diferenciais o descasamento entre 

componentes pode causar tensão de "offset" e ganho de modo comum 

elevados. Em amplificadores operacionais de transcondutância, se 

os mesmos operarem como componentes de filtros OTA4C, uma 

característica adicional deverá ser observada: a linearidade. 

Mostrar~se-a, inicialmente, as conseqüências causadas pelo
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descasamento das fontes 

característica de transferênc 

suspensas (fig. 3.2-1) sobre 

ia do OTA, sem levar em consideração 

a origem deste descasamento. 

- à ifwlâmz 

Figura 3.5-1z c'1 

tl, zfi Ef fz; 

_4 M5* 3___ 
~ vM‹JI¢Ê2~5â“~Ê+ 

É 9 5 

WI., Im
§ 

VrM4 rua 2 
V _ 193 V +AV Vm " 
8 5+ ‹` 8 8 

e ula. em cruzamento para análise ido 

descasamento. 

Seja o circuito da fi . 3.5 

des

A 

onde v = V - V e V = V+V 12 Bx 
corrente Il, tem-se: 

vio relativo da corrente d`f 

_ B _ 2 

g -1, onde se fará a análise do 

1 erencial I = I -'I. 0 1 2 

corrente no transistor M1, n f a ig. 3.5-1, é dada por: 

(3.5-1) 

LN. Para pequenas variações da

8.
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. ô 11 
` 

ô 11 - ô 11 
dll: TB' 'Í' ã_VB +_ ã-Vtudvtn 

_ 1 _ 2 _ _ _ ~ 

- ã(v + VB Vtn ) dB + B(v + VB Vtu )dVB B(v + VB Vtu )dVtN. 

Dividindo toda equação (3.5~2) pela máxima corrente de saída na 

faixa linear (I1máx= Iomáx= 2 B VX VIv_v ), e considerando que o 
X . 

descasamento é proveniente dos transistores M1 e M3, obtem-se: 

M1 _ Z 
2 

_ 1_ lili _ 
Ava- Avtn v_ +AÂ +A A\1=.»(_ AXN 

I , 

_ 48 V 2 B V V 48 2V 
Omax - x x x x 

(3.5-3) 

onde AB é o desvio nos parâmetros transcondutãncia de M1 e M2, AVB
‹ 

é o desvio entre as tensões de polarização e 'AVW a diferença nas 

tensões de limiar de M1 e M2 de modo que AVB - AVW = AV .
'

X 

A expressão (3.5-3) mostra que descasamentos nas tensões de 

limiar e ,nas tensões de polarização, quando independentes da 

tensão de entrada, provocam corrente de "offset" e erro na
\ 

inclinação enquanto o descasamento em B provoca, além dos erros 

anteriores, distorção de Zi harmônica cuja amplitude relativa é 

proporcional a AB/B. - M 

A tensão de polarização VB nos transistores M3 e M4 da fig. 

3.2-3 é dada por: _

H
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“ 2 1 
_ 3 = _ 

VB _ /_ -_B3 + vma vx + vw (3.5 4) 

com B3 = B4, e fazendo~se referência à fig; 3.5~1, tem~se, para 

variações na tensão VÊ 

fizi íÊ_â-€É ¬.^”z~=« (35%) v 2 1 'B v ' ' 

x B 3 x 

No circuito da fig. 3.2-3b, a diferença nas tensões V de M3 gs 
e M4 ocorre devido à desigualdade entre as correntes de dreno e ao 

descasamento entre M3 e M4. As correntes de dreno podem diferir 

devido à diferença entre as correntes de polarização de M15 e Mlô 

e devido ao espelhamento imperfeito de Il e 12. Estas diferenças 

provocam corrente de "offset" e erro na transcondutância; 

adicionalmente, erros nos ganhos dos espelhos de corrente também 

produzem distorção harmônica, como será mostrado.` 

Para as fontes dos transistores M1 e M2, tem-se que: 

1 = 1 + 1 - 1 
` (3.5-ea) 

3 15 11 1 

1=1 +1 - 1 (3.5-sb) 
4 16 14 2 

Subtraindo~se (3.5-Ba) de (3.5-Bb) obtem-se 

AI = AI + A(I _ Í ) (3.5~7) 
3 B 1EsP 2EsP
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onde AI3 é o erro relativo nas correntes de M3 e M4 , AIB a 

diferença nas correntes de polarização, AI e AI são os 
~ 1EsP 2EsP 

erros causados pelos espelhos nas correntes Ii e '12 , 

[\J 

r-I

M 
JW

O UI 

respectivamente.'Escrevendo os erros nos espelhos como: 

As BB -°'5 

A1 =1+[_-lí] Av -{ 
l 

Av , iss? - 1 Bcq Í 
LP1 aux 

x = 1,2 (3 5-8) 

tem~se para o erro relativo nas correntes de M3 e M4 

A1 13 As 5 As 
%=~%~[^1z+-;~<v+v× >2[-B1] -~;-<~+v,f [si] 

B B eq 1 eq 2 

- ri (v + VX ) + rg (-v + VX )] 
(3.5-9) 

onde 

AB AB AB . 

[ 
= 

{ 
"{ , 1 = 1,2 

eq 1 N í P 1 Y 

representa a diferença dos ,erros percentuais dos ganhos de 

corrente dos espelhos de Ii e 12 e 

0,5 _ 0,5 - 

B B 3 B 
ri = púvtm ~ 

Í 
_-_*°} zuípi , âz 1,2 (3.5-11) 

(\_)›-
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sendo BN, BP os parâmetros transcondutãncia dos transistores dos 

espelhos N e P, respectivamente, AVtPl e AVtNi as diferenças nas 

tensões de limiar dos espelhos P e N relativos à corrente Ii , 

x = 1, 2. 

Substituindo-se (3.5-9) e (3.5-5) em (3.5-3), pode~se 

calcular a variação da corrente ll em função dos descasamentos dos 

transistores. ç 

3.6- RESULTADOS DAS SIMULAÇÕES. 

Os testes de desempenho do OTA foram obtidos com o circuito 

mostrado na fig. 3.6-1, utilizando o simulador elétrico SPICE. 

Espelhos de corrente `cascode foram empregados para. redução do 

efeito de modulação da corrente no transistor com a tensão 

dreno-fonte. Nas simulações adotou-se V¿d= - VSS= 5V e os 

parametros de processo indicados na tabela 3.6-1. A fig. 3.6-2a 

ilustra a corrente de saida lo em função da tensão de entrada V1, 

tomando V2 como parâmetro e ajustando o nivel de polarização VGG 

para obter VX = 0,9V. É possivel observar que tensões diferenciais 

pouco superiores a V já comprometem a linearidade do conversor 
.

X 

Vxl. Na fig. 3.6-2b, onde V = 1,9V, fica evidenciada a operação
X 

fora da região de saturação dos transistores M29-N30 da fonte de 

corrente e M2l-M22 do espelho de corrente de 12, para V1 inferior 

a aproximadamente -1,0V. A obtenção de grandes variações de 

transcondutãncias através da mudança de V deve ser cuidadosamente
X 

analisada pois os limites dos níveis de tensão de entrada para 

operação linear da célula do OTA irão variar em função do valor de 

V.
X



PARÃMETRO 'NMos PMOS UNIDADE 
VTO 
TOX 
U0' 
UCRIT 
VMAX 
NSUB 
GAMMA 
NEFF 

0,8 
470E-10 
600 
0,93E5 
SE4 
SEIS 
0,43 
3,3 

-0,8 
470E~10 
220 
0,85E5 
3E4 
1,1E15 
0,53 
3,5

v
m 

cmg/Vs 
H 

v/Cm 
m/s 
1/zm” 

- Vo,5 

Tabela 3.6~1: Parâmetros do processo. 
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.Figura 3.8-1: Circuito do OTA simulado com espelhos de 

corrente cascode. 
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) 

¡ I_°(50uÁ/div) 
i1°(25 |.¡A/div 

z -1v - V2 ' v¿= -1v 

2/ _ 
1 1 4 UID 

OV 

1V J/

�

i 
v`(o,4v/am 

J I I I I I I I | 1 1 l › _~ vi (o,5v/div) 

_ _____,_

F 
:- 

(a) (b) » zz 

Figura 3.6-2: Curva de transferência do OTA: a) `V× n= O~,=9 V; 

b)v×=1,9v. ~ w ' 

_ 

A fig. 3.6-3 apresenta graficos da distorção harmônica total 

para valores de V = O,9V e 1,9V. Para amplitudes da._t-ensão de 
_ X e 

._
. 

entrada inferiores a V , a componente dominante da distorçao é a
X 

3ë harmônica; à medida que a« amplitude da entrada cresce além de 

V, a componente dominante da distorção passa a ser a 2§
X 

harmônica. A polarização de 1V foi adotada no caso da simulação 

correspondente à fig. 3.6-3b para assegurar o funcionamento dos 

transistores do OTA na região de saturação. As curvas apresentadas 

mostram que a distorção harmônica do OTA é inferior a 2% se a 

tensão diferencial de entrada for cerca de 20% superior a V . ParaX 

tensões diferenciais inferiores a V , a. distorção harmônica é,
X 

ainda, normalmente inferior a 1%. A diferença nos niveis de 

distorção para as freqüências de 1kHz e 100kHz deve~se à maior 

influência dos capacitores do circuito em freqüências mais altas.

›

r
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I 
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\‹\ 

`
/ 
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/ ' / 
/ // 

<›,s_ ,// 
V / - // 

0 rw. off o.‹› 0, 
V l ,, 1/~ 1 I 1 1 1 sw J “ ' 's no M2 `Í D ,O as fo 15 ¿0 

V1 p›¢c›(0,zv/di\" 
v1pzco(0.2f>v/mv) 

(a) (b) 

Figura 3.6-3: Distorção harmônica da corrente de saída em 

função da amplitude de pico da tensão .de 

entrada, nas freqüências de 1 e 100 kHz: 

a) Vx= 0,9 V e níveis CC de Vš e V2 de O V; 

b) V = 1,9 V e níveis CC de V1 e V2 de 1 V.{ X _ 

Por tratar-se de uma estrutura casada e simétrica (OÍA 

proposto), os resultados obtidos das simulações referentes às 

razões de rejeição do modo comum e das fontes de alimentação foram 

pouco relevantes. 

Tambem foi simulado um circuito de OTA com transistores de 

entrada e fontes de corrente tipo P, topologia idêntica à da fig. 

3.6-1 (mostrado na fig. 3.6-4), cujos parâmetros de processo e as 

dimensões dos transistores são listados na tabela 3.8-2. Neste OTA 

utíli2ou~se espelhos cascode com ganho 2:1 de forma a reduzir a 

transcondutâncía total. Esta relaçäo nos espelhos foi obtida 

através do uso de transistores, com as mesmas dimensões,

V u
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conectados em paralelo. 
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1, 
Vin 

'__ _

Ê 
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J-\ /\ 1 1 
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Hb 

M5 
_ V 
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N15 mu I419 . 

mzsl N17 “ ` 

P116 
T1261 P118 

NÊÓ mzz
É

V ss 

Figura 3.6-4: Circuito do OTA com transistores de entrada 

cmm1P. 

TRANSISÍOR ,W(pm) L(pm) PARÃMTRO NMOS PMOS UNID. 

M1,M2 10 50 
M3,M4 10 20 

M5,M6,M27-M3 20 10 
MYA-M8B` 24 10 

MIIA-M12B 24 10 
M17A~M18B 24 4 10 

M21A-M22B 24 10 

M9,M10,M13,M14 24 10 
M15,M15,M19,M20 24 10 

_vT0 0,9` -0,6 v 
T0X 4005-10 400E-10 m 
U0 510 175 em /vš 
UCRIT 

' 

153 4,7253 v/cm 
VMAX 1 37,953 37,2E3 m/S 
NSUB 0,53E1s 0,53E1s 1/cms 

GAMMA 0,43 0,53 v°'5 

NEFF 2,74 10 - 
(a) 

A

` (b)` 

Tabela 3.8~2: a) Dimensões dos transistores; b) parâmetros de 

processo utilizados nas símulaçoes do OTA 

com transistores de entrada canal P.
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A fig. 3.6-5 mostra o grafico da distorção harmônica total 

para V = 1,5V em função da amplitude da tensão de entrada, nas
X 

freqüências de 1kHz e 100kHz. Para o OTA, que foi utilizado em um 

filtro anti~recobrimento (capítulo 4), a curva de 1kHz serve como 

bom indicativo da distorção, pois a freqüência limite na banda
z 

passante do filtro é de 3,4kHz. 

As curvas apresentadas, para o OTA com transistores de 

entrada tipo P, mostram que os niveis de distorção harmônica são 

inferiores a 0,86% se a tensão diferencial de entrada for cerca de 

33% superior a VX. A causa do desnível destas curvas deve~se à 

maior influência dos capacitores em altas freqüências, como 

mencionado anteriormente. A melhora em termos de distorção 

harmônica, em relação ao OTA com transistores de entrada tipo N, 

deve-se principalmente ao aumento do comprimento do canal dos 

transistores de entrada, minimizando, desta forma, o efeito da 

modulação da corrente de dreno com a tensão porta-fonte. 

*m1›‹o,5 z / am V = 1,5 V 
. 

. x ', 
' 

nível. CC2»V¡ = V: = 0 V 
. I

I
I

|
ø

I
I 3,0' , 

2 ' O . um |zHz_I,‹' 

1 ¡ O ' .'¡,.v"I 
_... 

..... "" "I ' 

,z¡-I" 
_ 

u_u.-f-f' _ 
_______________________ 

-- r _ um ___ _ 
O 

W-'dl I I I . I uma ' ---~›f-í_"”' 'Í}>11\5'-^àJ;J'ZÍ' ' l 
r__ *J 77 "Í 

' «J _ › 
0,4 0z8 1.2 vtpiõú ‹o.z v / am 

Figura. 3.8-5: Distorção harmônica. da corrente de saída. em' 

função da amplitude de pico da tensão para 

VX = 1,5V, nas freqüências de'1 e 100kHz. '
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3.7- RESPOSTA EM FREQUÊNCIA. 

Será analisada a resposta em freqüência, a partir do modelo 

pequenos sinais, do conversor VxI apresentado. Para se obter total 

simetria no circuito da fig. 3.2-3b um estágio de saída, idêntico 

ao formado pelos transistores M9 e M12 da figura citada, é 

introduzido em seu lado esquerdo conectando as portas desses novos 

transistores às portas dos transistores M7 e MIO, de forma a obter 

um conversor VxI de saída diferencial. O modelo pequenos sinais, 

do OTA, para entrada diferencial (V1= -V¿= V) é apresentado na 

fig. 3.7-1. _ 

Para o modelo apresentado pela fig. 3.7~1, tem-se: 

C =C +C +C +C sC +C +C (3.7-la) 
1 gsS gs? gsP › db5 

_ 
gs5 - gs7 ~gsP 

C = C + C + C + C + C ë C + C + C 
2 

g 

gs1O gs11 gsN db7 db10 gs10 gs11 gsN 
C (3.7-1b) 

gdsE = gdsa + gds11+ gdsls 
V 

(3.7-1c)V 

onde foram desprezados as capacitancias C 's. C , C gd gsN gsP 

representam as somas dasv capacitâncias porta-fonte dos 

transistores NMOS e PMOS dos estágios de saída, respectivamente. 

Através da análise nodal do circuito da fig. 3.7-1, obtem-se 

de Vdl/v o denominador da função de transferência dado por:

,_



D(s)=CCC s 123 (-1 
(_]b-0 

QVÓ7 

C 
H gm? Vdí 

» 

__: C1 gmz; 
2 › `. 'V 

da. 

* 

CD gmi 
(v-Vga ) 

›-1 U 
3+ 

(gm1+ gms) 
+ 

Czgms-3+ C1gm1oS2+ gmégm + gm 3)+ 
C C C 
3 1 2

_ 

gmsgmw gm1o(gm1+ gma) 
S 

+g.m3gmsgm1o+ gm'1(gm1ogms_ gm? gmn 
C C . C C ~ C C C 

1 2 . 2 3 1 2 3 

' (3.7-2) 

onde C = C* + C . Supondo .aproximação por- pólo dominante com 
3 gsl gs3 

Ipil << Ip2I, |p3|, obtem-se para Ipll a seguinte relação: 

gm gm gm + gm (gm gms- gm7 gmn) C 

)
. 
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_ 3 5 1o 1 10 
. (3.7_3) 

| |
- 

pl (gm1+ gm3)(C1 gm1o+ C2-gms) + C3 gms gm1o ' 

_ 
u

C 
V = V gsâ 

+ 07 u 
Qi 93 O + 

V C -V 

-3! pf. QM , i- 

CD 
1. gmg (-v-Vea) 

gm11Vd2 * 

~Fígur'a 3.7-1: Modelo pequenos sinais do OTA com salda 

diferencial .
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Supondo que os espelhos são ideais, gmlo = gmu e gm5= gmv, a 

equação (3.7-3) pode ser reescríta como: 

8m3 

(gm + gm ) -- + -- + C 
1 3 gms gmlo 3 

onde C1 e C2 são dados por (3.'7-la) e (3.7-lb), respectivamente. 

De posse da relação (3. 7-5) obtem-se, em primeira 

aproximação, para D(s): 

81" Í8Tf1+8m,8m 3 2 1 3+ 1o+ D(s)ë s+ 
C1 C2 C3 C2 

' (gm1+ gm)gí5'+gTl1O +C3 . 3 m 

gms 
+ 

gma 
_ 15 + 

gm1+ gms gm1o+ gms + 
C1 (gm+gm)-Êl+-F3 +C J 

C3 C2 C1 
1 3 gms gmm 3 

gms gm1 o 
C C 

1 2 

(3.7-5) 

Através da fig. 3.7~1, pode-se obter o numerador referente à 

função de transferência do OTA de saída simétríca, que é o 

numerador de Vdl/V, dado por: '



gsl gs 2 

gm 8m 
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2 gm3 gm1O 3 10 
NE(S) = " Zgml S 'Í' "-ci' + T S + T? . 

2 1 

De maneira análoga, pode-se obter o numerador do lado direito 

do circuito, onde tem-se: 

gs4 , 
2 S4 ' 

gm gm gm gm 
ND(S) = " 2 gmz [S2 + + -Fãs S + 

2 9 

com C* = C + C + C . 

2 gs13 gs14 gsN ' 

Tomando a saída em Io, como na fig. 3.2-3b, obtem-se: 

Io = gmlz Vd7 + gmg Vâl (3.7-8) 

onde V' é a tensão símétrica a V (ou seja, Vâl = Vdz). Através 
di 

V 

. a1 

do circuito da fig. 3.7-1, tem-se que: 

gm12 gm7 
Va? = 

_ 
sCt + gm Vd1 

2 10 

e sabendo-se que 

Vdl NE (S) Vèl ND (S) 
.__í1'i_a-í e í-_ :aí-i 
v D(s) V D(s) 

(3.7-9) 

(3.7-10)
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obtem-se a transferência total dada por: 

_ío(S) = N(s) = 
2gm1 gm? S2+ 

2 gm1o + 
gms 

S + 
v D(s) 

V 

D(s) C C 
' gsl 2 

gm gm Cgsl +Cgs3 
10 3

V 

C C C 2 gsl gs3 

(3.7-11) 

onde D(s) é dado por (3.7-2) e considera-se que os parâmetros de 

cada transistor e de seu simétrico são iguais, com M12 E PMO e 

M9 E M7. 

A fig. 3.7-2 mostra a resposta em freqüência para o circuito 

da fig 3.6-1, usado nas simulações, com os parametros de processo 

dados na tabela 3.6-1. Nota-se pela fig. 3.7-2, que este OTA 

apresenta transcondutância com queda de 3 dB em freqüências em 

torno de 5 MHZ. Os efeitos das capacitancias dos espelhos cascode 

são mais acentuados nas altas freqüências. Para. freqüências em 

torno da largura de banda, praticamente não há diferença entre os 

OTA's construídos com espelhos simples e cascode validando o uso 

da aproximação (3z7-4). Para uma análise mais rigorosa, deve-se 

levar em conta nas equações acima os capacitores provenientes dos 

espelhos cascode. 
' 

Com a equação (3.7-4) pode-se obter o valor da largura de 

banda através do dimensionamento adequado dos transistores que 

compõem o OTA.



gm/gm (dB) .

0 

-3 . 

-az .__ 

_¡3 ._ 

-24 ”' 

IB 

Vx 
19 uA ` 

1.0 V 

1 I li-O-¡Ii!-+4 
.I 1 1° 

Figura 3.7-2: Resposta *em freqüência do c1rcu1to 

3.8- SLEW*RATE. 

O componente proposto (OTA) é um amplificador operacional 

cuja capacidade de corrente de saída depende da tensão d1f`erenc1a1 

de entrada e do capacitor de carga, de acordo com a fig 3 8-1 

fíg.3.6-1 (gmo é o valor de gm em ba1xas 

freqüências). 

.+ ' I 

v " "¡` 

Figura 3.8-1: OTA com capacitor de carga na saida 

v'V I B .

Ú 

1 I 

:oo 
f(MHz) 

V . 
I.)

C
1,
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H/f.$'¿~ ~ mw- 

Pela f ig. 3 . 8-1 , tem-se: 'Teses eeB¡f:§ec¡°¡;”Ve,sIMfÍä 

. 

”°'¢`0eg 

d\/to gm v í = TL' (3.8-1) 

com o "slew-rate" dado por: 

dVo gm 
snz _] = _v (ae-2) dt máx CL x 

para lvl = VX. 

Pela equação (3.8-1) nota-se a dependência do "slew-rate" com 

a variação da capacítancia de carga CL. Naturalmente, como no caso 

de amplificadores operacionais, o "slew-rate" é um fator a ser 

considerado na etapa de projeto do OTA, dependendo do circuito 

onde será. empregado, do níve1'de tensão e da faixa de 'freqüências 

de utilização. ' ' 

Neste capítulo foi proposta uma estrutura de OTA linear com 

as respectivas equações de projeto. No apêndice A 'será apresentado 

um resumo das equações descrevendo os procedimentos adotados para 

o projeto do OTA proposto neste trabalho. '
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CAPITULO 4 z APLICAÇÃO DA ESTRUTURA PRoRosTA 

NUM FILTRO ANTI-RECOBRIMTNTO. 

4.1- INTRODUÇÃO.- 

O crescente aumento da densidade de integração com o uso da 

tecnologia CMOS tornou possivel a realização de sistemas completos 

em um mesmo "chip", ai incluindo as funções de filtragem. Filtros 

digitais e a capacitores chaveados, ambos compatíveis com esta 

tecnologia, possuem algumas vantagens em comum tais como boa 

precisão e possibilidade de sintonia. No entanto, se as entradas 

e/ou saídas são contínuas, então são necessários filtros contínuos 

anti-recobrimento e/ou reconstrução. Na maioria das vezes tal~ 

filtro não pode ser feito passivo-RC ou ativo-RC devido aos 

problemas de precisão e/ou da area ocupada pelos resistores. 

Filtros contínuos integráveis (RC-ativos, MOSFET-C e OTA-C), 

quando utilizados nas funções de anti-recobrimento e reconstrução 

sem o uso de alguma forma de controle de suas características, 

possibilitanto sintonia, exigem que a operação de conversão de 

sinais contínuos em amostrados e. vice-versa seja feita com 

freqüência de amostragem muito mais alta que a máxima freqüência 

do sinal. 

As técnicas de sintonia automática, muito bem descritas em 

[9], normalmente permitem -obter precisão de até 0,1% nas 

caracteristicas desejadas [18], mas a expensas da utilização de 

circuitos complexos para este fim. 

_ 

Neste capítulo é apresentada uma técnica de controle simples, 

para aplicações onde a precisão exigida da resposta em freqüência 

não é muito grande, utilizável em estruturas que Ifazem uso de
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amplificadores operacionais de transcondutância. Esta técnica sera 

aplicada a ›um filtro anti-recobrimento de um CODEC [8], que 

utiliza a técnica de capacitores chaveados. 

4.2- CONTROLE DAS TRANSCONDUTÃNCIAS DOS OTA'S. 

O circuito de controle proposto, mostrado pela fig. 4.2~1, é 

formado por um resistor externo "R" de referência, um OTA interno 

com transcondutância controlavel "gm", um amplificador operacional 

e um divisor de tensão constituído por M1, M2 e M3. 

A malha de controle tem o objetivo de produzir um nível de 

polarização VB adequado para que as transcondutâncias dos OTA's 

3 
tenham valores próximos aos nominais. 

Fazendo M2 E M3, a tensão na entrada não inversora do 

amplificador operacional é V1/2 enquanto¿que na entrada inversora 

é: 

V . 

=____¿____ . _ 
vo gm_R + 1. (4.2 1) 

Supondo condições ideais para o circuito de controle de gm, o 

equilíbrio é atingido quando: 

gm.R = 1 (4.2-2) 

conl a saída do amplificador operacional assumindo “um nível de
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Voo 

M1 4

A R V0 
Iobgm Vo 

Wa---CÍÚ
_ 

_ 

[ih 
V2= V1/z

A

l 

...í .__ 
M3 

`""-É vz ii 
Figura 4.2-1: Circuito de controle automatico de 

transcondutãncia. 

polarização tal que gm = 1/R no OTA da malha de controle. 

Esta tensao, VB, na saída do amplificador operacional servirá 

para polarizar os OTA's dos circuitos, assegurando valores de 

gmi's, com i = 1,2,...n, próximos aos nominais. 

Como pode ser visto através da fig. 4.2-1, a malha de 

controle é responsável pelo nivel de polarização de forma a 

controlar os diversos valores das transcondutâncias dos OTA's.
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Isto é possivel devido aos valores das transcondutâncias dos 0TA's 

controlados manterem uma relação para o OTA da malha de controle, 

bastando para isso alterar a relação dos espelhos de corrente dos 

OTA's controlados, mantendo o nesmo nivel de polarização V£ de 
a

. 

controle para todos. . 

f 
' 

' ' 

Esta forma de controle não assegura diretamente a 

caracteristica de transferência dos circuitos, mas garante o nível 

de polarização e, conseqüentemente, a manutenção dos 'valores 

relativos das transcondutancias dos OTA's dentro_de cerca de 1% de 

seus valores nominais se admitirmos que 0TA's casados nao têm 

dispersão maior que 1% nesses valores. . 

A tabela 4.2-1 apresenta os resultados referentes ao 

controle da transcondutância do OTA da fig. 4.2-1, obtidos por 

simulações no` SPICE, para variações na temperatura e para 

dispersão tecnológica nos parametros referentes ao 39 Projeto 

Multiusuário jPMU 003), sendo o OTA e o amplificador operacional 

projetados segundo o capítulo 3 ([7]). e referência [11], 

respectivamente. ¬ 
- 

' 

V

f 

Os valores de gm obtidos nas diversas.simulações¿diferem_até 
. 

_ 
_ ;

_ 

cerca de 1% de seu valor nominal devido principalmente à relação 

I-V do OTA ser levemente não linear [7]. Vale ressaltar que as 

tensões de "offset" do OTA e do amplificador operacional e o erro
1 

~ ~ do divisor de tensão nao foram considerados nas simulaçoes, mas 

devem ser levados em conta em situações reais, como será mostrado 

a seguir. _ . ,-
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- 
› 

V Parâmetros 
TEMPERATURA ‹ 

` ' 

T 4 

PMU 003 

gm,(pA/V) Tensão de 
no ponto de V`polarização ¿ 
operaçao z VB (V)~ 

- sLow - 

o °c' - TIP1co 
FAST 

2,805 
2,805 
2,810 

1,84 
2.06 
2,56 

› sLow 
TIP1co 
FAST 

_ 27.OC_ 
2,815 
2,805 
2,805 

1,46 
1,90 
2,44 

¡ sLow ` 

TIP1co 
FAST 

eo °c' 
2,825 
2,810 
2,800 

1,05 
1,56 
2,20 

Tabela 4.2-1Ê Resultados obtidos através de simulaçoes para

à 

4.3- ANÁLISE DAS NÃO-IDEALIDADES.' 

gm (nomina1)e= 1 / R = 2,8 pA/V. 

52 

" 1 d Algumas consideraçoes sobre os erros da malha de contro ej e 

” f t d polarização dos 0TA's devem ser feitas. As principais on es e
\ 

erro, neste caso, são: imprecisão do resistor de referência, erro 

no' divisor de tensão, tensões"de "offset" do amplificador 

operacional e`do OTA e não linearidades do OTA. 0 erro devido ao 

ganho finito do amplificador operacional pode ser, em geral, 

desprezado para ganhos em malha aberta superiores a 5000 (neste 

inferior ao desvio padrão das tensões de "offset"). A primeira 

fonte de erro citada pode ser reduzida utilizando-se resistores 

com precisão de 1%, por exemplo, enquanto que o erro devido a 

caso, o erro seria inferior ao 1mV, valor em geral bastante 

" - à nao linearidade do OTA pode ser desprezado se aplicarmos níveis e
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tensão pouco abaixo do valor teórico da tensão limite de 

linearidade [7]. - 

Analisando o erro produzido pela técnica. do divisor de 

tensão, temese para a fig. 4.3-1: 

V - Vt gs ' 

Avgs : Avt _ 

[ 

'-B' 

onde AB é o desvio nos parâmetros transcondutância, 'AV é o 
QS 

desvio entre as tensões porta-fonte e AVt a diferença nas tensões 

de limiar dos transistores que compõem o divisor; O equilíbrio da 

malha é obtido quando: 
V” 

V = ~ V , V = V + AV . (4.3f2) 
O sg2 . gsl gs2 gs 

rf 

m ,¿ 

Sendo g = 1/R e gm a transcondutâncía do OTÁ da malha de 
~ 

` 

1 . 

controle, tem-se pela condição de equilíbrio que:
' 

V1 1 
Vgs _ vt AB g 

"_“2”" "' 
Avg). 

_ T '= Vo: ~~ V1 

com o erro relativo em gm dado porzi
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gm ~ g AV V -.V AB ----z 2 -ví -A “S “ 
7¡ 

(4.3-4) 
g r 2V1 

que pode ser minimizado através do aumento da tensão V1, uma vez 

que AB é reduzido através de um bom "layout", Contudo, não se pode 

aumentar o valor de V1 a tal ponto que a relação I-V do OTA se 

torne não linear, o que introduziria mais uma fonte de erro.
`

n 

ÓV1 

+ . 

4- 

15% ~ 

.í.._ '_'T 

Figura 4.3-1: Diagrama esquemático representando o divisor de 
' tensão M1, M2 e M3 da fig. 4.2-1.

` 

V* Serão analisados, em seguida, os erros devido a imprecisão no 

divisor de tensão e as tensões gde "offset" do amplificador 

operacional e do OTA, sem entrar em considerações sobre a origem 

destas não idealidades. Assim, suponha que a tensão V2=(V1/2) + AV 

sendo AV o erro do divisor de tensão e que VosOTA e Vos0A são as 

tensões de "offset" do' OTA e do amplificador operacional, 

respectivamente. Neste caso, para o esquema da fig. 4.2~1¿ tem-sex
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V = V + Vos (4.3-Sa) 
o - 2 oA

8

v 
vz = T1 + Av - (4.3-sb) 

e que . 

Vo V1 
IO = --§-- = - gm (Vo + Vos0TA). (4.3-5c) 

Através das equações (4.3-5) pode-se escrever que: 

V1 - R gm Vos V1 
__ OTA _ ___ 

vo _- 1 + R gm _ 
2 

+ Av + vosm (4.3 6) 

e, finalmente 

_ 

* AV + VosOA + (VQSOTA)/2 
gm R E 1 - 4 V (4.3-7)

1 

Supondo erros não correlacíonados, espera-se desvios 

inferiores a 3,5% em gm para valores máximos de AV = 10mV, VosOA= 

10mV, VosOTA= 20mV, com V1= 2V. Naturalmente, valores elevados de
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V1 são desejados para redução dos erros. Contudo, como mencionado 

anteriormente, o aumento de V1 compromete a linearidade do OTA 

[7]. 

4.4- APLICAÇÃO A UM FILTRO ANTI-RECOBRIMENTO. 

O método de controle automático de transcondutância, descrito 

anteriormente, será aplicado a um filtro anti-recobrimento de um 

CODEC, descrito -em [8], que utiliza Va técnica de capacitores 

chaveados (SC). Os requisitos de projeto do filtro 

anti-recobrimento são: 

1) máximo "ripple" na banda passante-de 0,04 dB; 

2) mínima atenuação_na banda de rejeição de 32 dB; 

3) freqüência limite da banda passante fp = 3,4 kHz; 

4) freqüência limite da banda de rejeição fs = 123,4 kHz. 

O filtro será integrado em um "chip" CMOS que é compartilhado 

com o resto do_ sistema. Desta forma, é conveniente escolher 

estruturas simples para procurar reduzir sua área física. 

ASimu1ações mostraram que a realização do filtro pode ser 

obtida através de uma rede de 2* ordem passa-baixas com função 

de transferência da forma: ' 

' 

.
_

2 
H(S) = -E-7ášL-"--è (4.4"1) 

S+_Õ'S+(00 

`\ 

com uma aproximação Butterworth, onde wo'e Q são o módulo e 0 

fator de qualidade dos pólos, respectivamente. Adotando Q =1// 2 

(Butterworth) e usando os requisitos de projeto, tem-se:
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IH(w)| z K1 , se w 5 wp (4[4-2a) 

IH(w)| S K2 , se w 2 ws (4.4-2b) 

onde K1: 10-(0,O4/20) e K2: 10-(32/20). 

Tomando a ínequação (4.4~2a), aplicada em w = wp, obtem-se a 

seguinte expressão para wo: 

(1 - Kf )‹,›‹›'* + (_2 
- -Í; mf wpz ‹,›o2 - KÍ op* z o - (4.4-32.).

Q 

e, da mesma forma para (4.4-2b), aplicando w = ms: 

(1 - 1<:)‹z›o4 + (2 - -ig )1<:‹.›s2 ‹.›‹›2 - K3 ‹.›s'* s o. (4.4-sb) 
Q

r 

Entao, de acordo com as ínequaçoes (4.4 3a), (4.4 3b) e com 

Q = 1// 2 obtem-se a seguinte faixa de freqüências para wo: 

/ K2 I K2 ~,5 US Z (DO Z ~,5 Up _ 

2 2 .
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que permite obter a faixa de valores 2n.13 krad/seg S wo S 2n.19,5 

krad/seg. 

A. função de transferência desejada pode ser obtida. com a 

estrutura OTA-C canôníca da fig. 4.4-1, que apresenta a seguinte 

função de transferência: 

V gm gm / C C 
ä (S) = 1 2 1 2 (4.4-5) gm gm gm 

I 
p S2 + __2 S + __L__} c “c c 

2 1 2 _ 

onde, através da comparação com a expressão (4.4-1) tem-se: 

› 

gml gm2 
U0 = *(-TF _ 

1 2
_ 

gm1 C2 
Q = - - (4.4-Bb) 

gmz C1 

onde gml e gmz são as transcondutãncias dos OTA's. Para a rede da 

fig. 4.4-1 adotou-se wo = Zn 16 kHz, valor próximo a média 

aritmética dos «extremos da faixa de valores obtidos pelas 

inequações (4.4-4). Fazendo-se C1= 2C2, com C2= 20 pF, e das 

relações (4.4-6) obteve-se gm1= gm2= 2,8 pA/V. 

Pelas equações (4.4-6), pode-se notar que a freqüência "wo" é 

proporcional ã razao entre transcondutâncias e capacitâncias sendo 

que os valores das capacítâncias podem variar cerca de 10% e os 

das transcondutãncias até 50% de seus~ respectivos valores
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nominais. Por outro lado, o fator de qualidade "Q" é dependente da 

razão entre grandezas de mesma espécie que, em circuitos 

integrados, têm dispersão máxima de cerca de 1% se alguns cuidados 

de "layout" são adotados.
'

r

\

ó 

+ -a~ O + 

VI vo 

lí: » I n 

C, -f- C2 

Figura 4.4-1: Filtro continuo totalmente integrável OTA-C: 

estrutura canônica de ZÊ ordem. 

A analise de sensibilidade e do desvio da função de 

transferência, para os 0TA's supostamente ideais, que sera 

apresentada a seguir, levará em conta a variabilidade dos 

parâmetros gm e C e a dispersão da razão de transcondutãncías e de 

capacitáncias em torno de seus valores nominais. * 

Considere-se, para a estrutura da fig. 4.4-1, que as relações 

entre transcondutâncias e capacitâncias são dadas por:
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gmz 
A = -- = 1 _ _ (4.4-7a) 

gml gml- gmz _ gm 

u 

(4.4-7b)
C 

B : 2.: Ê. 
C 2 

I 

C = C = 2C ° 

1 1 2 

Para o desvio do módulo da função de transferência, tem-se:

2 
' n X 2 V -- V + l' 2 -Í- Ê-gz Vx2+ termos de ordem superior. 'fi=Êfi ». H 1=1 =1 8 xi 1

D .'11 

'J 
__× 

OJ 

Q) 

FX 

D'-1 

_><

N 

(4.4-8) 

onde "xi" são os parâmetros da função de transferência e "VX " são
1 

suas variabílidades. Então, para os termos de lã ordem, tem-se:

/ 

(4.4~9) 
lI'.> 

OJO.) >'.1' 

CCO 
QJQ› (1113 

n<

+ ECU QJQJ COI! 
AH _ gm a H _Í‹Í__fiäÉVgm+__'_vA+___ "_'_VB` 

Se as variabilídades são determinístícas, a partir de 

(4.4-9), pode-se determinar o desvio determinístíco da magnitude 

de H(w) em dB pela simples aplicação da equação: 

V 

` 

A|H(w)| 
| 

= 8,865 me Ê%%g% . (4.4-10a)
às
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Para variabilídades aleatórias e não correlacíonadas, pode-se 

escrever para três desvios-padrões da magnitude de H(w): 

>< 
FI' 

CJQ 
f“í¬
<× &__J 

Li--._-I

N 

\_-¬‹-__J

O U1n H(w) 
3¢[A|H(w)1§ 

] 
= 8,s85{Z [me s (4.4-11) 

` dB 1:1 

H(w) Xi 8 H(w) 
onde Sxi = ãíõí _ã-š:- é a sensibilidade de H(w) em relação ã 

variação do parâmetro Xf 
De acordo com (4.4-11) tem-se: 

eh) 

F---¬ W
> W 

O
E 

f_-¬N w
>

_ 

;__J N em H-___4 fíøkzív P-¬ fi-¬

< 
D-5 

u__J L__4 

l\J

+
2 

3‹›~[A|H(‹,›)|§B]='_°i°"_8'685w l,-- -- - 3 c 

e 

d [à¶- ][ B c 
- 10,5 

[3«¶Vzz112}+ [â~~2}%m12+ W1 1 k v 

* (4.4-12) 

Através da implementação da equação (4.4-12) para simulação 

do desvio da magnitude da função de transferência e análise das 

sensibilidades, verifica-se que os requisitos de projeto são 

atendidos se se admite que as capacitâncias não variam mais que 

10% em seus valores nominais e as variações das transcondutãncias
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são reduzidas de 50% para 10% o que pode ser facilmente obtido com 

o uso do circuito de controle automático de transcondutância 

proposto neste capitulo ([8]).' 

Para variabilidades com média zero (p = 0) e três desvios 

padrões dados por: ' 

*[2] = WB] = 8 *M = *Í zm]
= 

o filtro atende as especificações de projeto, conforme os 

resultados apresentados na fig. 4.4-2,W onde as curvas limites 

representam as variações da magnitude da função de transferência 

nominal para os desvios dos componentes acima especificados. 

Os resultados das analises do simulador SPICE não levam em 

conta. as tensões de "offset" aleatórias que ocorrenn devido ao 

descasamento entre transistores empregados nos OTA's, 

amplificador operacional e divisor de tensão. 

Para simulações do desvio da magnitude da função de 

transferência do filtro,-considerou-se os OTA's ideais. Contudo, 

dependendo das localizações das freqüências de 3 dB das 

transcondutâncias dos OTA's, os requisitos de projeto do filtro 

podem não ser satisfeitos. As posições destas freqüências podem 

ser convenientemente obtidas através da análise da equaçao 

(3.5-2), onde pelo dimensionamento do comprimento e da largura dos 

transistores dos OTA's consegue-se determinar a melhor posição das 

mesmas. 'Uma simulação preliminar foi feita para analisar a 

resposta em freqüência do filtro anti-recobrimento, verificando-se 

que os requisitos de projeto podem ser cumpridos caso as 

freqüências de corte dos OTA's estejam acima de 800kH2.
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Figura 4.4-'2:a) Magnítude da resposta em freqüência do filtro 

anti-recobrímento; b) detalhe da banda passante; 

~c) detalhe da banda de rejeição. 

i-- IH(w)I |dB (nominal)- 

dB B 
..... _- |H(w)||' + av 

Í 
A|H(w)||d

1 

. . . . .f.›|H(w)||dB - sv 
[ 
A|n(w)||dB

J
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CAPITULO 5 z coNcLusõl~:s. 

Foi apresentada, neste trabalho, uma estrutura «ka OTA com 

entrada diferencial, de concepção bastante simples, com controle 

de transcondutäncia através do ,circuito de polarização. 

A comparação com três estruturas de OTA, que operam com 

transistores em saturação, mostra que o circuito proposto no 

terceiro capitulo apresenta, em relação ao da referência [1], as 

vantagens de simplicidade e de não requerer relação fixa entre 

razões geométricas de transistores para obtenção da característica 

de transferência desejada; as estruturas apresentadas na 

referência [2] têm, as vezes, circuitos mais simples do que o do 

OTA aqui apresentado mas com menor faixa de linearidade enquanto 

os OTA's com linearidade ampliada da referência [2] são formados 

por circuitos mais complexos; finalmente, o OTA'apresentado na 

referência [8]_ é implementado através de um circuito bastante 

simples mas a faixa de tensões admissíveis na entrada é inferior à 

do OTA aqui mostrado, para uma mesmal tensão de alimentação. 

Naturalmente, outros critérios podem ser utilizados para 

comparação da performance de OTA's, dentre os quais ruído e 

largura de banda. Valores determinados pelo simulador para .a 

largura de banda são superiores a 5 MHZ, para ~corrente de 

polarização IB = 19 pA, e bastante próximos aos mencionados na 

referência [8] para níveis de corrente aproximadamente iguais. 

A análise da célula do OTA mostrou que certos cuidados devem 

ser tomados para minimizar a presença da 21 harmônica na corrente 

de saida; para tal, deve-se adotar um "layout" cuidadoso que 

assegure um bom casamento não apenas entre os transistores de 

entrada mas também entre os transistores dos espelhos de corrente.
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Os resultados obtidos pela simulação mostraram que o OTA pode 

ser utilizado com níveis de tensão de entrada até cerca de 20% 

superiores ao previsto na analise teórica que a distorção 

harmônica total não ira ultrapassar .2%, valor que -pode ser 

aceitável em muitas aplicações. Para tensões limitadas aos valores 

nominais, os resultados mostraram distorção harmônica da corrente 

de saida inferior a 1% para variação da tensão de entrada de cerca 

de 40% da tensão de alimentação. 

Tomando-se maiores cuidados com as dimensões (comprimento do 

canal maior dos transistores de entrada) pode-se utilizar niveis 

de tensão de entrada superiores a 33% do limite teórico que a 

distorção harmônica total sera abaixo de 0,8%. Para tensões 

limitadas aos valores nominais, a distorção harmônica da corrente 

de saída não ultrapassa 0,16%. 

A técnica de controle mostrada no.capitulo 4 permite reduzir 

sobremaneira as variações das transcondutâncias dos 0TA's devido 

as variações de processo e ambientais. Este método proposto é 

bastante simples, aplicável a estruturas que utilizam OTA's, e foi 

satisfatório para o atendimento dos requisitos de projeto de um 

filtro anti-recobrimento de um CODEC que utiliza a técnica de 

capacitores chaveados. 

Filtros contínuos integráveis (RC-ativos, MOSFET-C, OTA-C), 

quando utilizam alguma forma. de controle, como a* utilizada no 

capítulo 4, permitem a redução da relação entre a freqüência de 

amostragem e a máxima freqüência do sinal, com .as seguintes 

vantagens: 

i) processamento de sinais de freqüências mais elevadas; 

ii) no caso de filtros a capacitores chaveados esta redução leva a
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uma. menor idispersão nas capacitâncias, aumentando a precisão e 

diminuindo a área de integraçao; ~ 

iii) no caso de filtros digitais também ocorre uma melhora no
~ 

desempenho, pois possibilita. um maior número de operaçoes por 

período de amostragem. V 

Simulações com o programa SPICE mostraram que o método de 

controle adotado é bastante adequado tanto para variações do 

processo tecnológico empregado na fabricação do circuito integrado 

quanto para variações de temperatura. › 

Foram incluidos num "chip", a ser processado através do 39 

PMU CMOS brasileiro, o OTA desenvolvido neste trabalho, assim como 

o filtro OTA-C e o circuito de controle de transcondutância. Com o 

recebimento do "chip", poderão ser avaliadas as consequências das 

tensões de "offset"_aleatórias e outros efeitos parasitários não 

levados em consideração nas análises do simulador elétrico de 

circuitos SPICE, bem como o comportamento dos OTA's utilizados na 

aplicação do filtro OTA-C. '
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V APEND1 CE A 

No terceiro capítulo foi apresentado o circuito do OTA, 

repetido na fig. A-1 por conveniência. Os passos de projeto serão 

aqui tratados. 

As equações básicas de projeto são: 

lvl S VX (A-1)'
. 

gm = 2 B VX (A-2) _ 

0,5 
2 IB 

VX = 
V 

(A_3a.) _

B =41< 73;- IB ¬ (A-3b)›I Omáx 

sR - É = _-I°'“á°° (A-3<z) '_ dt .z.â× CL 

_o,s 
. , 3

t 

V , 
= V + V + V - 2 V [---¶ (A-4) 

2ma× da :N tP x B espP 

_ B 0,5 B 3 
0, 

v = v + v + v 1 + mâ× 2 __- , 
-__- 

zmín ss :N x B -B '
- 

~ espN Fonte 
(A-5)
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V Figura A-1: Circuito do OTA proposto. 

onde B P e B N representam parâmetros dos espelhos de corrente esp esp 
tipo P e 'N, respectivamente é BF t 

representa. parâmetro dos One 
transistores das fontes de corrente de polarização. K é o ganho 

dos espelhos de corrente. '

_ 

Logo, para um dado VX (faixa de tensão diferencial) e um 

determinado gm, tem-se a razão geométrica (W/L) dos transistores 

de entrada M1 e M2 dadas pela equação (A42). ~ 

_ Através da equação (A-3a) obtem-se a razão entre a largura 

(W) e o comprimento (L) do canal dos transistores (M3 e M4), que 

compõem as fontes suspensas, para uma corrente de polarização IB 

arbitrada. 

Em geral, deve-se ter B próximo a B3 para não provocar erros 

demasiado altos devido ao descasamento. Portanto, -a corrente
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máxima na saida Iomá não deve ser muito diferente de 418, a menosX 

do fator K no ganho dos espelhos de corrente mostrado na equaçao 

(A-3b). . 

Uma expressão alternativa de projeto é a do "slew-rate" 

(A-3a) onde, de posse da corrente maxima de saída IOm&( (A-3b), 

obtem-se a razão geométrica dos transistores que formam as fontes 

SUSp€nSaS. 

Com as equações (A-4) e (A-5), para Vzmáx e Vzmín 

especificados, chega-se aos valores das dimensões dos transistores 

que formam os espelhos de corrente com transistores canal N e P. 

Os transistores das fontes decorrente de polarização IB podem ter 
0,5 0,5 

B B3 razões geométricas tal que: 2 --~ = --- 
, minimizando, B B espP Fonte 

desta forma, a área dos transistores das fontes de corrente para 

um comprimento de canal fixado de maneira a reduzir os efeitos de 

modulação do mesmo com a tensão Vdg 
/ . 

Uma vez obtidas as razões geométricas através das equações de
z 

projeto, os comprimentos de canal dos transistores são escolhidos 

levando-se em consideração a distorção harmônica da corrente de 

saída, a faixa dinâmica e a resposta em freqüência. Deve-se notar 

que o aumento do comprimento 'do canal (L) reduz a distorção 

harmônica e o ruído 1/f; porém, aumenta a = área e, 

conseqüentemente, as capacitâncias associadas aos transistores, 

degradando a resposta em freqüência do OTA. 

Seguindo este procedimento de projeto compõe~se a tabela das 

dimensões do OTA da fig. 3.6-1. Vale ressaltar que para o OTA da 

fig, 3.6-1 as equações de projeto (A-4), (A~5) e (A-6) foram 

adequadamente modificadas devido ao uso de espelhos cascode.
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