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Resumen

Este trabajo se centra en los amplificadores de muy bajo ruido y micro-consumo de potencia,
tomando como ejemplo la deteccion de sefiales nerviosas (ENG) para su aplicacién en
dispositivos implantables. Si bien el ancho de banda de las sefiales médicas es reducido, como
son en muchos casos de amplitud extremadamente pequefia, la principal dificultad para el
diseio de circuitos sera el bajo ruido combinado con micro o nano-consumo de potencia. En
efecto, existe una relacién de compromiso conocida entre ruido a la entrada y consumo de
corriente en un amplificador que el diseflador debe optimizar. Este trabajo esencialmente
intenta responder la pregunta: ¢cémo aprovechar al maximo la energia disponible en la bateria

de un implante para alimentar un amplificador de muy bajo ruido?

A lo largo de esta tesis se presentaran técnicas innovadoras de circuito para aprovechar mejor

la energia disponible.

En primer lugar, se analiza el uso de los espejos activos como sustitucion de los espejos de
corriente de dos transistores tradicionales. Se estudiaron analiticamente y mediante
simulaciones las ventajas y desventajas; luego se disefid, fabricd y caracterizd un espejo de
corriente activo que funciona como fuente de corriente de 10pA con menos de 100mV de caida

de voltaje en una tecnologia de 0.6um.

En segundo lugar, se presenta la idea de reutilizacion de corriente apilando sucesivos pares
diferenciales como forma de aprovechar todo el rango de tensién de la bateria en un circuito
analdgico. Se demuestra en forma analitica y con medidas sobre un circuito fabricado, que la
técnica es extremadamente eficiente en el compromiso entre consumo de corriente y ruido. Se
disend, fabricd, y caracterizé un amplificador para sefiales ENG que apila doce pares
diferenciales de entrada funcionando con una bateria de 3.6V (nominales), con un consumo
total de 16.5uA y una ganancia en la banda pasante de =80dB. Tiene un ancho de banda de 4kHz
y el ruido medido a la entrada de 4.5nV/HzY?@1kHz y 330nVrms en la banda de interés. El
amplificador tiene un NEF medido de 0.84, incluso considerando el consumo de todos los

circuitos auxiliares, lo cual parece ser el primer amplificador reportado con un NEF<1.

Finalmente, se estudia un conversor DC-DC inductivo de microconsumo como otra alternativa
para reducir el consumo de corriente de la bateria en circuitos analdgicos. Se disefid, fabricé y
caracterizé un conversor DC-DC inductivo del tipo step-down, que reduce el voltaje de 3.6V a
0.6V para un consumo de 36uW. Este conversor podria alimentar un solo par diferencial
complementario (un NMOS y un PMOS apilados) con seis veces mas corriente, en sustitucion de

los seis pares diferenciales complementarios apilados previamente.



Abstract

This work focuses on electronic amplifiers with very low noise and micro/nano power
consumption. We selected an amplifier for the detection of nerve signals (ENG) in implantable
medical devices as a case study. While the bandwidth of medical signals is relatively low, as the
signals are generally of extremely low amplitude, the main challenge for the circuit designer is
to achieve low noise combined with low power consumption. Indeed, there is a well-known
relationship between noise at the amplifier’s input and electrical current consumption of the
amplifier. In this work, we evaluated how to power a low noise amplifier using the maximum

amount of available energy from an implantable device’s battery.
Throughout this thesis, we present novel circuit techniques to better utilize the available energy.

Firstly, we analyzed the use of active mirrors instead of traditional two transistor current
mirrors. We studied the advantages and disadvantages of active mirrors analytically and with
simulations. We designed, fabricated and tested an active mirror that works as a 10pA current

source with less than 100mV voltage drop in a 0.6um technology.

Secondly, we introduced the idea of reusing current by stacking differential pairs, to better
utilize the voltage range of the battery. This topology is shown to be extremely efficient in the
trade-off between current consumption and generated noise. We designed, fabricated and
tested an amplifier for ENG signals that stacks twelve differential pairs and works with a 3.6V
(nominal) battery, consumes 16.5uA and has a gain of =80dB in the passing band. The amplifier
has a bandwidth of 4kHz, and a measured noise of 4.5nV/HzY2@1kHz and 330nVrms in the band
of interest. The amplifier has a measured NEF of 0.84 even considering the consumption of all
the auxiliary circuits, which makes it, to the best of our knowledge, the first amplifier reported
with an NEF<1.

Finally, we studied inductive DC-DC converters with micro-consumption as an alternative way
to reduce consumption without introducing extra noise. We designed, fabricated and tested a
step-down inductive DC-DC converter, that reduces voltage from 3.6V to 0.6V for a 36uW load.
This converter could power one complementary differential pair (only one stacked PMOS and
NMOS differential pair) with six times the electrical current, and could be used instead of the six

complementary differential pairs used previously.
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l. Introduccion

I.1. Aplicaciones Médicas Implantables

En los ultimos afios ha habido un incremento sostenido en el desarrollo y uso de dispositivos
médicos implantables innovadores. El uso de marcapasos y cardio-desfibriladores (ICDs)
implantables, e implantes cocleares es habitual desde hace varios afos, pero recientemente y
cada vez mds, nuevas aplicaciones implantables estdn siendo utilizadas para tratar diversas
patologias tales como estimuladores gastricos [1], implantes para la correccién de “foot drop”
[2], neuroestimuladores del cerebro profundo para tratar el mal de Parkinson [3] [4] [5], bombas

de insulina para tratar la diabetes [6] [7], entre varios otros.

Si bien los dispositivos médicos implantables son muy heterogéneos, para su andlisis podemos
identificar cinco bloques principales bien definidos como se muestra en el diagrama de la Figura
I-1: sensado, estimulacién, control, telemetria, y fuente de alimentacién. El bloque de sensado
obtiene informacidn sobre el estado del paciente a través de la medida de sefales bioldgicas u
otras en el entorno, mediante electrodos y/o sensores. Esta informacién es procesada por el
sistema de control (la inteligencia del dispositivo, en general un CPU o circuito digital dedicado
de bajo consumo) ya sea con fines de registro o para decidir cuando es necesario actuar sobre
el cuerpo, casi siempre a través de estimular el tejido bioldgico a través de electrodos. Toda la
electrénica es alimentada desde una fuente de energia que puede ser tan sencilla como una
bateria primaria de grado médico [8], 0 mas compleja incluyendo bateria primaria y secundaria
con carga inaldmbrica [9]; el bloque de alimentacién puede incluir también reguladores vy
conversores, medida de estado de la bateria, etc. Finalmente, el bloque de telemetria realiza la
comunicacion con dispositivos externos, para monitoreo y configuracion del implante. Algunos
dispositivos que se comercializan en la actualidad no incluyen todos estos bloques por motivos

funcionales, o para ahorrar energia.

Es claro que en las aplicaciones implantables sera necesario reducir tanto como se pueda el
consumo de corriente desde la bateria, ya sea para minimizar el plazo de reemplazo (en el caso
de la bateria primaria como marcapasos) o el tiempo entre recargas (en el caso de la bateria
secundaria). En este trabajo nos concentraremos en el bloque de sensado, y algunos aspectos
del bloque de alimentacion relacionados. Las sefiales biomédicas a sensar son en general muy
pequefias (de algunos mV a poco uV) y de baja frecuencia (desde algunos Hz a decenas de kHz)
lo cual impone restricciones de disefo especificas para los amplificadores utilizados. En general
los amplificadores para dispositivos implantables son de alta ganancia, baja frecuencia, un CMRR

(Common Mode Rejection Ratio) relativamente alto, y muy bajo ruido [10].

Si bien el ancho de banda de las sefiales médicas es reducido, al ser en muchos casos de amplitud
extremadamente pequefia, la principal dificultad para el disefio de circuitos sera el bajo ruido
combinado con micro o nano-consumo de energia. En efecto existe una relacién de compromiso

conocida, entre ruido a la entrada y consumo de corriente en un amplificador, que el disefiador



trata de optimizar. Nuestro trabajo se centrard en desarrollar amplificadores de sensado de bajo
ruido con minimo consumo; esencialmente trataremos de responder la siguiente pregunta:
écoémo aprovechar al maximo la energia disponible en la bateria para alimentar un amplificador
de muy bajo ruido? A lo largo de esta tesis se presentaran técnicas innovadoras de circuito para
aprovechar la corriente consumida de la bateria, y también se analiza un conversor DC-DC

eficiente para alimentar una etapa amplificadora.

Alimentacion

Telemetria

Control Sensado

\_ _J

(

L Estimulacion

Figura I-1: Diagrama esquematico de los principales bloques segtn su funcidn, que
componen un dispositivo medico implantable activo.

I.2. Compromiso entre el Consumo de un Amplificador y el Ruido a la
Entrada

En esta seccidn se introduce un factor limitante importante de los amplificadores para sefiales
médicas: el compromiso entre el consumo del amplificador y el ruido a la entrada, revisando el
caso de un transconductor (OTA) estandar. También se introduce el factor de eficiencia de ruido
(NEF por sus siglas en ingles), la figura de mérito mas utilizada para comparar amplificadores de

bajo ruido en instrumentacion biomédica.

Es importante cuidar que el ruido introducido por un amplificador, sea lo suficientemente
pequeio como para no enmascarar las sefiales de muy baja amplitud a detectar. Por otro lado,
los dispositivos implantables son alimentados por baterias primarias que deben durar muchos
afios o por baterias recargables, donde es importante reducir la frecuencia de recarga de las

mismas [8]. Por lo tanto, es necesario reducir el consumo.
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Sin embargo, ruido y consumo estan intimamente relacionados debido a que el ruido térmico
de los transistores visto a la entrada, es inversamente proporcional a la raiz cuadrada de la
corriente de polarizacion de los mismos (ver seccidn 1.4). El ruido térmico generado por cada
transistor se puede reducir facilmente aumentando su corriente de polarizacién, lo que resulta
en un aumento del consumo de corriente desde la bateria. Para instrumentaciéon biomédica
especialmente a muy baja frecuencia, es necesario también considerar ruido de flicker o (1/f)
[11] que es particularmente relevante en el caso de los transistores MOS. Sin embargo, el ruido
de flicker se puede reducir aumentando el tamano de los transistores [12], o incluso eliminar
con técnicas de circuito como chopper y autozero [13] por lo que no lo consideramos el limite
mas duro. Para el ruido térmico en cambio no existen técnicas de circuito de utilidad, sélo
aumentando la corriente (o bajando la temperatura lo que no es posible en el caso de implantes)
se puede reducir el mismo. A lo largo de este trabajo analizaremos siempre el ruido térmico, y
el ruido de flicker sélo en los casos relevantes. También por su utilidad estudiaremos el caso de
circuitos CMOS, aunque el analisis se puede extender también para amplificadores con

bipolares.

Un amplificador para instrumentaciéon biomédica en general consta de varias etapas en cascada
para alcanzar la ganancia muy elevada que se requiere. Pero si la primera etapa tiene una
ganancia >> 1 va a ser la Unica relevante en cuanto a ruido. En una etapa de entrada MOS tipica
va a haber transistores de entrada que realizan una conversidon tension-corriente, y otros
necesarios como la carga activa, pero que no intervienen directamente en la amplificacién. Por
lo tanto, la topologia de un amplificador serd mas eficiente, cuanto mayor sea la
transconductancia de los transistores que se utilizan para amplificar, y cuantos menos
transistores adicionales aporten ruido al circuito en la etapa de entrada. A continuacién, se

estudia el caso de una etapa diferencial clasica.

1.2.1. Ejemplo de un OTA Clasico

El esquematico de la Figura I-2 muestra un transconductor (OTA) cldsico que puede ser la
entrada de un amplificador, para el cual podemos analizar la relacién consumo-ruido en forma
cualitativa. El OTA consta de un par diferencial donde se realiza la conversion de voltaje a
corriente (M. y M), un espejo de corriente como carga activa (Ma. y May), y otro espejo para

polarizar el par diferencial (Msa y Msp). La salida del circuito es

Iout = 9m1Vine — Ving) (I-1)

donde lout, 8m1, Vine, Vin- sON la corriente de salida, la transconductancia de los transistores My,
y los voltajes de entrada respectivamente. Para reducir el consumo por la rama del transistor
M3y, el espejo Msy realiza una multiplicacién de corriente por un valor N, suficientemente grande
para poder despreciar el consumo por la rama de Msy. Si la corriente de polarizacion es fija, se

tratard de minimizar Vpp para disipar la menor potencia posible.
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Vin+ Vin-
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Figura I-2: Esquematico de un transconductor clasico. El par diferencial M1 es polarizado
por el espejo Msa, de modo que el consumo de la rama de Ms, sea despreciable.

Es claro que la topologia no es muy eficiente: de los 5 transistores con consumo considerable de
potencia, solamente dos (Mix) amplifican la sefial. Entonces la mayoria de la energia esta siendo
consumida en transistores que no estdn amplificando. A su vez para el correcto funcionamiento
del espejo My, va a existir una caida de tensidn relativamente grande en el transistor Mz, debido
al Vasz necesario (cercano al voltaje de umbral del transistor M»,), lo cual requiere de un voltaje
de alimentacion bastante mayor que 3 voltajes de saturacidon para poder funcionar, dando a

lugar a un consumo de potencia que no es estrictamente necesario.

Por otro lado, de los 5 transistores hay 4 de ellos (Mix y M) que estan generando ruido
diferencial que se agrega a la sefial de entrada (Ms, genera ruido, pero en modo comun que no
se suma a la sefial diferencial de entrada). Esto quiere decir que el OTA estandar cuenta con 5
transistores consumiendo, de los cuales 4 agregan ruido, y solamente 2 amplifican. En la seccién

I1l.2 se analizara en forma cuantitativa y con mayor detalle el circuito de la Figura I-2.

A lo largo de este trabajo propondremos nuevas topologias de modo de implementar
amplificadores mas eficientes donde la mayor parte de la potencia se disipa en los transistores

que realizan la conversidn tensidn-corriente.

Pero otro problema practico del OTA de la Figura I-2 es que tal vez funciona con tan solo 600mV
de tensidn de alimentacion, pero las baterias en el caso de aplicaciones implantables son en
general de tensiones mayores en el entorno de Vga: = 2 a 4V. Entonces los transistores del OTA
estaran bien saturados lejos del minimo Vopsst, con una performance similar, pero disipando
mucha mas potencia de la necesaria. Una posible solucidn a este problema es reducir Vpp (es

decir hacer Vpp # Veat con un conversor DC-DC eficiente) como se planteara en el Capitulo IV para



12

que los transistores trabajen cerca de Vpssat. Pero otra solucidn innovadora que veremos en la
Seccidn 1.3.2 y el Capitulo I, es apilar sucesivos pares diferenciales que trabajen cerca de Vpssat

hasta alcanzar V., es decir reutilizando la corriente.

1.2.2. Figuras de Mérito

Para poder comparar diferentes amplificadores y determinar cual es mas eficiente desde el
punto de vista del compromiso consumo-ruido, se han definido en el pasado algunas figuras de
mérito, que resuman esta caracteristica en un Unico nimero. La mas utilizada en trabajos
publicados en el drea de instrumentacidn biomédica, es el factor de eficiencia de ruido (NEF por
sus siglas en inglés) que fue definido en [14], como la relacién entre el ruido rms a la entrada del
amplificador, y el ruido térmico a la entrada de un Unico transistor BJT alimentado por la misma

corriente total ltot que el amplificador y en el mismo ancho de banda:

2 ITot

NEE'= Vimsin |0 2ty TBW

(1-2)

Donde Vims,in €s el ruido total a la entrada, |t €s el consumo total de corriente del amplificador
en su conjunto, Ur = 27mV @37°C es el voltaje térmico, ks es la constante de Boltzmann, T la
temperatura absoluta en grados Kelvin, y BW el ancho de banda del amplificador. Utilizando
esta definicién, un amplificador formado por un Unico transistor bipolar tendria entonces un
NEF=1, y el NEF indica cuanto ruido en exceso al de un unico transistor bipolar tiene un
amplificador determinado. Muchas veces se ha considerado NEF=1 como un limite inferior que
no se puede superar, aunque esta afirmacion no tiene un sustento cuantitativo valido. En este
trabajo de hecho presentaremos un amplificador fabricado y medido, con un NEF inferior a 1,

que hasta donde sabemos es el primero amplificador practico con NEF < 1 reportado.

Si bien el NEF ha sido la figura de mérito mas utilizada, tiene el problema que compara
normalizando en la ecuacidn I-2 con la corriente, no con la potencia. Se han propuesto otras
figuras de mérito como el PEF [15] que compara normalizando en potencia y parece una mejor
opcion para comparar amplificadores, o el SEF [16] que ademas incluye el rango dinamico en la
figura de mérito. Sin embargo, el rango dinamico no tiene tanto interés practico en aplicaciones
médicas, ya que muchas veces se trata de detectar por ejemplo la presencia o ausencia de pulsos
y/o picos y simplemente importa que el ruido no afecte el umbral de comparacion, o el
amplificador puede ser no-lineal. Sobre las figuras de mérito vamos a profundizar en el capitulo
de conclusiones, al discutir brevemente cudl resulta de mayor utilidad practica a la vista de los

resultados de esta tesis.

I.3. Principales areas de trabajo

En esta seccidén se plantean las principales dreas donde se trabajé, comentando las ideas que se

desarrollaran en los capitulos siguientes.
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1.3.1. Espejos Activos

Un espejo activo, es un circuito que funciona de manera equivalente a un espejo de corriente
tradicional, pero incluye algun tipo de lazo activo para su funcionamiento, que iguala la corriente
a través de resistencias (o podrian ser transistores) como en la Figura I-3. Este espejo podria por
ejemplo sustituir los espejos M, y Ms de la Figura I-2 con la ventaja que M; de la Figura I-3 puede
operar incluso en zona lineal con una caida muy inferior a Vesz € incluso a Vopssat de la Figura I-2.
En este trabajo se estudiardn las ventajas y desventajas de utilizar espejos activos en
amplificadores para sefiales médicas. Se estudiara en el Capitulo Il laimplementacién de espejos
con consumo de corriente similar al espejo clasico, pero menor voltaje de funcionamiento,

mayor impedancia de salida a baja frecuencia, y con un valor similar para el ruido agregado.

VDD

R1 R2

VX

OTA M1

VY

i - |

Figura I-3: Espejo Activo. El control fija el voltaje de gate de M1 para que la corriente que
pasa por cada resistencia sea la misma.

1.3.2. Reutilizacion de Corriente

La principal idea que se explora en este trabajo es la de reutilizar la corriente. Por ejemplo, la
corriente que polariza un par diferencial, se puede utilizar para polarizar otro par diferencial y
asi sucesivamente y, de esta manera, aumentar la proporcién de los transistores que estan
efectivamente amplificando en una etapa de entrada. La Figura I-4 muestra un par diferencial
complementario, donde la misma corriente de polarizacién se utiliza para dos pares
diferenciales. Si bien el circuito es simple, para que funcione correctamente hay que cuidar
varios detalles, como el modo comun a la entrada, si la salida es en corriente o tensién y la
transformacion a voltaje en el segundo caso, y como fijar el voltaje de modo comun a la salida.
Un posible circuito que resuelve parcialmente estos problemas se muestra en la Figura I-5: los
capacitores se utilizan para desacoplar el Gate de los NMOS y PMOS y el Operacional fija el

voltaje de modo comun a la salida; aun resta fijar la tensién DC en los Gate.



14

VDD

|Bias

Corriente de salida:

Map

Vin- Vin+

=

lout=1la-1Ib

|Bias

Figura I-4: Par diferencial complementario. Dos pares diferenciales, uno NMOS y otro
PMOS, son polarizados con la misma corriente.
Los pares diferenciales complementarios son un primer paso de reutilizacién de corriente que
ya ha sido empleado en varios trabajos previos como por ejemplo [17] [16] [18] [19] [20] [21].
Esta claro que en la Figura I-5, en las ramas donde se consume la mayor potencia, hay 4 de los 6

transistores amplificando, siendo por esto mas eficiente que el OTA de la Figura I-2.

Pero la idea de reutilizar la corriente puede ser extendida, y se pueden apilar N bloques de pares
diferenciales complementarios y que una misma corriente polarice 2N pares diferenciales
amplificadores. En la Figura |-6 se muestra un ejemplo con N=3, donde el voltaje de entrada es
amplificado por 6 pares diferenciales; la salida de la etapa de entrada son los 3 voltajes Vouts,
Voutz ¥ Vouts que eventualmente se pueden sumar en una segunda etapa para lograr una Unica
salida. Estd claro que, en un disefio con pares complementarios apilados, la mayoria de la
potencia consumida es en los transistores que estan amplificando. Todos estos transistores
estan amplificando en forma cooperativa, pero estan generando ruido no correlacionado lo cual
resultard en una mejor relacién sefial a ruido para el mismo consumo de corriente desde la
bateria. La Figura |-7 ilustra mejor este concepto, mostrando como al reutilizar la corriente, se

puede disminuir el consumo ya que hay mas transistores amplificando.
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En el Capitulo Ill se analiza en detalle el funcionamiento de los amplificadores con pares
diferenciales apilados, desde el punto de vista del ruido. Luego se disefia y mide un amplificador

con N=6 pares complementarios apilados, con un NEF medido menor a 1.

Voo Voo Vo

Llo——dj J»i_n;r +—~
®

Vem_Ref
Igias/ N Cin Maa Mab H Cn
\v [O—

Vin- | | y + Vout ; e | | Vine
la
Cin Cin

Py

v v

Figura I-5: Posible implementacion de un amplificador usando un par diferencial
complementario. No se muestran circuitos de polarizacion de los pares diferenciales.
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Figura 1-6: Reutilizacion de corriente, con N=3 pares diferenciales complementarios
apilados.
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Figura I-7: Esquema de ahorro de consumo con la reutilizacidn de corriente. El mismo
ruido a la entrada que tendriamos con un par diferencial sea NMOS o PMOS
consumiendo 600pA de la bateria, se logra con un solo par diferencial complementario
polarizado con 300pA, o con 3 pares complementarios apilados consumiendo tan solo

100pA de la bateria.

1.3.3. Conversor DC-DC Eficiente

La ventaja de apilar pares complementarios es que todos los transistores trabajan cerca del

punto de saturacidon aprovechando al maximo el rango de Vpp = Vgat disponible. Otra opcion

posible para reducir el consumo de energia, es la disminuir el voltaje de alimentacién para

alimentar un Unico par o par complementario con los transistores también levemente saturados.

El concepto de reducir tensién mediante un conversor DC-DC eficiente es bien conocido y muy

utilizado en el caso de los circuitos digitales, donde el consumo de potencia es:

_ 2
Paigitar = @-C.- feue-Vpp©,

(I-3)
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donde C es la capacidad media de las compuertas, fqk la frecuencia de conmutacion, alfa es el
factor de utilizacién, y Vop el voltaje de alimentacion. Es claro que reducir el voltaje reduce
fuertemente el consumo, ya que la dependencia de la potencia es cuadratica con Vpp. Para el

caso de los circuitos analdgicos, el consumo también depende del voltaje de alimentacién:

Panalog = Vpp-Ipp, (1-4)

donde Ipp es la corriente que circula por la fuente de alimentacidn y la podemos asociar a la
corriente de polarizacién de los circuitos analdgicos. La mayoria de las propiedades que nos
interesan de los circuitos analdgicos (ruido, ancho de banda, etc.) dependen de la corriente de
polarizacidn de los transistores y por tanto de Ipp, pero no de Vpp 0 de la potencia como se vera
en la seccion 1l1.2. Sin embargo, las baterias son de un voltaje Ve fijo relativamente alto en
comparacién con los minimos voltajes de alimentacién posibles en tecnologias modernas (las
baterias para implantables estan en el rango de 2 a 5V [8] y los circuitos analdgicos pueden
funcionar con 0.5V o0 menos [22]). Entonces también serd de utilidad obtener un Vpp inferior a
partir de Vst por medio de un conversor, para alimentar circuitos analdgicos (aunque en este
caso la reduccion de potencia es lineal con Vpp de acuerdo a la ecuacién 1-4). La Figura I-8 es
andloga a la Figura |-7, pero muestra cdmo se puede reducir el consumo usando los conversores

DC-DC obteniendo ruidos reducidos.

16.7uA
_>
- 600mV
IBIAS
n 100 pA

BAT —

3.6V _—
i —
> mp1 mP2 ~
— —

+ Vout -
' HAAM—AA—

o -

MN1 MN2

TTT
L1l

N

Figura I-8: Esquema para reducir el consumo manteniendo el ruido generado, usando
conversores DC-DC. Con un conversor ideal de eficiencia 100% se drenan 100uA de la
bateria, pero se polariza con 600pA.
Es por eso que en el Capitulo IV se analiza cémo reducir el voltaje de alimentacién en forma

eficiente usando un conversor DC-DC inductivo para micro-consumo de potencia, lo que es un
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area reciente en el desarrollo de circuitos integrados. En general, los conversores DC-DC para
microconsumo son implementados usando bombas de carga, pero en este trabajo se analizard
utilizar un conversor DC-DC de tipo step-down inductivo. Se buscaran alternativas para
maximizar la eficiencia y se presenta un conversor de 3.6V a 0.6V para 36uW de consumo de

potencia.

I.4. Modelos de Ruido y Desapareo Utilizados

En el disefio de amplificadores para aplicaciones médicas implantables, es crucial poder estimar
en forma precisa el ruido que introducen cada uno de los transistores y resistencias del circuito.
Para esto es importante tener buenos modelos de ruido que dependan de los parametros de
disefo, validos en todas las regiones de inversidon puesto que en el caso de muy bajo consumo
se trabaja mayormente en inversion moderada y débil. Tanto resistencias como transistores se
modelan como un elemento ideal sin ruido, en paralelo con una fuente de corriente de ruido (o
de voltaje en serie), como se ve en la Figura I-9. El modelo de ruido se refiere a la ecuacién que
determina la densidad espectral de potencia (PSD por sus siglas en ingles) de la corriente de
ruido, en funcidon de pardmetros de la tecnologia, la corriente de polarizacién, y largo y ancho

en el caso del transistor MOS.

En el caso de la resistencia, la fuente de ruido relevante es el ruido térmico, originado en el
movimiento aleatorio de las cargas, causado por las colisiones con los dtomos vibrando debido
a la agitacion térmica. Aplicando el teorema de equiparticion a una linea de transmision sin
pérdidas [23] a un circuito sintonizado [24] se puede demostrar que la PSD es independiente de

la frecuencia y su valor es:

AkpT
Sin(F) = ——. (I-5)

Donde S;z (f) es la PSD del ruido térmico de la resistencia, ks es la constante de Boltzmann, T es

la temperatura absoluta y R el valor de la resistencia.

Para el caso del transistor existen dos fuentes principales de ruido a las frecuencias de interés
de las aplicaciones médicas: el ruido térmico y el ruido de flicker. El ruido térmico es ocasionado
también por el movimiento aleatorio debido a la agitacidn térmica en este caso de las cargas en
el canal, y es proporcional a la carga total del canal [25]. Una ecuacién mas util para el disefio es
[12]:

Sir(f) = ynkgT g . (I-6)

Donde S;r(f) es la PSD del ruido térmico, n = 1-1.5 es el factor de pendiente [26], gm es la

transconductancia del transistor y y = 2 0 8/3 en inversidn fuerte y débil respectivamente [12].
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Figura 1-9: Circuito equivalente y grafica de la PSD, para resistencia y transistor. En el
transistor se puede apreciar la mayor importancia del ruido de flicker a baja frecuencia 'y
del térmico a altas frecuencias. La frecuencia donde ambos son iguales se llama fc.

El ruido de flicker o ruido de 1/f es tal que su PSD varia de la forma S;z(f) = K/f9, donde Ky
6 son constantes con 6=1. El origen del ruido de flicker en el transistor MOS, son las fluctuaciones
de la movilidad y el nimero de portadores, causados por los saltos aleatorios de los portadores
en el canal, desde y hacia a las denominadas “trampas” en el éxido cerca de la superficie del
semiconductor [27] [28] [29] [30]. Las trampas son estados localizados debido a dislocaciones
(imperfecciones) en el 6xido donde puede quedar momentaneamente atrapado un electron,
pero no viaja hacia el Gate sino que va y viene desde el canal. Para el disefio a mano e incluso

simulaciones, un modelo muy utilizado del ruido de flicker es el lamado modelo empirico:

v 2
() = o 7
Donde Kry 6 son pardmetros del proceso a ajustar, y C'ox €s la capacidad del 6xido de compuerta
por unidad de area. En [12] se muestra que este modelo no es consistente con la asociacion
serie o paralelo de transistores, pero igual es una muy buena aproximacién de un modelo fisico
que si lo es [27] y el modelo BSIM [11]. La ecuacidn |-7 representa correctamente el ruido de
flicker en todas las regiones de inversién. En los simuladores SPICE, el modelo mas usado, y para
el cual los fabricantes reportan los parametros, es el modelo BSIM3v3 [31]. Sin embargo, el
modelo de ruido de flicker de BSIM es muy complejo para explorar el espacio de diseiio en forma
analitica, incluso interpola entre inversidon débil y fuerte. En este trabajo utilizaremos por
simplicidad el modelo de la ecuacidn I-7 ajustando si es necesario las constantes desde el modelo
BSIM3v3 provisto por la foundry siguiendo el mismo procedimiento que en [32]. El efecto del
ruido de flicker es mds importante a bajas frecuencias mientras que, a altas frecuencias, es mas
importante el ruido térmico. La frecuencia de corte o fc se define como la frecuencia a la que las

componentes de ruido de flicker y térmico son iguales,

KF'gmz_ 1 N s Kp* gm

il = |——F dm I-8
CoxWL £, Je C, WLynkgT (1-8)

ynkgTgm =

El valor de la fc depende del punto de operacion (que define el gm) y del area del transistor y

puede ser fijado durante el disefio para cada transistor.
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En la Figura I-10 se muestra una medida en nuestro laboratorio del ruido para un transistor
NMOS. Se puede apreciar a bajas frecuencias el efecto del ruido de flicker y a altas frecuencias

el ruido térmico.

Otro efecto que puede degradar el funcionamiento de un circuito analdgico es el desapareo
entre transistores [33]. El desapareo es causado por las pequefias diferencias aleatorias en las
concentraciones de impurezas, tamafios, etc. que existen entre transistores que fueron

dibujados iguales, pero en la realidad no lo son.

N
<
°
1
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10% o
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100 1k 10k

Frecuencia (Hz)

Figura I-10: Medicion del ruido de un transistor.

Si bien existen diferentes modelos para el desapareo de transistores en [33] se propone un
modelo valido para todas las regiones de operacidn, y que muestra que el efecto del desapareo
es inversamente proporcional al drea del transistor (W-L). También se muestra que el modelado
del desapareo es analogo al ruido de flicker, y por tanto tal como la ecuacion I-7 es una buena

aproximacién del modelo fisico de ruido de flicker, el modelo empirico de Pelgrom [34]:

_ Avr, ABY_ As
W)=y o( )= =) (-9)

es una buena aproximacion del modelo fisico de desapareo. En la ecuacion I-9, Ay, y Ag son
constantes de la tecnologia, y los fabricantes en general indican valores tipicos para estos
parametros. Desde hace décadas el modelo de la ecuacién I-9 es el mas utilizado para estimar
el desapareo entre transistores, y el que hemos utilizado a lo largo de esta tesis para evaluar el
impacto del desapareo en los circuitos. En este trabajo, para poder minimizar el efecto del
desapareo donde es critico, se implementaron transistores grandes y se tomé cuidado de utilizar
buenas técnicas de layout para aparear pares diferenciales, espejos, etc. En el Capitulo Il, se

comentardn las técnicas de layout utilizadas.
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En los amplificadores, el desapareo se traduce en un offset aleatorio a la entrada, pero también
impacta en el CMRR y PSRR del circuito, por ejemplo. Si bien en este trabajo no se utilizaron, se
pueden utilizar técnicas de autozero o chopper para reducir o anular tanto el offset como el
ruido de flicker [13]. Todos los circuitos que se veran en este trabajo son compatibles con estas

técnicas sin demasiados cambios.

I.5. Organizacion del Documento

En este primer capitulo a modo de introduccidon se presentaron los requerimientos y
compromisos de las aplicaciones implantables para la deteccién de las sefiales biomédicas.
Seguidamente se planted el problema central a resolver: el compromiso entre el consumo de
corriente de un amplificador y el ruido que genera y cdmo optimizar el uso de la energia
disponible en la bateria. Se delinearon en forma cualitativa las soluciones propuestas: espejos
activos, reutilizacién de corriente, conversor DCDC. Se repasé el NEF, la principal figura de
mérito utilizada para comparar amplificadores de instrumentacién biomédicos. Finalmente se

mostraron los modelos de ruido y desapareo empleados.

En el Capitulo I, se realiza un analisis del uso de espejos activos para bajar el voltaje de operacion
de los espejos de corriente y tener una alta impedancia a baja frecuencia. Se realiza un estudio
sobre las caracteristicas de estos espejos, para luego realizar el disefio de un espejo activo que
funcione como fuente de corriente de 10pA. Se presentan simulaciones y medidas de este

circuito y se analizan las ventajas y desventajas del mismo.

En el Capitulo lll, se presenta la idea de reutilizacidon de corriente para amplificar sefiales con
bajo ruido y minimo consumo de potencia de la bateria. Se realiza un andlisis de las
caracteristicas de los amplificadores con reutilizacién de corriente, con particular énfasis en el
ruido. Luego se muestra el disefio y medidas de un amplificador para sefiales nerviosas (ENG),
con el que se obtuvo un NEF medido inferior al limite clasico de 1.

En el Capitulo 1V, se analiza otra opcidn para minimizar el consumo, la reduccién del voltaje de
alimentacién. Como las aplicaciones médicas son alimentadas por baterias con voltajes
relativamente altos, se plantea el disefio de un conversor DC-DC de alta eficiencia para

microconsumo. Se presentan y discuten los resultados de su implementacion.

Finalmente, en el Capitulo V se resumen las principales conclusiones que se puede extraer de

este trabajo, asi como posibles lineas de trabajo futuro donde continuar.

Al final del documento se anexa un trabajo presentado en la CAMTA 2012, donde se describe
una referencia de voltaje tipo bandgap de 1.024V y un consumo inferior a 200nA que se disefid
como bloque auxiliar para los circuitos de los Capitulos Il y lll. Se incluye como anexo ya que es
un circuito medido, con resultados interesantes, pero auxiliar y que no sigue el hilo conductor

de este trabajo.
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Il.Espejos Activos de Corriente

En este capitulo se analizard desde el punto de vista de ruido y consumo de corriente entre otros
aspectos, las ventajas y desventajas del uso de espejos activos de corriente con resistencias [35],
en lugar de los espejos de corriente tradicionales de dos transistores. En este trabajo llamaremos
espejo activo de corriente, a un circuito con dos resistencias, un transistor de paso, y un
amplificador de realimentacién que impone la misma caida en las resistencias, igualando por
tanto la corriente. Esta estructura no es nueva [36] [37] [38], y a veces se la ha nombrado como
espejo “gain-boosted”, aunque con la misma denominacidon también existen otros circuitos
bastante diferentes. Por ese motivo utilizaremos la denominacién de espejo activo, aunque la
decisidn es arbitraria. Existen muy pocas referencias a circuitos que utilicen estos espejos activos

dentro de amplificadores, menos aun de bajo ruido.

Una caracteristica de estos espejos es que pueden trabajar con alta impedancia de salida a muy
baja tensién, con caida tan baja como 50 0 100mV lo que puede ser muy practico para el objetivo
de esta tesis, eliminando la potencia disipada en espejos y fuentes de corriente como se discutié
en el capitulo anterior. En este capitulo en primer lugar, se estudiara en forma analitica las
principales caracteristicas de los espejos activos de corriente tales como offset, ruido, o
impedancia de salida, y también se delinearan algunos criterios de disefo. Como prueba de
concepto a continuacion se presenta el disefio de un espejo de corriente activo, para una
corriente nominal de 10uA, el circuito fue fabricado y medido, cumpliendo con las expectativas
de precision, alta impedancia de salida, y muy bajo voltaje de operacién. Se incluye también un
detalle de los cuidados que se tomaron cuando se realizé el layout, los cuales son generales para
todos los circuitos presentados en este trabajo. Finalmente se presentan medidas y conclusiones
preliminares. Al comienzo de este trabajo se esperaba darles mayor utilidad a los espejos
activos, pero finalmente la técnica de apilar transistores discutida en el capitulo anterior resultd
mas eficiente. De todos modos, el espejo activo disefiado, serd utilizado como fuente de
corriente para el amplificador con reutilizacion de corriente del Capitulo 1ll, lo que permitio

reducir al minimo la tensidon de alimentacion.

1.1. Introduccion

Los espejos de corriente son uno de los bloques fundamentales de cualquier circuito analdgico,
pero como se comento en el Capitulo |, los espejos clasicos requieren en general algunos cientos
de mV para funcionar correctamente. Como se observa en la Figura IlI-1, para el correcto
funcionamiento del espejo, el transistor M, debe estar saturado, para lo que son necesarios
aproximadamente unos 200-300mV minimo de tensidn Vps,. Peor aln, el transistor My, debe
garantizar una caida en general ain mayor debido al Vgs. Esta caida puede ser cercana a 1V en
tecnologias de uso habitual para aplicaciones implantables, lo cual limita el bajo voltaje de

alimentacion.
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Figura lI-1: Espejo de corriente tradicional.

Como se discutid en el Capitulo |, en referencia a la Figura I-2, esta caida de voltaje implica una
pérdida de potencia importante en un amplificador implementado con un par diferencial con
carga activa. Siendo nuestro objetivo principal reducir al minimo el consumo de potencia de un
amplificador de bajo ruido, un primer abordaje que se intenté para minimizar la caida de tensién
en un amplificador, fue sustituir los espejos y fuentes de corriente de la etapa de entrada del
circuito de la Figura I-2, por espejos activos como en la Figura 1l-2. La idea es simple: en vez de
poner dos transistores iguales, saturados, en configuracién espejo, se colocan dos resistencias
iguales, y un transistor de paso en serie con una de ellas, junto con un lazo de realimentacion.
En el ejemplo de la Figura 1I-2 el lazo es simplemente un OTA que ajusta la tension de gate Ve
de M; de manera que la corriente por ambas resistencias sea exactamente la misma. La tension
en las resistencias puede ser muy baja, de hasta algunas decenas de mV, pero lo que hace a este
espejo muy atractivo para bajo voltaje es que el transistor M; no tiene por qué estar saturado y
podra trabajar también tan solo con caida de algunas decenas de mV. La idea no es nueva, sin
embargo, la estructura se utiliza poco. En [35] se propone un espejo activo para controlar la
corriente por una resistencia; en [36] se propone utilizar varias topologias similares para
incrementar la impedancia de salida y mantener un bajo voltaje de alimentacidn. Por otro lado,
en [37] se propone un espejo activo para aumentar la velocidad de un decodificador analdgico

y en [38] se discuten varias maneras de implementar espejos, incluyendo el espejo activo.

Por un lado, es claro que el area ocupada por el circuito de la Figura ll-2 va a ser mucho mayor
en comparacion con el caso de un espejo simple, se tiene el consumo extra de energia del lazo
de control, y es necesario investigar qué problemas puede introducir el espejo activo al circuito
como inestabilidad, ruido, degradacién del CMRR, offset, o pérdida de ancho de banda. Pero
ninguno de estos problemas aparece como inherente al propio espejo activo, y sera necesario
estudiar caso a caso. Finalmente cabe mencionar que, aunque el espejo opera con una caida de
tan solo digamos 100mV por las ramas de Iin e lou, €l OTA va a requerir una fuente de
alimentacién mayor. Sin embargo, como se demostrara, el OTA de realimentacién puede ser
alimentado con una corriente de uno o dos 6rdenes de magnitud menor sin degradar la
performance del espejo en forma significativa. De modo que en su conjunto puede ser un bloque

de utilidad para reducir el consumo de potencia en comparacidn con un espejo clasico.
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Figura lI-2: Espejo de corriente activo.

El circuito de la Figura 1I-2 muestra un espejo conectado a la alimentacion Vpp, y es facil
imaginarse un espejo andlogo conectado a GND, donde M seria un transistor NMOS. Para el
caso de una etapa amplificadora, el equivalente al circuito de la Figura I-2, se muestra en la
Figura 1l-3, donde se sustituyeron todos los espejos de corriente por espejos de corrientes
activos. Se puede observar que el espejo activo superior, realiza una copia multiplicada por 20,
mientras que el inferior realiza una copia 1:1. El factor x20 es para evitar consumo significativo

por la rama de R.

Es claro que en DC la impedancia de salida del espejo activo es muy grande, pero para sefiales
AC esta impedancia disminuye debido al ancho de banda limitado del OTA de realimentaciény
la capacidad de gate de M. Para aplicaciones médicas, las sefiales de interés son todas de baja

frecuencia y el incremento en drea no es critico, por lo que los espejos activos son aplicables.

En las siguientes secciones del Capitulo I, primero se analizaran las caracteristicas del espejo
activo incluyendo offset, ruido, estabilidad, etc., luego se muestra como prueba de concepto el
disefio y medidas de un espejo activo para 10uA, que serd utilizado como fuente de corriente

en el amplificador del Capitulo IIl.
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Figura II-3: OTA donde se utilizan espejos activos en lugar de espejos tradicionales.

1.2. Analisis del Espejo Activo

A continuacidn, se analizan algunas caracteristicas del espejo activo desde la perspectiva de la

aplicacion:

11.2.1. Offset

La principal razén que nos motiva a utilizar espejos activos como en la Figura 1l-2 o el circuito del
Capitulo Ill, es por su reducido voltaje de funcionamiento que implica una disminucién en el
consumoy la posibilidad de apilar mas bloques como en el Capitulo Ill. Si bien en teoria el voltaje
minimo de funcionamiento puede ser muy pequefio, ademas del rango de excursion de voltaje
necesario a la salida segun la aplicacién, el factor principal que limitard un voltaje minimo
practico es el offset del circuito. El desapareo entre las resistencias que son idealmente iguales,

y el voltaje de offset del OTA que realiza la realimentacién, resultardn en una diferencia
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Al =15, =1,y entre la corriente de salida lour y la corriente de entrada I de la Figura II-2.

Esta diferencia se puede expresar:

A=t o 7R~ R R

(II-1)

Donde V. es el voltaje de offset del OTA, AR es la diferencia entre las dos resistencias R, e
I=Iin=lour. Con un disefio cuidadoso el offset sistematico del OTA puede ser anulado, pero
siempre va a existir un offset aleatorio, al igual que un desapareo aleatorio de las resistencias.

Para determinar la variacion de la corriente, calculamos la varianza sobre la ecuacion 11-1:

2

Oy, \? 2 Vorr\
Sl _ |( T ) ()" (ﬁ) +(3) . a2

I out VDrop

Donde % es un dato de la tecnologia a utilizar, que depende en general del drea total de la

resistencia y Vprop €5 la caida de voltaje DC en la resistencia. Para la tecnologia utilizada, se puede

AR
Vwr'
y layout cuidadoso y utilizando tamaios razonables de transistores, aun sin utilizar técnicas de

. g . .. . . .~
determinar ?R = con Agr = 4.57%um. Nuestra experiencia indica que realizando un disefio

circuitos avanzadas como autozero, OV puede ser cercano a 1mV o menos [39] [40]. La

ecuacion II-2 permite disefiar el espejo para un determinado error aceptable en la copia de

corriente en funcién del drea disponible para Ry la caida Vprop.

11.2.2. Impedancia de Salida

La Figura lI-4 muestra el circuito equivalente de pequefia sefial del espejo activo de la Figura ll-2,
el cual sera utilizado para determinar su impedancia de salida. Si bien se espera que el transistor
M; en la aplicacidn deseada funcione en zona lineal, se realizé el analisis en forma genérica, ya
gue también podria estar saturado segun el punto de operacidon. Cuando el transistor esta
saturado, la fuente de corriente del modelo pequefia sefial de M; es predominante, mientras
que la resistencia es relativamente grande. Cuando funciona en zona lineal, la resistencia reduce
mucho su valor y pasa a ser la predominante, pero el modelo de pequeiia sefal es vélido en
todos los casos. Para los parametros de pequefa sefial es posible utilizar las ecuaciones del
modelo ACM [26], por ejemplo, que permiten obtener ecuaciones validas para todo punto de

operacion.

Mirando la Figura ll-4, se pueden determinar los voltajes:

1
VWw=0; Vx=R-I|y ; VA=VX'gm'(Ro"_)
Ces

_VX'gm'Ro

==, I1-3
1+ R,Cgs (-3



28

y la corriente:

(Viv = Vx)

(11-4)
RDS

Iy = —=gmi(Va —Vyx) +

N\

(VA-Vx).gm1 Rds1

Vx.gm

|

|

!
s M1 I

|

Ro — |
|

v lin @ :ii:e

Figura lI-4: Andlisis en pequefia sefal del espejo activo. El modelo es valido para todos
los puntos de funcionamiento, con diferentes valores de gm:1 y Ros:.

Sustituyendo en la ecuacion 1l-4 las ecuaciones II-2 se determina:

Vin
Z=—=R+Rps+R"Rps- gm1-
Iin

Im Ko 1) . (15)

1+R,Cos

L S . ‘R
Donde el término final de la multiplicaciéon puede ser escrito como (% — 1) =(A-1),
olaG

donde A es la ganancia del sistema de realimentacion.

Esta claro que, a baja frecuencia, se puede aumentar la impedancia de salida en comparacién

con el espejo tradicional (Rps).
En caso que el sistema funcione en zona lineal, la resistencia equivalente Rpsi=Ron €s:

Rgy = ——— ~ R (1—&>=R (1—AVGS) (11-6)
N T BWes—Vr) O\ Vs —vp) 0 K )

Donde Rq es la resistencia en el punto de equilibrio, AV es la variaciéon en pequeiia sefial del

voltaje y K es una constante en el punto de operacion. En este caso se puede tomar como que

el gn1=0 vy la ecuacidn II-4 se transforma en:



Vin — Vx
IIN = VA — VX . (II'7)
R (1-“A3—)
Sustituyendo 1I-3 en 1I-7 y operando:
Vin R Ry Iy ( Im " Ro )
Z=—=R+R . -1]. I1-8
Ly TR+ 1+ R,Css (11-8)

El problema de utilizar la ecuacion 11-8 es que la impedancia depende de la corriente en senal iy
por lo cual no es util para realizar un disefio. Son muchos los posibles puntos de operaciéon y
casos de estudio, por lo cual se decidié simular la impedancia de salida. En la Figura 11-10 se
pueden ver simulaciones de la impedancia de salida para diversos casos, correspondientes al

ejemplo de disefio que se desarrollara en este capitulo.

11.2.3. Ancho de Banda y Estabilidad

De manera similar a la de la seccidon anterior, se estudié el ancho de banda del espejo de
corriente. Para esto se muestra el circuito de analisis en pequefia seial en la Figura II-5.

Operando en el circuito podemos obtener que:

I R - A
IOUT _ . Im1 _ (11-9)
IN 1+R—+R-gm1-(A+1)
DS
Donde A = 1‘?};‘—'};"5 es la ganancia del lazo de realimentacién. El producto gm.Ro es en general
oG

muy grande y a baja frecuencia lour=I.

Nuevamente debido a la gran cantidad de posibles puntos de operacion, se simuld finalmente
el ancho de banda en el caso de estudio, como se ve en la Figura II-12. También se estudio la
estabilidad, abriendo el lazo de realimentacidn y el sistema resultd estable para todos los puntos

de operacidn verificados, con margen de fase amplio.

I

|

5 |

M1 '

6 | (VA-Vx).gm?1 Rds1

|

|

|

(Vin-Vx).gm Ro ——Cg bcut |

N N

Figura II-5: Analisis de pequeiia sefal para el estudio del ancho de banda del espejo.
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11.2.4. Ruido

Finalmente es importante calcular cual es el ruido introducido por el espejo. En este caso se
realizara el analisis Unicamente para ruido blanco, pero se puede extender facilmente al ruido
de flicker.

Podemos identificar 3 fuentes de ruido: las dos resistencias y el OTA; la Figura lI-6 muestra el
esquematico del espejo activo incluyendo las fuentes de ruido. La PSD del ruido en corriente

generado por una resistencia es:

_ 4kgT

= I1-1
"= (11-10)

Donde kg es la constante de Boltzmann, T es la temperatura en grados Kelvin. En un OTA
estdndar como el de la Figura I-2, podemos considerar que hay 4 transistores que introducen
ruido. Si todos estdn en inversidn débil para poder funcionar con muy baja corriente de
polarizacidn, el ruido a la entrada del OTA se puede calcular como [12]:

4ynkgT
SVOTA = —G . (11'11)
m

Donde yn=4 para los transistores operando en inversidn débil, y G, es la transconductancia del
OTA.

El ruido de la resistencia Ri, genera una variacion en el voltaje de entrada del OTA Vy, al igual
qgue el ruido a la entrada del OTA. Esta diferencia de voltaje se traslada a una variacién en el
voltaje Vx, que luego la resistencia R, convierte en ruido en corriente a la salida. La resistencia
R,, ya esta generando ruido en corriente a la salida. Entonces el ruido en corriente Siou: a la salida

del espejo activo de la Fig.ll-5 se puede modelar con la siguiente ecuacion:

4ksT 4kzTR 4dynkzT 8kzT 4ynksT
Siout = B+ BZ1+ Y 32: B+Y B
R, R, GmR; R G, R?

(11-12)

Donde la segunda igualdad corresponde al caso en que ambas resistencias sean iguales. Para
poder determinar si el ruido producido por el espejo activo es importante al implementar una
etapa amplificadora como en la Figura II-3, podemos compararlo con el ruido del par diferencial
de entrada de la misma Figura, que se asume operando en inversion débil. La PSD de corriente

de ruido del par de entrada es:

SIPD = ZYHRBTgm . (11'13)

Si consideramos el circuito de la Figura II-3, vemos que tenemos dos espejos activos; por la
inferior pasa una corriente Ip igual a la que pasa por cada transistor del par diferencial, mientras

que por el superior circula un corriente lgias = 2.Ip.
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VDD

In1 C.[) R1

Vv

L our |}

Figura l1-6: Esquematico del espejo activo con las fuentes de ruido incluidas.

Analizaremos el ruido en el primer caso, ya que el ruido del espejo que funciona como fuente
de polarizacién (el superior) no contribuye al ruido del OTA. Se analizara cada una de las dos
componentes de ruido de Sl de la ecuacién II-12 por separado. Comenzando por el ruido de las

resistencias:

S 8kgT/R 1 1 1
SIPD 2ynkBTgm Rgm RID (gm/ID) VDrop X 25 .

(11-14)

Donde Vprop €5 la caida en la resistencia, y se tomd gm/Ip en inversion débil aproximadamente

igual a 25. Por otro lado, si miramos el ruido del OTA:

Srora _ 4ynkpT

2
SIPD - G..R2 /ZynkBTgm = =
m

GmR?gm

2
- R2I5(gm/Ip)IpoL (Gm/IPOL).

Si tomamos Ip=N.lpo, siendo lpo. la corriente de polarizacién del OTA, y N serd un nimero mayor

(I1-15)

que 1 parareducir el consumo de corriente (N es una eleccién durante el disefo); y considerando

que todos los pares funcionan en inversidn débil:

Siora _ 2N _ 2N
Sirp RP157257 (Vg x25)°

(11-16)

Por lo tanto, combinando las ecuaciones II-15 y 11-16, podemos determinar:
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St 1 N 2N
Sipp Vprop X 25 (VDmp X 25)2 .

(11-17)

De la ecuacidn II-17, se desprende que cuanto menor sea la caida en el espejo (Vc) mayor va ser
el ruido y mientras menor sea el consumo del OTA de realimentacién mayor serd el ruido. Como
ejemplo si se elige una caida Vc=200mV y un N=10, el ruido generado por el espejo de corriente
activo es igual al generado por el par diferencial. Y en general uno querria reducir Vprop incluso
mas, lo que resultaria en ruido cada vez mayor del espejo. Por esta razoén, si bien en algun caso
eligiendo Vorop Y N de manera adecuada puede ser Util usar estos espejos activos como la carga
activa del par diferencial (espejo de abajo en la Figura II-3, transistor de paso M) en general no
son una opcién ideal para bajo ruido y bajo consumo. Sin embargo, para el espejo que actla
como fuente de polarizacion (espejo de arriba en la Figura II-3, transistor de paso M) donde el

ruido no es importante, si pueden ser utilizados.

1.3. Diseio de un Espejo Activo de 10pA

Como prueba de concepto en esta seccidn se presenta el disefio de un espejo activo que conduce
una corriente nominal de 10uA, el que serd utilizado en el Capitulo Il para polarizar un

amplificador para sefales ENG. Las especificaciones del espejo se resumen en la Tabla Il-A.

El criterio del consumo del OTA es arbitrario, tan sdélo se intenté demostrar que se podian lograr
buenos resultados con un consumo de corriente insignificante del lazo de realimentacion. La
Figura 1I-7 muestra un esquematico del circuito implementado. Para reducir el consumo por la
rama derecha, se tomd una relacidn de 200:1 entre las dos resistencias, utilizando de esta

manera una corriente de entrada de solamente 50nA.

Tabla lI-A: Especificaciones del espejo activo de corriente.

Caracteristica Especificacion inicial

Voltaje de alimentacién: Vpp Nominal: 3.6V
Variable de 3.4V a 4.2V

Corriente de salida: lour 10pA

Caida de Voltaje Vprop=Vop-Vout | 100mV o0 menos

Consumo en corriente del OTA | <1% lout
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Figura lI-7: Esquematico del espejo activo funcionando como fuente de corriente de
10pA.
Al tomar una resistencia R;=1M(2, la caida de voltaje en las resistencias es Vpp-Vy=50mV. Este
valor se eligi6 como un compromiso razonable con el error en la copia de corriente, segun la
ecuacion lI-2. Para dimensionar M;, se consideré cual seria su resistencia en zona lineal
(ecuacion 11-6) para que la caida en el mismo sea del entorno de 50mV si pasan 10uA. Para el
tamafio elegido de W=100pum y L=4um, la resistencia para un valor de Va=Vpp/2 es de Ron=1.2k<2.
Para este tamafio se puede determinar la capacidad de gate Csi=1pF. Luego se determing,
utilizando simulaciones los valores del gm del OTA adecuados para la aplicacion. En la Figura 11-8
se muestra un esquematico del OTA implementado, y en la Tabla II-B se ven los tamafios de los
transistores. El OTA tiene entrada NMOS para no tener problemas de modo comun, trabajando
tan cerca de Vpp. El consumo total del transconductor es de 20nA, y el de la resistencia de
entrada es 50nA. Por lo que el consumo extra total es 70nA, cumpliendo con los requerimientos
iniciales. Este disefio muestra que incluso con un consumo extra menor al 1%, se puede

implementar un espejo activo.

Tabla II-B: Tamaiio de los transistores del OTA de realimentacion.

Nombre wW/L
M1 (W/L) 5/40
M, (W/L) 20/10
Ms (W/L) 20/10
Ma (W/L) 20/10
Ms (W/L) 20/10
Me (W/L) 20/10

IBias 10nA
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Figura I1-8: Esquematico del OTA de realimentacion implementado. lgias= 10nA.

11.4. Simulaciones

En esta seccidn se presentaran los resultados obtenidos mediante simulaciones de la fuente de
corriente disefiada. En primer lugar, se simuld cudl es la minima diferencia de voltaje requerida
para que la fuente de corriente funcione correctamente. La Figura II-9 muestra que el espejo
funciona correctamente hasta con una diferencia de tan sélo 65mV, cumpliendo con el objetivo
principal de disefio de reducir el voltaje de alimentacién. En la Figura II-10 se muestra la
impedancia de salida del espejo activo (EA), y la de un espejo tradicional (ET) como en la Figura
II-1 con un transistor de salida igual al transistor de salida del espejo activo, aunque esta eleccion
es arbitraria. Claramente a bajas frecuencias, el espejo activo es superior para voltajes de salida
Vour iguales. Este efecto es alun mas notorio cuando se reduce la diferencia Vop-Vour, donde la
impedancia de salida de los espejos tradicionales es muy baja. Si se quiere aumentar la
impedancia a frecuencias medias y altas de la fuente activa, la opcién mads sencilla es aumentar
el valor (corriente de polarizacion) de la transconductancia de realimentacion. La Figura II-11
muestra el comportamiento de la impedancia de salida al variar la fuente de corriente de
polarizacidn del OTA, implementado entre 5nA y 100nA. Hay que destacar que, para estas
simulaciones, el OTA no fue redisefiado para operar en condiciones dptimas con esta nueva
fuente de polarizacidn, por lo cual el efecto de aumento de impedancia de salida a frecuencias
superiores puede ser aun mayor con un disefio cuidadoso. La Figura 1I-12 muestra el ancho de
banda de la fuente de corriente para distintas corrientes de polarizacion. Se eligié alimentar con
lsias=10nA (5nA por cada transistor) el OTA de realimentacion porque es la menor corriente para

la cual la ganancia se reduce en menos del 5% para 5kHz.
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Figura 11-9: Funcionamiento de la fuente de corriente disefiada para distintos voltajes de
salida.
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Figura 11-10: Impedancia de salida en funcidn de la frecuencia. Se puede ver que para un
mismo Vour a baja frecuencia, la impedancia del espejo activo es mayor.
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Figura II-11: Variacion de impedancia de la fuente de corriente para un Vpp-Vour=200mV
y para distintas corrientes de polarizacién del OTA de realimentacion (lgias).
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Figura lI-12:Ancho de Banda de la fuente disefiada para distintas corrientes de
polarizacion del OTA de realimentacion (lIsias).
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IL.5. Layout

En esta seccidn se muestra el layout fisico de la fuente disefiada, asi como también las técnicas
de layout utilizadas al hacer el disefio fisico. Estas técnicas son comunes en general a todo el
trabajo, pero se explicardn en esta seccion Unicamente. Se utilizé la tecnologia XT-06 de Xfab

[41] para todos los circuitos disefados y fabricados en este trabajo.

En la Figura lI-13 se muestra una imagen del layout de la fuente de corriente. El mismo tiene
forma alargada para poder encajar mejor con el resto del circuito del Capitulo Ill. El area ocupada
es aproximadamente 0.1mm?. El 65% de esta drea corresponde al OTA de realimentacién con
transistores de drea considerable para reducir el offset, y la mitad del 35% restante se reparte

entre las resistencias y el transistor de paso.

En el disefio de circuitos analdgicos, es importante tener mucho cuidado con el plano fisico o
layout, ya que muchos circuitos incluso simples como el espejo activo, se basan en transistores
y resistencias que deben ser lo mas iguales posible o mantener una relacidon de aspecto fija. En
la mayoria de los casos para aparear transistores y resistencias, se utilizé una matriz o
simplemente una fila de elementos unitarios (transistores o resistencias) como se describe en
[39], que luego se conectan intercalados, en serie o paralelo para lograr la relacién de aspecto

deseada.

En el caso de las resistencias Ri de la Figura 1l-7, para poder lograr el factor de 1:200, se
implementaron ambas usando una Unica resistencia de tamafio unitario (W=3um, L=86um,
R=50kQ) que se conecta en asociacidn serie y paralelo. R; fue implementada con 20 resistencias

en serie, mientras que R; por 10 resistencias en paralelo.

Utilizando [39] donde se determina el desapareo entre asociaciones de serie y paralelo de

transistores para espejos y adaptandolo al caso de resistencias, podemos calcular:

(0"?)2 —(1 + 1)(4'57%)2 = 0.00000125 11-18
R/ \10 20/\yw-L/ - (I-18)

Para el caso del OTA y dejando 50mV de caida en la resistencia del espejo activo:

o) _ ( tmb )2 — 0.0004 (11-19)
Vorop) ~ \50mV/) — '

Y por lo tanto podemos calcular cuanto es la varianza esperada del espejo de corriente:

Zlous _ v/0.0004 + 0.00000125 = 0.02 = 2%
— = V0. . =0.02 =2%. (I1-20)
out
En la ecuacidn II-20 domina claramente el término debido al offset del OTA. En la Figura 1l-14 se
ven las 32 resistencias implementadas, ya que se agregaron 2 en los bordes como “dummys”.

Todas las resistencias estan cubiertas por lineas de metal 1 (Metl) formando aproximadamente
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el mismo patrén, para tratar de que sean lo mas iguales posible. Tan sdlo se diferencia el layout
en pequeios cortes para permitir la conexion entre resistencias unitarias. Incluso se agregaron
conexiones al metal 2 (Met2) no utilizadas en algunos casos, para que lo que ve cada resistencia

unitaria a su alrededor, sea lo mas parecido en todos los casos.

Figura II-13: Layout de la fuente de corriente activa de 10pA con un area de 0.1mm?2. La
forma alargada permite reducir el tamaiio del circuito completo del Capitulo Ill. Abajo el
OTA de realimentacion, arriba a la derecha el transistor de paso y el cuadrado mas
central son las resistencias apareadas.

Figura 1I-14: Detalle del layout de las resistencias apareadas (130um X 95um).

Al implementar espejos de corriente, cada transistor se puede implementar utilizando muchos
transistores unitarios de menor tamafio conectados en serie/paralelo. Una técnica muy utilizada
es la de gate comun, donde una Unica tira de polisilicio se utiliza para implementar el gate de
todos los transistores (rectangulo gris claro en la Figura 1l-15). Cada una de los rectangulos
verticales gris oscuro representa las difusiones de los transistores. En un espejo tradicional, el
source también es comun y en la Figura 1I-15 esto se puede observar en la parte inferior, donde

todas las difusiones se conectan entre si mediante el metal 1 (negro). La entrada del espejo de
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corriente puede ser reconocida por la presencia del “codo” que conecta el drain de la mitad de
los transistores con el gate. Para conectar la salida lour, se utiliza el metal 2 (gris muy oscuro). El
utilizar transistores pequefos intercalados, permite minimizar los efectos de gradientes
espaciales en las concentraciones de impurezas u otro tipo de variables aproximando de esta
forma la técnica de centroide comun. Es importante que la corriente fluya en la misma direccién
en todos los transistores, ya que la orientacién del cristal puede variar la corriente total de otra
manera. En los extremos se colocan dos transistores cortocircuitados (dummys) que permiten

disminuir las variaciones en los bordes.

S e e o et e A

®
)
Q)
Q
®

Dummy

Figura II-15: Layout de un espejo de corriente apareado, con gate comtun.

En la Figura 1I-16 se muestra el layout para un par diferencial. En este caso los gates estdn
conectados a puntos diferentes, por lo que se debe cambiar la topologia. En este caso se utilizan

las mismas consideraciones, pero el cableado resulta un poco mas complicado.

D2
e
G1 { | i

r

LR b2 S G2 b (b2 (b (L2

Dummy

Figura lI-16: Layout de un par diferencial.

Para el caso del espejo, si es necesario que los tamafios sean diferentes, se puede lograr

distribuyendo los transistores unitarios en diferentes arreglos serie-paralelo.
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1l.6. Medidas Realizadas

El circuito fue fabricado en una tecnologia de 0.6um en formato MPW por lo que se dispuso de
solo 5 muestras. Para comprobar el buen funcionamiento del espejo en primer lugar se
ingresaron corrientes entre 20nA y 100nA y se midié la corriente de salida. La Figura 1l-17
muestra las medidas en una de las muestras y la recta que mejor ajusta. En los 5 casos se obtuvo

una recta de ajuste con R%>0.99.

Una de las ventajas de la fuente de corriente es que sigue funcionando para pequefos valores
de voltaje (Vop-Vour). La Figura II-18 muestra las medidas de la corriente de salida en funcién de
dicha diferencia. En este caso se midiod para la corriente nominal de 10pA y con una alimentacion
de Vpp = 4.055V. Se puede observar una gran concordancia con la simulacién presentada en la

Figura 1l-9, ya que el espejo funciona correctamente desde voltajes de 80mV en adelante.

Finalmente, se midié la impedancia de salida para distintas frecuencias, de manera de
comprobar que es correcto el funcionamiento para el rango de frecuencias requeridas, tal como
se muestra en la Figura 11-19. Esta gréfica fue tomada para un Vpp-Vour = 125mV, y tiene buena

concordancia con el modelo computacional de la Figura I1-10.

La fuente de corriente tiene un aumento de consumo de corriente menor al 1% de la corriente

de salida siendo, por lo tanto, despreciable el aumento en consumo.

15 1

Ecuacion  y=199,32*x
R2 0,99994

lour (HA)

5 T T T T
25 50 75

I, (NA)

Figura lI-17: Corriente de salida en funcion de la corriente de entrada. Corresponde a
una relacion de 199.3 muy cercano al valor de 200 disefado.
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Figura 1I-18: Corriente de salida para distintos voltajes (Voo-Vour). Se puede apreciar un
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Figura 11-19: Impedancia de salida de la fuente de corriente de 10pA.
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1.7. Conclusiones

En este capitulo se realizé un analisis del uso de espejos activos en lugar de espejos clasicos para
el disefio analdgico de bajo consumo y bajo ruido. Se demostré que el voltaje minimo de
funcionamiento del mismo se puede reducir hasta valores muy pequefios. Ademads, se mostré
gue la impedancia a baja frecuencia es mucho mayor para los espejos activos, aunque para alta
frecuencia la brecha se reduce. Para aumentar la impedancia a alta frecuencia, es necesario

aumentar el consumo del OTA de realimentacion.

Por otro lado, si bien el reducir el voltaje minimo de funcionamiento es muy util para
aplicaciones de bajo voltaje, el ruido introducido por los espejos activos crece al reducir dicha
caida, por lo que su utilidad es limitada si se desea bajo ruido. Para el transconductor de la Figura
11-3, por ejemplo, es recomendable el uso del espejo activo superior, que funciona como fuente
de corriente, pero no el espejo inferior que actla como carga activa, e introduce ruido

diferencial significativo.

Para estudiar un caso de ejemplo, se disefid, simulé y midid un espejo activo que permite
multiplicar una corriente de entrada por 200 funcionando, asi como una fuente de corriente de

10pA, la cual formara parte del circuito presentado en el Capitulo Ill.

El circuito medido, cumple con los parametros iniciales de disefio e ilustra las ventajas asociadas

al uso de espejos activos en el disefio de circuitos analdgicos de bajo ruido y bajo voltaje.
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lll. Amplificador para Seinales Biomédicas con Reutilizacion de
Corriente y un NEF <1

En este capitulo se detalla el disefio, implementacién y ensayo de un amplificador que aplica la
técnica propuesta en el Capitulo | de reutilizar la corriente, apilando sucesivos pares
diferenciales desde la misma fuente. Esta técnica, que permite mejorar el factor de eficiencia de
ruido NEF, sera validada mediante simulaciones y medidas. En primera instancia se revisara
incluyendo ecuaciones de ruido y NEF, nuevamente el concepto de reutilizacién de corriente. Se
analizard desde el par diferencial con carga activa, el par diferencial complementario, hasta
sucesivos pares apilados. Se presentara luego el disefio, simulaciéon, y medidas de un
amplificador para sefiales de Electro-neurografia (ENG), con reutilizacién de corriente apilando
12 pares diferenciales, que permitird alcanzar un NEF = 0.84. El amplificador es alimentado por
una bateria secundaria estandar para dispositivos médicos de 3.6V (nominales), con una
ganancia medida de *80dB y un ancho de banda de 4kHz. El ruido medido a la entrada es de
4.5nV/HzY?@1kHz, y de 330nV.ms en la banda de interés, con un consumo total de 16.5pA.
Buena parte de los resultados de este capitulo han sido incluidos en el articulo [41].

1l.1. Introduccion

Las senales biomédicas se registran mediante electrodos y sensores, y en general son de muy
baja amplitud y baja frecuencia, de algunas decenas de Hz hasta algunos pocos kHz. Los
amplificadores para sefiales nerviosas (ENG) procesan sefiales de entrada de baja amplitud, en
el rango de 1uV y hasta unas pocas centenas de uV. En ellos es necesario tener especial cuidado
con la reduccidn del ruido blanco y ruido flicker, manteniendo el bajo consumo de energia
requerido por los dispositivos médicos implantables. El ruido flicker se puede reducir utilizando
transistores grandes a la entrada, o usando técnicas de amplificacién especiales como chopper
o autozero [12] [42] [43]; pero la Unica opcidn para reducir el ruido térmico es aumentar la
corriente de alimentacion (lpp) [12]. Debido a que el ruido térmico depende del consumo de
corriente Ipp, pero no necesariamente del consumo de energia o el voltaje de alimentacién Vpp,
el estado del arte en amplificadores de bajo consumo y bajo ruido tiende a utilizar una muy baja
tensién de alimentacién [43] [44] [17] [16] reduciendo asi el consumo de potencia sin implicar
un aumento del ruido. Sin embargo, los implantes médicos activos son dispositivos operados
siempre con baterias cuya tensién V.t €s en general relativamente grande en comparaciéon con
la minima tension de alimentacién posible en tecnologias modernas. Por ejemplo, para un
marcapasos estandar se utiliza una bateria de litio-yodo con un voltaje de bateria nominal de
Veat=2.8V, mientras que la mayoria de productos y prototipos de neuroprétesis estan siendo
alimentados con baterias recargables de ion-litio con Vs.=4.1V (nominal) y funcionando hasta

Vgat=3.4V 0 menos.

En los circuitos analdgicos y en los digitales el voltaje de alimentacion puede ser reducido usando

conversores DC-DC eficientes, aumentando la vida de la bateria como en [43]. Sin embargo, el
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uso de DC-DC en el rango de los pWatts requiere en general componentes externos, la eficiencia
se aleja del tedrico 100%, y el conmutador opera a bajas frecuencias que pueden acoplarse a las
sefiales biomédicas de interésl. Como alternativa para aprovechar al méaximo la energia de la
bateria, en este capitulo estudiaremos la reutilizacion de corriente para mejorar la relacion

ruido/consumo.

La reutilizacidn de corriente [45] [46] es una técnica de circuitos para aprovechar todo el rango
de voltaje de alimentacion (Vop) disponible sin desperdiciar potencia. La idea es simple: reutilizar
la corriente que pasa por un transistor amplificador, para polarizar otro transistor amplificador.
En este capitulo, se presentard un amplificador para ENG con 12 pares diferenciales apilados

para maximizar la reutilizacién de la corriente de la bateria (3.6V).

El circuito desarrollado es para registro de sefales nerviosas en una aplicacidn especifica de un
solo canal, a modo de prueba de concepto de la reutilizacion de corriente. Pero la misma idea
puede ser utilizada para diversas aplicaciones desde bioinstrumentaciéon a RF. Se disefié un
amplificador para senales de ENG, para que funcione dentro de un dispositivo implantable
alimentado con una bateria de 3.6V. Los requisitos iniciales son los siguientes: una ganancia
proxima a G=80dB, ancho de banda de 200Hz a 4kHz, tensién de alimentacidn 3.4V<Vpp<4.2V
(desde carga completa hasta fin de la vida util de una bateria de Li-ion), un ruido referido a la
entrada por debajo de 5nV/Hz*?, CMRR > 60dB, y minimizar el consumo de energia. Todos los
circuitos auxiliares necesarios (referencias de corriente y de tensidn, por ejemplo) deben ser

incluidos en el circuito integrado de aplicacidn especifica (ASIC) disefiado.

El circuito fue fabricado en una tecnologia de 0.6um y medido, cumpliendo con las
especificaciones. Hasta donde hemos podido verificar el circuito es entre referencias reportadas,
el que apila mas pares diferenciales (12) desde una Unica fuente, y el primero en bajar del limite
tedrico de NEF = 1.

li.2. Reutilizacién de Corriente y Apilado de Pares Diferenciales

La Figura IlI-1 muestra una etapa de entrada cldsica con par diferencial con carga activa. Tiene
dos transistores de entrada M1,(,) que realizan la conversidn de voltaje a corriente, un espejo de
corriente Mz, () que copia la corriente por M1, hacia la salida y un transistor que implementa la

fuente de corriente de polarizacion Ms. La corriente de salida es:

lout = gml(v1n+ - v1n+) ’ (HI'l)

donde iout, 8m1, Vin+, Vin- SON la corriente de salida, la transconductancia de los transistores de

entrada, y las entradas diferenciales, respectivamente. El circuito de la figura es muy ineficiente

1 En el Capitulo IV, se mostrara el disefio de un conversor DC-DC para este tipo de aplicacién como
alternativa a reutilizar la corriente.
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porque hay 5 transistores disipando energia (Mua(), M2ap), M3) y cuatro de ellos generando ruido

(M1a(), Maagn)), pero solamente dos de ellos (M1a)) amplifican la sefial de entrada.

Muchas de las caracteristicas de un circuito (ancho de banda, ruido, etc.) como el de la Figura
I1I-1 dependen principalmente de la corriente de polarizacién lgis desde el nodo Vpp, pero no del
valor de Vpp en si mismo. Por otro lado, los espejos de corriente especialmente M, limitan el

minimo valor de Vpp con el que se puede alimentar el circuito:

Vop = Vpssats + Vpssarr + max(Vpssarz, Vesz) (111-2)

donde Vpssatx Y Vasx son el voltaje de saturacidon y el voltaje entre Gate y Source para cada

transistor My.

Hay dos fuentes principales de ruido en los amplificadores CMOS: ruido térmico y ruido flicker.
Para un unico transistor, es posible expresar la densidad espectral de potencia (PSD) de la

corriente de ruido térmico S;7(f) y del ruido flicker S;z(f) como:

ngmz

- I11-
CoxWLf' (1-3)

Sir(f) =ynkgTgm vy Sip(f) =

donde kg es la constante de Boltzmann, T la temperatura en grados Kelvin, n es el factor de
pendiente (un poco mas grande que 1), C,, es la capacidad por unidad de area del éxido de

gate, ¥y = 8/3 y K¢ son constantes, como se vio en la seccion 1.4, ecuaciones I-6 y I-7.

--VDD

| 20 iol
M3 MSref
llBias

_OI IO_ |Bias/20
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¢ >
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—
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Figura IlI-1: Esquematico de un clasico par diferencial de entrada CMOS. La corriente por
Ms se deriva de una corriente de referencia mucho menor (1/20 en este caso), para
poder despreciar el consumo de cualquier otra rama que no sea la que polariza el par.
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Para facilitar la lectura, en este trabajo se desarrollara en detalle el estudio para el ruido blanco
y luego se puede extender para el ruido flicker. La PSD del ruido referido a la entrada del circuito

en la Figura lll-1 vale:

2vnksT 2ynksT 2vnksT I
Syin(f) = YnKpg + Yynkg gm2: YNKpg ( D>_( gmz),(m_@

1+ ——
Im1

mi Im1? Ip Im1

donde I, = Ip;,s/2 es la corriente de polarizacién (DC) de los transistores Mix y Max. Basado
en llI-4, los transistores Mix de la Figura lll-1 deberian ser polarizados en inversion débil (WI)
para alcanzar el mayor gml/ID posible [12] [47]. Una relacién de 9m1/1D mayor permite
mejorar, para el mismo consumo de corriente, el ruido referido a la entrada y otras propiedades
del circuito. En un diseno clasico, los transistores Max son polarizados en inversion moderada
(MI) a fuerte (SI), para poder despreciar g2/ 9m1 de la ecuacién Ill-4. Pero esta decision de
disefio aumenta significativamente el minimo Vpp admisible de acuerdo a Ill-2 (ya que aumenta
mucho Ves,), por lo que, en un circuito de bajo voltaje de alimentacion, g,;2/gm1 €s cercano a

uno. Por ende, es usual aproximar la PSD del ruido térmico referido a la entrada como:

4ynkgT
Svin(F) ¥ ——— . (111-5)

mil

[11.2.1.  Par Diferencial Complementario

En la Figura lll-2, se muestra el esquematico de un bloque amplificador mucho mas eficiente. El
amplificador tiene dos entradas Vin: Y Vin,, y €sta compuesta por dos pares diferenciales MOS,
apilados, uno PMOS constituido por M1z y M1, y otro par NMOS constituido por Mz, y Map. A esta

estructura la llamaremos un par diferencial complementario.

La salida del amplificador es la corriente diferencial: lowt = la - I, que puede ser facilmente
convertida a voltaje mediante una resistencia o directamente conectada a una segunda etapa.

La sefial de salida en pequeiia sefial es:

lout = (gml + gmz) ’ (v1n+ - vln—) = ng(vln+ - vln—)- (111'6)

En la ecuacion Ill-6 se asume por simplicidad que g, , = g, ., = g, . En este caso, de los 6
transistores (Mix, Max, M3, M4) que estan consumiendo potencia, hay 4 transistores (Mix, Max)

que amplifican e introducen ruido.

El circuito es muy eficiente, porque los 4 transistores amplifican en forma cooperativa, pero
introducen ruido no-correlacionado al circuito. El ruido referido a la entrada del circuito de la

Figura 1ll-2 se determina sumando el efecto de los 4 transistores:

2S5(f) _4Su(f) ~ ynkgT

Syin(f) = ~
Gs +9ra)’ (29,)°  Im

, (111-7)
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Figura IlI-2: Esquematico de una etapa amplificadora, conformada por un par diferencial
complementario. Consta de un par diferencial NMOS polarizado por una fuente de
corriente y un par diferencial PMOS, también polarizado por una fuente de corriente.
Ambos pares estan apilados para aprovechar la corriente que circula por la rama
principal. La corriente de salida la definimos como: lout = la - Ib.

donde S;,.(f) es la PSD de la corriente de ruido introducida por cada transistor My (M1a, M1,
M2, M2p), que en una primera aproximacién puede considerarse como igual para los 4
transistores. Comparando con el ruido térmico del circuito de la Figura Ill-1 en las ecuaciones Ill-
4y 11I-5, vemos que se reduce por un factor de entre 4 a 2 (cuanto mas cercano a 1 es g2/ 9m1,
mas cercano a 4 es el factor de reduccion). S;,,(f) no asume originalmente ningun tipo de ruido
en particular (sdélo la Ultima aproximacién en lll-7) es vélida Unicamente para ruido térmico), de
manera que el circuito de la Figura lll-2 resulta eficiente no sdélo para el ruido térmico, sino que
también para el ruido flicker. Incluso, una ecuacién similar a lll-7 puede ser escrita para el offset
referido a la entrada, producto del desapareo aleatorio entre los transistores. Las ventajas del

circuito de la Figura IlI-2 son el resultado de la elevada relacion entre la transconductancia

. . . . . . . Gm
equivalente sobre la corriente de polarizacion, para el par diferencial complementario: TR
D

g . . .
2 I—m ~ 50, donde Gn, es la transconductancia efectiva del par complementario.
D

El circuito de la Figura IlI-2 es un caso ideal, que presenta problemas debido al modo comun de
la entrada segln se ajuste para los PMOS o NMOQOS, o si las corrientes por M3 y M4 no son
exactamente iguales. Estos inconvenientes son corregidos en el circuito de la Figura 1lI-3, que
muestra un amplificador practico utilizando un par diferencial complementario [48]; se incluyen

circuitos de polarizacion y ajuste del modo comun, que permiten el correcto funcionamiento del
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amplificador. En la parte inferior de la figura se muestra el modelo de pequefia sefial del bloque.
Se utilizan capacitores (Cin) Yy resistencias (Rex) grandes que fijan un voltaje DC para polarizar la
compuerta de los transistores y para desacoplar la entrada, ya que el rango de voltaje de modo
comun a la entrada tiende a hacerse nulo para Vpp bajos si la compuerta de los transistores
NMOS y PMOS estan conectadas al mismo nodo. Ademas, dos resistencias R se conectan a la
salida para obtener un voltaje de salida y como parte de un simple sistema de realimentacién
para fijar el modo comun a la salida (CMFB). Algun tipo de CMFB siempre va a ser necesario en

el par complementario para balancear la corriente por los pares NMOS y PMOS.

Los capacitores de entrada Cinx tienen que ser grandes comparados con las capacidades
pardsitas del gate-source (Cgs) y gate-drain (Cep). El problema es que el sistema formado por los
3 capacitores es un divisor capacitivo, y causard que las pequenas fluctuaciones del voltaje de
entrada aparezcan disminuidas en el gate de los transistores de entrada M1 y Ma. Cep es
particularmente importante, debido al efecto Miller, como se muestra en la ecuacién 1lI-8 y se

aprecia en la Figura Ill-4.

Vex = Vins(o) Cin , (111-8)
Cin + Cosx + (Gine — D Copy
donde Gy = 1;0’“ es la ganancia de la etapa amplificadora desde el voltaje de gate (que es la
Gx

misma que la del amplificador si no tomamos en cuenta el efecto de los capacitores). Por ende,
los capacitores Ciy seran elegidos lo mds grande posibles para reducir el efecto de divisor

capacitivo.

La ganancia sin considerar el efecto de divisién de capacitores es determinada a partir del

analisis de pequenfia sefial de la Figura Il1-3:

Vout

= 2gmR; . (111-9)
VGx

Por lo que la transferencia completa para un bloque es:

Vout _ 29.R, - Civ
VU my CIN + CGS + (ngR] - 1)CGD

GBloque = (111-10)

Donde se tomaron valores promedios de transconductancia y capacidades para simplificar la

notacion.
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Figura l1I-3: Implementacion de un amplificador usando un par diferencial
complementario [48]. Se agregan resistencias a la salida, 4 capacitores de desacople a la
entrada, referencias de voltaje y resistencias para fijar el punto de operacién, y un
simple sistema de realimentacion para el modo comun de salida.
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Figura lll-4: Modelo de pequefia seiial de la mitad del par diferencial complementario.
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[11.2.2.  Pares Diferenciales Complementarios Apilados

Los circuitos de las Figura lll-2 y la Figura 1ll-3 son muy eficientes porque la corriente que se usa
en el par diferencial PMOS es reutilizada para amplificar nuevamente por el par NMOS. Para
maximizar la reutilizacién de corriente, hasta el limite impuesto por la fuente de alimentacién
Voo, se pueden apilar pares diferenciales complementarios sucesivos. En la Figura Ill-5, N=6
pares diferenciales complementarios son apilados, todos con el mismo voltaje de entrada (Vin« -
Vin.) desacoplado a través de capacitores idénticos (Cix, Cax, Cax, Cax), Y una unica corriente de
polarizacidn lgias=10pA.

El esquematico de la figura corresponde al circuito que finalmente fue fabricado (apilando un
total de 12 pares diferenciales), los detalles del mismo se discutirdn en la Seccion 111.3. El nUmero
de pares diferenciales complementarios N, puede ser arbitrariamente grande, mientras Vopp
permita garantizar que todos los 2N pares diferenciales estén saturados. En este caso los seis
pares complementarios los llamaremos A — F. Para cada uno de estos pares, el voltaje de salida
se puede definir como vg,.; = (Vo1 j+ — Vo1 ;- ), donde J = A---F (el subindice 1 es porque
es una primera etapa y asi sucesivamente). Para obtener una Unica salida del amplificador de la
Figura llI-5, los voltajes de salidas individuales Vouu (0 las corrientes de salida) tienen que ser
sumadas en una segunda etapa posterior. El amplificador es extremadamente eficiente, porque
los 4N transistores de entrada amplifican la sefial de entrada en forma cooperativa, pero el ruido
gue introducen es no correlacionado. Por ende, el ruido referido a la entrada se reduce cuando
se divide entre la ganancia total. La PSD del ruido térmico referido a la entrada se obtiene

sumando el ruido de todos los transistores:

2S(f) ~ 4N - Si.(f) - ynkgT
(£9,/2)° (2N-g,)"  NIm

Syin(f) = , (111-11)

donde gm es nuevamente una transconductancia promedio, y S;,.(f) es la PSD de la corriente de
ruido introducido por cada transistor de entrada (que en una primera aproximacién puede
considerarse como igual para los 4N transistores). Nuevamente S;,.(f) no asume ningun tipo
especifico de ruido en 1l-11 (salvo la ultima aproximacidn), por lo que el circuito de la Figura Ill-5
resulta eficiente para reducir tanto el ruido térmico como de flicker. Las ventajas de este
amplificador se deben principalmente a la elevada relacidn entre la transconductancia

equivalente y la corriente de polarizacidon que presenta:

G
om oI y Gp,=2Ng, . (111-12)
Ip Ip

Gm

Para el caso de la Figura IlI-5, con N=6, una relacién de =~ 300 se consigue si todos los

Ip
transistores de los pares diferenciales operan en inversion débil (WI1).
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Etapa de Entrada: 6 pares diferenciales complementarios apilados
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Figura IlI-5: Amplificador que maximiza la reutilizacion de corriente, utilizando 12 pares
diferenciales alimentados con una corriente de 10pA. Los pares diferenciales estan
agrupados en N=6 pares diferenciales complementarios que llamamos A - F.

[11.2.3.  éEs Posible Implementar un Amplificador con NEF<1?

El par diferencial complementario es un simple circuito de reutilizacion de corriente que
ha sido utilizado en amplificadores para potenciales biolégicos, bloques RF, sensores de
memoria entre otros [17] [16] [18] [19] [20] [21]. Hay muy pocas referencias de circuitos
donde se intente reutilizar la corriente en circuitos mas complejos, como por ejemplo
en [49] donde se apilan diferentes funciones, o en [46] [50] donde se apilan transistores.
En las ultimas dos referencias la topologia es bien diferente a la Figura Ill-5, ya que la
corriente por cada transistor de entrada en [46] [50] se divide en dos para polarizar un
nuevo par diferencial, incluso hasta 4 niveles. En nuestro caso los pares diferenciales se
apilan directamente. Por la reutilizaciéon de corriente, estos amplificadores tienen
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valores de NEF muy bajos, pero no se encontraron reportes de amplificadores con un
NEF<1.

En el Capitulo | se definio el factor de eficiencia de ruido NEF, que es la figura de mérito
mas popular para comparar amplificadores biomédicos. Tradicionalmente se considerd
NEF =1 como un limite que no se puede superar, correspondiente al ruido de un circuito
amplificador de un solo transistor BJT. Sin embargo, la técnica de apilar transistores
como en la Figura llI-5 permitira alcanzar valores realmente bajos de NEF. Para ello el
problema se reduce a disefiar los circuitos de polarizacién y siguientes etapas de
amplificacién, necesarias para poder implementar un circuito con varios pares apilados,
sin que estos circuitos auxiliares tengan un consumo excesivo. Por ejemplo, si nos
limitamos exclusivamente a los pares apilados de la Figura Ill-5, con N=6 e Igias=10UA, y

si asumimos un "i—'" ~ 25 podemos calcular el ruido térmico referido a la entrada usando
D

I11-11 como 3.3nV/VHz. EI NEF se puede calcular usando la definicién en la ecuacion I-2
[14] [51]:

NEF = Vs, 2hroe __ ¥ b e (111-13)
MM U 4kg TBW mNUr Gm Y

donde Ur = 26mV es el voltaje térmico, lrot, €s la corriente total consumida, que es igual
a Isias €n un caso ideal. El resultado de la ecuacién 1l-13 es un valor minimo del NEF, para
un caso ideal. En un circuito real este valor va a ser mayor debido al mayor ruido,
causado por el ruido de flicker de los transistores, el ruido de las resistencias, el ruido
de las siguientes etapas, y también debido al consumo de los circuitos de polarizacién,
circuitos de CMFB, y consumo de las etapas siguientes. Pero es importante mencionar
desde el momento que se reutiliza la corriente, NEF = 1 es simplemente un mojon a
superar, pero no un limite tedrico con fundamento. En el resto de esta seccion, se
presentara el disefio cuidadoso de un amplificador de pares complementarios apilados,
incluyendo todos los circuitos auxiliares para obtener un amplificador con un NEF
medido inferior a 1.

li.3. Diseio de un Amplificador de Bajo Ruido y Bajo Consumo
para ENG

Como prueba de concepto de la reutilizacién de corriente se eligioé disefar un amplificador de
micro-consumo con muy bajo ruido, NEF < 1, apto para deteccion de sefiales nerviosas (ENG) de
un dispositivo médico implantable. El disefio responde a las especificaciones planteadas en la
Seccién 1.1, que se resumen en la Tabla IlI-A. El circuito fue fabricado en una tecnologia CMOS

de 0.6um y posteriormente medido.

El amplificador propuesto consta de 4 etapas en cascada para alcanzar una ganancia de 80dB.

Como la primera etapa es la mas critica frente al ruido, sera la Unica implementada mediante
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reutilizacion de corriente. La etapa de entrada es la que se muestra en la Figura 1lI-5 apilando
N=6 pares diferenciales complementarios. La mayoria de la corriente consumida (lpp) es
asignada a la primera etapa para minimizar el ruido térmico. La segunda etapa se muestra en la
Figura IlI-8; suma las 6 salidas de la primera etapa en una Unica salida en modo comun, mientras
gue las ultimas dos etapas sélo aportan ganancia para alcanzar los G=80dB requeridos vy filtrar
el ruido fuera de banda. Si bien muchas etapas diferenciales son apiladas, a diferencia de [46],
no se divide la corriente, y se apilan 2 etapas mas, lo cual hace del circuito disefiado una

topologia muy eficiente.

Tabla llI-A: Especificaciones del Amplificador implementado.

Caracteristica Especificacion inicial

Nominal: 3.6V

Voltaje de alimentacién: Vpp Variable de 3.4V a 4.2V

Ganancia: G ~80dB
Ancho de Banda: BW 200Hz — 4kHz
Ruido total referido a la
entrada: Sy, (f) 5nv/VHz
CMRR > 60dB
NEF <1

[11.3.1. Disefio de las Etapas 1y 2

La Figura IlI-5 muestra la etapa de entrada del amplificador. La misma tiene una Unica entrada
diferencial (Vin+ - Vi), pero 6 salidas diferenciales (Vo1 s+ - Vo1_s-) (con J variando entre A-F). Los
6 pares complementarios apilados, todos comparten la corriente de polarizacion lgias=10pA. Por
cada uno de los 24 transistores amplificadores, circula una corriente Ip=5pA. El tamafio de los
transistores de entrada es de W/L=2000um/4um (drea total = 8000um?). Siendo los transistores

de entrada los mas importantes del circuito, se detalla a continuaciéon el dimensionado.

La estimacion primaria resulta en que seran de muy gran tamano (drea) para minimizar ruido de
flicker, con L pequefio y W muy grande para una relacidon de aspecto muy grande, necesaria para
que trabajen en inversion débil (WI). Los pares de entrada deben trabajar en WI para minimizar
el ruido térmico. Se eligieron transistores de area grande para evitar la necesidad de utilizar
técnicas de circuitos mdas complejas como chopper o autozero, aunque estas técnicas son

compatibles y se podrian haber utilizado.

En primer lugar, se eligid la corriente de polarizacidn de 5pA para cada transistor del par
diferencial (10uA de polarizacidn para la etapa). Esta corriente corresponde a la maxima que

segln especificaciones podemos asignar para esta aplicacion.
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e Luego, se eligid un largo de transistor (L) un poco mas grande del minimo de 0.6um para
evitar los efectos de canal corto. Pero el motivo principal para llegar a un valor de 4um,
casi 7 veces mayor, es un motivo de layout fisico. Si uno implementa estos grandes
transistores usando “fingers” intercalados (para minimizar desapareo), es necesario
incluir difusiones de S, D, y contactos entre los mismos. Estos generan un incremento
del area total de los transistores que es proporcional al ancho, pero independiente del
largo del transistor. La Figura IlI-6 representa el porcentaje del drea del transistor que
efectivamente ocupa su gate en un layout real. Si el largo L del transistor es minimo,
Unicamente un 27% del area de silicio correspondera efectivamente al gate. Aunque el
valor de L = 4um es un poco arbitrario, resulta un buen compromiso.

e Luego se selecciond el ancho del transistor (W) de manera de fijar la frecuencia de
“corner” de la ecuacién I-8, para la cual el ruido blanco y el de flicker son iguales. Esta
se fija en fc = 200Hz correspondiente a la minima frecuencia de interés.

e Con este resultado de W/L (que es muy grande), se verifico el nivel de inversion en el
que esta operando el transistor para garantizar que se encuentra en inversién débil,

como puede verse en la Figura IlI-7.
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Largo del finger (fim)

Figura IlI-6: Porcentaje del drea real del transistor ocupada por su gate. Se eligié un valor
de compromiso, L = 4um.
Si bien los tamanfios de los transistores PMOS y NMOS podrian haber sido ajustados un poco
diferentes entre si, se decidid mantener ambos iguales para simplificar el layout. En |la Tabla Ill-B

se muestran algunas caracteristicas de los transistores de entrada.

Las capacidades de los transistores de entrada fueron determinadas, Cep=0.7pF y Cas=1.0pF
(Tabla 11I-B), por lo cual se decidié implementar unos capacitores de desacople muy grandes (C;-
41) de 70pF lineales de poly-poly. El valor de 70pF es un compromiso, entre la reduccion de la
sefial de entrada debido al divisor capacitivo de IlI-10 y el area que ocuparan los 24 capacitores

necesarios. Se utilizaron resistencias de poly para implementar las Riyy = Ry = 100kQ) que se
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conectan a la salida para determinar la ganancia y para proveer de un voltaje de realimentacion
para los circuitos de CMFB de cada uno de los bloques. La ganancia de cada uno de los bloques

apilados es de acuerdo a llI-10:

Grloque = 18V/V . (11-14)

El voltaje del punto medio Vw; en la Figura lll-5 conecta a la entrada de un OTA (Gmee;) encargado
de implementar la realimentacidn de modo comin CMFB. El OTA ajusta el voltaje de gate del
transistor Ms, para asegurarse que la corriente por los pares diferenciales NMOS y PMOS sea la
misma. De acuerdo a la ecuacién llI-11, si apilamos 12 pares diferenciales (6 pares
complementarios), la PSD del ruido a la entrada se verd reducida entre 1/122 y 1/242 parte en
comparacion a lllI-4 o 1ll-5, sin aumentar el consumo de corriente por esa rama. Si consideramos
el ruido extra que agregan las resistencias de salida, pero despreciando el efecto del divisor

capacitivo el ruido a la entrada es:

ynkgT 2kgT nV
N ~ =4, ,
Vm(f) Ngm NRong ,—HZ

(I1I-15)

donde gn = 110uS es la transconductancia simulada promedio de los transistores NMOS y PMOS
de entrada. Como la tecnologia elegida para la fabricacidon permite transistores aislados, tanto
los transistores NMOS como los PMOS se encuentran con sus bulk cortocircuitados al source, de

manera de evitar los problemas del efecto body en los pares apilados.

Un aspecto que requirid un disefio muy cuidadoso es la polarizacién DC de cada una de las etapas
apiladas, de modo de fijar los sucesivos puntos de operacién tanto de entrada como de salida.
En la Figura IlI-9 se muestra un detalle de uno de los 6 bloques genéricos (i) apilados. Se utilizan
dos diodos flotantes opuestos, conectados a Myiasn Y Mbiase, para fijar el voltaje adecuado para
los Gates (G1-4)) de los transistores de entrada del bloque i. Los voltajes deseados para los
puntos Vui y Vi son Vureti Y Vireti, que se derivan de un divisor resistivo de 19 resistencias entre
Voo Y GND. Los transistores Mpiasn Y Mbiase tienen una relacidn de tamafio de 1/200 con respecto
a los transistores de entrada y conducen una corriente de 25nA (5uA/200), ellos permiten
estimar el voltaje G4y adecuado para el correcto funcionamiento del par diferencial (al tener
una corriente 200 veces mas chica y un ancho 200 veces menor, el Vs es aproximadamente
igual). Se utiliza un divisor resistivo de aproximadamente 10MQ, donde aproximadamente Vpp/6
del voltaje es asignado a cada bloque. El usar un divisor resistivo conectado a la alimentacion en
lugar de a un voltaje de referencia fijo, permite que el sistema se adapte a medida que el voltaje

de la bateria va disminuyendo.

Para sumar las 6 salidas diferenciales de la primera etapa, se implementd una segunda etapa
sumadora, como se muestra en la Figura 111-8. La misma tiene dos capacitores del tipo poly-poly
Csi+() = 35pF por cada entrada diferencial, que se conectan entra las salidas de la primera etapa
y las entradas del operacional OA2. Las dos resistencias Ry = 30MQ fueron implementadas
usando poly de alta resistividad, y los capacitores Cay) = 35pF son idénticos a los capacitores de

desacople (los capacitores de desacople se forman de dos de 35pF en paralelo). OA2 es un
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amplificador de Miller de bajo ruido estandar, que consume una corriente de 1pA directamente
de la bateria como se muestra en la Figura IlI-16. Los tamanfios de los transistores se presentan
en la Tabla IlI-C.

30

1y 10p 100 im 10m 100m

Figura I11-7: Relacion gm/lo en funcién de Ip para los transistores de W/L=2000pum/4pum.
En 5pA ya se encuentran ambos en WI.

Tabla llI-B: Caracteristicas de los transistores amplificadores de la primera etapa.

NMOS PMOS
Ancho (W) 2000um 2000um
Largo (L) 4dum 4um
Transconductancia (gm) 105uS 115uS
Relacion gm/Ip 21 23
Capacidad Gate Source (Cgs) 0.95pf 1.02pF
Capacidad Gate Drain (Cgp) 0.75pF 0.60pF

La componente alterna del voltaje de salida es entonces vy, = Z(UOI_]+ - U01J—)~ La funcidn

de transferencia de esta segunda etapa, para cada uno de las 6 entradas es:

sCsR,

Hy(s) = ——2
2(8) = T30k,

(111-16)
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Segunda etapa para sumar la salidas diferenciales A,B,C,D,E,F.

A
I N

VoG
VoS c.
e |

e

Vo1 F- Csﬂl I

VOl_A+ C&] |

I

VOl_B+ CSB+| I_

Curfi
cf V
Vo1_|=+_cﬂ| |_ Ref

Figura Il1-8: Segunda etapa del amplificador. Esta etapa suma las 6 salidas de la primera
etapa y filtra las sefales fuera de las frecuencias de interés. Vger es derivado a partir de
una fuente de referencia integrada.

[ Ca

Esto es un filtro pasa alto de primer orden, con un polo a 150Hz y ganancia 1V/V a alta
frecuencia. El ancho de banda finito de OA2 por su parte, va a imponer una caracteristica pasa

bajos.

El voltaje del punto medio de la salida Vwyi, es fijado por el CMFB (ver Figura 111-9). El voltaje Vwrei
se obtiene del mismo divisor resistivo y se conecta a su correspondiente Gmrsi CMFB OTA. Cada
Gmrsi €s un OTA simétrico, que consume 125nA en total. EI CMFB OTA modifica el gate del
transistor Ms; de manera que el voltaje del punto medio Vmyx es idéntico a Vwuresi. Este voltaje
garantiza que Ipsi = lgias. Pero el transistor Ms; no tiene por qué estar saturado, y cuando el voltaje
asignado a cada bloque es pequefio, el mismo puede operar en zona lineal (algo similar a la
fuente de corriente del Capitulo Il). Por lo tanto, el Voss puede ser muy pequefio (por ejemplo,
50mV) por lo que cada bloque puede operar con un presupuesto de voltaje pequefio, de unos
500mV o incluso menor. Los transistores Ms; y los OTA Gmeei sSon ligeramente diferentes entre
los primeros 3 bloques (A,B,C) y los 3 finales (D,E,F); los Ms; son NMOS en los bloques A,B,C Y
PMOS en los bloques D,E,F. Ademas, los transistores de entrada de los Gmesi SOn implementados
con PMOS (A,B,C) o NMOS (D,E,F), para que las entradas de los mismos funcionen

correctamente con los voltajes de modo comun en cada caso.
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Figura 111-9: Detalle de un bloque genérico i, de la etapa de entrada, donde se puede ver
los circuitos de polarizacion y OTA de la realimentacion del modo comtn (CMFB).
Para disminuir los requerimientos de voltaje, la fuente de corriente de 10uA de la Figura IlI-5 es
una fuente activa de corriente como la que se describié en el Capitulo II. La Figura 11I-10 muestra
el diseiio de la fuente de corriente implementada. Por la resistencia de referencia Rref = 1IMQ,
pasa una corriente de referencia de 50nA, produciendo una caida de 50mV. El OTA simétrico
Gmis fija el voltaje de gate del transistor Ms, adecuado para que en la resistencia R, haya una
caida de potencial de 50mV, lo cual implica una corriente lgi,s=10pA. Si se eligen adecuadamente
los tamafios de Ms,, este puede funcionar en zona lineal y la fuente de corriente puede necesitar

del orden de 100mV para funcionar correctamente.

En la Figura llI-11 se puede ver la funcién de transferencia simulada de las 6 etapas en forma
independiente a la izquierda, y de las primeras dos etapas juntas a la derecha, simuladas usando
los diferentes modelos provistos por el fabricante (TM, WP, WS). Se puede observar que las 6
son aproximadamente iguales y tienen una ganancia de G, = 17 en la zona de interés. En la Figura
I1I-12 a la derecha se puede observar que si bien la ganancia varia entre 75-112, el

comportamiento en todos los casos es el esperado.

La Figura IlI-12 muestra una simulacién de una sefial sinusoidal de 1kHz y 100uV de amplitud

conectada a la entrada. La ganancia de las dos primeras etapas es aproximadamente 100 V/V.
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Figura I11-10: Una fuente activa de 10pA. Gmib es un OTA simétrico estandar.
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Figura IlI-11: Funcidn de transferencia de cada uno de los bloques apilados que
conforman la primera etapa. Funcion de transferencia de las primeras dos etapas juntas,
simulado con los 3 modelos.
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Figura I11-12: Simulacion transitoria de las dos primeras etapas. La sefial de entrada es
una sinusoidal de 1kHz y 100V de amplitud.

[11.3.2.  Disefio de la 32 y 42 Etapa y Circuitos Auxiliares

Las etapas 3 y 4 son incluidas para proveer una mayor ganancia de tensidén que eleve la salida a
niveles compatibles con un ADC que se conecte a continuacién; adicionalmente, estas etapas
aportan filtrado que contribuye a remover ain mas el ruido fuera de las frecuencias de interés.
En la Figura IlI-13 se muestra el esquematico de ambas etapas. Se utilizaron resistencias de poly
de alta resistividad apareadas para implementar las resistencias R; = 300kQ2, Rs = 3MQ, Rs =
30kQ2 y Rs = 30MQ. Los capacitores son de poly-poly Cs = 2pF, Cs = 340pF, Cs = 35pF, y los
amplificadores OA3 y OA4 también son operaciones de Miller similares a OA2 (ver Figura IlI-16).

La funcion de transferencia de la tercera etapa es:

—R4/Rs

Hy(s) = — 73
3() = T 5e.R,

(111-17)

La tercera etapa es entonces un filtro pasa bajos con polo a 26.5kHz y ganancia 10 en la banda
pasante. La Figura llI-14 muestra la funcién de transferencia simulada de las etapas 2 y 3 juntas.
Se conect6 una sefial unitaria a las 6 entradas de la etapa 2 y se muestra la salida de la etapa 3,

usando los 3 modelos de simulacidn. En este caso, como la ganancia depende de un cociente
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entre resistencias, el valor de ganancia no varia significativamente, aunque si lo hacen los polos

que dependen de relacion entre resistencias y capacitores.

La funcién transferencia de la cuarta etapa es:

_SC5R6
(14 sCsRs) - (1 + sCeRy)

H,(s) = (111-18)
Esta etapa es un filtro pasa banda con polos en 150Hz y 15.6kHz y ganancia C¢/Cs=9.7. La
combinacion de las 3 ultimas etapas resulta en un filtro pasa banda con caidas de 40dB por

década en ambos sentidos. La funcidon transferencia completa es:

SCSRZ - R4 - SCSR6
R3(1+ sC,R,)(1+ sC4R,)(1 + sCsR:)(1 4+ sCeRy)

H234(S) = 6 . (III'19)
El 6 aparece multiplicando en IlI-19 debido a que la segunda etapa suma las salidas de los 6

bloques de la primera etapa. La ganancia en la banda pasante es aproximadamente:

R,CsCs

Gz = 6+ ——">
234 R3CZCG

~ 600 . (111-20)

Voo Rs

+
r OA4

Figura IlI-13: Tercera y cuarta etapa del amplificador. Estas dos ultimas etapas aumentan

la ganancia total hasta aproximadamente 80dB y filtran las frecuencias no deseadas. Las

entradas no inversoras de los dos operacionales (OA) se conectan a la misma referencia
Vref que la 22 etapa.




62

La Figura IlI-15 muestra la funcidn de transferencia de las etapas 2-3-4 todas juntas. Finalmente,
en la Figura IlI-16 se muestra un esquematico de los operacionales de Miller utilizados, mientras
gue en la Tabla IlI-C se detallan los tamanos de los transistores. El circuito necesita referencias
de voltaje y de corriente, para lo cual se utilizaron circuitos similares a los documentados en [52]

[53] que fueron adaptados para este caso. Ademas, se diseid un distribuidor de corriente que
genera y reparte todas las corrientes de polarizacién necesarias.

7 N
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Figura Il1-14: Simulacion de la funcidn de transferencia de las etapas dos y tres juntas. Se
coloca la misma entrada unitaria a las 6 entradas de la etapa 2. La ganancia nominal es
6%10=60 V/V.
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Figura IlI-15: Simulacién de la Funcion de Transferencia de las etapas dos, tres y cuatro
juntas. Se coloca la misma entrada unitaria a las 6 entradas de la etapa 2. La ganancia
nominal es 6*10*10=600 V/V.
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Para fijar los voltajes de gate de los pares diferenciales mas cercanos a Vpp y GND, fue necesario
implementar un simple duplicador de voltaje (para generar Vuigh) y un generador de un voltaje
menor que GND (Viow). La Figura llI-17 muestra el esquematico del generador implementado. Se
utiliza una sefial de CLK de 32kHz que estaba disponible; pero puede funcionar para un alto

rango de frecuencias, ya que el consumo de estas referencias es minimo.

]
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Figura llI-16: Esquematico de los operacionales de Miller usados en las etapas 2,3 y 4.

Tabla llI-C: Tamaiio de los transistores para los operacionales de las etapas 2,3 y 4.

Nombre OA2 OA3 / OA4
M1 (W/L) 215/3 215/3
Ma (W/L) 40/16 40/16
Ms (W/L) 60/4 60/4
Ma (W/L) 100/4 100/4
Ms (W/L) 40/4 40/4
Me (W/L) 20/4 20/4
C 4pF 1pF
Igias 50nA 50nA
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Figura 11I-17: Simple generador de voltajes superior a Voo e inferior a GND. Utiliza una
seiial de CLK de 32 kHz ya disponible.

11.3.3. Diseno Fisico

El disefio fisico (o layout) del circuito fue realizado utilizando técnicas para minimizar los efectos
de desapareo entre los transistores. Si bien el circuito es de tipo pasa banda, con transferencia
nula en DC, en un amplificador con tanta ganancia el offset por desapareo puede hacer saturar
una segunda etapa (en este caso no porque estan desacopladas). Ademas, el desapareo entre
transistores es responsable en un desarrollo de segundo orden, del CMRR y PSRR finito del
amplificador. Los grandes transistores de entrada, fueron todos implementados utilizando un

arreglo de transistores unitarios mas pequefios entrelazados y conectados en paralelo.

En la Figura lll-18 se puede ver el layout de un tnico bloque donde se puede apreciar los tamafios
de los capacitores de desacople (arriba) en comparacion con los transistores de entrada (los dos
blogues amarillos grandes). La resistencia de salida se encuentra entre los dos transistores y en

el extremo inferior esta ubicado el OTA CMFB.

En la Figura IlI-19 se puede ver una microfotografia del circuito completo. El circuito ocupa 6mm?

en su totalidad, donde como se aprecia en la Figura IlI-19 la gran mayoria del area estd ocupada
por los transistores de entrada y los capacitores de desacople de la primera etapa. El recuadro
blanco de la Figura 1I-19 es uno de los 6 pares diferenciales complementarios cuyo layout se

muestra en la Figura II-18.



65

O U
L2
de &
E add
i ]
atalolofe] nlmlv]s]oje]sjog o
al ' Upa 0

Figura 11I-19: Microfotografia del circuito completo.

l.4. Simulaciones y Medidas del Amplificador

En esta seccion se muestran algunas de las simulaciones de circuito completo y medidas del
circuito en funcionamiento. En la Figura IlI-20 se muestra la funcidon de transferencia total
simulada, mientras que en la Figura llI-21 se muestra simulaciones Montecarlo donde se puede
ver la funcién de transferencia global. La mayoria de los casos muestran una ganancia cercana a

los 10kV/V. El sistema tiene un tiempo de estabilizacion grande incluso de decenas de segundos,
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debido principalmente al sistema de ajuste de los voltajes de gate de los transistores de entrada
que estan fijados por los diodos.

1000k

Figura I11-20: Funcidon de Transferencia simulada del circuito completo extraido. En
amarillo la salida global, en verde la salida de la etapa 3, en rojo la salida de la etapa 2y
celeste las salidas de los 6 bloques de la etapa 1.
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Figura Il1-21: Simulacion de Montecarlo de la transferencia del circuito completo.

El circuito fue fabricado en tecnologia XFab XT06 [54], la cual es una tecnologia MOS aislada
donde los transistores se fabrican en un wafer SOI (incluso se pueden especificar zanjas o
‘trenches’ de éxido aislando zonas completas del die) que permite transistores de alto voltaje.

Esta tecnologia fue elegida por varias razones: (a) en primer lugar se tenia experiencia previa y
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algunos circuitos auxiliares ya disefiados, (b) ademas el hecho que permita transistores
completamente aislados permite evitar problemas de efecto body y facilita los temas de
seguridad ante fallas requeridos por aplicaciones médicas y finalmente (c) el hecho que permita
implementar transistores de alto voltaje la hace una tecnologia apta para equipos médicos (altos
voltajes son necesarios muchas veces para la estimulacién) lo cual puede facilitar una posible
transferencia tecnoldgica. Se fabrico6 en modalidad MPW y se recibieron 5 muestras
encapsuladas en formato DIP24, que fueron caracterizadas con el equipamiento disponible. En
la Figura I1I-22 se muestra el circuito siendo testeado. El mismo fue medido dentro de una caja
de metal para reducir el ruido electromagnético inducido, se usaron amplificadores de
instrumentacion alimentados con baterias (que se incluyeron dentro de la caja) para salir en baja

impedancia hacia un analizador de espectros SR785.

Figura 111-22: Setup de medidas del amplificador.

El consumo medido de todo el circuito, incluyendo las cuatro etapas, referencias y todos los
circuitos auxiliares necesarios, fue de 16.5uA (promedio entre cinco muestras medidas). En la
Figura IlI-23 se presenta la ganancia medida para el circuito fabricado. Ademas, se muestra el
ruido referido a la entrada, tanto calculado (linea punteada) como medido (linea continua). Se

puede observar que hay una muy buena coincidencia entre el ruido medido y el estimado.

En necesario mencionar que si bien todas las medidas se tomaron correctamente, de tanto en
tanto el amplificador se mostraba inestable, funcionando correctamente sin causa aparente la
salida se volvia ruidosa y oscilatoria. En este caso era necesario reiniciar el sistema para que
continde funcionando correctamente. Esta situacién se mostré como aleatoria, y se dedico
mucho tiempo a encontrar el origen pero no se pudo sacar conclusiones apoyadas por medidas.

Se cree que el problema son los tiempos muy largos de estabilizacion, junto con la operacion en
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lazo abierto. Este problema no afectd la caracterizacion del amplificador que proveyd de
resultados muy buenos en operacidon normal, pero el circuito de polarizacidon debe ser revisado

para su utilizacion en circuitos reales.

Debido a que el amplificador esta a lazo abierto y que la ganancia depende de una fuente de
corriente sin ajustar, la ganancia medida varia entre 8000 y 10000 V/V entre las diferentes
muestras del circuito. Los puntos de caida de 3dB promedio medidos son de 200Hz y 4.2kHz,
que resultan cercanos a los simulados. En la Figura 1lI-23 también se puede observar el efecto
del ruido flicker. Para la estimacién de ruido (linea punteada) se considerd el ruido térmico de
los transistores de entrada y de las resistencias de salida de la etapa 1, pero también
agregandole a la ecuacidn IlI-15 el ruido flicker usando la ecuacién IlI-3 y ajustando las
constantes a partir de los pardmetros SPICE provistos por el fabricante. Integrando el ruido
medido a la entrada (linea continua en Figura IlI-23) se llega a un valor de 330nVms, que con el
consumo medido equivale a un NEF de 0.84, siendo esta la caracteristica que mads resalta de este

trabajo.
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Figura I1I-23: Ganancia y ruido referido a la entrada medidos (lineas continuas) y el ruido
referido a la entrada calculado (linea punteada).

11.5. Conclusiones

En este capitulo se presentd la técnica de reutilizacién de corriente aplicada al disefio de

amplificadores que son eficientes para amplificar con bajo consumo y bajo ruido. A modo de



69

ejemplo, se disefid, simuld, fabricd, y midié un amplificador para sefiales nerviosas (ENG) para
aplicaciones médicas implantables. El mismo es hasta donde se tiene conocimiento, el primer
amplificador presentado con un valor medido de NEF inferior al limite clasico de 1, incluso
considerando el consumo de las 4 etapas de amplificacién y los circuitos auxiliares de
polarizacién. Por otro lado, el circuito ocupa un area de silicio relativamente grande, ademas la
estrategia de polarizacion de los gate de los transistores de entrada es un poco compleja y lleva
a largos tiempos de estabilizacion. Sin embargo, la técnica de apilado de pares diferenciales
complementarios es compatible con diferentes formas de polarizacién y/o el uso de chopper o
autozero para obtener la estabilizacion. Mas aun, el uso de técnicas de chopper puede reducir
el drea ocupada significativamente, aun manteniendo un ruido flicker relativamente bajo. Si se
observa la Figura IlI-19 se puede ver que la mayor ocupaciéon de area estd dada por los
transistores de entrada y los capacitores de desacople, que deben ser grandes para minimizar
el efecto de las capacidades parasitas (ver ecuacion I11-8). Si fuera posible reducir el tamafio de
los transistores sin agregar ruido flicker, también se podria reducir el tamafio de los capacitores,

reduciendo el drea considerablemente.

En la Tabla IlI-D se resumen las principales caracteristicas del amplificador y se lo compara con

algunos otros amplificadores con bajo NEF publicados recientemente.

Esta version del amplificador se fabricé en una tecnologia de 0.6um porque era la tecnologia
disponible, pero combinando las ideas de reutilizacidon de corriente, chopper y una tecnologia
mas moderna, es posible la implementacidon de amplificadores eficientes de multiples canales
en areas relativamente chicas. Estos son amplificadores que se podrian utilizar en neuroprotesis
donde se busca sensar multiples sefales nerviosas. Ademas, este tipo de amplificadores puede
ser usado para otras aplicaciones donde sea necesario detectar sefiales con muy bajo ruido y

muy bajo consumo, como por ejemplo en redes de sensores.

Respecto al NEF, quedd demostrado que una vez que introducimos la idea de la reutilizacién de
corriente, el limite de NEF>1 es un hito Unicamente, sin soporte tedrico. Algunos autores han
introducido algunas nuevas figuras de mérito, como el PEF o el SEF [16], para tomar en cuenta
la potencia consumida, el rango dindmico, etc., pero es casi imposible encontrar un Unico
numero que sea aplicable a todos los casos. Para el caso de las aplicaciones médicas, el voltaje
de alimentacion en general esta fijo (por ser una bateria la alimentacién) y bastante superior al
minimo voltaje de alimentacién aceptado por las tecnologias modernas. Por esta razon, es
conveniente que el voltaje de alimentacién Vpp, sea uno de los factores que sea incluido en la

figura de mérito para comparar amplificadores de este tipo.

Parte del trabajo presentado en este capitulo se esta publicando en [41].
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Tabla 111-D: Comparacién con amplificadores de muy bajo NEF.

[43] [44] [17] [16] [46] Este Trabajo
OTA con Reutilizacion )
DC-DC para Vbp muy . 6 PDC apilados
) ) entrada . de corriente - o
Comentario | reducir el RC-PDC® |bajoyRC{ | y reutilizacion
. basada en division de .
voltaje ) 5 PDC ) de corriente
inversor corriente
Tecnologia
15 .065 0.18 0.18 0.13 0.6
[pm]
Alimentacion
5 1.0 1.8 0.45 1.5 3.4-5
Voo [V]
Corriente 9
75 2.8 6.5 1.6 16
loo [HA] (4 canales)
Ganancia
36 52 61 52 40 79
[dB]
Ancho de
100 - 5k 1k—-8.2k |0.25-5.1k| 1-10k 20k 200 - 4.2k
Banda [Hz]
Ruido ala
0.54 4,13 4.0 3.2 3.7 0.34
entrada [1Vrms]
NEF 2.5 2.93 1.9 1.57 1.64 0.84
CMRR [dB] 59 >80 > 60 73 78 > 60
Area por canal 125
0.85 0.042 .282 <0.25 6
[mm?] (4 canales)

2 Una entrada de inversor es una forma de reutilizacién de corriente

3 RC-PDC — Reutilizacidn de corriente usando pares diferenciales complementarios.
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IV. Un Conversor DC-DC Inductivo Tipo Step-Down para
600mV de Salida y 36uW de Potencia

En el Capitulo | se definieron el NEF y el PEF, que son figuras de mérito que relacionan el ruido
de un amplificador con el consumo de corriente o potencia del mismo y luego se analizé la forma
de mejorarlos. En el Capitulo Ill se presenté un amplificador para sefiales biomédicas que
reutiliza la corriente de una bateria recargable de 3.6 a 4.2V, haciéndola alimentar
sucesivamente 6 pares diferenciales complementarios (12 pares en total) para mejorar el NEF.
Esta técnica es de utilidad ya que las baterias poseen voltaje relativamente alto para la
electrénica moderna, en la que un par complementario se puede alimentar con 500mV o menos.
Una opcidn alternativa a la reutilizacion de corriente (que como se demostrd en el Capitulo IlI
implica circuitos de polarizacion complejos), seria utilizar un Unico par diferencial
complementario polarizado con mucha corriente, y reducir el voltaje de alimentacién mediante
un conversor de corriente continua a corriente continua (DC-DC, por sus siglas en inglés)
eficiente para drenar una corriente mucho menor de la bateria, como se indica en la Figura IV-1.
Este par diferencial puede verse como colocar en paralelo los 6 pares complementarios de la
Figura Ill-5. En esta seccidn se presenta un conversor DC-DC utilizando un inductor conmutado,
gue permitiria reducir la tensidon de alimentacién de una bateria secundaria para alimentar un
amplificador con especificaciones similares al del Capitulo I, pero implementado con un Unico
par diferencial complementario, alimentado con 600mV y corriente nominal de 60pA. De
acuerdo a la ecuacion 11l-7 el resultado serd un ruido a la entrada de 5nV/\/Hz, similar al medido

en la Figura I11-23.

Primero se hara una breve introduccion a los conversores DC-DC. Se hara énfasis en las fuentes
inductivas, y en particular en cdmo aumentar la eficiencia de las mismas cuando la corriente de
salida es de algunos pA. Luego se presenta el disefio de un conversor DC-DC inductivo tipo step-
down de Vou: = 600mVnom de salida (Vout €s programable entre 200mV y 1.5V), voltaje de entrada
Vin entre 1.9 < Vi, < 5.5V, corriente nominal de salida de 60uA (puede variar hasta 200uA),
adecuado para alimentar un amplificador implementado con un Unico par complementario y
ruido térmico similar al del Capitulo Ill. El circuito fue fabricado en una tecnologia de 0.6umy
fue incorporado a un circuito para su ensayo. Finalmente se muestran resultados
experimentales y se proponen posibles mejoras para aumentar la eficiencia lograda, ya que la
eficiencia medida es razonable pero menor a la esperada. El circuito se comporta
adecuadamente en un amplio rango de situaciones, regulando la salida con menos de 3% de
errory 5% de ripple. Buena parte de este capitulo ha sido resumida en el trabajo presentado en
[55].
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Figura IV-1: Montaje general de un doble par alimentado en forma eficiente usando un
convertidor DC-DC ideal de eficiencia 100%.
IV.1. Introduccion

Una forma de reducir el consumo de energia en un circuito es disminuir el voltaje de
alimentacién, el concepto es vdlido tanto para circuitos digitales como analégicos. En los
circuitos analdgicos para mantener el desempefio es necesario en general conservar la corriente
de polarizacién; por lo tanto, si el voltaje de alimentacion (Vop) se reduce a la mitad la potencia
consumida también se reduce a la mitad. En el caso de circuitos digitales incluso se reduce la
corriente, ya que es conocido que la potencia dindmica disipada es en primera instancia
proporcional a Vpp?. Tradicionalmente se le ha prestado mucha més atencidn al caso digital que
al analdgico, ya que los circuitos digitales representan la mayor parte del consumo en sistemas
modernos, porque la reduccidon de potencia es mayor, y porque en los circuitos analdgicos es
necesario estudiar y adaptar caso a caso y bloque a bloque la reduccidn en Vpp. Para algunas
aplicaciones, como las médicas, conviene reducir el voltaje tanto de los circuitos digitales como
de los analdgicos. Por ejemplo, una bateria primaria de marcapasos tiene una tension nominal
de 2.8V mientras que una secundaria de grado médico tiene una tensién nominal de 4.2V; sin
embargo, existen microcontroladores comerciales destinados a estos usos que se alimentan con
menos de 1V [56] [57], y es posible polarizar un circuito analdgico con voltajes incluso menores
[16] [58] [59] [22]. Nuestra experiencia en aplicaciones implantables indica que el consumo de

los circuitos analdgicos es comparable o incluso superior al de los circuitos digitales. Para estas
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aplicaciones sera valioso reducir Vpp mediante fuentes DC-DC eficientes, incluso con corrientes
de carga entre 1pA hasta algunos mA, de forma de aumentar la vida Util o tiempo entre cargas
de la bateria. Histéricamente la opcidon mas frecuente para fuentes DC-DC de consumo de
microwatts, especialmente en el caso de electrénica implantable, ha sido utilizar fuentes del
tipo “bomba de carga” [60] [43] [61]. Las bombas de carga permiten aumentar o reducir el
voltaje, mediante la carga y descarga de capacitores conectados en serie y paralelo
alternativamente. En la Figura IV-2 se muestra un ejemplo de fuente DC-DC que reduce el voltaje
de alimentacién en un tercio, similar a la implementada en [43]. Las llaves SW; cambian de
estado periédicamente. Cuando estan en la posicidon opuesta a la que se muestra en la figura,
los 3 capacitores C1, C2, C3 son conectados en serie con la fuente de alimentacidn y se cargan
con un voltaje de V|,/3. Al cambiar el estado de todas las llaves, los capacitores se conectan en
paralelo y cargan el capacitor de salida Cr (o tanque), de modo que Vou=Vin/3. El capacitor de
salida Cy, es generalmente mucho mayor que los Ci y alimenta la carga en la fase siguiente.
Cuando se conectan dos capacitores C; y C; en paralelo la energia que se pierde depende de la

diferencia de potencial que hay entre ambos y se puede expresar con la ecuacion:

C,.Cy. AV?

E = . V-1

Si la frecuencia de conmutacién es suficientemente rdpida, el capacitor Cr se descarga muy poco
y la diferencia de potencial es chica, resultado en pérdidas muy pequeias. Las bombas de carga
utilizando capacitores externos como en [60] [43] alcanzan eficiencias bien por encima del 90%,
pero tienen dos problemas. En primer lugar, la eficiencia superior al 90% sdlo se alcanza para
reducciones a fracciones del voltaje de alimentacion (por ejemplo, a % o %). En segundo lugar,
la condicion de micro-consumo fuerza a mantener la frecuencia de conmutacion relativamente
baja; esto hace que los capacitores no puedan ser integrados por la alta capacidad necesaria 'y
entonces deben ser conectados externamente al circuito integrado. Este hecho genera la
necesidad de mayor cantidad de PADs en el circuito integrado y puntos de soldadura en la
plaqueta, lo cual es problematico para los dispositivos médicos implantables. Si se aumenta la
frecuencia de conmutacion para usar capacitores integrados, aumenta mucho el consumo
propio de la bomba de carga, y por tanto, baja la eficiencia ademas de las pérdidas por las
capacidades parasitas contra el sustrato. Recientemente se han publicado trabajos con bombas
de carga eficientes y baja corriente de salida utilizando capacitores integrados; pero incluso
reciclando carga de capacidades parasitas como en [61] es necesario ser cuidados con la

eficiencia para corrientes de carga de pocos pA.

En este trabajo en cambio se optd por una fuente DC-DC inductiva para micro-consumo que,
aunque es un tema reciente de investigacién y desarrollo de productos, se pudo encontrar
alguna referencia cercana a las necesidades de nuestro circuito [22]. Esta fuente inductiva utiliza
sélo dos componentes externos (capacitor de salida e inductor) y sélo dos PADs del circuito
integrado. Requiere, por lo tanto, menos PADs y componentes externos en comparacidon con

una bomba de carga que utiliza capacitores externos y similar frecuencia. También se debe
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mencionar que existen referencias recientes de bombas de carga integradas cercanas a las
necesidades de nuestra aplicacién [61] [43]. Sin embargo, aqui se decidié utilizar una fuente
inductiva; este trabajo no pretende realizar una comparacién frente a la opciéon de una bomba

de carga para la misma tarea.

\
SW1 PN 5
SW2 SW3
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Figura IV-2: Esquematico de un conversor DC-DC de bomba de carga. Vout=Vin/3.

IV.1.1.  Fuentes DC-DC Inductivas de muy Baja Corriente

Las fuentes conmutadas en base a inductores, generalmente tienen alta eficiencia para cargas
de consumo elevado, pero la misma se reduce drasticamente para consumos por debajo del mA.
Existe gran cantidad de circuitos integrados comerciales o médulos completos con el conversor
DC-DC para corrientes de salida de unos pocos mA hasta decenas de Amperios que surgen en
una simple busqueda en un distribuidor de electrénica [62]. Incluso la mayoria de los SOCs
(System on a Chip) modernos incluyen varias fuentes DC-DC. Sin embargo, es muy reciente que
algunos trabajos académicos [63] [64] y muy pocos productos comerciales [65] [66] proponen
conversores DC-DC eficientes basados en inductores para consumos de decenas o pocos cientos
de uW a la salida. Respecto a los productos comerciales, Texas Instruments lanzé en los Ultimos
3 afos la serie TPS6274x, que es el Unico step-down cercano a los requerimientos de nuestro
circuito. Alcanza una alta eficiencia, incluso para corriente de carga tan baja como los 60uA
necesarios en nuestra aplicacion; pero el voltaje de salida minimo es 1.8V, muy por encima de
los 600mV requeridos (es un circuito pensado para alimentar microcontroladores o bloques RF
de baja potencia). EL LTC3620 de Linear Technology, permite llegar a voltajes de salida cercanos
a 1V, pero con eficiencias menores al 50% para corrientes de 100pA, mientras que la serie
MAX856x de Maxim Integrated, permite voltajes de hasta 0.9V, pero con eficiencias menores a

40% para 100uA, segun se desprende de su hoja de datos.
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La Figura IV-3 muestra un conversor DC-DC inductivo tipo step-down con topologia buck. Esta
formado por un par de llaves, encargadas de generar una onda cuadrada con el valor medio
deseado y un filtro LC para suavizar la tensién de salida. La llave SW, se conecta en paralelo con

el diodo D para disminuir las pérdidas por la caida en el diodo en conduccién.

Vin L

D
swz2 C — RL

Figura IV-3: Esquematico de un conversor DC-DC inductivo basico del tipo step-down.

La modulacién implementada se describe a continuacién. Cuando la corriente de salida es
elevada el convertidor trabaja en modo continuo, simplemente se alternan las llaves SW;-SW;
en un esquema rectificacidn sincrénica de dos estados o fases. Pero cuando la corriente de salida
es muy baja se agrega un tercer estado con ambas llaves abiertos para que trabaje en modo
discontinuo, y asi evitar que la corriente por la inductancia cambie de sentido [67]. Durante el

funcionamiento en modo discontinuo se pueden identificar 3 fases de operacion:

e Enlafase A (o de carga de la inductancia), ilustrada en la Figura IV-4, se cierra la llave
SW; mientras que SW, permanece abierta. La inductancia se conecta a la fuente de
alimentacién a través de SWj; esto genera una corriente con pendiente positiva por la
inductancia que carga el capacitor de salida, ademas de proveer la corriente a la carga.
En esta fase la fuente V\y transfiere energia que se almacena principalmente en la
inductancia L, otra parte también se almacena en el capacitor de salida, C, y el resto se
disipa en R.. Debido a la conduccion discontinua, la corriente I, en la bobina arranca en
0y crece con pendiente constante hasta que se abre la llave SW;i.

e Lafase B (o de descarga de la inductancia) comienza cuando en la Figura IV-4, donde se
abre SW; y se cierra SW; que conecta a tierra la inductancia, como se muestra en la
Figura IV-4. El inductor mantiene el sentido de circulacién de la corriente hacia Cy Ry,
aunque la misma va reduciendo su valor a medida que se agota la energia almacenada
en el inductor. En esta fase la inductancia L transfiere toda su energia almacenadaa Cy
R.. La corriente I, arranca en un maximo Iy y decae durante un tiempo ts con pendiente
constante hasta llegar a 0.

e Finalmente, en la fase C (o de mantenimiento), ambas llaves estan abiertas y no circula
corriente por la inductancia ni por la fuente (ver Figura IV-4). En esta fase el capacitor

de salida es el encargado de alimentar la carga R..
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Figura IV-4: Fases de un conversor DC-DC inductivo.

Idealmente, la corriente por la inductancia forma un triangulo (Figura 1V-5) que alcanza un
maximo Iy, si consideramos que el voltaje de salida no varia entre fases. Las 3 fases deben ser
cicladas periédicamente, siempre la A antes que la B, para garantizar la carga adecuada de L.
Ademas, idealmente para el inicio de la fase C, debera existir un detector de cruce por cero o
ZCD (por sus siglas en inglés) que determina el instante cuando I,.=0 y abre SW;-SW,, de modo

de evitar el cambio de polaridad en la corriente que circula por la inductancia.

Si se desprecian las pérdidas en el conversor, la energia que suministra la bateria Viy en la fase
A es transferida en su totalidad a la carga R, al final de un periodo de conmutacién T. La
frecuencia de conmutacion fsw= 1/T a la que se conmutan las llaves, y la duracién de cada fase
ta, ts, tc = (T-ta-ts), dependen del voltaje de salida deseado y la carga. Un circuito de control se
debe encargar de ajustar estos tiempos para regular la tension de salida ante variaciones de

carga, de la tensién de entrada, u otras perturbaciones.
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7]

Figura IV-5: Corriente a través del inductor L en un conversor DC-DC. A- SW1 cerrado SW>
abierto; B — SW1 abierto SW: cerrado; C- SW1y SW: abiertos.
En base a los circuitos equivalentes mostrados en la Figura IV-4 y las formas de onda de la Figura

IV-5 se deduciran las ecuaciones que permitiran calcular los parametros del circuito.

Sea Ii(t) la corriente por la bobina e I/ (t) su derivada. En la fase A, durante un tiempo ta, SW;

conduce y SW; permanece abierta, entonces:

Vln - VOut

Vin — L1 = Voue = Iig= L

(Iv-2)
La fase B dura un tiempo tg en el que SW; estd abierta mientras que SW, conduce, entonces:

R A (1V-3)

En la fase C, la corriente 1,=0. Durante ta la corriente crece desde cero hasta alcanzar su valor de
pico Iu, para luego disminuir hasta cero durante ts:

VIn - VOut VIn - VOut

IM = tA . L tB = tA ' (IV'4’)

VOut

Como en estado estacionario la corriente media que circula por el capacitor es cero, entonces

la corriente media que circula por L es igual a la corriente media que circula por la carga

1 (ta+tp) 1 ( )
Mty +tp
=g [ n@-de=2ETE g, ves)
0

donde lo,t denota la corriente de salida que se asume constante en el periodo.
En cada periodo T, la fuente V\y entrega una energia Ea sélo durante la fase A, de acuerdo con:
ta ta

Vi =V,
EAsz,n(t)-dtzfV,n(t)-%-t-dtz
0 0
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— Vln(VIn - VOut)f:A2

o (IV-6)

Si no hay pérdidas en el circuito esa misma energia termina siendo entregada a la carga. La

potencia media entregada a la carga, Pr,, €s:

Ey  Vin(WVin — Vour)ta®

El ripple de la tension de salida se puede calcular considerando la variacion AV_ del voltaje en

el capacitor provocada por la carga introducida durante las fases A y B. Como una primera
aproximacion, se supone que solamente la corriente que circula por la inductancia es la causa

de la variacién de tensién en el capacitor, entonces

g arte) ( Y+ Ly — 21500
ta+tg) (Iy —
AV == f UL (8) = Ioue) - dt = AT LM = Zout) 1y gy
C 2C
0

IV.1.2. Pérdidas en el Conversor

Las ecuaciones IV-2 a IV-8 son aproximaciones en el caso ideal sin pérdidas, en el que la eficiencia
seria = 100%. Una implementacidn real del conversor tendra pérdidas de potencia que
reducirdn n. A continuacion, se detallaran las principales pérdidas y cdmo pueden ser reducidas.
En primer lugar, al implementar las llaves con transistores MOS las mismas tendrdn una
resistencia Ron cuando estdn cerradas y una corriente de fuga cuando estan abiertas. Si bien la
ultima en general es muy pequeia y puede ser despreciada, la primera requiere un disefio

cuidadoso del tamafio de SW1y SW,.

Las pérdidas de conduccién de las llaves se pueden estimar con las ecuaciones IV-9 y IV-10 para

el PMOS y el NMOS, respectivamente.

ta
1 Ropy - Inf® " t4
Paund =3 [ Roma 1,07 e =20 g
0
tg 5
(Pwa) = 7 [ Rono 1% e = 222 I28 - (1v-10)
0

También es necesario considerar las perdidas por conmutacion que puede ser estimada usando
la ecuacidn IV-11 donde Csw es la capacidad del transistor que actua como llave y f es la

frecuencia de conmutacion.

Peo = Csw - VIN2 f. (IV-11)
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Otras fuentes de pérdidas son las fugas del capacitor tanque Cr, eventualmente su resistencia
interna, y la resistencia de la inductancia rino. La pérdida de fuga en el capacitor se puede estimar

como

Prc = Lieak * Vour (IV']-Z)

donde leak €5 la corriente de fuga, para la que se puede estimar una cota de la hoja de datos del
fabricante. Se desprecia el efecto de la resistencia serie del capacitor rc cuyo valor estandar es

de pocos mQ resultando en pérdidas despreciables para las corrientes pequefias que se usan.

La pérdida causada por la resistencia de la inductancia se puede calcular integrando:

1(tA+tB) |2 ( )
Tinp “Im™ " (L4 Tt
P, == I,()?-dt = =
L= j Tinp L (1) 3T
0

2
Tinp I " ta Vi
= . ) IV-13
3T Vout ( )

De las ecuaciones IV-12 y IV-13 se infiere que se debe elegir un capacitor con baja corriente de
fuga, y un inductor con baja resistencia serie. La Figura IV-6 muestra un circuito que incluye estas

pérdidas.

Existen ademas otras pérdidas asociadas al circuito. Se debe incluir un tiempo muerto entre el
apagado de una llave y el encendido de la otra para evitar la conduccién simultanea de ambas
llaves. Caso contrario, la corriente de cortocircuito de Vi a tierra puede llegar a ocasionar una
pérdida de energia muy significativa. Se debe disefiar el circuito dejando un tiempo tp, entre que
se abre la llave PMOS (MSW,) y se cierra la llave NMOS (MSW,) y viceversa, suficiente para evitar
que se solape la conduccion. Durante este tiempo, la corriente por la inductancia debe seguir
circulando, por lo que el diodo D entra en conduccidn. D simplemente puede ser el diodo
pardsito que existe en el transistor NMOS. Si durante el tiempo tp podemos asumir que la
corriente es practicamente constante e igual a v, la potencia que se pierde en el diodo se puede

estimar como:

VD'IM'tD

(Pp) = T

(IV-14)

Otra fuente de pérdidas, es la abertura de la llave NMOS en un momento incorrecto. Es
preferible que el apagado del NMOS sea lo mas cercano posible al cruce por cero de la corriente
para reducir las pérdidas de apagado (zero current switching) y los transitorios de tension
inductivos. Si la llave es abierta mas tarde, la corriente que circula por la inductancia cambiara
de signo, extrayendo energia del capacitor. Por otro lado, si la llave es abierta demasiado pronto,
la corriente circulard por mas tiempo que el deseado por el diodo parasito, disipando mas
potencia que con la conduccidn de la llave. En general es preferible que se abra la llave antes de

tiempo, ya que en este caso solo se incrementan las pérdidas de conduccién en el diodo;
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mientras que, en el otro caso, se transfiere energia del capacitor hacia el inductor produciendo

pérdidas en la llave y la resistencia del inductor.

|_
—| > mswi1
l_

lleak

O .

N N AV Ve

Figura IV-6: Fuente DC-DC inductiva con algunas no idealidades incluidas. Se agrega la
corriente de fuga del capacitor (lieak), la resistencia de la inductancia (Rind) y las llaves
implementadas con transistores (MSW1y MSW>).

Finalmente existe una pérdida debido al circuito de control. El circuito de control debera ajustar
(como en este caso) la frecuencia fsw, 0 el tiempo ta, 0 ambos, para regular Vou. A su vez para
determinar el momento que se abre SW, sera necesario implementar un circuito de ZCD. Como
la operacion del conversor depende del voltaje de salida y de la carga conectada, es necesario
implementar alguin circuito de control automatico. Estos circuitos tendran un consumo que
mediante un disefio cuidadoso debe ser reducido, e idealmente llevar a que sea despreciable en

el punto de operacidén, frente a la potencia de la carga.

IV.1.3.  Especificaciones para el Conversor DC-DC

Se desea disefiar una fuente DC-DC capaz de alimentar 6 etapas simples (como las disefiadas en
el Capitulo Ill) conectadas en paralelo, con un voltaje de 600mV. Para evitar introducir ruido en
el rango de frecuencias de interés, se elige la frecuencia de conmutacién, fsw, de modo que sea
mayor que el ancho de banda de las sefiales de interés bioldgico. La Tabla IV-A resume las

especificaciones del circuito.

Para el caso nominal, el conversor DC-DC, reduce el voltaje de entrada a aproximadamente %,
reduciendo en un caso ideal el consumo de corriente de la bateria a un 16,7%. Por esta razén
cualquier eficiencia superior a 16,7% resulta en una mejora del consumo final, pero se propone
una eficiencia minima de 70%. Para no introducir ruido en las sefiales bioldgicas de interés, el
conversor debe funcionar a una frecuencia superior a los 10kHz. EI DC-DC alimenta un
amplificador que como en el Capitulo I, filtrara el ruido fuera del rango de interés. A su vez se
trata de un amplificador analdgico polarizado en corriente, el cual tiene un PSRR relativamente

alto a esta frecuencia; por lo tanto, no es necesario especificar un ripple muy pequefio.
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En la Tabla IV-B, se presenta un resumen de las ecuaciones necesarias para el disefio.

Tabla IV-A: Especificaciones del conversor DC-DC.

Caracteristica

Especificacién inicial

Nominal: 3.6V
Variable de 2V a 5V

Nominal: 600mV

Programable de 0.4V a 1.8V

Nominal: 60pA
Variable de 0 a 200pA

Vripple <5% correspondiente a 30mV
Eficiencian >70%
Frecuencia fsw >10kHz

Tabla IV-B: Ecuaciones del conversor DC-DC.

Nombre Simbolo Ecuacién
Vin =V,
Tiempo fase B ts ty=t, —n—OU
I/Out
Vi, =V,
Corriente Maxima Im Iy = t, - out
Potencia Entregada P b Vin I - ta
por la bateria n m 5
t tg) - Uy — 21
Vripple AVc AV = ( a4t B) ( M Out)
2C
Pérdidas
Resistencia Llave PMOS P Ron1 - In® " ta
swi1 Pgy1 = — fow
Resistencia Llave NMOS P Ronz * In” * tg
! ! v Sw2 Psyo = T Fow
Perdidas de conmutacion Pco Py = Cop.ViN2.f
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Nombre Simbolo Ecuacidn

Fugas Capacitor Prc Prc = lieak " Vout

2

. . . TinpIm“ta V,

Resistencia Inductancia P p ="M A I, e
3 VOut

Ambas llaves abiertas Po Pp=Vp-Iy-tp fsw

IV.2. Diseno del Conversor DC-DC

IV.2.1. Esquema General del DC-DC

El conversor implementado consta de cuatro bloques basicos, como se ve en la Figura IV-7:
Llaves de salida, Comparador de Vo de bajo consumo, Control, y detector de cruce por cero
ZCD. Si bien en un caso practico la alimentacion de los circuitos seria probablemente V\y para
todos, para este primer disefio se implementd una alimentacién separada Vpp. Esto permite
estudiar los consumos de los distintos bloques de los circuitos de manera independiente y

caracterizar mejor el diseno.

Voo Vin

Figura IV-7: Diagrama completo del conversor implementado.
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Se disefid un bloque légico simple para controlar el funcionamiento del sistema completo
ajustando la salida a un valor deseado. Es importante mencionar que en este trabajo no se hizo
énfasis en el controlador, ya que la fuente DC-DC esta destinada a una carga fija (el amplificador
analdgico) y nos interesan los aspectos de conversion de energia, sin entrar en detalle de la
velocidad de respuesta o estabilidad del controlador en un rango amplio de cargas y voltaje de

salida. A continuacion, se detalla el disefio de los bloques.

IV.2.2.  Etapa de Salida

En primer lugar, se realizé una estimacion del tamafio del capacitor de salida y la inductancia,
para determinar la factibilidad de integrarlos y se llegd a la conclusidn que los mismos debian
ser externos, por lo menos en una primera iteracién. Se selecciond una inductancia de L=100puH,
Ri=1.4QYy corriente de saturacidén de 270mA (cédigo: CBC3225T101KR) perteneciente a la familia
de inductancias de Taiyo Yuden [68], de baja resistencia y que permiten corrientes relativamente

altas sin saturar. Se selecciond un capacitor de 100nF con baja corriente de fuga.

Para dimensionar los transistores de las llaves SW; y SW; (en la Figura IV-7) hay que considerar
su resistencia de encendido, su capacidad de conduccidn de corriente y su area total, que
determinara la velocidad de apertura vy cierre debido a la capacidad de compuerta. Revisando la

aproximacion clasica para la resistencia de la llave y su capacidad de compuerta, resulta:

Lymos
W Cox - (Vos — Vr)

Ron = y Ce =W Lyos-Cox. (IV-15)

Es claro que debe tener la menor longitud posible. Para estos transistores Lmos=1um. Luego se
hizo un barrido en el ancho, simulando la resistencia (sin utilizar 1V-14) buscando que las
pérdidas en las llaves, estimadas en las condiciones nominales de operacién, sean menores al
10% del consumo total de manera de no implementar llaves demasiado grandes. El ancho final,
fue de 100um para ambos SW; y SW, (si bien la resistencia del PMOS es mayor, conduce por

menos tiempo). Para este ancho la resistencia Ron=50Q y Ce=100fF.

IV.2.3.  Detector del Cruce por Cero (ZCD)

Al implementar el ZCD se buscé disefiar un circuito de bajo consumo que detecte cuando la
corriente por la inductancia cambia de signo. Incluir una resistencia para medir esta corriente
no es posible, ya que si se elige una resistencia suficientemente grande como para que la
diferencia de potencial en sus extremos sea detectable disiparia mucha potencia, reduciendo
drasticamente la eficiencia. Es por esta razén que se utiliza un método indirecto, determinando
cuando el voltaje en el nodo Vi, de la Figura IV-3 cruza por cero (de valores negativos a positivos).
El ZCD se basé en el circuito propuesto en [63], el cual fue adaptado para este caso. En la Figura

IV-8 se muestra el esquematico del ZCD, junto al del comparador.
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Figura IV-8: Esquematico Comparador a la izquierda y ZCD a la derecha.

El circuito compara la corriente de los transistores Mx y My, que son iguales cuando V=0V.
Cuando Vm, cambia de signo, el valor légico de Vour también cambia. El cambio no es instantaneo,
ya que se debe cargar/descargar la capacidad de salida. Por esto, los transistores My y Mz se
hacen ligeramente diferentes. De esta manera, el cambio se realiza un poco antes de que Vx
alcance los OV. Los tamafios finales pueden verse en la Tabla IV-C. Se le agregd una entrada extra
al ZCD (Ctrl) que permite apagarlo. El ZCD solamente estara prendido durante la fase B para
ahorrar energia. El inversor de salida no es un inversor estandar de libreria. Fue disefiado con el
objetivo de mejorar la deteccién, ajustando el umbral de manera de funcionar correctamente
con el circuito del ZCD. Luego de encontrar valores primarios, el sistema fue simulado usando
todos los modelos y simulaciones de Montecarlo. Algunos de los tamafios de los transistores
fueron modificados a partir de los resultados de estas simulaciones, hasta que el sistema

funcionara correctamente. El consumo del ZCD es menor a 10uA cuando esta encendido.

IV.2.4. Comparador

Al implementar el comparador, el mayor compromiso a tener en cuenta es entre la velocidad de
reaccién y el consumo. Se decidié utilizar un amplificador de Miller sin compensar, cuyo

esquematico se muestra en la Figura IV-8.

La corriente de polarizacion lgias €s de 50nA, lo que permite un consumo menor a 4uW. Este
consumo es suficientemente chico como para no impactar significativamente en la eficiencia
total del conversor, pero al bajar tanto el consumo, el comparador reacciona lentamente. Los
tiempos necesarios cuando el voltaje de salida va bajando en la fase C son largos (decenas de
Ks) y no ocasionan problemas, pero cuando Cr se esta cargando, los tiempos involucrados son
muy cortos (centenas de ns) y el voltaje de rizado puede aumentar demasiado. Para solucionar
este problema se agregaron modificaciones a la légica de control, que se detallan en la préoxima
subseccién. No se entrara en detalle del dimensionado de los transistores; el comparador
utilizado es una modificacién de trabajos previos (verificado en silicio), lo cual permitié la
reutilizacion del layout fisico ya implementado. También se realizé un disefio alternativo de otro

comprador que fuera lo suficientemente rdpido como para seguir los cambios de voltaje en
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cualquier situacién, pero el consumo resulté excesivo. Tanto para la fuente de corriente como
la fuente de referencia se pueden utilizar circuitos previamente desarrollados en trabajos

previos [52].

Tabla IV-C: Tamanos Transistores ZCD y Comparador.

Comparador
Nombre y tipo | Ancho (um) | Largo (um)
M1/ PMOS 10 6
M2 / PMOS 10 6
M3 / NMOS 25 3
M4 / NMOS 25 3
M5 / NMOS 30 3

Detector Cruce por Cero (ZCD)

M1 /PMOS 2.0 30
Mx / PMOS 1.65 30
My / NMOS 0.80 9.0
Mz / NMOS 0.80 9.0
INV / PMOS 0.80 2.0
INV / NMOS 2.0 0.80

IV.2.5. Ldgica de Control

La logica de control es la encargada de generar los comandos de disparo de las llaves para regular
la salida al valor deseado. La Figura IV-9 muestra el esquemdtico del controlador, de
funcionamiento sencillo a pesar de su aparente complejidad. Se implementd un sistema
asincrénico que no dependa de un reloj externo. Esto complica la légica de control, pero reduce
el consumo. Se decidio trabajar con un esquema de frecuencia variable, fijando el tiempo de la
fase A (ta = 180ns), para lo cual se implementd un circuito (DELAY 1) que genera un desfasaje
entre la entrada y la salida de aproximadamente 180ns. Este tiempo fue elegido para que en
funcionamiento correcto las frecuencias de conmutacion fueran siempre mayores a los 10kHz y
no introdujeran ruido en la banda de interés (la misma del amplificador del Capitulo IIl). Ademas,
este tiempo garantiza que la corriente maxima no sature la inductancia elegida y que la caida de
voltaje de una bateria del tipo médico sea despreciable. La entrada STR enciende la légica ante

un flanco descendente y permite que el sistema arranque. Una vez en marcha, el comparador
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(CMP) detecta que el voltaje de salida es menor al deseado, por lo que se cierra SWy, iniciando
la fase A, poniendo en ‘0’ la sefial CTRL_P. El bloque DELAY1 implementa un retraso de unos
180ns (este es el tiempo ta). Luego de este tiempo, se abre la llave SW; y se cierra la llave SW,,
poniendo en ‘1’ la sefal CTRL_N y entonces comienza la fase B. Las compuertas ldgicas en la
parte superior del esquematico garantizan que en ningin momento ambas llaves estén
conduciendo simultdneamente. El sistema seguird en la fase B hasta que el detector de cruce

por cero (ZCD) determine que es tiempo de abrir la llave SW..

Cuando se cierra la llave SW,, también se prende el ZCD (para estar listo a detectar el cruce por
cero al final de esta fase), lo que puede generar un falso positivo. Para que esto no traiga
problemas de funcionamiento, se incluyé un nuevo retardo y la légica necesaria para que se
inhabilite momentaneamente el efecto del ZCD. Finalmente se decidié agregar un tiempo de
fase C minimo, ya que al ser lento el comparador, varios pulsos de energia serian entregados
antes de que el sistema corte. Para eso se agregd el ultimo retardo que no permite que la
entrada del comparador reinicie el FF y arranque la fase A nuevamente durante un tiempo fijo
de 500ns. De no incluir este tiempo el voltaje de rizado aumentaria considerablemente con
componentes de frecuencia mas baja, que podria llegar a las frecuencias de interés para el
amplificador. Por otro lado, si se alarga mucho el tiempo de fase C minimo, el sistema demoraria
mas en llegar al equilibrio. Se llegd a un compromiso en el que el sistema entrega entre 4 y 6
pulsos de energia, los cuales se repiten a una frecuencia siempre mayor a los 10kHz.

Todos los retardos (delay) fueron implementados utilizando inversores asimétricos [69], ya que
el valor exacto del tiempo de cada uno no es critico y el método es simple y de bajo consumo.
Todas las compuertas vy flip-flops utilizados fueron tomadas de la libreria de bajo consumo que

provee el fabricante.
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Figura IV-9: Esquematico de la Logica de Control.
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El sistema de control utilizado es muy sencillo y pretende ser una prueba de concepto, ya que la

finalidad del sistema es entregar potencia a una carga constante, que no tiene saltos de
consumo a seguir.

IV.3. Simulaciones del Sistema

Luego de ser disefiado, el sistema fue simulado para diversas condiciones de operaciény con los
diferentes modelos provistos por la foundry (tm, ws, wp) para caracterizar y garantizar su
funcionamiento. En primer lugar, utilizando las ecuaciones de la tabla 4.2 se estimé la eficiencia

del sistema, para un caso en particular. Los datos se muestran en la tabla 4.4.

Tabla IV-D: Datos del conversor DC-DC implementado.

Nombre Simbolo Valor Comentario
Inductancia L 100pH
Capacitor C 100nF
Tiempo fase A ta 160ns
Resistencia de salida Re 6.49 kQ
Voltaje de entrada Vin 3.6V
Voltaje de Salida Vour 600mV
Tiempo conduce diodo to 2ns
Frecuencia de conmutacion fsw 50kHz puEIr;or:i!jzdll/sloonkst
Resistencia SW1 Rsw1 860
Resistencia SW> Rsw2 30Q
Capacitor Gate Csw 250fF
Resistencia Inductancia Rinp 1.4Q
Corriente fuga Capacitor lleak 106nA
Voltaje diodo SW; Vpsw2 0.6V
Corriente Maxima Im 4.3 mA

Potencia Entregada a la carga Pout 57.3uW
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Nombre Simbolo Valor Comentario
Voltaje de rizado AVc 19 mVv 3%
Pérdidas
Resistencia Llave SW1 Pr1 4.3uW
Resistencia Llave SW; Pr2 6.7uW
Perdidas Conmutacién Pco 325nW Las dos llaves
Fugas Capacitor Prc enW
Resistencia Inductancia PL 380nW
Ambas llaves abiertas Po 260nW
Pérdidas totales Pr 12uwW
Eficiencia n 80% Falta considerar consumo

de circuitos extras

El resultado del analisis de eficiencias muestra que el sistema estd dentro del rango de

especificaciones deseado. Sélo falta agregar el consumo del comparador, ZCD y la légica para

completar el andlisis. En la Figura IV-10 se muestra un grafico circular, donde se puede apreciar

gue el consumo de todas las otras partes es menor a las pérdidas de la etapa de salida y que la

eficiencia es mayor a 70%.

Zero Cross Detection
M Logica de Gate
M Logica de Comparador
M Salida Comparador
Comparador
MW Inversores PMOS
W Delay NMOS

M Etapa de Salida
M Potencia Entregada

Figura IV-10: Diagrama de donde se consume la energia que viene de la fuente V. La

mayoria termina entregada a la carga (72%).

En la Figura IV-11, se muestra un transitorio del arranque del sistema, con un detalle donde se

ven los 4 pulsos de carga. En la Figura IV-12 se puede ver cémo varia la eficiencia al variar el
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voltaje de entrada (Vin). Todas estas simulaciones son post-layout. El circuito fue fabricado en

tecnologia X-Fab XC06 de 0.6 um. El circuito ocupa un area total de silicio de 150pum x 250um
sin incluir los PADs (Figura IV-13), y un area total de silicio de 1000um x 650um incluyendo PADs
y todas las protecciones de ESD. Se utilizaron protecciones ESD estandar de la libreria del

fabricante. En la Figura IV-14 se muestra una captura del layout del circuito que fue fabricado

sobre una esquina de un MPW. Desafortunadamente no disponemos de fotografia al

microscopio del circuito debido al tipo de encapsulado recibido en el MPW.
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Figura IV-11: Transitorio de arranque del conversor DC-DC. Se puede apreciar el detalle

de uno de los golpes de carga donde se dan 4 pulsos.
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Figura IV-12: Eficiencia de salida en funcidn del voltaje de entrada. Simulacion para un

consumo de 72uW.
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Figura IV-14: Layout de la esquina de un chip multi-proyecto donde se encuentra el
conversor.

IvV.4. Medidas Realizadas

Un inductor eficiente (L=100uHy) y un capacitor de baja corriente de fuga (Cr = 100nF) fueron
utilizados durante las pruebas. Varias medidas fueron obtenidas para Viy variando entre 1.8V a
5V, cubriendo un amplio rango de tipos de bateria y condicidn de carga. El limite superior de 5V
esta dado por la maxima tensidn Vgs que soportan los transistores en esta tecnologia. También
se midieron varias tensiones de salida variando entre 200mV a 1.5V. La salida en todos los casos
siguid a la referencia Vger con menos de 10mV de error. De todos modos, a menos que se indique
especificamente, las graficas que se muestran corresponden a una condicidn tipica de test con

Vin = 3.3V, Vout = 0.6V, y una carga resistiva de 6.5kQ a la salida.
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En la Figura IV-15 se muestra la curva caracteristica de la regulacion de linea del conversor para
un voltaje de referencia Vrer = 0.62V (linea gris) a la vez que se varia el voltaje de entrada entre
1.8V a 5V. La tensidn de salida muestra una variacién menor de 5mV en todo el rango de
variacién de la tensiéon de entrada. En la Figura IV-16 se muestra la diferencia entre el voltaje de
salida Vout y el voltaje de referencia Vger que se hace variar entre 200mV y 1.5V, manteniendo el
voltaje de entrada constante Vi, = 3.3V. En todos los casos el error es de menos de 10mV. Las
medidas de las Figura IV-15 y Figura IV-16 estdn expresadas en valor medio y no se tiene en

cuenta el ripple.
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Figura IV-15: Voltaje de salida en funcion del voltaje de entrada. La salida es casi
independiente de la entrada.
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Figura IV-16: Diferencia entre el voltaje de referencia y el voltaje de salida, en funcién
del voltaje de referencia con voltaje de entrada y carga constante.
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La Figura IV-17 en cambio, muestra un acercamiento del ripple, con un voltaje de referencia Vger
=1.03V de modo que sea bien visible el efecto. Se identifican dos zonas, en la pendiente positiva
el capacitor tanque esta siendo cargado por una rafaga de pulsos, la pendiente negativa
corresponde a la descarga del mismo a través de R.. El voltaje de ripple es de 50mV,, alrededor
del 5% esperado, y el harmdnico principal es de aproximadamente 20kHz. Esta frecuencia estd
bien por encima del ancho de banda especificado del amplificador de 4kHz de modo de

minimizar el efecto de ruido acoplado desde la fuente.
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Figura IV-17: Detalle del voltaje de salida, aprecidandose un rizado de 50mV @ 19kHz.

IV.4.1. Medidas de Eficiencia

La eficiencia medida fue cercana al 40% en la mayoria de los casos, por debajo de la simulada
del 60-75%. Siendo las Unicas medidas que no concuerdan con los resultados simulados, se
realizard un andlisis en detalle. En la Figura IV-18 se muestra el setup utilizado para la medida
de la eficiencia. Una SMU Agilent U2722A se usd para generar la corriente de polarizacion
loo=50nA para todo el circuito y el voltaje de entrada Vin. Se utilizé6 un multimetro de precisién
para medir el voltaje de salida Vou: y un osciloscopio para el nodo interno Vn. La eficiencia del

sistema fue medida para varios valores de Vi, Ve, y cargas, resultando siempre en un 1 =~ 40%.

Con un voltaje de entrada 3.3V un voltaje de salida de 0.64V, y una carga resistiva de 6.5kQ, la
eficiencia simulada fue del 70%. En las mismas condiciones de prueba, el consumo total de
potencia medido del lazo de control incluyendo todos los bloques excepto la etapa de salida, fue
de 21uW, lo que es similar al valor simulado de 19uW. El consumo de la carga fue de 63uW,
pero la potencia medida a través de la etapa de salida fue de 135uW. Estas medidas fueron
posibles porque se incluyeron PADs separados de alimentacidén para el lazo de control y la etapa

de salida. El resultado fue una eficiencia medida de tan sélo 40%. A pesar que este resultado es
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mejor que haber utilizado un regulador lineal para la misma tarea, es todavia mucho menor que

lo esperado y lo que seguramente se puede lograr.

Siendo que la energia faltante se pierde en las llaves, el problema tiene que ser o bien que existe
una corriente del cortocircuito a través de los MOSFETSs, o que el detector de cruce por cero ZCD

no esta funcionando correctamente. En la Figura IV-19, se muestra un detalle del valor medido

Vm durante la fase A, la fase By el comienzo de la fase C.
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Figura IV-18: Un SMU fue utilizado para polarizar el circuito y para genera el voltaje de
entrada, mientras se media el consumo. Tanto Vm como Vou: fueron medidos con un
osciloscopio.
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Figura IV-19: Detalle del voltaje Vm durante el momento de cambio de fases. Los 200ns
de atraso en el cambio de fase son el principal factor de reduccidon de eficiencia.
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Como se explicé anteriormente, la fase B debe terminar cuando el ZCD detecta el cambio de
signo en Vn, sin embargo, estd culminando aproximadamente 200ns mas tarde. En este periodo
de tiempo, parte de la energia ya entregada al capacitor es devuelta hacia la entrada y se disipa
esencialmente en SW,. El total de energia consumida en este periodo fue estimado integrando
los valores medidos y usando la resistencia Rsw2 simulada, resultando en un consumo medio de
potencia de 56uW. Sin esta pérdida estimada, el total consumido en la etapa seria de 79uW, y
la eficiencia subiria a = 63%, mucho mas cerca de los resultados simulados. Mas aun, esta
potencia habia sido entregada ya al capacitor con una eficiencia cercana al 80%, lo cual implica
gue en realidad 70 uW de potencia fueron retirados del sistema y la eficiencia seria de 73%. Este
resultado permite inferir que la principal causa en la baja de la eficiencia, es la reaccién mas
lenta a lo esperado del detector de cruce por cero. Este problema no pudo ser detectado en las
simulaciones a pesar que se realizaron simulaciones incluyendo desapareo, y peores casos
(corners). En la actualidad se estan considerando nuevos circuitos para determinar el instante

correcto de conmutacion de la llave NMOS.

IV.5. Conclusiones

En este capitulo se presentd el disefio y resultados experimentales de un conversor DC-DC
inductivo tipo buck para aplicaciones de micro-consumo de energia, fabricado en una tecnologia
de 0.6pum. Esta clase de conversores para consumos de pocos a decenas de pW son un tema
reciente de investigacion y apenas hay algunas aplicaciones comerciales. El circuito cumplié con
la mayoria de los requerimientos iniciales. Puede operar para una tension de entrada entre 1.8V
y 5.0V y puede generar un voltaje de salida entre 0.2V y 1.5V. En esta tesis se pensé como una
alternativa para alimentar, a partir de una bateria primaria o secundaria, un amplificador
analdgico funcionando a tan sélo 600mV y 60uA de corriente (solo la etapa de entrada), en un
dispositivo implantable. Los circuitos analdgicos en principio pueden trabajar a muy bajo voltaje
de alimentacién incluso por debajo de ese valor [16] [58] [59] [22] por lo que el conversor
desarrollado puede ser valioso para alimentar circuitos muy eficientes sin drenar una corriente

importante de la bateria.

El conversor DC-DC fue disefiado siguiendo el esquema de algunos trabajos previos. Como
técnica especifica de circuito se introdujo un control que da un tren de pulsos de carga sobre el
capacitor tanque, lo que empuja el espectro de posibles acoples bien por encima de los 4kHz del

ancho de banda del amplificador a alimentar.

La eficiencia medida del circuito fue 40%, que esta por debajo del valor esperado y simulado de
70% en promedio. Se realiz6 un conjunto extensivo de medidas para determinar la causa de la
caida en la eficiencia, concluyendo que el detector de cruce por cero (ZCD) que forma parte del
lazo de control esta funcionando en forma mas lenta de lo esperado y es el responsable de la

mayor parte de la pérdida de energia.
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Este trabajo complementa algunas referencias previas en el campo de conversores para micro-
consumo de corriente. A pesar que el aspecto de la eficiencia debe ser mejorado, el voltaje de
salida demostro ser estable y preciso en un rango amplio de tensiones de entrada y salida, en
particular en casos con una diferencia grande entre la tensidn de entrada y de salida donde

algunos conversores fallan.

En comparacion con conversores DC-DC con capacitores conmutados, se puede inferir que los
conversores DC-DC inductivos resultan una buena solucion de compromiso, aun cuando la

comparaciéon de estas arquitecturas no ha formado parte de este trabajo.

Los conversores DC-DC inductivos resultan por tanto una forma eficiente de reducir el consumo
de potencia de la bateria en el caso de aplicaciones de muy bajo consumo como las médicas
implantables entre otras. La topologia presentada es apta ademas para implementar
conversores con multiples voltajes de salida (SIMO) con un Unico inductor (por ejemplo, solo
seria necesario dirigir pulsos de carga a multiples capacitores de salida con un sistema de control
mas complejo) permitiendo reducir al minimo la cuenta de componentes externos. En un
sistema implantable se podrian mantener varios dominios de alimentacion, por ejemplo, 1V

para los circuitos digitales, 0.5V para circuitos analdgicos criticos y 1.8V para telemetria de RF.

Parte del trabajo presentado en este capitulo se publicé en [55].
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V. Conclusiones Globales

Alo largo de este trabajo se ha revisado el compromiso entre potencia y ruido en amplificadores,
y planteado diferentes técnicas para aprovechar al maximo la energia disponible en una bateria
para amplificar sefiales con muy bajo ruido. La principal contribuciéon de esta tesis fue la
demostracién de la técnica de reutilizacidén de corriente apilando varios pares diferenciales.
Cabe destacar el resultado de lograr por primera vez un amplificador medido con un NEF (factor

de eficiencia de ruido) inferior a 1.

Como alternativa obvia a la reutilizacién de corriente se estudié la implementacion de
conversores DC-DC eficientes para reducir la tensién de alimentacién; como ejemplo se disefid
y midid un conversor inductivo para reducir la tension. También se estudiaron los espejos activos

como forma de reducir la tensidn de alimentacién de bloques analégicos.

La aplicacién que motivé este trabajo, fue el disefio de amplificadores éptimos de bajo ruido
para senales biomédicas en implantes activos, donde la energia disponible es limitada. En el caso
de las sefiales bioldgicas el ancho de banda de las senales es acotado a unos pocos kHz, y su
amplitud tan baja como pVolts. Sin embargo, las técnicas desarrolladas especialmente la
reutilizacion de corriente, pueden ser aplicada también en instrumentacién para sensores con
“energy harvesting” o redes de sensores, en circuitos éptimos para RF, en registradores
alimentados a bateria, entre muchas otras aplicaciones donde la energia que utilizan los

circuitos analdgicos es una limitante.

A continuacidn, se resumen las principales conclusiones de este trabajo, algunas de las cuales
ya fueron presentadas en los capitulos respectivos. Se presenta también algunas posibles lineas

futuras de investigacion que quedaron abiertas donde nos gustaria continuar trabajando

V.1. Sobre los Espejos Activos

En el Capitulo Il, se analizoé el uso de los espejos activos (Figura II-2) en lugar de espejos clasicos
de dos transistores (Figura 1l-1), para el disefio analdgico de bajo consumo y bajo ruido. El
objetivo era reducir la potencia disipada en el circuito analdgico al operar los espejos activos con
una caida muy pequefia de tension. Los espejos activos mostraron una mayor impedancia a baja
frecuencia y permiten el funcionamiento con muy bajos voltajes (Vorop) CON UN consumo extra
minimo. Se analizd como afecta el desapareo de transistores y resistencias en el offset
introducido por el espejo activo, encontrando que existe un compromiso con la caida Vprop. Se
establecié una ecuacidn que permite cuantificar este efecto para disefar el espejo de forma
adecuada segun las especificaciones. Se demostrd también que el ruido introducido por los
espejos activos crece al reducir la caida minima Vprop de funcionamiento, por lo que el uso de
espejos activos debe ser cuidadosamente evaluado si se desea aprovechar para implementar
amplificadores de muy baja tensién y bajo ruido. Para un transconductor OTA como el de la

Figura I-2, puede ser de utilidad cambiar el espejo que polariza el par diferencial por un espejo
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activo, reduciendo la potencia consumida pero el espejo que actlia como carga activa introduce
ruido al circuito y ahi no siempre ayudara el uso de un espejo activo. En nuestro caso el espejo
activo fue utilizado en el Capitulo lll como fuente de corriente de polarizacién (en modo comun

gue no introduce ruido), pero no como carga activa de los pares diferenciales.

Se realizé el disefio completo de un espejo de corriente activo que multiplica una corriente de
50nA por 200, para obtener una fuente de corriente de 10uA la cual fue utilizada en el
amplificador que reutiliza corriente en el Capitulo Ill. Un espejo activo consta de resistencias (u
otro elemento de circuito), un transistor de paso, y un circuito activo de realimentacion que a
su vez consume potencia. Sobre el espejo medido podemos destacar que se demostré en forma
experimental, que a pesar que el circuito de realimentacién consuma menos del 1% de la
corriente nominal del espejo, se alcanza una excelente performance y un buen ancho de banda.

El disefio fue validado con medidas de 5 muestras del multiplicador de corriente.

V.2. Sobre la Reutilizacion de Corriente

En el Capitulo lll se desarrollé la técnica de reutilizacién de corriente para el disefio de

amplificadores eficientes de bajo consumo y bajo ruido.

En primer lugar, se discute el uso de los pares diferenciales complementarios (Figura 1lI-2) los
cuales son una encarnacién simple y muy practica de la reutilizaciéon de corriente. Los pares
diferenciales complementarios o circuitos equivalentes, se han utilizado desde hace tiempo en
circuitos eficientes como amplificadores de memoria, osciladores diferenciales de RF, o
amplificadores de instrumentacién biomédica, entre muchos otros. Aunque la mayoria de las
veces se identifican los beneficios de esta topologia frente al ruido, no siempre la reduccién de
ruido se la asocia a la reutilizacion de corriente. En el Capitulo Ill se generaliza luego la idea para
presentar un amplificador con 6 pares diferenciales complementarios apilados como en la Figura
I1I-5. Apilar sucesivos pares diferenciales es una idea con muy pocos antecedentes, hasta donde
pudimos revisar es la primera vez que se plantea apilar en forma directa sucesivos pares
complementarios, es el circuito reportado con mayor nimero de etapas apiladas, y donde se

logra el NEF mas bajo.

Se implementd un amplificador para sefiales nerviosas (ENG) en varias etapas, donde en la
primera etapa se utilizo la técnica de reutilizacidén de corriente apilando 12 pares diferenciales
(6 complementarios). Las siguientes 3 etapas consumen mucho menos potencia y proveen del
filtrado y ganancia necesarios para cumplir con las especificaciones del circuito. El amplificador
completo, es el primer amplificador publicado con un NEF medido inferior al limite cldsico de
uno, incluso considerando todos los consumos de los circuitos auxiliares de polarizacién. El NEF
hasta ahora es la figura de mérito mas utilizada para comparar ruido en amplificadores de

instrumentacién biomédica.

El amplificador medido, funciona con una bateria de 3.6V y un consumo total de 16.5uA. Tiene
un ancho de banda de 4kHz, ruido medido a la entrada de 4.5nV/Hz”2@1kHz y 330nV:ms en la
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banda de interés. El CMRR medido es de aproximadamente 60dB y una ganancia en la banda
pasante de =80dB.

El circuito, sin embargo, ocupa un area de silicio muy grande y el método de polarizacion de la
compuerta de los 24 transistores de entrada es un poco complejo y lento en estabilizarse. Para
reducir estos inconvenientes, hay que destacar que el uso de la reutilizacién de corriente es
compatible con otras técnicas de polarizacidn para reducir el tiempo de estabilizacidn, y/o el uso
de autozero o chopper para reducir ruido de flicker. Reducir el ruido de flicker permitira reducir
el tamafio de los transistores de entrada uno o dos érdenes de magnitud. Si se reducen los
transistores de entrada se reducira también el efecto de las capacidades parasitas (ecuacion llI-

8) y por lo tanto el tamafio de los capacitores de desacople que en este circuito son muy grandes.

A continuacion, se reproduce la Tabla IlI-D (Tabla V-A) donde se comparan las medidas del
amplificador disefiado con otros amplificadores con bajo NEF publicados recientemente. Se
puede observar que el amplificador presentado en este trabajo tiene un NEF minimo que incluso

es aproximadamente la mitad, del minimo reportado previamente.

Combinando las ideas de reutilizacién de corriente, chopper y utilizando una tecnologia mas
moderna, parece razonable imaginarse la implementacién de amplificadores eficientes con
multiples canales de sensado en un Unico circuito integrado, permitiendo neuroprétesis mas

avanzadas, con multiples electrodos.

V.3. Sobre las Figuras de Mérito

Finalmente, si bien el factor de mérito mds utilizado (NEF) sigue siendo un buen nimero para
comparar distintos circuitos, una vez que introducimos la idea de la reutilizacién de corriente el
limite de NEF21 no es mas que un hito, sin soporte tedrico alguno. No pretendemos decir que
nuestro amplificador es el doble de eficiente que el mejor previamente reportado. Tan solo tiene
un NEF que es la mitad, y es el primero con un NEF inferior a uno, lo cual merece ser destacado.
Con anterioridad se han propuesto otras figuras de mérito o podemos definir nuevas; el PEF
(power efficiency factor, por sus siglas en inglés) [15] que considera la potencia consumida en
vez de la corriente parece una primera opcion para balancear diferentes tensiones de
alimentacién. En cualquier caso, es casi imposible encontrar un Unico nimero como figura de

mérito que sea aplicable a todos los casos para los cuales se utilizan amplificadores.

Para el caso particular de las aplicaciones médicas implantables, al ser alimentados por una
bateria y ser el voltaje de alimentacion algo que esta fijo y mucho mayor al minimo voltaje de
alimentacién aceptado por las tecnologias modernas, es conveniente que este voltaje (Vpp), sea

uno de los factores que sea incluido en la figura de mérito.

Como se comentd anteriormente, una primera opcién es usar el PEF, que corresponde al ratio

al cuadrado, entre el ruido del circuito y el ruido de un solo transistor bipolar que consume la
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misma potencia y cuyo Ve = 1V, siendo este ultimo un valor arbitrario. Se puede demostrar
utilizando la ecuacién (I-2) que:

PEF = NEF? _ VTOT,rmSZPTOT
= Vpp = —2rms _TOT (V-1)

2
BJT,rms PB]T

Donde Vrorms €s el voltaje de ruido del circuito propuesto, Pror la potencia consumida por el
mismo, Veir,ms €s el voltaje de ruido del amplificador con un solo BJT y Pgr la potencia del BJT si

se lo alimenta con la el mismo Vpp que el circuito.

Tabla V-A: Comparacién con amplificadores de muy bajo NEF.

[43] [44] [17] [16] [46] Este Trabajo
OTA con e g
Reutilizacién )
DC-DCpara| entrada Vbp muy . 6 PDC apilados
) . ] de corriente - o
Comentario | reducirel | basadaen | RC-PDC* |bajoyRC{ y reutilizacion
. division de .
voltaje inversor? PDC . de corriente
corriente
Tecnologia
1.5 .065 0.18 0.18 0.13 0.6
[um]
Alimentacion
5 1.0 1.8 0.45 1.5 34-5
Voo [V]
Corriente 9
75 2.8 6.5 1.6 16
lop [HA] (4 canales)
Ganancia
36 52 61 52 40 79
[dB]
Ancho de
100 - 5k 1k - 8.2k |0.25-5.1k| 1-10k 20k 200 — 4.2k
Banda [Hz]
Ruido a la
0.54 4.13 4.0 3.2 3.7 0.34
entrada [tVrms]
NEF 2.5 2.93 1.9 1.57 1.64 0.84
CMRR [dB] 59 >80 > 60 73 78 > 60
Area por canal 125
0.85 0.042 .282 <0.25 6
[mm?] (4 canales)

4 Una entrada de inversor es una forma de reutilizacién de corriente

5 RC-PDC — Reutilizacidn de corriente usando pares diferenciales complementarios.
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Si bien este factor permite comparar amplificadores con distintos voltajes de alimentacién, la
comparaciéon no es del todo certera para los amplificadores para dispositivos implantables, ya

qgue los mismos deben ser alimentados por una bateria de Vpp fijo.

Se deberia para estos casos corregir la figura de mérito PEF, donde se considere que el sistema
debe ser alimentado con un Unico valor de Vpp y se debe incluir la eficiencia del conversor DC-
DC en caso de utilizarlo. En la Tabla V-B se comparan para los mismos amplificadores de la Tabla
V-A pero con el PEF y un PEF’ corregido con un DC-DC de eficiencia 75%, lo cual es un valor
arbitrario, aunque realista. Hay que tener en cuenta que la eficiencia del conversor es muy

dependiente de los voltajes de entrada y salida, asi como del consumo.

Cabe resaltar que el circuito del Capitulo Il se destaca también con un PEF y PEF’ muy bajos,

solo el trabajo en [16] parece mas eficiente en términos de potencia.

Tabla V-B: Comparacion con amplificadores usando diferentes figuras de mérito.

NEF PEF PEF’
[43] 2.5 31.25 31.25
[44] 2.93 8.53 11.37
[17] 1.9 6.5 8.67
[16] 1.57 1.11 1.48
[46] 1.64 4.03 5.37
Este
.84 2.54 2.54
Trabajo 038 > >
V.. Sobre los Conversores DC-DC Inductivos de Micro-Consumo

En el Capitulo IV se presentd el disefio y resultados experimentales de un conversor DC-DC
inductivo tipo buck para aplicaciones de micro-consumo de energia, fabricado en una tecnologia
de 0.6um. Si bien el uso de conversores inductivos DC-DC es algo estandar en la industria para
potencias desde decenas de mW hasta decenas de W, el uso para consumos de algunos pocos

MW es un tema reciente de investigacién y apenas hay algunas pocas aplicaciones comerciales.

Es importante mencionar que un conversor DC-DC para bajar la tensidn de alimentacidn, es la
alternativa natural a la reutilizacién de corriente planteada en el Capitulo Ill. En el dltimo caso
se apilan bloques de circuito de bajo voltaje, alimentados por la misma corriente en un tétem
hasta Vgat. En el primer caso se reduce el voltaje Vgat €n forma eficiente hasta el minimo Vpp

necesario para que funcione un solo bloque de circuito.

El conversor DC-DC disefiado se especific6 para alimentar un solo par diferencial
complementario, con 6 veces mas corriente que los apilados del Capitulo Il de modo de alcanzar

el mismo ruido blanco a la entrada y comparar la solucién mas eficiente.
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El conversor disefiado cumplié con la mayoria de los requerimientos iniciales. Opera para una
tension de entrada entre 1.8V y 5.0V, generando voltajes de salida entre 0.2V y 1.5V para

alimentar circuitos analdgicos de muy bajo voltaje de alimentacién.

Para disefiar el conversor DC-DC, se siguié el esquema de algunos trabajos previos, adaptandolos
a la aplicacién a circuitos analégicos. La eficiencia simulada del conversor fue de un 70% pero la
eficiencia medida del circuito fue 40%, que esta muy por debajo del valor esperado. Luego de
un conjunto extensivo de medidas, se pudo determinar que la causa de la caida en la eficiencia
es el detector de cruce por cero (ZCD) que forma parte del lazo de control. Este funciona en
forma mas lenta de lo esperado y es el principal responsable de la de la pérdida de energia que

reduce la eficiencia del conversor.

Si bien la eficiencia debe ser mejorada, el voltaje de salida probd ser estable y preciso en un
rango amplio de tensiones de entrada y salida, en particular en casos con una diferencia grande

entre la tensién de entrada y de salida donde algunos conversores fallan.

Podemos concluir entonces, que los conversores DC-DC inductivos pueden ser utilizados en
aplicaciones médicas implantables, entre otras de muy bajo consumo, y son una forma eficiente

de reducir el consumo de potencia de la bateria.

Es importante mencionar una vez mas que en este trabajo, utilizar conversores inductivos fue
una especificaciéon y no el resultado de comparar esta alternativa con conversores DC-DC a
capacitores conmutados. Los conversores a capacitores conmutados completamente integrados
y de micro-consumo son también un tema moderno de investigacion, y una alternativa de
circuito valida, con sus ventajas y desventajas. Escapa a este trabajo comparar la eficiencia de

ambas alternativas en el punto de operacién del Capitulo IV.

V.5. Lineas de Investigacion Abiertas

Tal vez la principal contribucidn de esta tesis es la reutilizacidn de corriente con multiples pares
apilados, y siendo esta un drea con muy poco trabajo previo es donde existe mas oportunidad

de continuar explorando nuevas contribuciones.

En primer lugar, si bien se utilizd exclusivamente tecnologia CMOS, todas las técnicas y
topologias planteadas en el Capitulo Il y en el Capitulo Il son aplicables a transistores bipolares.
En la Figura V-1 se muestra un par complementario en tecnologia BICMOS que puede ser de
utilidad, ya que con los BJT a la entrada en general se obtienen mejores resultados en cuanto a
ruido. Queda abierto entonces el desarrollo de métodos de polarizacién alternativos para un
amplificador con pares BJT complementarios donde se debe solucionar el problema de la

corriente de polarizacion DC a la entrada que no es cero como en los transistores MOS.
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e

Figura V-1: Par complementario con tecnologia BiCMOS.

El circuito de polarizacion de Gate fue una de las principales dificultades del amplificador del
Capitulo Ill. La solucién hallada es compleja, tiene dificultades para estabilizarse, y es costosa en
area, incluso fue necesario generar voltajes por encima de la tension de alimentacién para
compensar Vr. Una de las técnicas mds prometedoras que planteamos para implementar
circuitos de reutilizacién de corriente es usar transistores tipo Floating-Gate como en la Figura
V-2. Existen incluso transistores con Vr programable en forma precisa [70] que permitirian juntar
la entrada de todos los transistores en un Unico nodo evitando tanto los capacitores de
desacople, como un circuito de polarizacidon (de todos modos el rango de Vr es limitado para

apilar muchos transistores).

Otro posible uso de la reutilizaciéon de corriente, es para apilar no etapas en paralelo
(cooperativas de un mismo amplificador) sino sucesivas etapas de un amplificador o de un filtro
de forma de optimizar el consumo de corriente. También se pueden implementar amplificadores
Chopper o con Autozero. A modo de ejemplo en la Figura V-3 se muestra una posible
implementacion de Autozero en un bloque de par diferencial complementario. Ademas del OTA
de realimentacidn, existen OTAs que ajustan la carga en los capacitores de entrada para cancelar

la salida en una etapa de Autozero (llaves 2,3,4,5 cerradas).

Respecto a los conversores, el desarrollo de un conversor DC-DC inductivo de micro-consumo,
mostro su viabilidad, pero se necesita corregir el problema del detector de cruce por cero para
mejorar la eficiencia, y buscar alternativas de control mas eficientes y adecuadas si se quiere
utilizar para alimentar otros circuitos analdgicos y/o digitales. La topologia utilizada en el
Capitulo IV para los conversores es ademas adaptable para poder implementar conversores con
multiples voltajes de salida (SIMO) utilizando un Unico inductor (es posible dirigir pulsos de carga
a multiples capacitores de salida, debiéndose para ello implementar un sistema de control mas
complejo). Esto resultaria en conversores SIMO DC-DC con muy pocos componentes externos.
En un dispositivo implantable, esto permitiria mantener varios voltajes de alimentacion, por
ejemplo, 1V para los circuitos digitales, 0.5V para circuitos analégicos criticos y 1.8V para

telemetria de RF.



103

IBias

Input stage B

Vou j+

Vo j-

Input stage j

Ovi

Figura V-2: Amplificador apilado utilizando transistores con gate flotante.
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VII. Anexo | — Referencia de Voltaje

En este anexo se incluye un trabajo presentado en la Conferencia CAMTA 2012 el cual fue
presentado en inglés [52]. Este trabajo muestra una referencia de voltaje que fue utilizada luego
en varios de los circuitos presentados. Se la incluye en un anexo ya que no sigue el hilo conductor
de la tesis en cuanto a reducir consumo o ruido en amplificadores, sino que es un bloque auxiliar,

medido, con resultados interesantes.

VII.1. A Low-Voltage, Low-Power 1.03V Voltage Reference for
Implantable Medical Devices

VII.1.1. Abstract

In this work an integrated low supply voltage, low-power 1.03V voltage reference for
implantable medical devices is presented. The circuit was designed, simulated and fabricated in
a 0.6um technology. Simulated and measured results show that output voltage varies less than
3mV while varying supply voltages from 1.7V to 5V, and has a standard deviation of 13mV
between different measured chips. To reduce the power consumption the output is buffered
and the bandgap circuit is periodically turned on and off, resulting in a total current consumption

of less than 200nA, which fits regular requirements of medical devices.

VII.1.2. Introduction

In the last few years, implantable medical devices are being implemented for the treatment of
a growing number of pathologies [1][2]. Microelectronics is an essential tool for these new
treatments as these new implantable medical devices are complex electronic circuits performing
several tasks including sensing, control, and stimulation to re-establish different body functions
of the patient. Integrated voltage references are an integral part of these devices, since accurate
voltage references enable precise delivery of voltage stimuli and accurate detection of biological

signal (e.g. using an AD converter).

Several voltage references are designed to minimize its variation with temperature [3][4], but in
the case of implantable medical applications, the temperature is fixed by the human body
varying only a handful of degrees around 372 Celsius. On the other hand, implantable medical
devices must work for a wide range of supply voltages, varying from 4.2V (completely charged
lithium medical grade rechargeable battery) to less than 2V (end of life condition for a
pacemaker lithium-iodine medical grade battery) [5][6]. Like all circuits for implantable medical

devices, power consumption must be minimum to extend battery life. Furthermore, with very
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low power consumption multiple voltage references can be included, minimizing the effect of

one part of the chip on another.

In section VII.1.3, the specification and design of a voltage reference for medical application is
shown. In Section VII.1.4, complete simulation’s results are presented, and in section VII.1.5,

measured results are shown.

VII.1.3. Voltage Reference Design

In order to develop the specifications for this circuit, a voltage reference to be included in
different ASICs (application-specific integrated circuits) for different medical devices was
proposed. Therefore, supply voltages for the designed circuit can have a large variation since
not all applications are powered with the same batteries. On the other hand, in implantable
devices, temperature variations are very small during normal operation; thus in this design a low
temperature variation coefficient is not crucial. As this voltage reference was designed to be a
part of a larger circuit, it was decided that no trimming was going to be used. The reference
voltage should not vary more than 3% between different samples, and the selected nominal
value was 1.03V. Current consumption must be kept to a minimum, and the design target was
to consume up to 250nA. In Table 1 the complete specifications of the designed voltage

reference generator are presented.

Table 1: Voltage reference specifications

Specifications

Output Voltage 1.03V+3%
Voltage Supply 1.8V -5V
Temperature Range 202 - 50¢

Temperature Coefficient <1mvV/eC

Current Consumption <250nA

To implement the voltage reference generator, the bandgap circuit of figure 1 was selected [7].
This particular configuration was used because it reduces the minimum supply voltage needed
while improving the current mirrors performance. Transistors M1 and M2 together with the
transconductor guarantee that the currents through both branches are equal. Resistors R1 and

R3 are equal and are “L” times larger than resistor R2. Both bipolar transistors are connected as
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diodes, and b2 is made out of “K” unitary transistors while b1 is only one. Transistor st1, st2 and

st3 are the start-up circuit, and the MON transistor can be used to turn off the bandgap circuit.

[ ]
W = 100
st3 L = 2u "
IP—-—I
M -1
nmos4

< > AND

Figure 1: Bandgap circuit schematic. In the left, the start-up circuit.

The output voltage and current through each branch can be determined as:

Veee =Ny Ln(%}ﬂL +1)Ln(K) (1)
S
and
| = M (2)
R2

Where ¢, is the thermal voltage (26.7mV for 37°C), Is is the reverse saturation current

(approximately 0.11fA for the unitary bipolar transistor in the selected technology), n=1 for

bipolar devices and | is the current through each branch.

For this bandgap, the following values were selected for the design parameters: L=8, K=8 and
R2=156kQ. These parameter values determine | = 356nA and Vgee = 1.029V. The designed
transconductor consumes 80nA and the start-up transistors less than 38nA during normal
operation. Total current consumption of the bandgap circuit is therefore 830nA. Figure 2 shows
the transistor level implementation of the transconductor. A current source of 40nA must be
connected to POL, obtained from a current source like [8] for example. Transistors MN1 and

MN2 can be used to turn off the OTA.
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Figure 2: Bandgap OTA schematic. Note the large size of the input transistors, to reduce
the offset due to mismatch.

Simulations show that all specifications were within the expected range except current
consumption. Also the maximum allowed load for the circuit was too low for the intended
application. To solve both problems, the bandgap circuit is periodically turned on and off while
a Miller buffer circuit maintains the output value when the bandgap circuit is turned off. In most
integrated circuits for medical applications, a low frequency clock is available (used in a small
microprocessor, an AD converter or for communication purposes for instance). For this design
it was assumed that a 256Hz clock signal was available (in general, if a higher frequency clock is
available, it can be easily divided. E.g. the 256Hz can be obtained easily from the standard
32.768kHz). A small and simple logic generates two different signals ONB, ONC and their
complements. Both signals have the same frequency but ONB has a longer duty cycle. The logic
first turns on the bandgap and buffer circuits, and only after these circuits have been on for at
least 2ms and have already stabilized, a transmission gate is closed and the output capacitor
voltage is charged. Figure 3 shows the complete diagram of the system. The output capacitor
can be internal or external depending on the application. The value of the output capacitor and
the frequency of ONB and ONC must be selected considering the current load to the voltage
reference, the maximum allowed error and the desired current consumption. For this design, a
4Hz frequency was selected and the output capacitor was implemented externally for

measurement purposes.
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Figure 3: Complete voltage reference circuit schematic. Cvsc is an external capacitor for
measurements purposes.

Duty cycles of 1/8 and 1/16 were used for the Bandgap and the transmission gate, respectively.
Using this architecture, current consumption was reduced to 200nA, which complies with the

original specifications.

The output buffer was implemented using a low offset nmos input Miller. Input transistors must
be large (W=100um and L=6um) to minimize the offset caused by mismatch, as this offset
modifies directly the output of the voltage reference. Figure 4 shows the schematic with all
transistor’s sizes, while figure 5 the complete layout of the circuit. Total area of the design is

0.11mm? excluding the output capacitor.

—m< >UTT

;G N

ano>-m
L

Figure 4: Miller schematic.
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T
1

Figure 5: Bandgap circuit layout, on the left the logic circuit and the bipolar transistors,
in the top center the three resistors and at the bottom the buffer input pair.

VII.1.4. Voltage reference simulation

In this section, several simulations of the designed voltage reference are presented. In figure 6

the reference voltage circuit’s output is shown for different supply voltages.

1.0290
1.0288 —
1.0286 —
1.0284 — ]
1.0282 — ]

1.0280 ]

Vref(V)

1.0278 o
1.0276 o

1.0274

1.0272 -— 75—
1.5 2.0 2.5 3.0 3.5 4.0 4.5 5.0 5.5
Supply (V)

Figure 6: Output voltage vs. supply voltage. Output value varies less than 1mV between
1.8V and 5V.

It can be seen that the reference voltage varies less than 1mV for all expected supply values. A
temperature analysis reveals that the voltage reference varies about 0.6mV/2C. The circuit was
simulated for different models (typical model, TM; worst slow, WS; worst power, WP) and table
2 shows its output values for different models and different supply voltages. The output is

between 1.020V and 1.041V at 2.8V, which represents a 1% variation from the expected value.
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The start-up of the whole circuit is shown in figure 7 with a 2.8V supply voltage. During the first
cycles, the output measurement capacitor of 1uF is being charged until it stabilizes. Stabilization

time was less than 4 seconds for all models and different power supplies with the 1puF capacitor.

0.8+

0.6+

Vref (V)

0.4

0.2+

0.0+

Figure 7: Simulated Start-up of the complete circuit. The external 1uF capacitor is
charged periodically until the 1.03V are achieved.

Table 2: Voltage reference output value for different supply voltages and different
simulations models.

Voo (V) \Model | TM WS WP
2.0 1.0283 | 1.0410 | 1.0200
2.4 1.0285 | 1.0412 | 1.0200
2.8 1.0285 | 1.0413 | 1.0200
3.2 1.0286 | 1.0413 | 1.0201
3.6 1.0286 | 1.0414 | 1.0201
4.0 1.0285 | 1.0414 | 1.0200
4.4 1.0284 | 1.0413 | 1.0197
4.8 1.0280 | 1.0410 | 1.0192
5.0 1.0276 | 1.0407 | 1.0187

The mean current consumption of the whole circuit was in all simulated cases less than 200nA.
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VII.1.5. Voltage Reference Measurements

The circuit was fabricated in a 0.6pum technology and 19 samples were obtained. Figure 8 shows
an histogram of all measured values. The mean value of all measurements was Vgee=1.029V with

a standard deviation of 13mV.

In figure 9 the output value of the voltage reference circuit as a function of supply voltage is
shown. The circuit starts working at 1.65V and the output value varies less than 1mV/V for higher

voltages.

T T T T T T T T T T T
<1.010  1.010-1.019 1.020-1.029 1.030-1.039 1.040-1.049  >1.050
Vref (V)

Figure 8: Histogram of measured value in the 19 samples.
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Figure 9: Measured reference value vs. supply voltage. The circuit works from 1.7V. The
inset plot shows a detail for the expected supply voltages.

Figure 10 shows the measured transient response of the circuit, with a stabilization time of 2
seconds. A comparison between figure 8 and 11 shows a good agreement between simulations
and measurements. Both the simulated and measured output voltage versus temperature are
plotted in figure 11. The output value varies 0.5mV/eC, which is within medical devices

specifications.
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Finally, table 3 shows the measured stabilization time for different supply voltages with the 1uF

output capacitor.
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Figure 10: Measured transient response. After several steps, the output begins to

stabilize.
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Figure 11: Measured and simulated voltage reference output vs. temperature. Output
value varies .5mV/2C.

VII.1.6. Conclusions

In this work a voltage reference generator was designed, fabricated and measured. The circuit
generates a voltage of 1.03V +/- 2% without trimming, while consuming only 200nA. The circuit

complies with all specifications and is suitable for integrated circuits in implantable medical
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devices. To improve in these results, further work is being conducted to reduce silicon area and

to achieve a similar consumption without periodically turning the circuit on and off.

Table 3: Measured stabilization time for different supply values

Supply Voltage (V) | Stabilization time (ms)
5 540
3.7 780
2.7 1131
2.2 1820
1.8 3880
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