UNIVERSITA DEGLI STUDI DI PISA
Corso di Laurea Magistrale in Ingegneria Elettranic

P. Bruschi

DISPENSE DEL CORSO
PSM

(Progettazione di Sistemi Microelettronici)

MODULO MICROELETTRONICA ANALOGICA

; m— = HmNASS]

sl

N L i i

| (4] f £ il T
,_I?\\nxﬁﬂlwx&{ R CHR 13§x\=§w\u%n\n*ﬁkﬁ<\vu%{n R SRR I'N::wn\aa\; SR A B R P Rl P AR e R R R TR R R R

B B e B e

2013



Indice

PrEIMESSA ...ttt ettt a e e e e e e e e e e aeas 3
Capitolo 1. Introduzione alla progettazione full-CUStOM .....cc....oevvviviiiiiiiiiiieiee e, 4
1.1 CONCELE GENEIANI . .....uitiiiiiiie et e e e e e e 4
2 U1 To o [ o o o = 1 (o PSSR 5
1.3 Caratteristiche generali di uno Schematic EdIto.............ooovviiiiiiiiiiiiiiiiieeeeeeeeee, 7
1.4 Caratteristiche generali di un layout €ditOr. . ...cccoveeeeeeiiiiiiieee 10
1.5 Elementi fondamentali di un processo CMOS n-stahdard a due livelli di metal. 13
1.6 Componenti passivi per CIrCUIth INtEGIati. muu . uueeeeeeeeeeeeeieeieeeeeiii s 15
Capitolo 2. Considerazioni generali relative ai dispositivi percircuiti integrati ......... 22
2.1 Transistori bipolari: dimensSioNaMENTtO...cccueeeeeeiiiiiieiieeiirrrr e e e e e 22
2.2 Nozioni utili per il dimensionamento di trarteis MOS in circuiti analogici. ........... 25
2.3 Errori di fabbricazione e uguaglianza tra dsfx nominalmente identici. .............. 28
Capitolo 3. SPECCHI i COMENTE ....eviiiiiiiieee e e e e e e e e 36
G300 R B 1< {1 04 o T 1o [T 1T = || 36
3.2 Specchi di corrente @ MOSFET ........ it e e eeeeeeeeebeeennneeeeennnes 39
3.3 Specchi di corrente a transistori DIPOIAT. cuw...vvveeeiieei i 44
3.4 Riepilogo delle caratteristiche degli specal@airente. ...........cccceevvveeeeeiiiieees e 56
3.5 Effetto degli errori di matching sugli specdnCorrente. .........ccceeeeveeeeeeieieeeees o 57
Capitolo 4. Amplificatori differenziali: concetti e strutture d i base. ..........cccccceeeeeeenes 60
4.1 Definizioni generali riguardanti gli amplificat differenziali. ..............ccooooviinnnnld 60
4.2 Coppia di transistori MOSFET accoppiati di eufsource coupled pair)................. 63
4.3 Coppia di transistori bipolari connessi di eif@E. ............cccceeeeeeeeeeeeeeeeeieeeeeeeeennn, 68
4.4 Amplificatori differenziali a carichi reSIStVI..........uuuueeiiiiiiieiee e 70
4.5 Considerazioni generali sugli amplificatoriaichi reSistivi. ........cccceeevveeeeeeeeees o 77
Capitolo 5.  Amplificatori differenziali: CIrCUItI............. coviiiiiiiiie e 78
5.1 Amplificatore differenziale semplice a MOSFEIhaiscita single-ended ................. 78
5.2 Amplificatori differenziali cascode a MOSFET.............uiiiiiiiiineeeeeeieeeeeeeeeee 86
5.3 Amplificatori a MOSFET a larga dinamica (OTA&A rail-to-rail) ............ccccennnnn. 92



5.4 Amplificatore differenziale a BJT, carichi atte uscita single ended.................... 6..9

Capitolo 6.  Circuiti analogici di 1argo impIi€go ........ccooieeriiiiiiiiiiiiiii e 100
6.1 Riferimenti di tENSIONE. .............e i e et e e e e e 100
6.2 Traslatori di tENSIONE. .......eeiiiiiiiiieeee et ee e e e e e e eeeeeeennaas 105
6.3 STAAI i USCITAL .ottt bttt e e e e e e e e e e e s st r e e e e e e e aeeeeeas 107
6.4 Cenni agli amplificatori operazionali CMOS...........ccooiiiiiiiiiiiiieias 115

Appendice A. Breve guida al simulatore elettrico SECE ...........ccccceeeiiiiiieeeeeeeceeeiiiiinnns 129

Appendice B. Cenni ai modelli usati da SPICE per gelementi a semiconduttore ...... 145

Appendice C. Casi salienti di calcolo della resistga vista .............cceevvvveiiiiiieeeeeeeeen. 155



Premessa

Questa dispensa costituisce il principale riferitoebibliografico per il primo modulo del
corso di “Progettazione di Sistemi Microelettrohiailel Corso di Laurea Specialistica in
Ingegneria Elettronica. Questo modulo didatticajiegjlente a 6 CFU, comprende le basi
della progettaziondull-custom di circuiti integrati e la descrizione delle canfrazioni
elementari maggiormente utilizzate per la sinteésirduiti integrati analogici. Gli argomenti
relativi alla progettazione di circuiti integratigitali, non inclusi in questa dispensa, vengono
trattati nel secondo modulo del suddetto corso.cdkso “Progettazione di Sistemi
Microelettronici” sostituisce per I'anno accademiz002-03 il corso “Microelettronica II”
della laurea in Ingegneria Elettronica, vecchiarmachento.

Nella prima parte di questo trattato, corrispondeait capitoli 1 e 2, vengono presentati i
concetti fondamentali della progettazione di citicumtegrati in modalita full-customni,
descrivendone le varie fasi e, in parallelo, i trelaausili CAD, ormai assolutamente
indispensabili per lo sviluppo di un circuito intagp. Viene inoltre affrontato il problema del
dimensionamento dei dispositivi attivi principaltransistori MOS e bipolari, evidenziando i
parametri sui quali ha effettivamente controllgibgettista e gli effetti che tali parametri
hanno sulle caratteristiche elettriche dei dispasistessi. Attenzione particolare viene
dedicata al matching dei dispositivi, che costitaisino degli aspetti piu importanti per la
progettazione di circuiti analogici integrati, pam@ndo una tecnica di analisi avente massima
generalita di applicazione.

Nella seconda parte del trattato vengono introdgttelle configurazioni circuitali che
costituiscono la base per la comprensione e leesindi circuiti analogici di qualsiasi
complessita. Saranno quindi presi in esame gli dpedi corrente (capitolo 3), gli
amplificatori differenziali (capitoli 4 e 5) e altblocchi funzionali quali i riferimenti di
tensione e un semplice amplificatore operazionakpifolo 6). In questa sezione della
dispensa, che riflette I'approccio seguito nel opss e cercato di evidenziare i vantaggi e gli
svantaggi delle varie soluzioni esaminate, allopscdi fornire al lettore la capacita di
scegliere la topologia che di volta in volta corieedi soddisfare meglio le specifiche. Nello
stesso tempo € stata dedicata particolare curacaflgorensione del ruolo dei vari elementi
circuitali, allo scopo di indicare al lettore commodificare il comportamento dei circuiti
proposti mediante il dimensionamento dei parantri importanti e, nello stesso tempo,
favorire la capacita di sintetizzare nuove topatogartendo dal livello piu basso, ovvero dal
singolo transistore.

Completano la presente dispensa tre appendicirileepdue dedicate al programma di

simulazione piu diffuso, SPICE, e l'ultima alla catta dei risultati relativi al calcolo delle

resistenze viste in vari casi salienti richiamegguentemente nel testo.

Per un approfondimento degli argomenti trattati qnesta dispensa si consiglia la

consultazione dei testi seguenti:

1. P. R. Gray, R. G. Meyer, “Circuiti integrati anailciy McGraw-Hill Libri Italia srl,
Milano 1994.

2. R. J. Baker, H. W. Li, D. E. Boyce, “CMOS - Circudesign, layout and simulation”,
IEEE Press, New York 1998.

3. R. Gregorian, G. C. Themes, “Analog MOS integrat@duits for signal processing”,
John Wiley & Sons, Singapore 1986.



Capitolo 1. Introduzione alla progettazione full-custom

1.1 Concetti generali

La progettazione full-custom di un circuito intefgrgo di una sua parte) richiede che |l
progettista effettui la definizione della topologidel circuito elettrico e il suo
dimensionamento fino ad arrivare al livello deiggh componenti elementari (transistori,
resistori etc. ). La modalita di progettazione-fullstom prevede inoltre che venga disegnato il
layout del circuito integrato. Anche in questa fase € mitondel progettista effettuare |l
posizionamento e l'interconnessione dei singoli ponenti elementari. In alcuni casi, specie
lavorando con processi CMOS, puo essere richiagdsegnare anche la struttura dei singoli
componenti. In ogni caso nella progettazione futom il progettista ha la possibilita di
specificare tutte le maschere che definiscono ii yassi di processo necessari alla
fabbricazione di un circuito integrato. Questo toistice una differenza sostanziale con la
progettazione semi-custom nella quale alcune steugono predefinite (es. diffusigni en”,
polisilicio) e il progettista interviene solo subkshema delle metallizzazioni che effettuano le
interconnessioni (routing).

La progettazione di circuiti integrati viene svolitilizzando ambienti CAD che vengono
spesso indicati con la sigla EDA (electronic desagtomation). Come accennato le due fasi
principali del progetto di un circuito integratdlfaustom sono le seguenti:

1) Progetto del circuito elettrico (livello eletta di descrizione del circuito).
2) Progetto del layout (livello fisico di descrini@ del circuito).

La prima fase viene svolta utilizzando un prograndeaominatsschematic editor. Questo
programma consente di posizionare i componentifeglio di lavoro che rappresenta il
circuito e di specificarne le interconnessioni. degto livello nulla viene specificato riguardo
al posizionamento reale dei componenti nel chip.

Il progetto del layout, svolto mediantelalyout editor, consiste nel definire le maschere da
utilizzare nella fabbricazione del circuito inteigraOgni maschera é associata a un passo di
processo e specifica le aree del chip nelle qualiapgplicato quel determinato passo di
processo. Per esempio, la maschera della “metafigcifica dove deve essere presente il
primo livello di metallizzazione. Il disegno deltaut € spesso un lavoro di routine affidato a
un tecnico diplomato. Tuttavia € necessario chpralgettista conosca tutti i dettagli che
caratterizzano il passaggio dal circuito elettitdayout poiché dovra essere in grado di dare
indicazioni sui punti critici del circuito in modia evitare che interconnessioni troppo lunghe
o la prossimita di dispositivi introducano elemepdirassiti non tollerabili. Altri esempi di
fenomeni indesiderati riguardano I'accensione disf@ib parassiti sotto interconnessioni
sottoposte a tensioni elevate, accoppiamenti tercowuti al posizionamento errato di
dispositivi sensibili in prossimita di elementi potenza o il dimensionamento errato della
larghezza delle metallizzazioni relativamente atarente massima che sono destinate a
condurre.



1.2 Flussodi progetto

La figura 1.1 mostra il tipico flusso di progetto wh circuito full-custom in un generico
ambiente EDA. L'ambiente di progetto (ovvero il paetto software) deve essere preparato
mediante l'installazione delle librerie costitueihttosiddettodesign-kit. Questo € un insieme
di files (technology files) che adattano I'ambiedidavoro al dato processo con cui si vuole
far fabbricare il circuito. Il design kit deve qdinessere fornito dalla silicon foundry
(“fonderia”, ovvero I'industria presso la quale ré&efabbricato il circuito).

AMBIENTE DI PROGETTAZIONE FULL-CUSTOM
EDA (Electronic Design Automation)

pesicNkir AMBIENTE DI LAVORO
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Come accennato si inizia disegnando il circuitdtet® (schematic capture). Il design editor
e personalizzato con i technology files contenentomponenti disponibili con quella
tecnologia. Per esempio, se si lavora con un psocepolare si avranno a disposizione BJT
pnp e npn, resistori e condensatori ma non si potrautilizzare transitori MOSFET. Lo
schematic editor consente in genere di utilizzamha componenti denominati “standard” che
non sono proprii del processo. Quindi, facendainfento all’esempio precedente di processo
bipolare, pur non trovando il transistore MOS nédiltaieria di processo (che appartiene al
design-kit), posso sempre introdurre un MOSFETad&breria standard. Devo pero tener
presente che tale componente non potra esseresanokl circuito integrato. A che servono
quindi i componenti standard? Essi possono essat per simulare componenti esterni al
chip, per esempio carichi (resistori, condensadogarico) o circuiti esterni che forniscono
segnale al nostro circuito integrato o ne preleviasegnale di uscita. Il circuito integrato puo
quindi essere simulato ricostruendo il piu possikelcondizioni di funzionamento reali.

Il design kit comprende inoltre in genere una saliecelle (porte logiche, flip-flops,
amplificatori operazionali etc.) che possono essetiizzate nel modulo che si sta
progettando. Ovviamente queste celle utilizzancamente componenti del processo con cui
si sta lavorando.

La fase di progettazione elettrica viene assistdaun simulatore elettrico con il quale si
verifica se il circuito (o una sua versione paejai comporta effettivamente come richiesto.
Il simulatore elettrico viene inoltre usato attiveme, specie per circuiti analogici, per
dimensionare i parametri dei componenti (es. resis, capacita, lunghezze e larghezze di
MOSFET). Nella stragrande maggioranza dei casattinfper via analitica si riesce solo a
fissare dei valori di massima per i parametri. hatiga si eseguono serie di simulazioni
effettuate variando il parametro in esame e cdaindb le prestazioni del circuito (o, nel caso
piu semplice il punto di riposo) fino ad ottenetevalore opportuno. Alcuni simulatori
elettrici consentono di effettuare questa operazeutomaticamente.

Per dare risultati consistenti con la realta, hdatore deve contenere una descrizione
accurata del comportamento fisico dei componenib. ST ottiene mediante files opportuni
detti “modelli” o “models”. Per accedere al simulatore occorre far si che idegdo del
circuito (schematic view) si passi ad una rappresgone del circuito stesso in un formato
compatibile con il simulatore. Questa rappreseataziconsiste in un file, quasi sempre di
testo, dettonetlist. Se nel circuito si fa uso di celle di librerid, sblito la netlist contiene
soltanto un riferimento alla data cella la qualeedessere presente anche in una libreria di
sottocircuiti nel formato compatibile con il simtdee.

| risultati della simulazione possono essere l@iidiante un post-processore grafico, o se
sono semplicemente informazioni sul punto di rippessono essere riportati direttamente sul
circuito con un’operazione tiack-annotation.

Quando il circuito elettrico soddisfa ai requisitie ci siamo posti, possiamo passare alla fase
di disegno delayout. Il layout editor € personalizzato con alcuni tealogy files.| layers
consentono, al progettista di indicare, con le nitzdahe vedremo piu avanti, tutte e sole le
lavorazioni che sono concesse in quel processtieduali pud intervenire. Per esempio, in
un processo CMOS standard, il progettista non potti@are aree nelle quali egli intende far
posizionare uno strato sepolto (buried layer) iarga questo € disponibile solo in altri tipi di
processo (es. bipolare o BICMO&E regole di layoutindicano al programma DRC (design
rule checker) quelle che sono le regole che dewssere rispettate affinché il layout sia
realizzabile (es. distanza minima tra due pistéodstesso livello di metallizzazione). || DRC
evidenzia nel layout tutti i punti che violano legole del processo. Le librerie dei
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componenti e delle cellecontengono i layout di tutti i corrispondenti coonenti o celle
presenti nelle librerie dello schematic edite macro sono programmi che consentono di
disegnare piu agevolmente componenti o oggettingriayout. Per esempio e possibile che
il design kit di un processo bipolare contenga onaero che disegni matrici di transistori in
numero specificabile in un’opportuna finestra e quleghi gli stessi transistori in parallelo.

Quando il layout & pronto e non presenta piu edorante il DRC, occorre verificare che |l
layout stesso corrisponda al circuito elettrico eddiamo progettato. Si effettua quindi un
confronto tra il layout e lo schema elettrico. Pae ci0 occorre estrarre dal layout il suo
schema elettrico equivalente. L’'operazione che oshpgie di dice appunto estrazione di
parametri éxtract). Dovra essere presente un opportuno file tecimmdoghe “insegni” al
programma che compie I'estrazione come associarerta figure geometriche componenti
elettronici (es. resistori, transistori...) e intemoessioni. Il circuito cosi estratto (di solito puo
essere una netlist o un formato intermedio) viemefrontato con il circuito estratto dallo
schema elettrico. Questo tipo di confronto vieneoeinatoLVS (layout versus schematic)

E possibile confrontare i due circuiti solo a ligetopologico oppure confrontare anche i
valori dei parametri dei dispositivi (resistenzenensioni dei transistori etc.). L'operazione
LVS produce un report che indica quali differenzéstono tra layout e schema elettrico
ovvero, se il test viene passato con successaamdissenza di differenze.

E inoltre possibile estrarre una netlist che comtialcuni tipi dicomponenti parassiti che
sono dipendenti dal tipo di layout e che quindi sopotevano prevedere a livello di schema
elettrico: per esempio, la resistenza di una glstallegamento (supposta nulla nello schema
elettrico) dipende dalla lunghezza della pistassteta quale pud essere stabilita solo dopo
aver disegnato il layout. Altri tipi di parametragassiti che si possono estrarre sono le
capacita tra due linee di interconnessione o tréinke stesse e il substrato. | parametri
parassiti interni ai dispositivi (per esempio lpaeta tra base e emettitore di un BJT) sono
invece gia inclusi nei modelli del simulatore e ndevono quindi essere estratti. La rete
estratta in questo modo puo essere simulata pee ava stima piu precisa delle prestazioni
del circuito 6imulazione post-layou}. Questa & particolarmente utile per verificare gl
effettivi tempi di ritardo delle celle digitali iguanto in questo caso le capacita e le resistenze
parassite possono avere un’influenza determin&itesservi che ai fini dell'operazione di
LVS non si devono assolutamente estrarre i comgbparassiti in quanto la verifica va fatta
solo sui componenti di libreria e sulla topologé dircuito.

Se il circuito che abbiamo progettato € una cdila @dovra essere utilizzata in un modulo piu
complesso il lavoro termina qui. Se invece il cite un intero chip, possiamo procedere ad
alcune operazioni finali richieste dal particolgmcesso (operazioni di die finishing) e poi
produrre un formato finale del layout (GDSII o Ciffe puo essere accettato dalla fonderia
per la produzione delle maschere richieste pexdizzazione del chip.

1.3 Caratteristiche generali di uno Schematic Editor

Ogni circuito che viene creato o importato cossitei un modulo o cella. Ad ogni cella
pPOSSONO essere associate piu viste, ovvero divappeesentazioni, ciascuna delle quali serve
ad uno scopo particolare. Per quanto riguardaHersatic editor, le viste di uso piu comune
sono la vista “schematic” e la vista “symbol”. Lista schematic descrive lo schema elettrico
vero e proprio della cella, ovvero come la cellzpstituita da celle piu semplici connesse tra
loro da fili elettrici (wires). La vista symbol ceente I'inclusione della cella in circuiti piu
complessi. Nella vista symbol compaiono solo i feah (pin) di connessione (ingresso,
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uscita 0 generici) e una rappresentazione grafinenmonica della cella che ne ricordi la

funzione (es. un triangolo per un amplificatoreyviamente nella vista schematic di ciascuna
cella vengono inserite celle piu semplici sottarfardi viste symbol.

Non tutte le celle possiedono una vista schematiemponenti elementari, quali i resistori, i

transistori, i condensatori ed altri non vengonaegalmente descritti come connessione di
elementi ancora piu semplici. Per queste celleegeimitive, esiste solo la vista symbol.

Esempio di struttura gerarchica dello schema
elettrico di una porta AND a 3 ingressi

cella: AND 3 |

view: schematic

view: symbol
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Figura 1.3.1



Gerarchia (Hierarchy). E possibile definire un criterio di classificaz@® gerarchica dei
circuiti costituenti un progetto. Se il modulo Alatza al suo interno un modulo B allora il
modulo A si trova ad un livello gerarchico piu edéw rispetto a B. Non é possibile creare
situazioni cicliche ovvero far si che A utilizzidBcontemporaneamente che B utilizzi A.

1 Se stiamo creando un circuito che utilizza un ddtobolo, € spesso utile esaminare il
sottocircuito, ovvero la vista schematic, che “sBbva sotto” quel simbolo. Tale
operazione si indica come “discesa gerarchid&s¢end hierarchy) Ovviamente non e
possibile operare una discesa gerarchica su umétige.

Istanza (Instance) Ogni volta che inseriamo in un modulo un simbakne effettuata una
cosiddetta “istanza” del dispositivo o sottocirouithe corrisponde al simbolo stesso.
Naturalmente in un dato modulo si possono crearaspinze dello stesso oggetto. Ciascuna
istanza costituisce un oggetto a sé stante, praomee risultano essere, per esempio, tutti i
transistori dello stesso modello montati in un wie stampato. Le istanze di un simbolo
provvisto di parametri possono poi essere “perszwetke”, ovvero quelle caratteristiche
associate ai parametri possono cambiare da istastanzalmportante! Se si modifica un
oggetto (modulo o primitiva), tutte le istanze diet oggetto presenti in tutti i moduli del
progetto (che saranno ovviamente tutti a livelliagehici superiori) vengono modificate.

Parametri. Come accennatoad un simbolo possono essere associati paramegrineh
modificano le caratteristiche. Per esempio, sémbslo € una primitiva che rappresenta un
transistore MOS, e possibile che a tale simbolpnos&ssociati due parametri che consentano
di specificare la lunghezza e la larghezza di @nBl importante notare che i parametri
consentono di cambiare individualmente le caratiehe delle varie istanze di una stessa
cella. In questo modo, per esempio, si possonaiiesRIOSFET con caratteristiche diverse
nello stesso circuito utilizzando sempre la stesdia primitiva. Se il simbolo rappresenta un
sottocircuito € possibile utilizzare i parametrir pambiare alcune delle proprieta delle
primitive in esso contenute. Per esempio € possdsikociare un parametro alla larghezza di
canale di tuttii MOSFET di una cella. In questodmpassociando ad una data istanza della
cella un valore al parametro, tutti i transistarigdell'istanza assumono come lunghezza di
canale il valore assegnato al parametro.

Fili di collegamento (wires) | fili consentono di collegare tra loro i termindelle varie
istanze presenti nel modulo (ovvero di collegaaddro i vari elementi del circuito, siano esse
istanze di primitive o di sottocircuiti) Attenzione fili devono necessariamente iniziare e
terminare su un terminale di una istanza o su uopdi un altro filo.

Nodi del circuito: vengono in genere identificati con la parola *nBer esempio, il nodo 35
sara identificato con la sigla NET35. Si puo foezain nome a piacere ad un nodo
introducendo una etichett#alpel). Associare a due nodi distinti la stessa labeiivede a
connetterli con un filo e quindi a fonderli in uatesso nodo. Cid puo essere utile per evitare
di portare connessioni intricate e poco leggiloilun circuito complesso.

Port (o pin): costituiscono i terminali di collegamento trambdulo e I'esterno. Se al modulo
in esame vogliamo associare un simbolo per potetilizzare in schemi piu complessi
(ovvero gerarchicamente superiori), si selezionasatioinsieme delle port introdotte nel
modulo affinché esse compaiano in ogni istanza rdetro modulo consentendone il
collegamento con il resto del circuito utilizzatofe ciascuna port deve essere associato un
nome mnemonico (es. in, out...). Un nodo a cui e@atouna port assume automaticamente
il nome della port stessa.

Simboli globali Le etichette hanno solitamente visibilita limitaalo al sottocircuito in cui
compaiono. Se e necessario che un nodo sia adtesasifinterno di tutti i moduli a
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prescindere dal livello gerarchico, occorre asseca esso un simbolo globale. Tipicamente
si associano simboli globali alle alimentazioni (ydnd, Vss etc. etc. ).

1.4 Caratteristiche generali di un layout editor

Foglio di lavoro. Il foglio di lavoro rappresenta la porzione supzefidel substrato di silicio
sulla quale verra realizzato il circuito. Come [meschema elettrico, il layout puo riguardare
un intero circuito integrato (chip) o piu semplicemte una cella da includere successivamente
in un chip. Generalmente, comunque, vengono fisiatvincoli riguardo all'area che dovra
occupare il layout del circuito in esame. Per petene il rispetto di questi vincoli & possibile
introdurre una cornice ausiliare che identificadimensioni dell'area a disposizione. | punti
del foglio di lavoro sono identificati da un sist@rdi coordinate interne. A queste possono
essere fatte corrispondere delle coordinate readir (esempio micron) e un’origine
(tipicamente posizionata nel centro dell’area diofa. Poiché tutti i processi tecnologici
hanno una minima dimensione fabbricabile (risolnejo tutti gli oggetti dovranno avere
dimensioni e coordinate coincidenti con multiplien della risoluzione. Per questo motivo il
layout editor viene predisposto (dal design_kit) nmodo tale che I'operatore possa
posizionarsi solo su una griglia di punti aventineopasso proprio la risoluzione.

Ogagetti. Gli oggetti che un progettista puo introdurre séomalamentalmente di tre tipi:

» Strutture fisiche: sono figure geometriche bidimensionali (rettangelo poligoni
generici) che indicano un’area nella quale il ptog& intende effettuare un’operazione
particolare. Il tipo di operazione viene specificatabilendo il tipo di layer (si veda piu
avanti per il concetto di layer) a cui 'oggettaigerisce.

* Informazioni per l'estrazione e per il DRC. Queste non si traducono in nessuna
struttura fisica nel chip ma servono per stabitioene deve comportarsi I'estrattore o il
controllore di regole di layout. Per esempio poss@ssere introdotte delle port su
determinati oggetti usati come connessioni (esuslibni, strisce di metal o di polisilicio).
Siccome a ciascuna port € associato un nome sioohajjuesta informazione viene
riportata nella netlist, consentendo di rintraceiagevolmente il nodo corrispondente.
Altri oggetti sono per esempio poligoni che istoaiso il DRC a non controllare le regole
di layout nelle aree corrispondenti.

« Commenti. Sono disegni geometrici (cornici, guide, righelh stringhe di testo che
facilitano la lettura o la stesura del layout man red traducono in oggetti fisici o0 in
informazioni per operazioni da effettuarsi sul lay@estrazione etc.)

Layers: Come accennato sono proprieta che possono essexats agli oggetti presenti nel
layout per specificarne la funzione. | layer chdiégano a quale operazione fisica si riferisce
un oggetto geometrico si indicano cotager tecnologici. In pratica, prima di introdurre un
oggetto fisico nel layout (figura geometrica, tgmgente un rettangolo) occorre selezionare un
layer tra quelli disponibili. Per esempio, se idaé quello che rappresenta il polisilicio, tutti

i rettangoli (o altre figure geometriche se permeedal processo) che vengono tracciati dopo
tale selezione si tradurranno in corrispondentietiygli polisilicio durante la fabbricazione.
Idealmente a ciascun layer corrisponde una masadtie@ocesso. In realta le maschere
pOSsSoONo essere in numero superiore ai layer. Centigm layer sono in numero sufficiente a
far si che, mediante essi, il progettista possard®hare in modo univoco la struttura di tutte
le maschere del processo. | layer tecnologici passavere due tipi di relazione con la
maschera corrispondente:
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-) Clear field: le figure disegnate con quel lagertraducono in aree non trasparenti nella
maschera.

-) Dark field: le figure si traducono in aree cleidtrasparenti).

Questo tipo di suddivisione € in genere ininflugoee il lavoro del progettista al quale basta
sapere che dove lui posiziona una figura geomethicgerra fatta I'operazione specificata
convenzionalmente dal layer. La figura 1.2 mosiae due differenti layer, metal 1 e
contacts, si traducano diversamente nelle corrd@ath maschere. Questo € necessario
perche le aree scure delle maschere sono quelig ihfotoresist non viene rimosso. Nel caso
di metal 1, infatti, dove rimane il fotoresist rimeanche la metallizzazione (protetta dal
fotoresist). | contacts invece, essendo buchi esdido CVD (chemical vapour deposition),
vengono individuati da aree chiare dove appuntdoibresist non rimane e consente
all'attacco chimico di rimuovere l'ossido.

L’'uso della convenzione dark field (sostanzialmelstemaschera € il negativo del layer)
facilita il disegno del layout in quanto permette disegnare layout piu semplici e piu
leggibili.

MASCHERA
DELLA METAL 1
/ (CLEAR FIELD)
LAYOUT
LAYER "CONTACTS" Dm%socﬁTiRé .
D LAYER "METAL 1" (DARK FlELD)

Figura 1.4.1

| layer tecnologici sono elencati all'inizio del male di processo e sono associati ad un
numero che identifica la maschera a cui sono asoci

Regole di layout Le regole di layout (design rules) costituiscamoinsieme di regole di tipo
geometrico che devono essere rispettate affincheodetto risulti fabbricabile con una resa
sufficiente. Si possono distinguere le seguentleedi layout:

e Larghezza (width). Questo tipo di regola riguarda le dimensioni diaggetto. Di solito
la regola fissa laninima dimensione che puo assumere un oggetto. Se ai wi@ regola
di larghezza minima, I'oggetto (per esempio unaapis collegamento) rischia di risultare
di larghezza nulla. Naturalmente oggetti di layaversi avranno diverse larghezze
minime.

» Distanza (spacing) In questo caso viene fissata la minima distamaadtie oggetti
distinti. Se questa regola viene violata si riscth& i due oggetti possano risultare in
contatto.
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* Sovrapposizione (overlapoppure margin oppure surround) Misura di quanto un
oggetto A deve estendersi oltre il bordo di unoattggetto B affinche vi sia una completa
sovrapposizione di A rispetto a B. Se non si rigpqtiesta regola si rischia che vi sia un

tratto di B non incluso nella sagoma di A.

« Coincidenza (coincidenceoppureintersection). Misura di quanto lungo deve essere |l
tratto in cui due oggetti sono sovrapposti. Se sionspetta questa regola i due oggetti
rischiano di risultare disgiunti.

Alcuni esempi di regole di layout sono mostraté-igura 1.4.2. Le regole di layout possono
essere sia in unita di lunghezza (es. micron) smedsionali. Nel secondo caso si parla di
“regole in lambda”. Le regole in lambda sono espresse in multiplunlunita base detta

appunto lambdah(.

width

poly metal 1
active  JJjj contact
spacing

}overlap

“overlap

spacing

‘¢! coincidenc

Figura 1.4.2

L'unico riferimento a unitd di misura reali & effeto specificando il valore di lambda in
micron. Queste regole avevano un’utilita praticarglo le minime dimensioni degli oggetti
erano fissate dalla risoluzione ottica del proce#sgrafico che era proprio posta pari a
lambda. In queste condizioni al progredire delkoluzione del processo, tutte le regole
scalano della stessa quantita, derivando tuttdirddi del processo fotolitografico. Questo a
prescindere dal fatto che il layer interessatodpg®r esempio, una metal o una n-well. II
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vantaggio evidente € quello di poter adattare wout ad un nuovo processo con una
semplice operazione di scalatura, ovvero variam@arsto il valore di lambda. Attualmente
molti dei limiti sono posti dai processi fisici fflisioni laterali, resistenza
all'elettromigrazione, non planarita delle supeyfatc.). Pertanto, per esempio, si puo avere
un progresso nella minima dimensione del canaldV@SFET senza che migliori la minima
dimensione delle metal.

Pertanto per adattare un layout ad un nuovo processorre ridisegnare gran parte del
layout stesso. Infatti, facendo riferimento all'eg®o, se si scalasse tutto per beneficiare delle
dimensioni ridotte dei MOSFET, si ridurrebbero améd metal, violando la relativa regola di
layout. Per questo motivo le regole dei moderncessi sono espressenmcron.

Layer derivati. Oltre ai layer tecnologici possono essere preseilatini layer derivati
(talvolta in numero molto maggiore ai layer tecryidd stessi). | layer derivati sono ottenuti
con operazioni logiche tra layer tecnologici odhai layer derivati.

Per esempio, si puo definire un layer n-activegativa drogata) come land logico tra i
layer corrispondenti all’area attiva e al drogagg# In questo caso verra considerata n-
active l'intersezione tra aree attive e drogaggio Un altro esempio € la definizione di un
layer “gate” ottenibile come intersezione (and)pgrdisilicio e area attiva. Questi layer non
hanno un significato fisico e non vengono quinddutti in maschere. Essi sono utilizzati dal
DRC per compiere un controllo piu agevole e dditatore. Per esempio I'estrattore puo
utilizzare il layer “gate” per riconoscere i tragteiri MOSFET presenti nel layout.

1.5 Elementi fondamentali di un processo CMOS n-well standard a due livelli di metal.

Nella Figura 1.5.1 & mostrato in modo molto sictetil flusso di processo che porta a
realizzare un circuito integrato in tecnologia CM@$8vell. Lo scopo € comprendere quelli
che sono gli elementi che il progettista del layowd posizionare sul chip. Per questo motivo
sono stati eliminate tutte quelle peculiarita dedgesso che non aggiungono informazioni
utili al progettista microelettronico. Per una reggentazione del processo piu aderente alla
realta si rimanda ad un testo di tecnologie miatbeniche. A ciascuna delle operazioni
descritte in seguito &€ associato un layer medidntpale il disegnatore del layout puo
indicare le zone dove vuole che sia applicata fapene in questione.

1) Il substrato di partenza € di tipoVengono inizialmente realizzate, in aree seledi®mlel
substrato, len-well, ovvero delle zone drogate Le n-well ospiteranno p-MOS, mentre gli
n-MOS saranno realizzati nelle aree di substrat@dmn sono presenti le well.

2) Sul substrato viene cresciuto un ossido terrfossido di campo) che funge da isolamento.
Il progettista puo decidere che in alcune zonee(atve) I'ossido di campo non sia presente.
Le aree attive serviranno per costruire i MOSFEEecontattare il substrato e le well.

3) Successivamente viene cresciuto l'ossido di geée aree attive e dappertutto viene
depositato uno strato di polisilicio. Il polisileciviene rimosso e con esso l'ossido di gate. I
progettista ha a disposizione un layer (poly) doquale specifica le zone dove il polisilicio
deve rimanere. Se si mantiene il polisilicio alémo di una parte di un’area attiva, sotto di
esso Vi rimane sempre anche l'ossido di gate. astgumodo il polisilicio e I'ossido di gate
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sottostante costituiscono rispettivamente il gdts@ante di un MOSFET.
4) Con opportune maschere vengono drogate le #reerat+ e p+. Il drogaggio avviene solo

nelle zone di intersezione del corrispondente layeirogaggio con un’area attiva. Le aree
attive devono essere necessariamente drogaten@itiiisi viola una regola di layout).

ﬁAree Attive

—
N ol ) e

k' N-wel Substrato P-  Ossido di campo
Polisilicio
2 [ [ e ) -4 FA
kN- Y, OSSIdO di Gate

3 N [ e [ = [ [}

J{LN:J P+ L_J TR
N/ * Contatto

dC_oVr\lltaItlto Drain e Source Drain e Source di substrato
Hve (P-MOSFET) (N-MOSFET)
Contatto
. Metal-Poly Contatto
Ossido CVD Metal 1 v Metal-Active

4 | [N ]
k&) ) @J N-+ N+] | p+

N-

Via
Metal 2 7/ Ossido CVD

CREREIEACLE

Figura 1.5.1

Si possono distinguere quattro casi diversi, corostrato in figura:
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« aree attiven’ sul substrato con funzione di drain e source deMOS;

« aree attivgp" nella n-well con funzione di drain e source dansistorip-MOS;
« aree attivgp" nel substrato con funzione di contatto di subst(stibstrate tap);
« aree attiven’ nel substrato con funzione di contatto di well l{viagp).

5) Viene deposto un isolante (ossido di silicio)libvvero da fase vapore). Il progettista
puo definire dove rimuovere selettivamente quesiide mediante un layer di “contact”. La
metallizzazione (metall) che viene deposta succasginte sopra I'ossido CVD, e definita
mediante un suo proprio layer, potra entrare irtatbmcon il polisilicio o le aree attive
proprio attraverso queste aperture nell’ossido CMjuesto modo si possono, per esempio,
connettere i drain/sources dei MOSFET ad una gisteetall.

6) Viene deposto un ulteriore strato di ossido G3dpra il quale viene deposto un secondo
livello di metal (metal2). Il progettista ha a disfizione due layer, “metal2” e “via”, mediante
i quali, rispettivamente, definire le piste di m2ta decidere dove I'ossido CVD deve essere
rimosso per consentire il contatto tra la metai? metall, realizzando appunto una “via”.

Naturalmente il passo 6 puo essere ripetuto pitevar realizzare ulteriori livelli di metal. |l
chip viene infine ricoperto da uno strato di paasigne (ossido o nitruro di silicio). I
progettista ha un layer opportuno a disposiziomalpeidere dove aprire questo strato di
passivazione per esporre aree di metal (pad) chigaseno a realizzare le interconnessioni
con i terminali del contenitore in cui il chip varincapsulato.

Altri processi tecnologici:

Processo Dispositivi attivi

Bipolare BJT npn verticali e pnp laterali.

BIFET BJT npn verticali e pnp laterali, J-FET (damente a canale p)
BiCMOS n-MOS, p-MOS, BJT npn verticali e pnp laterali

BCD n-MOS, p-MOS, BJT npn verticali e pnp laterali, D-MOS.

1.6 Componenti passivi per circuiti integrati.

In questo paragrafo verranno descritti i vari modn cui si possono realizzare resistori e
condensatori integrati. Va subito detto che i congmii passivi non si prestano bene ad essere
integrati. Per quanto riguarda i resistori, peemmtire componenti con ridotti elementi parassiti
e valori di resistenza elevati occorre aggiungeassp di processo addizionali (maschere
aggiuntive) rispetto a quelli necessari per la faialzione dei componenti attivi. Cio € vero
anche per i condensatori, i quali, in piu, presemtéorti limitazioni nei valori ottenibili (di
fatto limitati ad alcune decine di pF) e grandiantpri. Tuttavia, la completa integrazione di
sistemi analogici su un unico chip richiede quasngre I'uso di componenti passivi. Si pensi
semplicemente al fatto che quando si richiede upliicatore con guadagno preciso occorre
chiudere in reazione uno o piu amplificatori op@raali. Il filtraggio analogico sia a tempo
continuo che a tempo discreto (condensatori contipuighiede I'uso di condensatori. Tutti i
processi
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Resistori

Il tipico layout di un resistore integrato € mostraella Figura 1.6.1.

contatti

metal ﬁ/ . metal
N \. /
]

H v -
L

corpo del resistore

Figura 1.6.1
La resistenza nominale risulta data dalla seguesypeessione:
L
R=R,—
RSW
Dove Rs indica la resistenza di strato del materiale upatoil corpo del resistore mentree
W sono le dimensioni indicate in figura. A questdova di resistenza vanno aggiunte le

resistenze di contatto spesso non trascurabilis@ito alcune decine d2). In base al
materiale usato per il corpo del resistore si Gggtbno quattro tipi di resistori integrati:

* Resistori a film sottile

* Resistori in polisilicio a bassa o alta resistivita
» Resistori diffusi.

* Resistori a transistori MOS.

Nei resistori a film sottilesi utilizza uno strato metallico aggiuntivo, diigmINichel-Cromo o
Tantalio, caratterizzato da elevata resistenzardios(10-1000Q/0) e basso coefficiente di
temperatura (108 10° °C*Y). | resistori a film sottile sono di elevata qtlé si prestano ad
essere aggiustati in valore alla fine del processdiante “laser trimming”. In pratica, a chip
completamente fabbricato e funzionante, si distonggsezioni del resistore mediante un
fascio laser fino ad ottenere le prestazioni deatdedal circuito (per esempio offset nullo in
un amplificatore operazionale).

| resistori in polisilicio presentano qualita analoga a quella dei resistdilm sottile. |l
polisilicio € presente in tutti quei processi chemprendono transistori MOS (CMOS,
BiCMOS, BCD) come materiale per il gate. Sfortunag¢ate il polisilicio utilizzato per i gate
e fortemente drogato e la sua resistenza di stramnseguentemente bassa (20-000). A
meno di non tollerare grandi ingombri di area,sistori in polisilicio a bassa resistivita sono
dunque limitati a resistenze di valore medio-basdtuni kQ). In alcuni processi & possibile
limitare il drogaggio di aree selezionate di pdikg. In tale modo si puo disporre di
polisilicio ad elevata resistenza di strato perelizzazione di resistori di valore elevato (fino
a MQ). Naturalmente cid comporta una complicazioneptetesso e I'aggiunta di almeno
una maschera. Il progettista ha a disposizioneayeriche posizionato su aree selezionate di
polisilicio lo trasforma in polisilicio ad alta ressivita.
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Nei resistori diffusiil corpo del resistore € costituito da uno strdiffuso di drogaggio
opposto a quello del substrato in cui e posizionaémricamente ogni strato diffusoH, p+,
n-well etc.) puo essere usato per realizzare resistn esempio di resistore diffuso, utilizzato
in processi bipolari e BICMOS é mostrato in Figliré.2.

m eta/

e
4 [ ]
u . m

/ n* (contatto di epi

epi-pocket () metal p-body sio,

Wi JUESSLT

[ n o
diffusioni / dlffLéjSilonl
di isolamento

isolamento

substrato p

Figura 1.6.2

In questo resistore il corpo €& costituito dallafudifone p usata per le basi dei transistori
bipolari npn Tale strato si indica spesso cp#ody. Si noti la presenza di un terminale
aggiuntivo per polarizzare la “sacca’di strato apsiale (epi pocket). Lo scopo € mantenere
in inversa la giunzione trp-body e strato epitassiale onde evitare che camdistorrenti
parassite sfuggano verso lo strato epitassiale sirade Alcuni strati comunemente usati per i
resistori diffusi sono raccolti nella tabella segee

Strato Rs (Q/0)
p-body (base degli npn) 100-200
n+ (emettitori) 2-10

n+ (source/drain) 10-50

p+ (source / drain) 30-100
n-well 0.5k-2k
Strato epitassiale 2k-5k

In alcuni casi e possibile aumentare la resistelzdrato riducendo la sezione del resistore
mediante una diffusione di segno opposto a quelacdrpo effettuata sopra al corpo del
resistore stesso. Nel caso in esempio (resistopebddy) si puo effettuare una diffusione di
tipo n+ sopra a parte degd-body. Occorre usare una diffusione meno profonelgpcody,
guale quella usata per gli emettitori. | resistatenuti in questo modo si indicano “resistori
strozzati.
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Problemi inerenti I'uso di resistori diffusi. | resistori diffusi presentano alcuni inconvenient
rispetto ai resistori a film sottile e a polisibcil problemi derivano dal fatto che il corpo del
resistore € sempre in contatto con un substratvatso una giunziongn. Pertanto:

Occorre sempre garantire che la giunzione in gustabbia polarizzazione inversa (o al
limite nulla)

Anche se la condizione precedente é rispettat@oasisempre delle correnti di perdita
verso il substrato nel quale il resistore € allatmi Occorre verificare che queste correnti
siano trascurabili rispetto alla corrente che meeiate attraversa il resistore.

Il confine del corpo del resistore € in gran patéterminato da zone di svuotamento.
Siccome lI'ampiezza di queste ultime varia con ltapzzazione, anche la sezione del
resistore e quindi la sua resistenza dipende datisioni applicate ai terminali. Questa
dipendenza della resistenza dalla tensione genst@asione nel caso di ampi segnali e
comunque limita la precisione del resistore. L'#ffee tanto piu grande quanto meno
drogato ¢ lo strato usato.

E presente una notevole capacita tra il corpo dsistore e il substrato nel quale &

alloggiato.

Nei resistori ottenuti da transistori MOS, il corpel resistore coincide con il canale del
transistore stesso. Il gate del transistore vier@rzzato in modo che il transistore sia acceso.
Inoltre, per ottenere un comportamento sufficiergeta lineare occorre cheVWgs (ovvero le
tensioni applicate ai capi del resistore) sianotototte. | resistori ottenibili con transistori
MOS sono mostrati nella Figura 1.6.3.

VDD
1
A B B A
LT A
0 e e
Voo Vss 7
(a) (b) (c)

Figura 1.6.3

In tutti e tre i casi si considera che la tensiapplicata al resistord/{g) sia piccola, per cui si
possa considerar¥, [V, =V. La Vgs sara pertanto identificabile covs - V. In queste
condizioni si verifica semplicemente che le resiséeequivalenti dei MOS sono date da:

1 1 W,
= dove: B, =p,C,,—
Bn (VGS _th) Bn (VDD -V _th)

Caso (a)R, = n~ox |

n

Wo

1 1
C b):R, = =— y dove: B, =pn C,,
aso (b):R, BprvGS_th‘ Bp(\/_VSS_NpU ove: B, =l L
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Agendo opportunamente 84 e L dei transistori si pud ottenere la resistenza taolCon
guesto metodo si possono realizzare resistori ldre@alevato anche in quei processi CMOS
che non prevedono layer dedicati. Naturalmentasisteri a transistore MOS presentano vari
difetti, tra cui la limitazione sulla tensione ajgpta che deve rimanere piccola (poche
centinaia di mV) per mantenere il dispositivo imadineare. Inoltre, come per i resistori
diffusi, sono presenti correnti di perdita versaubstrato a causa delle giunzioni di drain e
source. Un ulteriore difetto e la dipendenza dedkastenza dalla differenza di potenziale tra i
terminali e il ground (indicata coW nelle formule precedenti). Per ovviare a questo
inconveniente si puo usare il parallelo trapiMOS e unn-MOS, come mostrato in (c). In
guesto caso la resistenza diventa:

B _ ’ 1 \
an - RP”R” _V(ﬁp _Bn)+ (BnVDD _B F\,/Ss_Bn\/tn _BPMDU

La situazione piu vantaggiosa si ottiene quanddissia B, =, cancellando cosi la
dipendenza dallg. Naturalmente cio accade solo per i valoVdin cui entrambi i transistori
sono accesi. Quindi:

Bn = BP = B =R =— 1 \
VSS+ ip <V <VDD _\/tn on B(\/DD _VSS_\/tn _NPU

Condensatori.

| condensatori sono elementi che si prestano pdoesaere integrati in quanto, per ottenere
capacita anche di pochi pF, occorre impegnare grarek sul chip. | valori massimi di
capacita sono limitati al centinaio di pF. Tuttag&si costituiscono I'elemento base di alcuni
circuiti di estrema importanza, quali i filtri a mensatori commutati, i campionatori, gli
amplificatori con annullamento dinamico dell’'offs@uto-zero amplifiers) e i convertitori
analogico-digitali e digitale-analogici dinamicicbndensatori sono inoltre indispensabili per
effettuare la compensazione della risposta in ®eaga dei circuiti reazionati.

| tipi piu comuni di condensatori integrati songeguenti:

* Condensatori Metallo-Isolante-Metallo (MIM).
» Condensatori polisilicio-polisilicio.

« Condensatori polisilicio-diffusions’.

» Condensatori a giunzione.

* Condensatori a transistore MOS.

Come per i resistori integrati, i vari processi $m® supportare tipi diversi di condensatori. |
condensatori MIM e polisilicio-polisilicio sono gllieche presentano caratteristiche piu vicine
ai condensatori ideali. Pertanto, se si deve esmguin progetto che fa largo uso di
condensatori e si richiede che questi ultimi présenbuone caratteristiche (precisione,
indipendenza dalla tensione e dalla temperaturamdéati elementi parassiti), occorre
assicurarsi che il processo preveda condensatanialdi questi due primi tipi.

| condensatori MIMsono ottenuti sovrapponendo due armature di met@ssettigliando
I'ossido tra le due. Infatti, I'isolante che sepakae livelli di metallizzazione ha un elevato
spessore (dell’ordine difdm) proprio per mantenere bassa la capacita negbaencasuali tra
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le piste di interconnessione. Il progettista depecticare dove vuole ridurre lo spessore
dell'isolante per realizzare intenzionalmente uapacita. A livello di processo &€ necessaria
quindi una maschera aggiuntiva e, a livello di gledit, sara presente un layer opportuno che
indica dove l'ossido deve essere assottigliatosthttura di un condensatore MIM é mostrata
in Figura 1.6.4(a) dove il layer di assotigliamed#dl’'ossido € stato indicato con “cap”.

Nel caso di condensatori polisilicio-polisiliceonecessario che il processo preveda due livelli
di poly. Come per i condensatori MIM, normalmenttue livelli sono separati da un ossido
relativamente spesso. Per realizzare una capacdtaumve localmente I'ossido e al suo posto
Si cresce per ossidazione (come per il gate dei MEI$ un sottile strato di SKOIn questo
modo, sovrapponendo nell'area selezionata i dwalilidi polisilicio questi ultimi risultano
separati da uno strato molto sottile e ben comatbdl di isolante. Le capacita per unita di area
che si possono realizzare sono in genere piu @ealrajuelle dei MIM.

cap,

S/D
£| - .
metal2 y; metal3 S/D
ossido
"~ 0ssido (b)
substrat@/
(a)
Figura 1.6.4

Nei condensatori polisilicio- diffusiong il condensatore viene realizzato tra una porzitine

substrato fortemente drogato, ricoperto dello stesssido di gate con cui si realizzano i
MOSFET, e uno strato di polisilicio. E necessaniogdre fortemente il substrato che funge
da armatura per far si che esso si comporti comenatallo, impedendo fenomeni di

svuotamento e inversione. Le capacita che si posstienere sono elevate ma si ha lo
svantaggio di avere un terminale del condensattarediffusione n) che presenta una

giunzione parassita verso il substrato che la ooleo Rispetto ad un processo CMOS
standard é richiesta una maschera in piu per deabsmbstrato sotto I'ossido di gate.

| condensatori a giunziona affidano alla capacita di una giunzione poleata in inversa.
Ovviamente le controindicazioni all’'uso di questmdensatori sono molteplici, a cominciare
dalla dipendenza della capacita dalla tensioneicgipl (utile per variare la frequenza di
risonanza in circuiti accordati RF), la necessitam@ntenere una polarizzazione inversa
(quindi la tensione ai capi non puo invertirsipepkresenza di una giunzione parassita verso |l
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substrato. Tuttavia questo tipo di condensator@pess®d I'unico a disposizione in processi
semplici quali il processo bipolare standard inrmgaanon richiede maschere aggiuntive. Le
caratteristiche  di questi condensatori sono aaioiitt per I'uso come elementi di
compensazione in frequenza.

| condensatori a transistori MOSFETruttano la capacita gate-canale in condiziorfodie
inversione e zona lineare di funzionamento. Pdizase un condensatore con questa tecnica
si connettono source e drain in cortocircuito, fantio la prima armatura, come mostrato in
Figura 1.6.4(b). La seconda armatura e costitiatagdte. Ovviamente € necessario garantire
non solo che la tensione tra le due armature, ovieVss, sia sempre maggiore di zero, ma
anche maggiore della tensione di soglia per gaeaotie sotto il gate sia presente il canale.
Ovviamente anche per questi condensatori € preseatgiunzione parassita tra un’armatura
(source/drain) e il substrato.
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Capitolo 2. Considerazioni generali relative ai dispositivi per
circuiti integrati

2.1 Transistori bipolari: dimensionamento

Il parametro area. In un processo che comprenda transistori bipdlesempi: processo
bipolare, BICMOS, BCD) il dimensionamento dei trigtsi si riduce alla scelta dell’area di
emettitore del dispositivo stesso. In realta, ditgosi prende come riferimento il transistore
di_quel processavente area di emettitore minima che di qui in paiicheremo come
“transistore elementare”. Per ogni transistorectteliito integrato viene quindi specificato un
parametro denominat@ted’ che indica quante volte I'area del transistoaé associato
piu grande di quella del transistore elementare.eBempio, un transistore che &@a=10
avra un'area di emettitore pari a 10 volte quedhtdansistore elementare. Il paramedrea

e quindi, per i transistori bipolari, un numero @ycioe adimensionale). Non bisogna fare

confusione con le aree (e i perimetri) di drainoeree dei MOSFET che sono specificati

come valori effettivi (ovvero in A).

Ovviamente, in un processo bipolare, esistera amméno almeno un transistore elementare

pnp e un transistore elementare npn. Alcuni progessyedono piu tipi di transistori npn (o

pnp) e pertanto esistera per ciascun tipo un sl elementare. Un processo versatile

potrebbe per esempio prevedere un tipo di npn saldassione, che indicheremo con npnBV,

e un tipo ad alta tensione (npnHV). Esisterannoadjuin transistore elementare npnBV e uno

di tipo npnHV. In questo caso, se inseriamo unsistare npnHV e scegliamo per esso

area=25, quel transistor avra un’area (di emettitoqgd)i a 25 volte quella del transistore

elementare di tipo npnHV. L’assegnazione @efla deve avvenire gia in fase di disegno del
circuito elettrico, in modo che le simulazioni pass tenere conto del dimensionamento. In

fase di layout, I'assegnazione del parametr@a genera effettivamente una cella di

transistore che ha un’area di emettitore che @gnde di quella del transistore elementare di

quanto specificato dal parametcea Le celle di layout che in fase di “instance” pmss

essere personalizzate geometricamente sono dertenfoele parametriche”. Solitamente

I'area & un numero intero.

A seconda di quanto previsto disign kit se specifichiamo per un transistore un’area >1 la

cella effettivamente inserita nel layout puo essdtenuta in uno dei seguenti modi:

* Viene introdotto un transistore che ha un emetit@on un latoarea volte |l
corrispondente lato del transistore elementare.

* Viene introdotto un numero pari adeadi transistori elementari affiancati (rispettarido
regole di layout) che vengono poi automaticamermwenessi in parallelo. Questa
soluzione é solitamente scelta per i transistoeréi (pnp) per i quali € difficile riscalare
le dimensioni mantenendo inalterate le proprieta.

* Vengono costruiti transistori di forma compattaugure ripiegate, interdigigitate etc. etc.
) che presentano un’area effettiva di emettitone pd area volte quella del transistore
elementare. Questa soluzione & da preferirsi pgrdi potenza, caratterizzati da elevati
valori diarea

In ogni caso, tutte le strutture componenti in siatore (base, collettore, giunzioni di
isolamento etc. etc. ) vengono riscalate automaticde in accordo con le accresciute
dimensioni dell’emettitore per mantenere il rispetelle regole di layout.

Scelta dell'area.La scelta di un transistore dell’area viene efftiuseguendo vari criteri.
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Innanzitutto va detto che se i transistori fosseemali, ovvero I'equazione che specifica le
correnti di collettore in zona attiva diretta:

(v |
. =JAe” (1+ﬂj |y =— (2.1.1)
Va p
fosse rispettata per qualsiasi valorédeIg allora ai fini del dimensionamento di un circuito
occorrerebbe fissare solo i rapporti tra le araevde transistori e non i valori effettivi delle
aree. Se prendiamo come esempio uno specchio r@ntersemplice, si ha, ritenendo valide
le equazioni (2.1.1), che la funzione che legeol@ente di uscita a quella di ingresso dipende
solo dal rapporto tra le aree del transistore djraaso e quello di uscita. Pertanto,
moltiplicando o dividendo le aree dei transistoellal specchio per lo stesso fattore, |l
funzionamento dello specchio dovrebbe risultarétenato. In realta, per un dato transistore,
le equazioni (2.1.1) sono valide solo in un intdovali correnti di collettore che, seppur
ampio varie decadi, non € illimitato.
Solitamente nel manuale di processo e riportatgraffico di Gummel (o Gummel-plot),
ovvero il grafico in scala semilogaritmica dellerremti di collettore e di base in funzione
della tensione base-emettitoMs€). Tale grafico e riferito ad una tensiovies fissata ad un
valore tale da garantire che il transistore sigigna zona attiva (es. 5 V). Il grafico di
Gummel viene in genere riportato solo per il tratmse elementare di tipo di BJT. Nella
figura seguente € riportato un esempio di Gummnal-pl

GUMMEL PLOT

10t
1
101 —
o7 | // —
AV
3
o 7
A s // /
106 /// IB
107 4
108 ////
10° /_,/
10—10
10—11
02 03 04 05 06 0.7 0.8 0910 11 1.2
Vbe (V)
Figura 2.1.1

Come si vede il grafico delle e rettilineo in un ampio intervallo di correnti dollettore

(0.1 pA-10 mA). In questo range di correnti (e quinditeinsioniVgg) I'equazione (2.1.1) é
soddisfatta. In basso la deviazione € dovuta alkeenti di ricombinazione nella zona di
svuotamento della giunzione base-emettitore e @aente inversa di saturazione della
giunzione base-collettore. In alto intervengonetdfidi alta iniezione e la caduta di tensione
sulla resistenza serie di base. Se si escludesd dai transistori destinati ad erogare potenze
elevate (stadi di uscita) il parametanea deve essere scelto in modo da garantire che la

23



corrente di collettore vada a lavorare nella zattlinea. Infatti un transistore averdeca#

1 puo essere sempre rappresentato come il pardlleio transistori elementari, ciascuno dei
quali ricevera quindi una corrente paticéarea

Quindi, se un transistore deve portare da progetéocorrente che eccede il limite superiore
della zona rettilinea del Gummel plot, basta asseginun’area sufficiente a far si che la
corrente che riceve ciascun transistore elementegdo compone (ovver@/area) cada nella
zona corretta del Gummel-plot del transistore elgare. Come controindicazioni, un valore
di area elevato comporta elevati ingombri e graagiacita parassite (es. collettore-substrato e
base-collettore) Nella figura seguente € mostratabaicamente I'equivalenza tra un
transistore di area pari a 3 e il parallelo dittesmsistori elementari.

C

E 3 transistori elementari
ciascuno corarea=1

Figura 2.1.2

Nel caso di transistori di potenza & spesso negessfauttare anche il tratto superiore della
caratteristica, dove inizia la deviazione dall'amgsto rettilineo. Appare ovvio che non

conviene spingersi molto oltre il ginocchio in gt@ma fronte di modesti guadagni in termini
di Ic occorre applicar®geche vanno bel oltre il tipico valore 0.6-0.7 V.

Sempre con riferimento alle equazioni (2.1.1), rantiamo che anche il beta non & un
parametro costante ma varia codall grafico seguente mostra un andamento tipiddda

in funzione delld¢ per il transistore elementare. Al solito, per vata il beta di un transistore

conarea#1 occorre riportare nel grafico nonllama il valore del rapportly/area

100 —

90 P \
80 /. AN
B 70 / \
60 bl \

50 // \\
40

30
20
10

10° 108 107 10° 10° 10* 103 102 10! 10°
I (A)
Figura 2.1.3
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2.2 Nozoni utili per il dimensionamento di transistori MOS in circuiti analogici.

Il dimensionamento dei transistori MOS (ovvero telta diL e W) € un’operazione che
consente di variare un grande numero di paramatriguali, limitatamente al funzionamento
in continua e a basse frequenzeagyl larg, il valore dellaVpsar (ovvero il valore diVps che
separa la zona triodo da quella di saturaziong, &isV:). Come vedremo trattando gli
amplificatori differenziali a MOSFET, il dimensiomento dei transistori modifica il
guadagno dello stadio, cosa che non accade pamngistori bipolari. Pertanto non €& possibile
stabilire dei criteri semplici e universali perdimensionamento dei transistori MOS in un
circuito analogico. Tuttavia si possono fare alcaassiderazioni riguardo alle proprieta dei
MOS che possono semplificare questa operazionseféisio la nostra attenzione sui due
seguenti aspetti delle proprieta dei MOSFET:

e Lavariazione dej, e diry al variare delld/ps.

* Lavariazione del prodottgyry in saturazione al variare del punto di riposo.

Per quanto riguarda il primo punto, partiamo daespiessione generica deljain funzione

di Vgse Vps, trascurando per semplicita I'effetto dellgs (presente tra I'altro solo se il source
non € connesso al substrato). | paramgifrie ry poSsono essere espressi come derivate
parziali di questa espressione:

g, = aIDS(\/GS’VDS); izw (2.2.1)

0Vgg ry 0Vps

Se facciamo riferimento alle equazioni semplificdédalp, relative al LEVEL 1 di SPICE:

2
zona trio@ : Vo, <Veg—Vy = | = [3{(vGS A VA —\ﬁ}(ﬂ AV
2
(2.2.2)
saturazioe:Vpg =Ves -V, = | :%(\/GS =V, PA+aV,)
Si ottengono le seguenti espressioni pgkr ik il parametrd./ry:
inzona triod: BVyc(1+AV,
9, =1. . p DS( Ds) (2.2.3)
insaturazior: BV -V, )1+AV,)
: . V2
1 inzona triow: B[(VGS -V; ) _VDS](1+ 7\‘VDS)+ M{(VGS -V; )\/Ds _T}
= (2.2.4)
r
¢ | insaturazioe: k%(\/GS -V, )
Queste espressioni possono essere semplificatesegllenti formule:
inzona triob: BV, L in zona triod: B[(Ves =V ) —Vps]
O, = == (2.2.5)

insaturazioe: P(.-V,) r, |insaturazioe: k%(VGS -V, )P OM
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| grafici della figura seguente mostrano simbolieate I'andamento dj, e 1f4 al variare
della Vps come si ricava dalle equazioni approssimate (2@ l'unica differenza di aver
fatto si che la funzione l/sia continua nel passaggio tra zona triodo e zbrsaturazione
(I'espressione approssimata dirglialida in zona triodo andrebbe altrimenti a zesy p
Vbs = Vgs- V1)

A Triodo Saturazione
B(VGS'Vt) 3
\‘ g
\’ m
\0
\\

A

Urg A
\0
\0
\0
\\
Al R S ——— - 9

Figura 2.2.1

Dunque, quando si passa dalla saturazione allatrioda:

1. Il gmsiriduce fino a diventare nullo p&ps=0.

2. Larg diminuisce progressivamente tendendo, \ig=0, ad un valore pari all'inverso del
gm di saturazione. Questo valore é notoriamentdonpall piccolo del valore assunto da
rq In saturazione.

3. Conseguentemente il prodotig.rg, pari al massimo guadagno teorico di tensione
realizzabile con il MOSFET per il dato punto diogo, tende a zero p¥fs - .0

Dallultimo punto si comprende come, dal punto dista dell’amplificazione, sia
particolarmente svantaggioso far lavorare i MOSHkiEZona triodo.

Per quanto riguarda prodotthry in saturazione osserviamo che, facendo riferimei®
equazioni semplificate (2.2.5) esso vale:

gmrd =Ig_m|37]:'
D

Il rapportogy/lp € una grandezza importante per le applicazioniogithhe dei MOSFET e
vale:

2 2
In DB(VGS _VT)

= 2.2.6
Iy B(Ves -V )2 (VGS _VT) ( )
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Quindi gnrq non dipende dal beta del transistore ma soloVdgVr e dal lambda.
Quest’ultimo dipende dalla lunghezza di canale sdoouna proporzionalitd inversa.
Pertanto, per avere transistori con elegaty occorre avere lunghezze di canale non minime.

Sn A

I

\ = 3k;- VesV,

Z AN

debole inversione forte inversione
Figura 2.2.2

In pratica aumentare eccessivamente la lunghezeandile per ricercare elevati guadagni in
continua causa un degradamento della rispostaenuénza, in quanto, per mantenere lo
stesso rapportdV/L occorre aumentare di pari passo andliecon la conseguenza di
aumentare le capacita parassite. E raro che peerdare il guadagno statico si arrivi a
scegliere lunghezze di canale superiori a cingute V& lunghezza minima.

Per quanto riguarda il rapportg/lo sembrerebbe invece che si possano raggiungera valo
arbitrariamente grandi (e quindi prodotyry arbitrariamente grandi) semplicemente
scegliendo un punto di riposo cdasVr infinitesima. In realtd quanddgsVr scende sotto
un valore di qualch&T/q (tipicamente BT/qg ovvero circa 75 mV a temperatura ambiente) il
transistore entra in zona di debole inversione kwieaersion) e le equazioni paraboliche
della Ip non sono piu valide. PeVgsVr che tende a zero o diventa negativa (zona di
funzionamento sotto soglia), le equazioni della remie da paraboliche diventano
esponenziali. Il risultato € che il valoregiirqy non va all'infinito peVgsVr che tende a zero
ma si stabilizza ad un valore costante, come mostralla Figura 2.2.2. In sostanza, gia
attorno aVgs- Vr=100 mV non conviene piu scendere coWdg in quanto i guadagni che si
ottengono sono modesti e, anzi, si riducgnila spese delle prestazioni in termini di risposta
in frequenza (vedi: amplificatori differenziali).
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2.3 Errori di fabbricazione e uguaglianza tra dispositivi nominalmente identici.

Premessa. Spesso occorre che due dispositivi abbiano stessatteristiche elettriche
(“matching dei dispositivi’). L'esempio piu comune e costitui dagli amplificatori
differenziali dove I'eguaglianza dei dispositivi idgresso (transistori) e di carico (transistori
0 resistori) garantisce la simmetria del circuitquendi bassi valori della tensione di offset.
Un altro caso si ha negli specchi di corrente dallta si richiede che la corrente di uscita
sia il piu possibile uguale a quella di ingressei@ si traduce nella necessita di avere
transistori il piu possibile uguali nel ramo di iegso e di uscita.

Facendo riferimento ad un certo parametro circelitdisico o geometrico, occorre
innanzitutto precisare alcune definizioni:

» Valore nominalee il valore del parametro fissato da progettop&lera di dispositivi o
circuiti “nominalmente identici” per indicare chesse sono stati progettati identici.
Ovviamente, a causa degli errori di fabbricazioss gsulteranno differenti.

» Valore reale:é il valore del parametro che risulta effettivameerealizzato sul chip.
Ovviamente il valore reale cambia da chip a chiyveoo da realizzazione a realizzazione.

» Errore sul valore nominal@ la differenza tra il valore reale e il valo@minale.

» Errore dimatching e la differenza tra i valori di quel parametro mkre dispositivi
presenti sullo stesso chip, nominalmente idenbievéro progettati identici).

Gli errori sul valore nominale e di matching vengampesso espressi come errori relativi,
ovvero come frazione del valore nominale.

L’errore sul valore nominale & di norma assai piande degli errori di matching. Esso puo
raggiungere il 40 % del valore nominale mentresgiori di matching possono essere ridotti a
valori inferiori all’1% del valore nominale e si g®ono ulteriormente ridurre con dli

accorgimenti che verranno esposti in seguito. Quesicade perché i dispositivi che si
trovano su uno stesso chip, specie se spazialmecoid, tendono ad avere valori dei

parametri fisici (drogaggi, spessore dell’ossidimehsioni effettive) molto simili, anche se

assai diversi dai corrispondenti valori nominah. dltre parole, dispositivi hominalmente

identici che si trovano su uno stesso chip possessere significativamente diversi dai
dispositivi progettati, ma tra di loro sono generahte molto simili.

Un’altra distinzione da fare € quella tra errostesnatico ed errore casuale, definizione che si
applica sia all’'errore sul valore nominale, siaeatbre di matching. Prendiamo in esame un
grande numero (teoricamente infinito) di dispositiwminalmente identici e consideriamo la
media dell’errore sul valore nominale che carat&iun certo parametro. Se questa media
non € nulla, ma, supponiamo per esempio, € posgigaifica che “mediamente” i dispositivi
realizzati hanno un valore di quel parametro s@pera quello progettato. In questo caso
siamo in presenza di un errore sistematico. E chifie questa & una situazione scorretta,
indice di problemi nel progetto o nel processaathldricazione dei chip. Un errore sistematico
(ovvero una media dell’errore non nulla) su un erdi matchingsignifica che uno dei due
dispositivi (per esempio quello “pit a destra” du‘pn alto”) ha un parametro sempre piu
grande (o piu piccolo) dell’altro. Questo denotaagjusempre un errore di progetto: per
esempio uno dei due dispositivi viene posiziondto yicino ad un elemento di potenza e
quindi avra una temperatura sempre piu elevatdatledl e cio altera sempre nello stesso
senso tutti i parametri influenzati dalla temperatu
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La differenza tra I'errore vero e proprio e la nzedell’'errore (ovvero lo scostamento dal

valore effettivo dal valor medio del parametro) €osiddetto errore casuale. L’errore casuale

ha quasi sempre distribuzione gaussiana. L’'erraasuae viene caratterizzato dalla

deviazione standard che € una stima statistica della radice quadrealta darianza e quindi

la identifichiamo con essa.

La situazione corretta € quella in cui I'erroretesisatico sia assente indipendentemente dal

fatto che si tratti di errore di matching o errgrd valore nominale e quindi permanga solo

I'inevitabile componente casuale. In altri termiid® comporta che:

» se si parla di errore sul valore nominale, la meiavalori del parametro effettuata su un
grande numero di realizzazioni coincide effettivateecon il valore nominale

e se si parla di errore di matching, i due disposhanno parametri “mediamente uguali”,
ovvero nessuno dei due mostra una tendenza ack essgmriore (o inferiore) all’altro.

La Figura 2.3.1 mostra schematicamente la distidimgzdei valori di un generico parametro

A evidenziando I'errore sistematico e casuale. digtribuzione di A si intende la funzione

densita di probabilita di A.

errore

errore  casuale

A, = valore nominale ,Sistematico, v
A =valore reale

<A> = valor medio

distribuzione di A

AN <A> A

errore totale

Figura 2.3.1

Si ricorda che entro un intervalla + 30 finisce oltre il 99 % dei valori reali.
Rappresentazione degli errori di matching.

Consideriamo due dispositivi nominalmente idenéidiun parametro ad essi associato (per
esempio, se sono MOSFET, la lunghezza di canaldicHiamo corA questo parametrd\;
sara il valore del parametro per il dispositivo Beper il dispositivo 2. Generalmente si
caratterizza la coppia di valo; e A, facendo riferimento alla loro media e alla diffeze,
ovvero:

KE%; D= A - A (2.3.1)

Invertendo questa trasformazione si ottiene:
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AA
= (2.3.2)

AI:K+A7A; AZ:K_

L’errore di matching assoluto € indicato dalla elifnza tra i valori dei parametri, ovvero da
AA. 1l valore medio puo spesso differire significativente dal valore nominale a causa
dell’errore sul valore nominale. Si faccia attemaal fatto che il valor media definito con
'equazione (2.3.1) e in realtd una media effettuad due soli dispositivi che tra l'altro si
trovano sullo stesso chip e quindi non coincide dowalor medio del valore nominale
(indicato con A> in Figura 2.3.1) che € una media effettuata sgrande numero di chip In
assenza di grandi errori di fabbricazioa@ comunque una stima dell'ordine di grandezza del
valore nominale. Pertanto si puo identificare ipparto AA/A con l'errore di matching
relativo.

Errori di matching sulle grandezze derivate.

Indichiamo conG una grandezza elettrica che & funzione di alcanampetriA, B, G ....
secondo una legge analitica qualsiasi, ovwe#d5(A,B,C,...). Indichiamo inoltre con 1 e 2
due dispositivi caratterizzati dalla grandezga Dunque per il dispositivo 1 sara:
G1=G(A1,B1,Cy,...) e per il dispositivo 25,=G(A;,B,,Cy,....).

Spesso e importante conoscere come dall’erroreatiching sui parametr,, B... si passi
all’errore di matching (assoluto o relativo)Gu

Se si sviluppds attorno al valor medio arrestandosi al primo oegdsi ottiene:

AG=G(A,B,...)-G(A, Bz,...)=(5 +g_i : +...j—(6_a_Gg’32_A+___j -

) oA (2.3.3)
SSHVNSy -
0A oB
Per quanto riguarda I'errore relativo, che coméadetid essere assimilata¥G /G :
4G _ oG AA+ oG AB +.o (2.3.4)

G 0AG 0BG

E significativo il caso in cui la grandezza G rtauflata da un’espressione del tipo:

Piu in generale, se, 3, y sono costanti, si ha:
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G=A”Bﬂcy:>AGTG=aA—£+,8%+yACTC (2.3.5)

Un altro caso saliente € quello che si ha quandodadezza derivata G assume la forma:
G =In(A"B*CY)
Applicando la (2.3.3) e svolgendo le derivate tieoie:

AA AB AC
NCG=g—+[F—+y— 2.3.6
e (2:36)

Si osservi come in questo caso (logaritmo di urptto) I'espressione sia simile alla (2.2.5),
ma dia come risultato lo scarto assolWli&) invece che relativo.

In realta, come abbiamo visto, quello che é impuet@& caratterizzare statisticamente I'errore
di matching, ovvero stimare la sua deviazione stethdSi puo allora fare riferimento
all'espressione che da la deviazione standard deltamaH delle variabili casualA, B, G
valida solo peA, B, Cincorrelate:

H=A+B+C = 0, =.02+02+0 (2.3.7)

e a quella che da la deviazione standard del pimdotna variabile casuale A per una
costante k:

Om = KO, (2.3.8)

Applicando le equazioni (2.3.7) e (2.3.8) alla3(2) con le considerazioni fatte si ottiene
un’espressione per la deviazione standard deliabhite AG /G

G=ABC' >0, = \/azaiA + B0 + VT (2.3.9)

G A B c

Esempio:applichiamo quanto visto al caso di due resigieri circuiti integrati (per esempio
in polisilicio o diffusi) in cui la resistenza etdada:

R= RS% (2.3.10)

doveRs € la resistenza di stratioJa lunghezza del resistoré/¢la larghezza.
Questi due resistori non avranno la stessa regetera saranno caratterizzati da un errore
relativo pari a:

Come esempio numerico si supponga che la ressstéingtrato sia uguale per entrambi (o,
per lo meno che le sue variazioni siano trascujabikche siaAL=0.1um, AW=-0.15.um e che
inoltre si abbiaW =L =2um. Si ottiene:AR/R =-0025, ovvero la variazione relativa tra
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le due resistenze sara di -2.5 %. In realta, quelstoabbiamo visto e un caso particolare
relativo ad una singola coppia di resistori. Cornée gccennato il dato importante € quello
statistico, ovvero la deviazione standard dellaiazéone di resistenza. Per calcolare
guest’ultima avremmo bisogno delle deviazioni staddlelle grandezzAW /W e AL/L . In
genere quello che e fissato dal processo € la nlema standard dell’errore di matching
assoluto,AL e AW, e non del valore relativo. Questo errore e legata risoluzione
geometrica dei processi tecnologici (fotolitografrapiantazione ionica, attacchi degli ossidi,
diffusione) e, generalmente, non dipende dalla dsmmme diW e L (in sostanza l'errore su
una dimensione di 1 micron o 100 micron € lo stesso

In generale, data una grandezza A, se:

* le variazioniAA e la mediaA sono indipendenti;

* AA e a media nulla (come richiesto per avere eriigstersatico di matching nullo);

« le variazioniAA sono molto piti piccole dA;

allora si puo fare I'approssimazione:

o g
Opp 0—22 =—0A
= < A> A
dove conA abbiamo indicato il valore nominale che, in asaetlizerrori sistematici coincide
con la media dei valori della variabie Tornando al nostro resistore si potra quindivere:

’ a, 2 g, 2
oyeon) (3T (%
R (R} W L

purché, naturalmente, si possano considerare wlatirgli erroriAW, AL e ARs. Si osserva
che I'errore puo essere ridotto aumentando le déivennominali del componente, in quanto,
come gia detto, le deviazioni standard delle dinmemgeometriche non dipendono dai valori
nominali delle dimensioni stesse. Si noti che dgattista non puo invece agire 8y, che

risulta invece fissato dal processo.

Se la precisione del processo e identificatacdg = o, = ueie o,g = 0.005, e il

resistore ha dimensioni nomindW=L=10 um, applicando le considerazioni precedenti si
ottiene:

o, = 0015

R

Pertanto I'errore di matching relativo tra le desistenze e del 1.5 %. Piu semplicemente, se
facciamo riferimento a®=0.045, cio significa che per piu del 99 % dell@mie di resistori
effettivamente fabbricate la differenza tra i desistori sara minore del 4.5 %.

Criteri per la riduzione degli errori di matching. Se vogliamo che due dispositivi presenti
in un chip siano il piu possibile uguali occorrgpettare alcuni criteri di progetto elencati qui
di sequito.

1. Disegnare due dispositivi effettivamente ugualivere sovrapponibili per traslazioneer
esempio, facendo riferimento alla formula (2.3.Xd)e resistori potrebbero avere stessa
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resistenza anche con valorildie W diversi, purché il rapport®V/L sia uguale per essi.
Tuttavia, a causa degli effetti di perimetro (dffeli bordo), i due resistori sarebbero
affetti da un errore sistematico sul valore dedisistenza: gli effetti di bordo pesano di piu
nel resistore piu piccolo (ovvero cl e L piu piccoli) a causa del maggior rapporto
perimetro/area. Stesso discorso vale per i MOSHET guali non e sufficiente che siano
uguali i rapportiW/L ma é necessario che i dispositivi abbiano uguabrv di L e W.
Anche coppie di dispositivi nominalmente identica raon forme diverse (es. lineare e
interdigitata) devono essere evitate.

| due dispositivi devono avere stessa orientazibaeendo sempre riferimento ai resistori,
se i loro lati piu lunghi (ovvero quelli paralletille linee di corrente) sono disposti
secondo assi aventi inclinazione diversa (es. ortalj o formanti un angolo di 45°),
risentiranno in modo diverso degli stress del sabsto, in alcuni casi, saranno
caratterizzati da diverse proprieta elettriche (esistivita, piezoresistivita etc..).

La direzione della corrente dovra essere la stasgsalue dispositivi. Questa regola
deriva dal fatto, che correnti nei semiconduttoosspno produrre effetti diversi (es.
tensioni) se il loro verso € concorde o discorde gpadienti termici presenti nel
materiale.

. Scegliere ove possibile dimensioni non minime p#ispositivi. Come visto nell’esempio
relativo al resistore, I'errore relativo sul valodella resistenza diminuisce al crescere
delle dimensioniL e W del resistore stesso. Sempre a titolo di esengipud citare
I'errore di matching tra le tensioni di soglia dielMOSFET: in questo caso lo scaiié

€ inversamente proporzionalevaV [L .

| due dispositivi dovranno essere posizionati il possibile vicinilcompatibilmente con
le regole di layout) in modo da far si che le ddfeze dei parametri fisici (drogaggio,
spessore dell’'ossido etc.) siano il piu possibieali.

Effettuare, ove possibile, la disposizione barideatdei due dispositiviEssa consiste
nello sdoppiare ciascuno dei due dispositivi in @mmenti identici in parallelo e nel
disporre i quattro elementi risultanti come mostratella Figura 2.3.2(b). La
denominazione “baricentrica” deriva dal fatto chdue transistori composti M1 (M1A +
M1B) e M2 (M2A + M2B) hanno geometricamente lo stebaricentro, indicato con una
lettera X nella Figura 2.3.2(b). Il vantaggio diegta configurazione € mostrato nella
Figura 2.3.3, dove vengono mostrate le linee dilliov(supposte localmente parallele) di
un qualche parametro fisié® (per esempio drogaggio del substrato). Vengonimdisre
casi a seconda dell'inclinazione delle linee deliv. La freccia indica la direzione in cui
il parametraD cresce.

M1A
M1 M1B ] ]
‘{i — M1A M2A
L L
X
M2A

Mj I o8 ] ]
M2B M1B

L] L]

(@) (b)
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Figura 2.3.2

Osserviamo che nel caso 1 e nel caso 2 la situazomn i due transistori composti é
simmetrica ovvero M1 e M2 hanno un elemento Bel1 e 'altro conD=D2. Per cui M1 e
M2 sono equivalenti. Nel terzo caso M2 ha entrantoimponenti cod=D2, mentre M1 ha
un componente B=D1<D2 e I'altro aD=D3>D2 per cui vi e, almeno al primo ordine una
sorta di compensazione e le differenze tra M1 e ®&¥®ero gli errori di matching, risultano
ridotte.

D1
[ ] [ ] ] 1 [ ] [ ]
D1 MIA M2 M1A M2A M1 N;/
L L L L]
D2 D2
[ ] [ ] ] 1 [ ] [ ]
D3 M2B M1B M2B M1B M}B/ I\/}B/
T O | o
v D1 D2 D3
CASO 1 CASO 1 CASO 3

Figura 2.3.3
Cenni alla realizzazione di rapporti precisi tra lecaratteristiche di due dispositivi.

Si faccia riferimento al caso in cui necessitiamoue MOSFET aventi betf = uC_W/L)

che stanno in rapportoN.: Questa situazione € utile, per esempio, negtdpedi corrente,
per realizzare rapporti precisi tra le correnti.l Nestro caso le correnti risulterebbero in
rapporto 1N.

Se noi semplicemente disegniamo due transistontastesse lunghezze di canale e larghezze
Wi in rapporto 1N, il risultato cercato si ottiene solo parzialmemtguanto gli effetti di bordo
peseranno di piu percentualmente sul transistéepéu piccola e quindi i beta effettivi non
saranno in rapporto precisd\l:La soluzione corretta € quella di realizzarerandistore con
W=W; e il secondo transistore come il paralleld\diransistori identici al primo. In questo
modo la corrente del secondo transistore sara famso delle correnti degIN transistori
componenti e questo equivale elettricamente adeauar betaN volte quello del singolo
transistore componente. Se invece abbiamo bisogmel transistori con beta in rapporto
M:N bastera realizzare un transistore &érransistori elementari e I'altro cdW transistori
elementari. Naturalmente la stessa cosa vale gapiedali transistori bipolari che devono
avere un rapporto preciso tra le aree di emettitore

Per quanto riguarda i resistori, se un resistonee dalereR; e l'altro NR;, non conviene
realizzare il secondo semplicemente come un resistmgoN volte il primo ma bisogna
connettere in seridl resistori identici al primo. In questo modo siasiouri di moltiplicare
per N anche le resistenze di contatto che altrimentegdxero percentualmente di piu sul
resistore piu piccolo.
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Infine, per realizzare rapporti precisi tra capaeibn e corretto realizzare condensatori con
aree diverse ma, anche qui, conviene connettgrarailelo piu condensatori elementari.
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Capitolo 3. Specchi di corrente
3.1 Definizioni generali.

Gli specchi di corrente sono dispositivi a tre tiexa i quali sono denominati:

« Terminale di riferimentoé quello rispetto al quale si misurano le tensghringresso e
uscita e che riceve la somma delle correnti digego e uscita. Solitamente coincide con
uno dei terminali di alimentazione (power supply) r@a vi sono delle applicazioni in cui
guesto non accade.

» Terminale di ingressda corrente che entra nel terminale di ingresscavadicata cong,
mentreV, sara la tensione tra il terminale di ingressoalqudi riferimento.

» Terminale di uscitala corrente che entra nel terminale di uscitaavémdicata conloys,
mentreV, sara la tensione tra il terminale di ingressoalqudi riferimento.

In uno specchio di corrente ideale la correntesdita € proporzionale alla corrente di
ingresso. Ovvero la legge idealello specchio di corrente é:
Iout = kS [ l R

doveks & un coefficiente caratteristico dello specchie ohn dipende dig e dalla tensione

VOUt-

Occorre subito precisare che uno stesso specchipunmtrattare correnti e tensioni di segno

qualsiasi. In sostanza gli specchi di correnteosspno suddividere in due gruppi:

e Specchi di tipan ( detti anche pozzi di correntecarrent sink in cui in terminale di
riferimento_deveavere potenziale inferiore agli altri due e lereati di ingresso e uscita
scorrono dai rispettivi terminali verso il riferimi@ stesso.

e Specchi di tipg (detti anche sorgenti di correntewarent sourcgin cui il terminale di
riferimento_deveavere potenziale superiore a quello degli altd due correnti di ingresso
e uscita scorrono dal riferimento verso i rispetevminali.

La Figura 3.1.1 rappresenta i due tipi di specdhimrrente specificando le grandezze
elettriche a cui si e fatto riferimento.

. RIF

+ llR Ioutl + + +

V.
in \V;

Vin Vout out

— — _ lIR Ioutl _

*RIF
Specchio di tipo n Specchio di tipo p
(pozzo di corrente ourrent sink (sorgente di correnteaurrent sourcg
Figura 3.1.1
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| requisiti che uno specchio deve soddisfare veag@ncati qui di seguito assieme ai
parametri che misurano quanto uno specchio realevasina allo specchio ideale.

1.

2.

5.

Indipendenza della correntg,; dalla tensioneV,,. Questa &€ espressa dal parametro
resistenza di uscita differenziale, definito come

-1
_ AIout
RJut_(AV j

out,

Piu alta é la resistenza di uscita, piu indipengl@énia correnté,; dallaVoy. La Ryt € un
parametro importante in molte applicazioni degleghi. Poiché come vedremo la
resistenzd,,; Non € una caratteristica della sola topologiaudiate di uno specchio ma é
anche circa inversamente proporzionale alla cagradit uscita, viene introdotto il
parametro “tensione di Thevenin” o “tensione a wlioefinito come:

VTh = I outR)ut

Negli specchi di corrente piu diffusi ¥, non dipende dalla corrente di uscita e misura
quindi la qualita della topologia circuitale.

Ampio intervallo di tensioni di uscita in cui loesgchio funziona correttamente. In pratica
esiste una tensione di uscita minima che indichereamVy,y sotto la quale la corrente di
uscita inizia a diminuire rapidamente. P¥®,=0 avremo inevitabilmentel,,=0
indipendentemente da.lIn altre parole peYoy,:< Vwmin la resistenza di uscita diminuisce
rapidamente rispetto al valore nominale valido\AgF Vmin (pud diminuire di vari ordini

di grandezza). La tipica caratteristigg in funzione diVyy di uno specchio & mostrata in
Figura 3.1.2. L'intervallo di tensior¥,y: in cui lo specchio funziona correttamente si
indica_dinamica di uscita.

Bassa tensione di ingressgy|): questo requisito € motivato dal fatto che seeifsione di
ingresso é troppo alta pud accadere che il ciradéputato ad erogare la non sia in
grado di fornirla. Ovviamente la tensione richiegtaingresso non deve superare la
differenza tra le tensioni di alimentazioni positie negativa\(pp-Vsg9 altrimenti lo
specchio non potra mai funzionare correttamente.eBempio, se uno specchio richiede
unaVyy di 5 V e il circuito che lo usa deve essere alitaenconVss=-1.5 V,Vpp=1.5 V

lo specchio non potra mai essere polarizzato ¢amente e quindi non e adatto a
lavorare con quelle tensioni di alimentazione. @uawente laV|y dipende anche dalla
corrente di ingresso.

Tensione di ingressdy che varia poco con lig, ovvero bassa resistenza differenziale di
ingresso. Questa caratteristica € particolarmetite se si vuole che lo specchio si
comporti come un amplificatore ideale di corrente.

Ampia possibilita di variare il rapporte=l,./Ir variando il dimensionamento dello
specchio. Vi sono specchi di corrente che non staltb questa condizione in quanto
lavorano correttamente solo perl.
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A zona a bassa

out

out
_/Alout

| »
: AV out

-1
Al
R) - [ out j
. AVout

NN\
\4

VMIN
Figura 3.1.2

out

Circuito equivalente alle variazioni per uno speccio di corrente (in continua).

In Figura 3.1.3 si riporta il circuito alle variazii di uno specchio. Si noti che il coefficiente
che lega le variazioni della corrente di ingresspi@lle della corrente di uscita (indicato con
k'sin figura) e generalmente differente da quelldicbks. Inoltre, la corrent&’slgr non
confluira tutta nelld,,, a meno che il circuito utilizzatore non mostris@lo specchio una
resistenza molto inferioreRy,:.

Per il calcolo dei parametri del circuito lineaara si supporra sempre che il terminale di
riferimento sia a massa.

lRIF

Figura 3.1.3
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3.2 Specchi di correntea MOSFET:

Specchio semplice a MOSFET.
La figura seguente mostra la struttura dello speagihcorrente a MOSFET di tipo semplice
nelle due realizzazioni a n-MOS e p-MOS.

RIF

!
| |y
Rl l t " [ Vo

M1 |:M2
IOU'[

Gl |

1R”:
Specchio semplice  Specchio semplice
a n-MOSFET a p-MOSFET
Figura 3.2.1

Il funzionamento dello specchio semplice e il segerel transistori M1 e M2 hanno la stessa
Vss e quindi, trascurando l'effetto deN&s il rapporto tra le loro correnti di drain € data: d

W, 2
C, . —* -V.
| M Cox oL, (VGS T) _
los g u.C ﬂ(ves _VT)2 B, WL,
n=ox 2L1

L’equazione precedente € valida se M1 e M2 somsatarazione. M1 é collegato a diodo e
quindi € sempre in saturazione (oppure € spent@)séa in saturazione pés,; > Vos V1.
Pertanto, si puo variare il rapporto tra le colrkgtsemplicemente agendo sul rappgfts,
ovvero sulle dimensiori e W di M1 e M2.

Si trova immediatamente che la resistenza di uscitari alla resistenza differenziale di drain
del MOSFET M2 ovverd,,=r 42 (ai fini del calcolo della resistenza di uscitacontinua M2
ha gate e source a massa). Poiché si ha:

=B WL, (3.2.1)

D2 — lour

-1 -1

r. = /]2 — AZ
d2 | |

D2 out

la tensione di Thevenin dello specchio risulta pmp/;,, = A;".

Questo valore della resistenza di uscita (e dehigibne di Thevenin) presuppone che M2 sia
in saturazione. Come gia accennatd/Jadovra quindi soddisfare la condizione:
Vour >Ves =Vr =V

La tensione di ingresso € invece semplicementeap&gé; e la resistenza di ingresso e pari a:
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1
Rin =—
O

r, 01 (3.2.2)

O

Per quanto lo specchio semplice sia ampiamenteaatib e costituisca I'elemento base di
molti blocchi circuitali pit complessi, in molti sisi richiede I'impiego di specchi di corrente
a resistenza di uscita piu alta. Si puo ricorrdicga allo specchicascodeche verra esposto
nel paragrafo seguente.

Specchiocascode a MOSFET.

Lo schema dello specchimscode2 mostrato nella figura seguente nelle due versiep
TRIF

IRH_— l out I—» <J

G3 I~ M1 M2
. M4 —
N
= v
M1 M2 M3 M4
-

7 |

| ou
l'Ru: Rl l t

Specchio cascode Specchio cascode
a n-MOSFET a p-MOSFET
Figura 3.2.2

FunzionamentoOsserviamo innanzitutto che se M1 e M2 sono taraaione la relazione tra
le correntilp; e lpy € la stessa che per lo specchio semplice, espdlefisuazione (3.2.1).
Ma, banalmentdp;=I ps=Ir € Ip2=I ps=l our, pertanto anche nello speccle@mscodal rapporto
tra le correnti di ingresso e di uscitg)(e fissato da M1 e M2. Il vantaggio & che nel odsc
ancheVpsi=Vps, per cui la relazione (3.2.1) e vera con maggrecigione. Il ruolo di M3 e
M4 é proprio quello di far si chéysi=Vps, indipendentemente dé,. Per dimostrare questo
assunto ipotizziamo che tutti i transistori siam@aturazione (M1 e M3 sono sicuramente in
saturazione per il montaggio a diodo). Osservianimts che, come per lo specchio semplice,
Ves=Ves=Ves Dunque, trascurando in prima approssimazioneekeffdelle \s:

Si osservi che siccome i source di M3 e M4 non sainpotenziale di riferimento, (come
invece accade per M1 e M2), le tensioni di soglidM@ e M4 sono state poste diverse da
guelle di M1 e M2 (indicate cowiy) per tenere conto dell’effetto body. Dividendo niema
membro le equazioni precedenti si ottiene:
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(\/GS3 _VT3) - /,81:84
(VGS4 _VT4) ﬂ2ﬁ3

b_A ~\V.,)= (V.o -V 3.2.3
3 B = (\/GS3 T3) (VGS4 T4) (3.2.3)

Da questa equazione e dal fatto dhe=Vg4 (i rispettivi gate sono connessi assieme) si
ottiene:

Da progetto si fa si che:

Ves =Ves =Vr3 =Va3 =Vey =Viy = Vg, =V =V =V,

A guesto punto si trova chés~Vs3 ovveroVr,=Vrs. Infatti, siccome la tensione di soglia
cresce con la tensione di source, (essendo il Bogptenziale fissato), se fos¥es>Vss
dovrebbe anche essevg,>Vrs, in contrasto con I'equazione precedente. Analcgdmmn Si
arriva al fatto ch&/s,<Vs3 € assurdo e pertanto deve esS&gEVs,
Ma Vs#=Vp:1 e Vsi~Vpy, pertanto I'assunto Vpg=Vps, € dimostrato Naturalmente cio e
vero se e rispettata la relazione Buespressa dall’equazione (3.2.3). Con le condizibni
progetto espresse dall’equazione (3.2.3) risultadju

Vos2 =Vos1 =Vea (3.2.4)

Resistenza di uscitdl calcolo della resistenza di uscita si puo @ftare semplicemente
osservando che per valutarla entriamo con il geaexali prova sul drain di M4 il quale ha il
gate a massa (alle variazioni) e ha sul source resstenza equivalente data datlg.
Pertanto la resistenza di uscita sara data da:

Ryt =Tz + rd4(l+ gm4rd2) (3.2.5)

Di solito M4 é identico a M2 e, avendo anche lasstdp, avranno stessi parametri
differenziali, ovveram=gm+~9m, r42=r q4=r¢. Pertanto la resistenza differenziale risulta:

Rt =14(2+ 9,14) (3.2.6)
e, ponend@s=A,=A, la tensione di Thevenin risulta:

Vi = /]_1(2 + gmrd)
Dinamica di uscitall limite per la tensioneV,, € dato dal punto in cui M4 esce dalla
saturazione ed entra in zona triodo. In condizidinfunzionamento corretto (M2 e M4 in

saturazione) I1&,,; € molto elevata e possiamo considerare trascutahiariazioni delld oyt
Per cui:

AV,
Al 00=0,,AVss, +iAVDS4 = AV, =- b=t
s Omaldaa
Ma, poichéVps=VssVesae Ves € costante:
AV, = -V, = 2Vost
gm4rd4
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Quindi, finché M4 ¢ in zona di saturazione e quih@rodottogm4 ¢4 € molto maggiore di 1,
la Vps, varia molto meno dell&ps4 e le variazioni delld/y,=VpsztVpss coincidono con le
variazioni dellaVpss Per cui, diminuendo progressivamenteMa; Si arrivera ad una
condizione in cui la/ps4 € al limite della zona triodo, ovveXysi~Vsss V4. Per quanto detto,
la Vps, sara variata poco rispetto al valdfgs, dato dalla (3.2.4). Pertanto la minima tensione
Vout Sara data da:

VMIN :VGSZ + (VGS4 _VT4) :VT + (Vesz _VT)+ (VGS4 _VT4)

Una situazione tipica e quella in cui siffz=f4 (e quindi, per soddisfare I'equazione (3.2.3)
anchef3;=f3). In queste condizioni risulta:

/2|Ou
VGsz _VTZ = VGS4 _VT4 = B :
2

Vi =Vs +2(VGS _VT):VT +2‘/ 2[;OUt (3.2.7)
2

In termini di dinamica di uscita lo specchio caseagdulta assai penalizzato rispetto allo
specchio semplice in quantoVg,n contiene un termin®t che, a differenza dWgsVr non
puo essere ridotto con un opportuno dimensionamento

Tensione di ingresso. La tensione di ingresso @beamente data da:

La Vmin risulta allora:

Vin =Vos *Voss

Questa tensione puo essere considerevole, consiltede |eVgs contengono entrambe un
termineVy e che laVrz € aumentata dall’effetto body.

Resistenza di ingresso: e pari alla somma dellsteeze differenziali di M1 e M3 nel
montaggio a diodo. Pertanto:

1 1
R, = _"rdl +g_||rd3

gml m3

Se M1 e M3 sono identici, avendo essi anche |aatesrrente si trova semplicemente che:

1 2
G =2 —||ry, | O—
i (gm” ‘“J O

Specchio cascode a larga dinamica.

Lo specchio cascode a larga dinamica mostrato Rejjara 3.2.3 consente di ottenere una
dinamica di uscita che si estende in basso finanad/\in pari a ZVes- V1), riducibile quindi

a poche centinaia di millivolt. Questo schema sjento dal fatto che nel cascode classico la
Vpbs2 € fissata aVgs, ovvero ad un potenziale molto maggiore di quelimimo per la
saturazione \[gs- V). Dal punto di vista della dinamica di uscita &duno svantaggio in
quanto lavun € proprio data dalla somma dellas, (che rimane costante) e deWgsasar |
cascode a larga dinamica fissa invec&/da; al limite della zona triodo, ovvero\&ss- V.
Questo valore dellslps, sommato al valore limite per Y&s4 (OvveroVpsasay) da laVuin che
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risulta quindi proprio pari a ¥6s- Vr). Ovviamente esiste un’analoga configuraziong a
MOS che realizza la versione complementare.

<

DD

IRlE MGJ_ l out
prpie T Ly L
X

M1
r— M5

Specchio cascode a larga dinamica a n-MOSFET

M2

1RIF

Figura 3.2.3

Dimensionamento. Il circuito viene dimensionato sejuente modo:

- M5=M6

. M2=M4

. p.=P
Ba=7,

Queste condizioni sono fondamentali per il funziaeato del circuito.
L’analisi del circuito verra svolta ipotizzando dreffetto body sia trascurabile.
Al solito il rapporto tra le correnti viene fissadai transistori in basso. Pertanto si ha:

low _ T _1os (3.2.8)

B, By Bs
La Vpsz risulta data da:
Vos2 =Vea *Vess ~Vess ~Ves

Ovvero, esplicitando ¥ss, si ottiene:

Vbs2 = (\/ZI : +\/2| : _\/ZI > _\/ZIOUt ] +(VT1 +Vr3 ~Vie _VT4)
By Bs Be Ba
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Avendo considerato trascurabile l'effetto body,tdute tensioni di soglia sono uguali e
pertanto si annullano nell’espressione d¥llg,. Utilizzando I'equazione (3.2.8) e ricordando
cheBs=B2, Bs=Ps € B3=P1/4 si ottiene infine:

Vo :[Jﬁﬂ\/zn{ _\/2|R _\/2|R]:\/2|R v v,
By P, By P, By

Pertanto la ¥s, € in questo caso fissata al valdresVr come ipotizzato. La presenza
dell’'effetto body modifica un po’ questo risultgpeiché I'annullamento dellgt non € piu
perfetto. In ogni caso si puod ritoccare il paramgls con l'ausilio di un simulatore e
compensare questo effetto.
Resistenza di uscit&i ripete esattamente quanto detto per lo spe@asocode convenzionale
ottenendo lo stesso risultato.
Tensione di ingress@nche qui &€ la somma di dMgs e vale solo la pena sottolineare il fatto
che laVgssin questo schema € piu grande dellg; non solo per I'effetto body ma anche per
il beta ridotto.
Resistenza di ingressB.la somma delle resistenze differenziali di M#1& connessi a diodo.
A causa del beta minore, la resistenza differeeziaM3 sara doppia rispetto a quella di M1.
Svantagqi.Nello specchio cascode a larga dinamicaVig, € diversa dallaVpsi. Come
abbiamo visto ci0 consente una maggiore dinamicafanai che I'equazione (3.2.1) sia
soddisfatta con minor precisione che per lo specchscode. In particolare se si3¥a[3, per
avere nominalmente I =lg, questo risultato sara piu preciso nello specatascode
convenzionale che nel cascode a larga dinamica.

3.3 Specchi di corrente a transistori bipolari.

Gli specchi a transistori bipolari sono carattesiiz dalla complicazione introdotta dalla
corrente di base dei BJT. Questa deve essere ricaladle correntirg e/o Iy, € pertanto
costituisce un elemento di errore nel rappdeelr/low. Nell'analisi che seguira I'errore
introdotto dallalg verra espresso, come ordine di grandezza, in daezdi 1B. Verranno
esposti esclusivamente schemi di tipo npn (curserk): di tutti gli schemi esposti esiste la
versione complementare a transistori pnp (curreorcg). Attenzione: in tutta la sezione
relativa ai circuiti a transistori bipolari, conatazioné/r si indichera la quantiti&r/q

Specchio di corrente semplice.

Per questo specchio, mostrato in Figura 3.3.1 Giguuivere I'equazione corrispondente alla
(3.2.1) degli specchi a MOSFET. OvviameWNtg 1=Vge2.

VBEZ
lsz[evT _lJ
I I
c _ ! o Al oy (3.3.1)
Iy ( o J ls A
lgle™ -1
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Questa equazione presuppone che si possa scriveoerénte di saturazione come il prodotto
di una densita di corrente di saturaziolg uguale per tutti i transistori, per l'area di
emettitoreAs dei transistori stessi. Inoltre si e trascuragdfétto delleVce (effetto Early).

lIR IOUtl

Q1 Q2

l

RIF

Figura 3.3.1

Questo effetto si preferisce introdurlo con lastsiza di uscita. L'equazione (3.3.1) fornisce
il rapporto tra ldc. Quello che ci interessa e pero il rapportdgral,,. Abbiamo:

Iout:|C2

lr=le g g =1y
P B

Unendo la (3.3.1) alle relazioni precedenti sienté:

o g 1 Dk3£1—1+ ij (3.3.2)
l 1+1+ Ks B

L’errore dovuto alla corrente di base € quindi’'detline di 13 (2/8 se si imposta un rapporto
unitario traly € lr.

Ripetendo ragionamenti analoghi a quelli applicdldo specchio semplice a MOSFET si
ottiene per lo specchio semplice a BJT:

Resistenza di uscita:

la corrispondente tensione di Thevenin & quindi @léa tensione di EarlWa.

Dinamica di uscita:la Vi coincide con la/cesas di Q2 sotto la quale la correnttg: e la
resistenza di uscita diminuiscono rapidamente. L ¥ quindi dell’ordine di 100 mV.
Tensione di ingress@ pari aVges, ovvero dell’ordine dv

Resistenza di ingresso:

gt

R, =
N9 I
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Specchi di corrente con resistenze di degenerazione

Per aumentare la resistenza di uscita si possartteagl varie soluzioni. Un metodo semplice
consiste nell'introdurre resistori di degenerazidnemettitore come negli schemi seguenti.

llR Ioutl llR Iouti

Q1 Q2 @t Q2
Re Re Re
‘RIF ‘RIF
(@) (b)
Figura 3.3.2

Lo schema di Figura 3.3.2(a) funziona effettivareetd specchio di corrente se Q1 e Q2 sono
uguali e in tal castk € circa uguale & (2 meno del solito errore dell’'ordine d3ldovuto
alla corrente di base). La resistenza di uscitaRpe<hic,, € pari a:

Rout E o2 (1+ o Re)

Se sul ramo di ingresso si omette la resistenzdedenerazione si ottiene lo schema di
Figura 3.3.2(b) ovvero un “demagnificatore di cated, denominat@eneratore di corrente
di Widlar. Considerando il caso Q1=Q2 e esprimendo la teassniR: comeVgg; - Vg2 Si
dimostra facilmente che vale la relazione:

I _ REI out

out — e Vi

I R
Pertanto il rapporto tri € Ir € minore di 1 e non & costante ma diminuiscelatientare di
lout (OVvero dilg). Questo circuito e utilizzato tipicamente perdauoe una corrente piccola

(low) @ partire da una corrente assai piu grahgelf queste condizioni l'unica incognita ¢é la
Re che si calcola invertendo I'equazione precedente:

RE = IV_T |n(I|_RJ
out out

Naturalmente anche in questo caso il rappbyifir calcolato con le equazioni precedenti e
affetto da un errore dell’ordine diffLA causa delle correnti di base.
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Specchio di corrente cascode a BJT.
Anche per gli specchi a BJT si puo utilizzare lafagurazione cascode per aumentare la

resistenza di uscita e rendere quindi la correntgsdita meno dipendente dalla tensione di
uscita. Lo schema di uno specchio cascode a BJE mpostrato nella figura seguente:

IRl lIOUt

Q

N[N

Q4
N

Q

Q2

l'F\’IF

Figura 3.3.3

Funzionamento: anche qui sono i transistori in asstabilire il rapporto tra la corrente di
uscita e quella di ingresso. In particolare valeelazione (3.3.1). Come nello specchio
cascode a MOSFET, i transistori Q3 e Q4 garantsobeVce;=Vceo Perché cio accada con
esattezza occorre che il dimensionamento avverigaegaente modo:

AE4 AEZ k []—out out
AE3 AEl IR

Per quanto gia affermato questo implica anche @rsvalide le seguenti relazioni tra le
correnti di saturazioni dei rispettivi transistor:

Da cio deriva:

Vees OV, In(l JDV In{l JDVBH
IS3 |S4

A questo punto basta osservare che:

VCE2 :VBEl +VBE3 _VBE4 |:|VBE1 :VCEl
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Pertanto, essendo uguali legali Q1 e di Q2, e pure uguali le lovg, la relazione tra le loro
Ic seguira I'equazione (3.3.1) con precisione. Ppdooil rapporto tra léc determinabile con
precisione da progetto) non coincide con il rapptndl, €l a causa delle correnti di base.
Si verifica facilmente che:

+1g, +1

IR ICl+IBl B4

low =lca = lea = lgs =1y — gy

Considerando che tutti i transistori hanno lo sids=a e ché:4 € circa uguale k: Si

ottiene:
1
I out Ol Cz(l_gj

1 1
I DICl(1+E+2kS§]

Per cui:

v )
I|R Ok {“;(1?2;(3)} Dk{l—%(ﬁ ks)}

Quindi dal punto di vista dell’errore introdottoligacorrenti di base anche lo specchio
cascode si comporta come lo specchio semplicendsderrore relativo dell’ordine di [B/

In particolare, sé&s=1 I'errore relativo e circa 8/

Resistenza di uscit#l:calcolo della resistenza di uscita non € coshadiato come nel caso
del cascode a MOSFET. Infatti le correnti di bassenti nei MOSFET, giocano qui un ruolo
importante. La resistenza d’uscita del cascodeTarBilta pari a:

R, O, [1+e
ut o4 1+ks

he
Rou = ro{1+ fz“j

Dinamica di uscitaCon argomenti analoghi a quelli usati per il casca MOSFET si
dimostra che &y € data da:

Nel caso dks=1 si ha:

= +V

VMIN _VCE4SAT +VBE1 :VCESAT Y

Quindi si passa dai circa 100 mV dello specchiogm® ai 0.8-0.9 V del cascode il quale ha
quindi una dinamica di uscita piu ridotta.
Tensione e resistenza di ingressiodimostra facilmente che:
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Y

Vin :VBEl +VBE3 = 2\/ Rn D2(I’ol

1
gml

Specchi di corrente con amplificazione della correte di base.

Questi specchi di corrente sono ottenuti dagli sthasti precedentemente aggiungendo una
circuiteria accessoria (uno o al massimo due tsémrsiaddizionali) che ha lo scopo di fornire
le correnti di base che alimentano i transistorii e propri dello specchio. Lo specchio
semplice con amplificazione di corrente € mostregita figura seguente:

| Vee
Ve |
l out
Q3
Ql Q2
l'RIF
Figura 3.3.4

Per questo specchio vale sempre I'equazione (3cBd)ornisce il rapporto trig; € lco. La
resistenza di uscita e la dinamica di uscita serstdsse dello specchio semplice. Un piccolo
svantaggio é costituito dalla maggiaf@ che qui e pari chiaramente ¥, Quello che cambia
sostanzialmente € il minor effetto delle correntvase sul rapport/Ir . Si ha infatti:

., +1 1+k
o= 1o g, =1 +-2—B2 ] |1+ 77—+
R C1 B3 Cl B3 +1 C1|: B(B3 +1)}
Iout = ICZ
Pertanto risulta:
| out ~ K, 1 Ok 1- 1+Kkg
IR 1+& B(Bs +1)
B(B;+1)

Si puo verificare che I'errore relativo introdottialle correnti di base & dell’ordine 1di3?

(considerando genericamente uguali tutti i betaguesto modo si possono ottenere rapporti
loudlr che differiscono dal rapporto delle aree per meelod.1%. Questo vantaggio puo
pero essere completamente annullato dal fatto ehe€ausa della resistenza di uscita
relativamente bassa, la correbdg risente molto delld/,,; € quindi questa precisione si ha in
pratica solo se I8, varia poco e, anzi, rimane vicina al val®fg .
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Se cido non si verifica e richiediamo ugualmente ymecisione elevata si ricorre alla
soluzione cascode con amplificazione di correntstrato nella figura seguente

VCC I
<out
D Ty (Ve
Q1 Q2
S

- -

Figura 3.3.5- Specchio di corrente cascode a BJ®rcamplificazione della corrente di
base.

In questo specchio Q5 fornisce direttamente laecer di base a Q3 e Q4. Sempre Q5
fornisce attraverso Q6 (equivalente a un diode@plaente di base a Q1 e Q2.

Calcolo del contributo delle correnti di base atibee sul valore del guadagno dello specchio
(Ioud1R) rispetto al valore nominakrea/area;.

In condizioni nominali, sappiamo che, con ottimaragsimazione:

lc, _area,
lo, areg
Per quanto riguardig, possiamo scrivere:
g =lcatlgs =lgg—lgstlgs
Quindi:
g =ley—lgst1gs
Per quanto riguardg,c
lCZ = IE3:IC4+|B4
Quindi, siccomédcs=loy:
lowe = lc2 = lga
Pertanto:
I — IC4
Cc2
Iout= lco = les - B,
P L _@.H
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Introducendo le seguenti approssimazioni, valide sb fine del calcolo delle correnti di
base:

lea Ol i 1oz Ol (3.3.3)
Si ottiene:
N 1_; 1_;
Lmzﬂ 4 = 4
= ks — - (3.3.4)
1- = +-B5 1- = +-85
3 ICl [33 |Cl
Ma:
g+lﬁ+@+lﬁ
o= tes atletletle o B B, By B (3.3.5)
% B +1 B, +1 Bs+1

Quindi, considerando le approssimazioni (3.3.3)mpenendo chB;=B>=Bs=L+=P:

Tos o Ltks

3.3.6
o 2B, +2p (3:3.6)

Il termine Igs/lc: € quindi dell'ordine di P?. Applicando I' approssimazione di Taylor al
denominatore di (3.3.4), si ottiene.

You ks[l_ij(Hi_'ﬁj
IR [34 BS ICl

Trascurando i termini di ordine@
'okaS( NS S S '—]k[ B m-i_'ﬁj
Ir Bs Bs BBy o BBy Bsbs o

Con un buon matching tfés e 4, la differenzaBs-4 si puo ridurre a poche unita e pertanto
I'errore relativo sul guadagno dello specchio:

e = (Bs m_i_lﬁ],
B, Bfs o

risulta composto da soli termini dell'ordine dpi/

Specchio di corrente di Wilson.

Lo specchio di corrente di Wilson costituisce ut@alativa allo specchio cascode quando si
vuole unire una elevata resistenza di uscita (paquella dello specchio cascode) alla
precisione tipica degli specchi con amplificaziotiecorrente. E quindi equivalente allo
specchio cascode con amplificazione di correntesoBsresenta tuttavia il vantaggio di
utilizzare solo 4 BJT e di richiedere una minorsiene d’'ingresso ma anche lo svantaggio di
lavorare correttamente soltanto con rapporti diere unitari. Lo schema di questo specchio
e mostrato nella Figura 3.3.6.

FunzionamentoAnche in questo specchio il rapporto tra le cdirergovernato dalla coppia
Q1-Q2. Notiamo pero che in questo caso € Q2 adessstegato a diodo.
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H

O et 5 e

Q

Figura 3.3.6

Questo specchio puo essere scomposto in un blacaoiahe (Q4) e un blocco di reazione
costituito dallo specchio semplice Q2-Q1, connessuodo da riportare la corrente di uscita
verso l'ingresso. Il blocco di azione viene comaodialla tensione sul nodo M) in modo
tale da fare si che la corrente assorbita da Qhsizeno della corrente di base di Q4, uguale
alla corrente in ingrességj. Per capire come cio avvenga, possiamo consgldraansitorio

di accensione. Questo, illustrato nella Figura73.prevede che l& passi da 0 al valore

finale nell'istantet; .

A
IR
ICl ICp
A | : - g
/iy
t1 ‘t2
Figura 3.3.7

Transitorio di accensione dello specchio di Wilson

Per quanto riguarda My, Si supponga che sia gia al valore richiesto (sapeallaVnmi, da
determinare in seguito). Primatgj la corrente di base di Q4 é nulla, pertanto @aterdetto
e lg4=0. Quindi nessuna corrente entra nello specchipbee Q2-Q1, ovverdc1=0. Questa
situazione si protrae anche negli istanti immedneiate successivifg, in quanto le capacita
parassite manterranno i transistori in interdizioRecalizziamoci sulla capacita parassita
indicata in figura corC, ed indichiamo cof, la corrente che entra in essa. Semplificando, la
C, si puo considerare rappresentativa di tutte lecié parassite che hanno un terminale in
H. Possiamo scrivere:

dVH — ICp

=— con: I, =gl —lg (3.3.7)
dt  C, P
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Negli istanti immediatamente successivi;ala I¢, coincide con ldg, visto chelgs=I,=0.
Questa situazione rimane invariata fino all’istatytein cui laVy raggiunge una tensione
sufficiente ad accendere le giunzidfye, € Vees Questa tensione sara di poco inferiore alla
Vy dei BJT interessati, considerando, in modo qualdache la W} é la tensione in cui i
transistori portano la corrente finale. Non app€hsi accende, la sua corrente aumenta
esponenzialmente con la tensiovig. La corrente di Q4 viene riflessa all’indietro ldal
specchio Q2-Q1, per cui, trascurando le correriedie:

area 4 Dilout dove:kg = ares,

-, O
“ " area, Ks areg

(3.3.8)

Considerando la (3.3.7) e trascuranddda otteniamo che la tensior, si stabilizzera
(derivata nulla) quanda-{ raggiungera il valore dik. Quindi, considerando la (3.3.8) con la
situazione di regimé&:1=Ig:

Iout DkSI R

Si puo facilmente dimostrare che la reazione é thegaupponendo che la lout subisca un
aumento (per esempio per un disturbo). Questaarana si riflette all’indietro (ovvero su
Ic1), e pertanto non ci sara piu equlibiro al nodoUWtha corrente negativa scorrera @y
innescando una diminuzione della tensidpe Questa variazione ridurra la corrente in Q4,
opponendosi all'iniziale aumento. Ovviamente qu&st@ro in continua e a basse frequenze,
dove i transistori si possono considerare “redis{facendo eccezione per la sdl®). Per
garantire la stabilita di questo anello di reazioeeorre prendere in considerazione tutta la
risposta in frequenza del guadagno di anello edicgrp, se necessario, tecniche di
compensazione. La tecnica pit comune e aumenta@pkcitaC, mediante l'inserimento di
una capacita aggiuntiva tra H e massa. L’analisipdeblemi di stabilita esula da questa
trattazione.

Iout
<—

— Q4 -

s Qi Ve
pe

Qr% 2
Figura 3.3.8

R’l
Specchio di corrente di Wilson a quattro transisto

Un problema che si incontra con lo specchio di Wila tre transistori € il fatto che Q2 e Q1
lavorano con tensionWce diverse. InfattiVce=Vge2. Vcei=Vees+Vees Per ovviare a questo

problema, che introduce un errore sistematico 8yldk ricorre allo specchio di Wilson a
quattro transistori, mostrato in Figura 3.3.8. fiinpipio di funzionamento € perfettamente
analogo, con la sola diffrenza che Q3 produce rtasdaizione di un®pge rispetto avy, per cui
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adesso:Vcei=VH—Vees=VeestVeesVees Con un dimensionamento analogo a quello degli
specchi cascode, ovvero:

area,
area,
Si ottiene ché&/ge=Vge4 per cuiVeei=Vee=Vcez come richiesto.

:kS

Calcolo del contributo delle correnti di base all’'erore sul valore del guadagno dello
specchio (ou/1Rr) rispetto al valore nominaleareay/area;.

Dal punto di vista dell’effetto delle correnti dage, le versioni a tre e quattro transistori sono
completamente equivalenti, in quanto Q3 e un bifdlodo). Lalg risulta legata allé:; da:

I R = ICl + I B4
La lou, invece, risulta:
Iout: IC4 = IE4_IB4 con IE4:|C2+IBZ+IB1
Quindi, il rapportdq.{Ir risulta:

Iout — |c2+||32+|31_|34

IR ICl + IB4
Facendo le solite approssimazioni, valide soldiradi dell’'errore sulle correnti di base:
., Ol,. Siha:

alelalo g 111
@D Bz B1 B4 zlﬂ Bz kSBl B4
I IC1+IQ lea l+§
B, Bs
Applicando la solita approssimazione di Taylor pertare il denominatore a numeratore
otteniamo:
Lou g 1+(i-ij+[_l —§]+o(i2] (3.3.9)
e B, B.) (kB B, B

Dove O(1/?) indica termini che vanno a zero almeno confé.1/

Il primo termine di errore nella parentesi quadraed’ordine di 1B purché l'errore di
matching tra3; e B4 sia al piu di qualche unita. Il secondo termime/eice potra ridursi ad
un’espressione simile a quella del primo, sologd kPertanto: il contributo delle correnti di
base all’errore relativo sul guadagno dello spexchiWilson & dell’'ordine di ¥ solo per
guadagni unitari.

Se si progetta lo specchio di Wilson cofidiverso dall'unita, si perderanno i benefici in
termini di precisione tipici di questa configuraze
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Pertanto, nello specchio di Wilson il rapportoliga e Ir € effettivamente uguale al rapporto
delle aree (a meno di un error@?3/se e solo se i beta dei transistori si possomsiderare
uguali e il rapporto tra le aree e unitario. Pitsicdiscosta da queste condizioni piu I'errore
relativo cresce tendendo a diventare dell’ording/glicome negli specchi normali (semplice o
cascode) senza amplificazione di corrente di base.

Resistenza di uscitdl. calcolo della resistenza di uscita € piuttostiborioso e, nel caso di
rapporto unitaridoflg, coincide con quella del cascode.

Dinamica di uscitaCoincide con quella del cascode (la condizidg=Vwuin Si ha quando
Q4 arriva alla soglia della zona di saturazioone).
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3.4 Riepilogo delle caratteristiche degli specchi di corrente.

Specchi di corrente a transistori MOS

Topologia Semplice Cascode Cascode a larga dinamid
Rout ra ra(2+gml o) ro(2+gml o)
Vri=Roul out A A (2+gur o) A (2+gul o)
louflr NOMinale %:%% %:%% %:\%%
1 A 1 2 1 A
Vmin VesVi 2(VesV)+Vi 2(VesVi)
Vi, (appross.) Ves 2Vis NVas

Commenti

(1)

(1) Meno preciso dello specchio cascode classico.

Specchi di corrente a transistori Bipolari.

Semplice corl Cascode cor
Topologia Semplice Cascodd Wilson amplificazion| amplificazion Widlar
e della g e della g
Rout rO_E |:lifro Déro rO_E Déro °
h h V, h CV, 1+
Vri=Roul out Va 0—=v, | 0-tv, 8 0—=v, sl )
2 2 2
louflr NOMinale A, ) A Aoy Ao exp{— 'mReJ
A A A A A Vi
Vmin VeEsat Veesat +Vy | Vegsa tVy VeEsat Veesat V), | Veesartl2Re
effettols E E Diz Diz Diz E
p p B p p
Vi, (appross.) Vv, 2V, 2V, 2V, 3v, Vv,
Commenti @), (3) 2 (2), (4) (5)

(2) Reazionato: puo richiedere compensazione.
(3) Adatto solo a rapporti unitari.
(4) Richiede matching d@i per fornire la precisione indicata (errore delfioe di 1p2).
(5) Il rapportoly.dlgr non é costante ma diminuisce all'aumentarg di |
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3.5 Effetto degli errori di matching sugli specchi di corrente.

Per semplicita di trattazione, in questo paragsafmnsidereranno gli errori di matching per
specchi di corrente aventi guadagno unitario. garfh 5 mostra uno specchio di corrente
semplice a MOSFET ed una versione a BJT. | rigudtsgnuti con gli specchi semplici si
possono riportare direttamente al caso di specalggmplessi, quali gli specchi Cascode, in
quanto il contributo agli errori di matching deripancipalmente dallo specchio semplice che
essi contengono.

Iy ¢Iout oy v
M1 F»—{[MZ QL+ Q2

77 7

Figura 5

out

Specchio di corrente a MOSFET.
Siamo interessati all’errore relativo di corrente:

q:IA_' %,dove:AI:IR—Iout, 1=+ 1,,)/2

R
Considerando che M1 e M2 siano nominalmente idemtitie si trovino nelle medesime
condizioni di polarizzazione, possiamo considelereore Iz-1o,: cOme I'errore di matching
trale b di M1 e M2.
Trascurando l'effetto della VDS, possiamo scriiareorrente di un MOSFET in saturazione
e forte inversione come:
_B 2

I _E(VGS _\/t)
Indicando con B=(¥sV), Si puo applicare I'espressione notevole delezrelativo,
ottenendo:

Mo 8B, 0B
b B
Siccome \4s € la stessa per i due dispositivi (gate e sousoe&ssi assieme), allora,
AB=-AV.
Pertanto:

(3.5.1)

Passando alle deviazioni standard:
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o —\/02 +[ 20y, jz (3.5.2)
A|ITD AFB (VGS_\/t) -

Esempio:

Consideriamo un caso reale, relativo ad un proc€s$0S a 0.3%um di lunghezza minima.
Nel manuale di processo si trovano | seguenti mémioni:

C
_ B _
Opp = con C; = 003 pm
B ~WL
_ Cu _
o, = con C, =85 mVQum
Yo WL ‘

Ipotizziamo di realizzare uno specchio di correzie M1 e M2 aventi dimensioni
L=W=1mm e
Vs Vi pari a 100 mV. Otteniamo:

20,
O, =003 o0, =85mMV ———~=017

B (VGS -V, )

Quindi:
Oy, = 0173 (= 17.3%)

ID
Otteniamo quindi un errore molto grande. Se prendid dato a 8 (ovvero quasi la totalita
dei campioni), osserviamo che ci possiamo aspeattacke discrepanze del 50 % tra la
corrente d’ingresso e quella d’'uscita.
Osserviamo inoltre che il contributo degli errarila V; & largamente prevalente. |l
progettista ha la possibilita di mitigare quest@er aumentando ladéV:. Passando adé
V=500 mV, e mantenendo le stesse dimensioni per $FEX, avremmo:

L = 0034 = g, =00453 (453%)
(VGS _\/t) T,D

In questo caso i contributi degli errori sul betsuéaV; sarebbero paragonabili. Ovviamente,
abbiamo visto che un aumento nella tensiorevdrdrive(Vss V) porta ad un peggioramento
proporzionale nell&nmi, dello specchio. Aumentando entrambe le dimenslenMOS di un
fattore 10 (quindi L=W=10m), si puo ulteriormente ridurre I'errore dellosge fattore,
quindi:

L=W =10 pm 20,
=0y = 0003, = 0858 mV ——=0.0034
VGS _\/t =500mV B ' (VGS _\/t)

Da CUi:0A|D/|D:0.0045 (045 %)
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Specchio di corrente a BJT

Ripetendo le stesse considerazioni, andremo alaeddéerrore relativo sulle correnti di
collettore. Sappiamo dai precedenti paragrafi ahehe se I'errore in questione fosse nullo,
vi sarebbe comunque sovrapposto un errore sisteon@ivuto alle correnti di base, il quele
dipende dalla topologia prescelta.

Trascurando la dipendenza della corrente di coliettlalla tensione 3 , possiamo fare
riferimento all’espressione:
Ve

— Vi
l.=1se

con V; :k—T

Se consideriamo, inoltre che Q1 e Q2 hanno laatessperatura, allora essi hanno anche
uguali fattori esponenziali (stessgg\e Vr). Pertanto:
Al. _Alg

IC I S
La fonderia non fornisce di norma la deviazioned#ad didldls, ma riferisce tutti gli errori
di matching alla/ge. In particolare, si fa riferimento a coppie di B3dminalmente identici
polarizzati in zona attiva diretta con dellg: tali da far si che le correnti di collettore
risultino uguali. Questo non &, ovviamente il cdetio specchio di corrente, doveMlge Sono
semmai forzate ad essere uguali e le differende hegdovute agli errori di matching si
traducono in differenze nellg. Questo valore della deviazione standard ci paenpetro di
risalire a quella dellés. Se consideriamo &Vge di due BJT nominalmente identici (ma
soggetti ad errori di matching), che si trovana atledesima temperatura, troviamo

AV, =VTA[In(II—CH =VT(AIC —%j (3.5.4)

S lC lS

(3.5.3)

Il valore fornitoci dalla fonderia € relativo alstadi stesse correnti di collettore, ovvero
Alc=0. Pertanto:

R Al
AV, =v{— | Sj = Oue, =ViO4, (3.5.5)
S Is

Dalla 12, nota lao . fornita dalla fonderia, posso risalire atig_ .

Is

Esempio.

Per un processo BCMOS dgge+ di un transistore elementare NPN sia pari a 0.3 mV
Considerando ¥=26 mV si ricava:

0y, = 0011

Is

Pertanto, dalla (3.5.3) si ricava che la devizistadard dell’errore di matching relativo per
uno specchio di corrente realizzato con BJT standsutta pari a 1.1 %. Questo errore si puo
ulteriormente utilizzando per Q1 e Q2 disposititteauti connettendo in parallelo piu
transistori elementari (ovvero aumentando I'are@ffettiva riduzione nell’errore di

matching e proporzionale alla radice del numeratisistori connessi in parallelo,
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Capitolo 4. Amplificatori differenziali: concetti e strutture d i
base.

4.1 Definizioni generali riguardanti gli amplificatori differenzali.
Gli amplificatori differenziali si distinguono indse al numero di uscite nei due tipi seguenti:

« A singola uscita (single ended output)
* A doppia uscita (fully differential)

V|+ V|+_
Vy
V- V" —
a singola uscita a doppia uscita
(single ended output) (fully differential)
Figura4.1.1

Tensioni di modo comune e di modo differenziale.

Richiamiamo le definizioni di tensioni di modo cona,. e differenzialéViy di ingresso.

Vo =V -V :Vl ;VI

Per I'amplificatore a doppia uscita vengono deéirdinche una tensione di uscita di modo
differenzialeV,qy e di modo comun¥,c

AV A
Vud =\/UJr _VU_ Vuc = %

In molti casi si omette il pedicei™ che indica le tensioni di ingresso che diventano
semplicement®ye V..

Amplificazioni: Si definiscono 2 amplificazioni per I'amplificator@ singola uscita e 4
amplificazioni per ilfully differential

Nel caso di amplificatore a singola uscita si’amplificazione differenzialeAq) e di modo
comune A¢) che si definiscono come:

A=

Vi

CMRR= ‘i‘
A

Vie=0 ic Ivy=0
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Nel caso di amplificatore a doppia uscita possidefmire le seguenti 4 amplificazioni e il
CMRR:

Vd V Vd V Ajd
= _ud — _uc =_Uu _uc CMRR:_
e =y, Ay, Mty Ay ‘ ]

L’amplificazione Ayq fa le veci dell’amplificazion&yy per il single ended in quanto misura il
rapporto tra i segnali utili in uscita e in ingregsegnali differenziali). Le amplificazio® e

Aqc rappresentano la risposta del segnale di modo rmemuuscita rispetto al modo comune e
differenziale in ingresso. Queste amplificazionnremno particolarmente dannose in quanto
si traducono in segnale di modo comune in uscit dihsolito viene bloccato dagli stadi
successivi o dall'utilizzatore. Si richiede comuadthe il modo comune in uscita si mantenga
sempre a livelli sufficientemente bassi da ridusignificativamente la dinamica dei due
segnali di uscita. L'amplificazion®.q, invece deve essere minimizzata in quanto rapptase
la risposta del segnale utile in uscita (differaie) rispetto al segnale di disturbo in ingresso
(modo comune).

Circuito equivalente di ingresso.

Figura 4.1.2

Si definiscono due impedenze di ingresso:

» Impedenza differenziale di ingresso (o impedenzaalio differenzialeZp nella figura
precedente)

« Impedenza di isolamento di ingresso (o impedenzaadio comune ) pari a:

- Ziss + Zisp .

Z
IS 2

In molti casi, in virtu della simmetria dello stadii ingresso, si pud assumezZg;=Zs=2;s
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Correnti di polarizzazione e tensione di offset.

La tensione di offset si definisce come la tensidnengresso di modo differenziale in
corrispondenza della quale la tensione di uscitali@.

. . : . - g + 1
La corrente di polarizzaziong $i definisce comet , =222

La corrente di offset e la differentg=lg;-1g> che si ha quando in ingresso € applicata una
tensione differenziale pari alla tensione di offset

Importante: si noti che gli amplificatori vengonoogettati in modo che le quantité, e lio
siano nulle. A causa della dispersione dei valerighrametri elettrici dei dispositivi reali,la
Vio € lijp non saranno nulle ma varieranno da circuito irggge circuito integrato in modo
casuale (errore casuale). Se il progetto é statapdo in modo corretto la media di tali
quantita, calcolata su un grande numero di amptifié¢ sara pari a zero. Lo scostamento
rispetto al valor medio segue tipicamente unaibiistione gaussiana. Una misura della tipica
tensione (o corrente) di offset che possiamo ase data dalla deviazione standardella
distribuzione. Si sa che in un intervallo£lBs attorno al valore nominale rientra il 99.7 % di
tutti i valori effettivamente misurati.

Se neppure la media coincide con il valore di pttogéhe, ripetiamo, nel caso Wi, € ljo
deve essere nullo) allora & presente un errorensigico.

Altri parametri importanti:

» Dinamica di ingresso di modo differenziale.

* Dinamica di ingresso di modo comune (CMR, Commord&BRange).

* Dinamica di uscita (output swing).

La dinamica di ingresso di modo differenzigldegata all’amplificazione e, spesso, al carico
connesso sull'uscita. Un amplificatore con elevgti@adagno avra generalmente una piccola
dinamica di ingresso differenziale, in quanto bastgiccolo valore dV/4 per portare I'uscita

al valore massimo o minimo ammissibile (“saturaeiategli stadi di uscita”). Una bassa
resistenza di carico sull’'uscita, riducendo il gago, pud ampliare la dinamica di ingresso.
Si possono definire grossolanamente due limitilpgrgnale differenziale di ingresso:

1) Limite entro il quale il legame tra ingressoseita si puo considerare lineare (intervallo di
linearita).

2) Limite oltre il quale I'amplificatore “satura” Buscita non dipende piu dal segnale di
ingresso (vera e propria dinamica di ingresso).

La dinamica di ingresso di modo comune e la dinandicuscitadevono essere le piu ampie
possibile (per lo meno adeguate all’applicazior&)esso questi due parametri non sono
indipendenti (la dinamica di uscita € influenzash hodo comune applicato in ingresso). Se
la dinamica di ingresso e/o la dinamica di usditassendono dalla tensione di alimentazione
negativa a quella positiva si parla di amplificatoail-to-rail ”.
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Prodotto guadagno banda:

Sefy e il limite superiore di banda il prodothd(0)f; =PGB si definisce prodotto guadagno
banda Ad(0) indica il valore diAq a frequenza zero, ovvero in continua). Per ancplifiri la
cui risposta in frequenza risulta del tipo a potonihante, il PGB coincide in pratica con la

frequenza a cui il modulo del guadagno assume ealoitario. Per tale tipo di amplificatori,
fissata una frequenza di lavdyg una stima del guadagno massimo ottenibile edtata

PGB
f

w

Aj(fw)=min{%(0),

4.2 Coppiadi transistori MOSFET accoppiati di source (source coupled pair)

Questa configurazione, mostrata nella figura seigyen la base di praticamente tutti gli
amplificatori differenziali a MOSFET.
I I
Dll l D2
Vl_{ ML M2 }_' Vo
Do

VVss

Figura 4.2.1

Il circuito ripartisce la correntk nelle due componeniy; e lp,. Quando la tensione di modo
differenzaVy=V1 -V, € nulla,ly si divide in parti uguali trdp; e Ip,. PerVp che cresce
progressivamente assumendo valori positiii X V,) la percentuale diy che finisce inlp;
diventa sempre piu grande a scapitolgi PerVy negative succede l'esatto opposto. Ci
poniamo ora l'obiettivo di valutare quantitativaneita relazione tra le correrg; elp, € la
tensionevy.

Calcolo delle correnti di drain in funzione della ensione differenziale di ingresso.

Ipotesi:

* | transistori lavorano in zona di saturazione.

» Sipuo trascurare l'effetto del\s sullelp. Perché cio sia garantito e sufficiente che le
Vpbs siano uguali peYy =0 e che le variazioni causate dall’applicazion¥gsiano piu
piccole o al limite dello stesso ordine di grandedelle rispettive variazioni del\ss
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* Le variazioni delle tensioni di source non produxovariazioni della corrente di
polarizzazionelp. Dato che tale corrente € prodotta da uno specdhicorrente, cio
consiste nel considerare infinita la resistenzasdita dello specchio stesso.

* | due transistori sono identici.

Con queste ipotesi possiamo scrivere:

12 121
Vo =Vi =V, =Vog ~Vos =V + B_Dl Vi~ B—DZ (4.2.1)
1 2

Siccome i due transistori sono identici, ov¥zEVy, e fi=L5=/0, otteniamo:

Pertanto otteniamo:
2l 2l 2
V, = |[&hL - [Zb2 - |2 /|D1_ /|D2
\ B\ B \fﬁ( )

La dipendenza delle correnti dalla tensione difierale puo essere ottenuta risolvendo questa
equazione con il vincoldp;+l po=1¢. Si procede elevando al quadrato ambo i membri e si
ottiene:

Elevando al quadrato abbiamo perso la seguentemafdone che pertanto deve essere
annotata per essere richiamata alla fine del aalcol

Condizione 1seVy>0 alloralp; > Ipo.

A questo punto occorre osservare thel po=lo. Sostituendo si ottiene:

Si procede elevando ancora al quadrato ma occogera osservare che, essendo la radice
guadrata positiva per definizione dovra esseretiata la condizione:

Condizione 2:Vj%—|0 <0 = - f% <V, < /%

Questa condizione impone un limite inferiore e sigoe alla tensione differenziale di
ingresso affinché I'equazione abbia un risultatedkmo che a questo limite analitico
corrisponde un ben preciso limite fisico.

Procedendo con [l'elevazione al quadrato e considerache Ip,=lg-Ip; Si ottiene
'equazione:

1,28 ) = _ B[4l
||§1_|0|D1+Z(Vd2§—|oj =0 = IDl_EOinZ TO_de
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L’ambiguita sul segno della radice si risolve sobiithiamando la condizione che avevamo
posto nell’effettuare la prima operazione di quada siccome peYy positivi lalp; deve
essere maggiore th,, essa dovra essere anche maggiotg/2ialtrimenti la sommap;+ py
risulterebbe inferiore do. Pertanto nell’espressione trovata dovra risuliareegno “+”.
Otteniamo infine:

41 |
?O+Vd% — =V I, =

B 2

O_VdE ﬂ_vf
4\ B

IDl

L : o2l :
Mettendo in evidenza all'interno della radice rinéne TO =V, si ottengono le formule:

| \Y/ V?
|D1:—°{1+ 2~ “]

2 VMAX VMZAX
(4.2.2)
I Y/ A
lp, =—|1-—— [2-—F
2 VMAX VMAX
e, per quanto riguarda la differenza delle corrgtlpy:
\Y V72
|D1_|D2_|0 < 2- zd
VMAX VMAX

Nella Figura 4.2.2 sono mostrate le correnti noizaate a, in funzione della tensione

differenziale di ingresso normalizzata rispett@ a = 2l
11 T T — T — T
10 AN : : s
09 \IDZ IDl
038
L/ o7 \ /
Do 06l - \ /
Vmax - 0
05~ B
04
/ \\
02
0.1 /
00
-0'1-2.0 ‘ -1.5 ‘ -1.0 ‘ -05 ‘ 00 ‘ 0.5 ‘ 1.0 ‘ 15 ‘ 20
ViV
Figura 4.2.2

Queste curve sono state tracciate usando le egpriedsavate per ldp fermandoci pero a
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Vmax IN quanto avevamo trovato che la risoluzionevaada solo perVmax < Vg < Vmax. |l
tratto oltreVmax € stato ricavato osservando che gtV maxlalp: € pari alg e quindi conduce
solo il transistore M1. In queste condizioni osgano che:

Veg =V, + /% (poichél ,, =1,)

Ves2 =Ves Vo =V =V =Vo
Aumentando ulteriormente ¥ = VgsrVes2deve accadere una delle due cose (o entrambe):
(1) aumentd/gss (2) diminuisceVgs2 Ovviamenté/ss; non pud aumentare perchdda non
puo superare Ik, allora diminuiscé/gs,che scende sotto la tensione di soglia e, comthua
ad aumentare I§4 puo diventare anche negativa. Pertanto al’laumerdallaVy, Ipz rimane
nulla e deve risultarér1=l9, come mostrato in figura. Ovviamente lo stesscal& si puo
ripetere per I'estremo inferioldy < -Vax dove € M2 a portare tutta la correigenentre M1
rimane spento.
La dinamica di ingresso (ovvelnay) pUO essere aumentata aumentaldo diminuendd3
(ovveroW/L).
Per piccoli valori diVyq (ovvero molto minori dVmay, il comportamento si puo considerare
approssimativamente lineare. Utilizzando per leazegni (4.2.2) lo sviluppo di Taylor
arrestato al primo ordine, si ottiene la nota esgpiome di piccolo segnale perlje

I 1 | 1
IDl D?O-'-Egmvd ID2 D?O_Egmvd cong,, :\/BIO :\/2B|DQ

dove con #g € stato indicato il valore di riposW¢0) dilpy elpy, pari aly/2.

Nella figura seguente & mostrato I'effetto di umaato dily e di una diminuzione @ di un
fattore 2. | grafici riportano in ordinate la difémza tralp; e Ip2 che nella maggioranza dei
casi pratici rappresenta il segnale utile.

I, —— — —
L2 N =8, | P
L=,
Lt sl
b=B, 2
Ao ] I O
N S s nEb2CE L CECEECEEECEE SELLE EEEEEERREREEE
BB,
-ZID R R In:ﬂm ——————————————————
T T T T T T T
~ 4
- 2. 21y _\\ﬁ 0 \{@ \ﬁ ﬂ
Figura 4.2.3

Si puo osservare che:
e un aumento dip aumenta la dinamica e contemporaneamente la peadesil’origine,
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ovvero il guadagno di trasduzione tensione di isgpe corrente di uscita.

e una diminuzione diff comporta un analogo aumento di dinamica ma anahe u
diminuzione del guadagno.

» La dinamica complessiva del segnale differenzialéngresso € pari a ¥gmax Si puo

verificare immediatamente chémax € pari av'2(Vs —V,), dove conVes si & indicato il
valore assunto a riposo.

Per concludere calcoliamo la tensione di solMkgdei due MOS M1 e M2. Possiamo

scrivere:
\V/ V
V.=—4-vy _a Dl
ST e Ty \/
V /
Vs::__ﬁ'_\%sz

Sommando le due equazioni precedenti si ottiene:

2\/2\/\/2'_\/2'_ v, = ‘Vt‘JZIB(M+M)

B B

Osserviamo che siccomie:+l p,=Ilp=costante, la somma /I, +./l,, non potra essere

costante e quindi la tensione di source dei due MEISnhon €& costante ma variera in

funzione del segnale differenziale applicato. Gimenzia la differenza di comportamento tra

piccoli segnali e grandi segnali: in condizionipitcolo segnale la tensione di source rimane
costante (ovvero a massa per le variazioni) iruuielle proprieta di antisimmetria. Nel caso

di ampi segnali i source non possono piu conside@rmassa ma variano cofp. In

particolare risulta:
I
PeV, =0 = Vg=-V, - /—[;

Perv, =V = Vg =-V, -, |—
MAX t 2
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4.3 Coppiadi transistori bipolari connessi di emettitore.

Il funzionamento della coppia differenziale di tsatori bipolari, mostrata nella figura
seguente, e perfettamente analogo a quello dealtsjgondente configurazione a MOSFET.

ICll lICZ

V,~—{ Q1 Q2 —V,

V Ve

Figura 4.3.1

La tensione differenziale di ingresggrisulta pari a:

V, =V Voo, V[l[;_J|('_]] v, m[g di] 4.3.0)

S1 S2 l Cc2 S1

doveVr=kT/g. Se i transistori sono ugudli=I s, e otteniamo:

I
V, =VTIn(Iﬁ = g, =1.e"

C2

Va

Se si trascurano le correnti di base rispettolal halci+1 o=l o Da questa espressione si
ricava facilmente:

1+e ¥ 1+e ™V

La differenza tra le correnti di collettore risuttata da:

Vg Ve Ve Ve
1-e" e e —e? V,
P P ) v = lovy v = lotan N
1+e" e e +e !
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L'andamento delle correnti di collettore e delleoldifferenza in funzione delMy € mostrato
nelle figure seguenti:

1.0 = —
e
0.8 e Iy
0.6
1/,
0.4
0.2
0.0 — —
6 -4 2 0 2 4 6
VIV,
Figura 4.3.2

1.0

(|c1'|cz)/|0
0.5
0.0
-05
-1.0

6 4 2 0 2 4 6
VIV,
Figura 4.3.3

Possiamo osservare che,

* dal punto di vista matematico le correnti non raggono mai gli asintoti 0 &. In
pratica, come si pud osservare, par+4Vr le correntilcy € Icz; hanno praticamente
raggiunto i due asintoti a meno di uno scartodil gielle volte trascurabile.

« La dinamica differenziale di ingresso é fissata sl valore dVt, non € possibile agire
su di essa attraverso il dimensionamento dei wstorsi Cio € un’importante differenza
rispetto al circuito a MOSFET.
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4.4 Amplificatori differenziali a carichi resistivi.

Amplificatore a MOSFET.

T Vob

RDl RD2
VUl ®— _.VU2
Vl M 1 M 5 VZ

los @ I

VSS

Figura4.4.1

Il circuito della figura precedente pud essereiafilto sia come amplificatore fully
differential sia come amplificatore differenzialencuscita unipolare (single ended). | due casi
verranno affrontati insieme. Come analisi verramadcolate le amplificazioni relative al
funzionamento per piccolo segnale e si procederalpcalcolo della tensione di offset. La
resistenzags rappresenta la resistenza (differenziale) delexepio di corrente che polarizza
I'amplificatore.

IPOTESI DI PARTENZA: in tutte le analisi che se@uino si considerera che:

RDl’ RDZ << IFdl’ rd2 (441)

Questo comporta che si possa trascurare I'effetle Ups sulle correnti di drain di M1 e M2.

Amplificazioni.
Tenendo presente l'ipotesi (4.4.1) si pud subitvee:

Vir = g Rou; iz = 142Ro2s Vua = Vs ™ Viz T la2Roz ~1aRos
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Per procedere all’analisi delle amplificazioni ciolesiamo che:

* Quando viene applicato un piccolo segnale_di modferdnziale il source si puo
considerare a massa alle variazioni. Questo a eigbrvero solo se il circuito e
perfettamente simmetrico, ovvero M1=MRp;=Rp,=Rp. In realta se si puo trascurare
I'effetto dellevys sulla corrente di drain, ovvero Bei, Roz << r g1, l42, € Solo sufficiente
che siano uguali i due MOSFET, in quanto quello abeade sul drain non influenza la
corrente di drain e quindi la tensione sul souf@aindi le variazioni delle correnti di

drain saranno date dg; = ngEd’ igp = —gm\%“.

* Quando viene applicato un segnale di modo comuen segnale di modo differenziale
vy nullo, leVgs di M1 e M2 sono ugualMgs=Vesy). Quindi se M1=M2 le correntb; e
Ip2 rimarranno uguali, a prescindere dal segral&enza commettere un grande errore si
puo considerare che anche le variazioni délesiano nulle. Infatti, se I¥gs variassero
molto entrambe le correntp; e Ip, subirebbero grandi variazioni e, dovendo valere
semprelp;=Ip, (solo perché/,=0, altrimenti ci0 non & piu vero), anche la lommsna
avrebbe grandi variazioni. Ma cid non é possilplerché la sommby,+lp, € fissata da
uno specchio di corrente caratterizzato da un’édexesistenza di uscita. Quindi essendo
trascurabili le variazioni delle VGS si ha:

L . \Y
Vo=V, =V Uv, = g =g+, U=
Os

Amplificazioni: Caso single ended.

1) Amplificazione di modo differenzialeA, = Yu

—_On
” " Ry

V=0

2) Amplificazione di modo comune: indicando come gdpra consila somma delle
variazioni di b; e b2, dovendo queste due ultime rimanere uguali, Si:ayrig=iJ2.
Pertanto:

. 1_ i, 1_ R,
:—l _— = - _ = -
leDlVC 2 RDch

Vg =0
3) CMRR= gl

Amplificazioni: Caso fully differential.

_ Vud
1) Amplificazione di modo differenzialefta = V.

== (Roy + o)

v.=0

se si considera in prima approssimaziBse=Rp; alloraAq= - gmRb.

2) Amplificazione di modo comune. In questo casame indicato nell'introduzione sugli
amplificatori differenziali, si considera come aifiphzione di modo comune &g, Ovvero:

v, . . 1 Ig Ig 1 _Ry,-R
Ay :_:deo = (IdZRDZ _IleDl)V_c :(ERDZ _ERMJV_ —T

c

Quindi 'amplificazione di modo comune é tanto fassa quanto piu piccolo e I'errore di
matching sulle resistenze. In realta nell'analisggedente si sono considerati uguali i due
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transistori M1 e M2. Se essi sono diversi si hahandifferenza traig; e ig2, ovvero
Ig/1a2=gm1/Om2 quindi il quadro sarebbe ulteriormente peggiorde! calcolo del CMRR
considereremo comunque per semplicita M1=M2.

3) CMRR= A = Roy * Ry (9.5

|A:d| Roz - RDl

Tensione di offset.

Per il calcolo della tensione di offset si prenderaconsiderazione I'amplificatore fully
differential. Infatti, come vedremo, in questo casmtribuiranno a generare la tensione di
offset solo degli errori di matching. Si puo dimmasé che nel caso single-ended la tensione di
offset dipende soprattutto da errori sul valore mahe che, come € noto, sono molto piu
grandi di quelli di matching. Questo costituisceulteriore svantaggio di usare amplificatori
a carichi resistivi quando serve un’uscita singleesl.

La tensione di offséY,, € la tensione differenziale che occorre applipareavere usciteygq
nulla, ovvero per avere:

15:Rs: = 152Rs, (4.4.2)
Si ha quindi:

Vo = (\/GSI _VGsz)|D1RD1:RD2|D2

La tensione di offset si pu0 considerare comedierdi matching che si ha traVlesdi M1 e
M2 nel momento in cui e realizzata la (4.4.2). &&vg@mo laVsscome la somma di due
grandezzé&s; e G, definite da:

21 > -
Vee =G, +G, con: G,=V,, G,= / ﬁD =J2028 2

si ha:
Vio =AVgs =AG, +AG

A gquesto puntdGa = AV;, mentre:

AG, =G, 2% =g |18 _185) 1 2, [Al, A8
Gg 21, 2p 2\ s\, B
Per ottenere questa espressione € stata utiliveqtezione (2.3.5). A questo punto possiamo
ricavareAlp/lp in funzione dell’errore di matching sulle resiensfruttando la (4.4.2), in
guanto e proprio la differenza tra le due resistemfar si che le due correnti di drain debbano

essere diverse. Se definiamo la variaB#dpRp, osserviamo che la (4.4.2) significa che, per
V4=Vio, Zdeve avere un errore di matchiaig=0. Ovvero:

O:AZ:ZE:REJD AID+_ARD = ﬂ:——ARD
Z ID RD ID RD
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L’espressione della tensione di offset risulta duin

V, =AV, +YesTVi[ ARy A5 (4.4.3)
2 R, S

Considerazioni sulla tensione di offset in ampdifimri a MOSFET a carichi resistivi.

Nellequazione (4.4.3) compare 'errore di matchmetativo sulleRy. Per considerare come
guesto dipenda dagli errori relativi sulle dimemsidei resistori e sulla resistenza di strato si
faccia riferimento al capitolo 2. Per esprimerarbee (assoluto, generalmente espresso in
mV) sulla tensione di soglia e 48il i manuali di processi dedicati alla progettaziapertano
delle formula empiriche che li esprimono in funzodelle dimensioni dei transistori. Per
quanto riguarda I'errore sulle tensioni di sogliaa di solito:

1
A\/t:CVtW

dove Cy; € una costante empirica fornita nel manuale. Ranip riguarda i3, possiamo
osservare che valendo esggW/L, doveK,=1,Cox, Si ha:

(4.4.4)

BB DK, AW AL

I AR (4.4.5)

Spesso anche per I'errore qulviene fornita nei manuali di processo una leggeigoa
simile a quella delle tensioni di soglia. Questgks che tiene conto complessivamente degli
errori suk,, e sulle dimensiorl. e W € la seguente:

A_B:Ci
B PawL

doveCg € una costante determinata empiricamente.

Le leggi (4.4.4) e (4.4.6) sono in genere valide tpansistori notevolmente piu grandi del
transistore a geometria minima. Il manuale fisddasonente un valore minimo di sotto il
quale le formule del matching non sono piu applicabgli errori di matching divergono.
Questo limite inferiore suL, solitamente tre-quattro volte la lunghezza minidiacanale
permessa dal processo, € dovuto agli effetti daleanorto che peggiorano la riproducibilita
delle caratteristiche elettriche (specialmente adeg#énsione di soglia). Attualmente, per
esigenze di velocita di risposta piu che di ingambri € anche in campo analogico la
tendenza a progettare circuiti che utilizzano MOBHK®ENn lunghezze di canale prossime a
quelle minime. Per tale ragione molti manuali dogasso riportano anche espressioni
empiriche degli errori di matching valide per diraemi fino a quelle minime.

(4.4.6)

Per ridurre la tensione di offset devono esseretiate le indicazioni fornite nel paragrafo
2.3. L'espressione (4.4.3) unitamente alle equaZibd.4) e (4.4.6) conferma la necessita di
utilizzare transistori di grandi dimensioni. La44), suggerisce inoltre che, per minimizzare
la componente proporzionaléVasV;, conviene dimensionare il circuito sceglinedouhfo

di lavoro in modo che tale quantita sia minima gsescendere sotto i soliti 100 mV per i
soliti problemi di debole inversione).
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Amplificatore differenziale a BJT a carichi resistivi.

D o

VEE

Figura 4.4.2

Per quanto riguarda le amplificazioni valgono esatinte le considerazioni e le formule
presentate per I'amplificatore a carichi resisitiMOSFET, qualora si sostituiscanoRg in
tutte le espressioni in cui compaiono B e si tenga conto che @, dei BJT ha una
dipendenza diversa dalla corrente di polarizzazimpetto alg, dei MOSFET.

Un vantaggio di questo tipo di amplificatore rigpedl corrispondente a MOSFET é dato dal
fatto che il guadagno dipende linearmente daja(perché cosi fa ilgy) e quindi
I'amplificatore si presta ad essere usato come eorbase di moltiplicatori analogici.

Tensione di offset.

Ripetendo le considerazioni fatte per I'amplifica&@a MOSFET, si arriva all’'espressione:
Vo = (VBEl _VBEz)|01Fam=|czFec2

Quindi la tensione di offset & esprimibile come emore di matching dell&ge dei due
transistor, nella condizione indicatal giRc1=1 c2Rc2.

Abbiamo quindi:
el
lS

Trascurando le differenze di temperatura tra i dwasistori si ottiene, applicando le
espressioni riportate nel capitolo 2:
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v, =, [ fle -4t

lc I's

Infine, considerando che come per 'amplificatofd@SFET Al ¢/l c=- AR:/Rc, si ottiene:

%:v{—ﬁi-ébj (4.4.7)
ReIs
Per quanto riguarda il contributo dovuto all’erraiienatching sulldrc, vale quanto visto per
I'amplificatore a MOSFET. Riguardo all’errore sukirrente di saturazione, essendo essa
esprimibile comds=J<Ag, doveJs dipende solo dai parametri fisici del processontmeAe €
I'area di emettitore, si ha:

Al _ AA N A

I S AE ‘]S
Nel manuale di processo viene in genere fornitanditazione chiamatéVzge (0, talvolta
oy, ). Questa e la deviazione standard della differeiX@e di due BJT identici e polarizzati

con la stessa corrente. N¥/ge € data dalla (4.4.7) p&R:/Rc=0. Quindi consente di trovare
subito ladldlsin quanto:

Alg  AVge
ls V;
La AVge viene data per transistori che superino una abrneensione (per esempio abbiano

area>10), per i quali il termine di errore geometricavgero relativo adAg) nella Is sia
trascurabile rispetto al termine di erroreJgsu

Deriva della tensione di offset.

Derivando la (4.4.7) rispetto alla temperatura eswerando che gli errori relatididls e
AR:/Rc, non dipendono dalla temperatura (poiché sonoordipim cui il denominatore e il
numeratore variano ugualmente con la temperatucdjiesne:

dV, _K[_AR _Alg|_1KkT[_AR. _Als|_V,
dT aql R Is) Tal R 1) T

L’equazione precedente indica che se e nota ldomagi offset € nota anche la deriva
termica della stessa. In particolare, se un arsptifire non presenta offset, esso, almeno in
prima approssimazione non presenta deriva. In garatioffset pud essere annullato
aggiustando opportunamente i resistti e Rco, per esempio mediante “laser trimming”,
ovvero introducendo nella (4.4.7) un termiAR-/Rc=-Aldls. L'amplificatore a carichi
resistivi presenta il vantaggio che se si annudiiset anche la deriva risulta annullata. Per
questo motivo I'amplificatore fully differential @arichi resistivi e transistori bipolari € usato
come primo stadio in amplificatori operazioni asissimo offset (per esempio 'amplificatore
OPO7 della Analog Devices). L'aggiustamento deksistenze mediante inserimento di
resistenze variabili esterne non e altrettantc&Et® in quanto queste ultime presenterebbero
un coefficiente di temperatura diverso da quelldedesistenze integrate e, inoltre, anche una
temperatura diversa da quella del chip e pertARgR: non sarebbe piu indipendente dalla
temperatura.
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Correnti di polarizzazione e corrente di offset.

A differenza dello schema a MOSFET, I'amplificatoae BJT necessita di correnti di
polarizzazioneg; e g, che devono essere fornite dalle sorgenti conniesgagresso. Cio
comporta che se i generatdfi e V, non sono ideali come si € supposto finora ma hanno
resistenze interne rispettivameRee R,, la tensione differenzialy che entra effettivamente

in ingresso allamplificatore non e parva- V,, come si vorrebbe, ma vale:

Ve =V -V, + (I 82l ~ IBlRi)

Di solito R,# Ry, pertanto anche se fosdgi=lg, l'errore non sarebbe nullo. Nella
maggioranza dei casi occorre cercare di tenereolibsslore dellelg, che nello schema di
Figura 4.4.2 é dato da:

I
| =-C
"B

| metodi per ottenere cio sono i seguenti:

* Ridurre lalc compatibilmente con la banda e la velocita diasa.

» Usare configurazioni di Darlington con facendo pattenzione che dei due transistori
della coppia, quello di ingresso viene ad avere pioeolalc di riposo e quindi il su@
puo diventare tanto basso da vanificare i vantaggi.

« Usare transistori “superbeta” per Q1 e Q1, se ptesella tecnologia adottata.

* Adottare tecniche di cancellazione delle correnbasbe.

In alcuni casi si riesce a garantire dRg=R,. Allora I'errore introdotto dalle correnti di
polarizzazione é proporzionale al termigelg=li,=corrente di offset. L&, risulta pari a:

| :(Iﬁ—lﬁj
° Bl BZ V, =0

Al solito si puo notare come la corrente di offsed data dall’errore di matching di una
quantitaG=I</£. Si ha pertanto:

|i0:AG:GE:G(N_C—ﬁJ:I_C(N_C—ﬁj:|B(N_C—§j
G le B) BUIlc B lc B

Ricordando che per tensione di uscita ndll@gl c=- AR-/R¢, si arriva all'espressione finale:

. =1 (&—%j
io B RC B

76



45 Considerazioni generali sugli amplificatori a carichi resistivi.

Gli amplificatori a carichi resistivi trovano poclagplicazioni in campo integrato. Questo e
particolarmente vero per I'amplificatore con usatagle-ended, in quanto il suo CMRR e
troppo ridotto e troppo dipendente dalla resistatiaascita dello specchio di polarizzazione.
In ogni caso le amplificazioni raggiungibili son@gole in quanto le resistenze di carico non
possono essere fatte troppo grandi, a causa @ellaa di tensione statica ai loro capi. Infatti,
se facciamo riferimento all’amplificazione del futlifferential (ma lo stesso vale per il single
ended, a parte un fattore 1/2):

V
A\jd = ngD = gm%

D

dove conVgp Si € indicata la caduta di tensione sije(supposte uguali, in assenza di errori
di matching). Facendo riferimento all’espressiong.dlp indicata nel capitolo 2 si ha:

Ay =2 Veo
VGS _Vt

Ora, siccome per ovvi motiWrp non pud essere piu grande\ip-Vss ed anzi, per avere
una dinamica di uscita accettabile possiamo coraideche Vgp sia dell’ordine di
(Vbp-Vs9/2, il guadagno massimo risulta essere dell’'ordine di

VSS

V —
O DD
M) 02—

Si comprende come, non potendgs - Vi scendere sotto il centinaio di mV per mantenere i
MOSFET in forte inversione, il guadagno massimeratiile sia molto ridotto. In pratica, con
il continuo abbassarsi delle tensioni di alimerdagiesso si riduce a qualche decina.

Ripetendo gli stessi ragionamenti per un ampliicatdifferenziale a transistori bipolari, si
ottiene il risultato:

max(A,,)=Yee e
:

Anche qui i guadagni che si possono ottenere, spem tensioni di alimentazioni basse non
sono molto elevati, tuttavia essendot2d€ll’'ordine di 50 mV si ha almeno un fattore 2 di
vantaggio rispetto al caso a MOSFET. Dal punto dtavdelluso come amplificatore
differenziale integrato (solo fully differential)i v& un ulteriore vantaggio dovuto alla
possibilita di eliminare la deriva della tensionefiset semplicemente azzerando la tensione
di offset stessa mediante un’operazione di trimnsntje resistenze di carico (si veda il
paragrafo relativo).
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Capitolo 5. Amplificatori differenziali: circuiti
5.1 Amplificatore differenziale semplicea MOSFET con uscita single-ended

Lo schema del tipo piu semplice di amplificatorfedenziale CMOS a carichi attivi e singola
uscita € mostrato nella figura seguente:

VDD

*+

MB:H——‘ M4
\
o g,
l
o

A

VSS
Figura 5.1.1

Punto di riposo. Il punto di riposo si ottiene coW;=V, =0 (ovvero anche/y@=V:=0). Si
dimostra semplicemente che ¥g=0 (quindi anche coW#0) Ip1=Ip,. Infatti Vi=VgsrVes2
=0 significa cheVss=Ves2 Se fosse per assurdg; > Ipp, allora dovrebbe essere
Vbsz> Vpsy ma anCh¢VDsd > |VD54|. Poiché risulta:

Vpg + [VDS3| =Vpso * [VDS4|

questa equazione non potrebbe essere verificataatfdn gli addendi a primo membro
sarebbero piu grandi dei corrispondenti a seconémiono) e pertanto l'ipotesi e falsa.
Ripetendo il ragionamento si conclude che e antipessibile che sig>1p; € pertanto deve
esserdp;=I po.=lo/2. Per avere questa eguaglianza deve anche e¥seteVps2 € Vps=Vpsa

Si deduce immediatamente che la tensione a ripmso fresenza di solo modo comune) sul
nodo di uscita &€ uguale alla tensione nel ngd8i verifica immediatamente quindi che:

Vu =VK =VDD _[\/GSS|
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Dato che i transistori M1 e M2 sono identici e hastesso punto di riposo (e cosi pure M3 e
M4) definiremo:

gmn = gml = gm2; gmp = gm3 = gm4; r.dn = IFdl = r.d2; Ide = r.d3 = IFd4

Principio di funzionamento. Questo circuito pud essere rappresentato ricorrendo
all’equivalente di Norton (valido per le variazipmostrato nella Figura 5.1.2(a).

Vb
|D3l |D4
M3:H—|—‘ M4 EEC
I
i P o
% I 1 v [Vll M2 ‘ v
Alucc ! Vv
() AV,
Rour _ i | b,
- .
| T |
Vss

(@) (b)

Figura 5.1.2

Occorre quindi determinare la dipendenza dellaecder di cortocircuito dalle tensioni di
ingresso (di modo comune e modo differenziale) eekistenza di uscita. Si noti che il
circuito di Figura 5.1.2(a) rappresenta le variaztella tensione di uscita rispetto al punto di
riposo. Per calcolare la corrente di corto circisiopud impiegare lo schema di Figura
5.1.2(b) dove il corto circuito alle variazioni we realizzato fisicamente connettendo
all'uscita un generatore di tensione ideale diitares pari alla tensione assunta a rip¥s)
dall'uscita (ovvero pe¥iq = Vic =0). Questo procedimento pud essere usato vaonsaggente
nelle simulazioni. Osserviamo che:

luee = los ~ o2 (5.1.1)

dovelps e lpy si intendono riferite ai versi indicati in Figugal.2(b). Se si ipotizza che lo
specchio M3-M4 e perfetto, ovvero chg=Ip4, allora siccome & anche ovviamehgge=l p3 Si
ha che I'equazione (5.1.1) diventa:

IUcc = IDl =1 D2 (5.1.2)

Come principio generale di funzionamergiopud osservare in_prima approssimaziche
tensioni di modo differenziale producono variazideile Ip di segno opposto che quindi si
sommano come intensita nellgcc mentre tensioni di modo comune provocano variazion
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uguali e concordi che dunque tendono ad elidevgienda nelldycc.

Calcolo della resistenza di uscita.La resistenza di uscita si pud calcolare insergimeéb
circuito alle variazioni) un generatore di pro¥asull’uscita, con ingressi nulli, e valutando la
correntelp fornita dal generatorge. In sostanza significa aggiungere un generatosetie al
generatoré/y(0) della Figura 5.1.2 e calcolare la corrente erodaitaicorda che con il solo
Vu(0) la corrente erogata da quest’ultimo a riposo (owvy@oprio con i due ingressi nulli)

sarebbe nulla. La configurazione considerata edjjgiuella della Figura 5.1.3.
VDD

M3j M4 I
&

|
it

A
Vss
Figura 5.1.3

Per calcolare ldp conviene per semplicita passare al circuito adléazioni (mantenendo
pero i simboli dei transistori per poter meglioonoscere configurazioni circuitali di cui Si
conoscono gia le proprieta). Inoltre si pud sdompih generatoré/p in due generatori di
uguale tensioneéyp1=Vp,=Vp, € dividere il nodo di uscita in due nodi di cuioue connesso
solo aVpy, I'altro aVp,. Si arriva quindi alla configurazione mostratdigura 5.1.4(a).

Figura 5.1.4
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La corrented cercata sara la somma delle corréstie Ipo. Per calcolarép; elp, Si puod usare
la sovrapposizione degli effetti e far agife e Vp, alternativamente. Si ha la situazione:

agisceVy, = 1o, =18 1,,=19
agisceVy, = I, =18 1,,=18

La corrente totalé sara quindi data da:
Lo =l +l +150) +157 (5.1.3)

Calcoliamo quindi tutte le componenti:
agisce \bz: Vp=Vp, Vp=0; | 2 & nulla perch&p, entra sull'uscita dello specchio M3-M4 e

quindi non ha una strada per arrivare sul genexdtar |12 & invece pari a¥/, /1,

agisce \b1: Vp1=Vp, Vp=0; La correntel §) & data daV,/R,,, doveRyp; & la resistenza

vista dal generatorép;. Si osservi che entriamo sul drain di M2 il cutega a massa e il cui
source vede una resistenza circa pdlriga; poiché dal source di M2 entriamo nel source di
M1 (che ha il gate a massa e il drain quasi a massta che dal drain di M1 andiamo verso
massa con M3 connesso a diodo). La resistenzaederatore di corrente costituito da M5 si
considera molto piu grande bign; € quindi si trascura nel parallelo. Pertanto:

1
R/Pl Drdz(l"' Om2 B;J

ml

Dato chegmi=gm2 Si ha cheRypi=2rq,. Per valutarel ) si consideri il percorso compiuto
dalla 1) dopo che essa & entrata nel drain di M2. Facefetimento alla Figura 5.1.4(b) si
vede chel ) entra quasi completamente nel source di M1 vdrgmale vede la minima
resistenza, viene riflessa nello specchio M3-M4pfemendo che esso specchi in modo
unitario) e giunge sul generatove,. Pertantol ) 015 =V, /2r,,. Sommando i contributi
si trova:

1 1 1 1
e DVP(_ + 2_j :VP(_ +_j = Ry = Tagflez = rdp”rdn (5.1.4)

I’d4 2rd 2 r.d 4 I’d2

Sostituendo le espressioni dellein termini di parametra e dilp (uguale per M1, M2, M3,
M4) si ottiene:

1 1

Rout _|_EIA + A

D p n

Amplificazione di modo differenziale. Considerando l'effetto della sola tensione di modo
differenziale, (si veda lo studio dell’amplificatodifferenziale a carichi resistivi) risulta:

[, — 1 | Vs 2- de
oo e Viax VIjAX (5.1.5)
seVy <<Viyax : o1 =102 = GmnVa
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dove gmn indica il gn dei transistori della coppia differenziale di iegso Mle M2. ||
guadagno di modo differenziale risulta quindi:

g 1
= ==mO - 5.1.6
Ad gmnRout ID 1+ ( )

p n
Sostituendo al rapporg,/1p il suo valore trovato nel capitolo 2, si giungkeabressione del
guadagno:

2 1

Aj ) (\/GS_Vt) (}‘n +7‘p)

Dalle considerazioni fatte nel capitolo 2, sappiashe la possibilita di ottenere amplificazioni
qualsivoglia grandi facendo tendevesV; a zero e solo apparente, in quanto quando tale
grandezza scende sotto il centinaio di mV, M1 e #&ffrano in debole inversione e |l
guadagno non aumenta piu. Si potrebbe pensare alioagire sulle lunghezze di canale,
aumentandole in modo da ridurré.i Come vedremo cio va a detrimento della risposta i
frequenza, ovvero del prodotto guadagno-banda.

Per avere un’idea dell’entita di questa amplifioaa si puo far riferimento al caso in cui tutte
le rqy € igmdell’amplificatore sono uguali. In tale caso 'amfiphzione risulta:

1
A :Egmrd (5.1.7)

| valori di amplificazione ottenibili sono quindietfordine di g4, Ovvero, a meno di nor
ricorrere a transistori con lunghezze elevate, a8spno normalmente ottenere guadagni
dell'ordine del centinaio.

Amplificazione di modo comune.Per quanto visto nello studio del punto di riposo,
applicando una tensione di modo comiée correntilp; e lp, rimangono uguali, pertanto le
loro variazioniAlp; e Alp, sono identiche. Se lo specchio fosse idealg,€Alp:, AVpss=0)
allora si avrebbe una cancellazione perfetta eap&rtycc=0 ovvero unaVy=Roulucc=0 e
quindi unaAc=0. In realtd lo specchio non e ideale: la tensionengresso allo specchio
(Vbsy varia al variare dellép; mentre la tensione di uscita é stabilizzata datocoircuito
imposto per calcolare ladc. Inoltre anche 18/, € bloccata mentre Mp; varia, pertanto con
'uscita in corto circuito possiamo aspettarci cheanche la relazion@lp,=Alp; sia
rigorosamente vera. Pertanto la cancellazione eeri@pa e si haVc#£0. Per calcolare
I'amplificazione di modo comune si procede quinidiuovendo il corto circuito in uscita e
considerando che, come visto precedentementeyqred, \(,=Vk. Nota la variazion&dlp;
(che sara in queste condizioni, ovvero senza aurtwito, uguale a\lp,) si ottiene lavy
come:

1
=V, OAl,, G— (5.1.8)

m3

Questo perché dal nod« si vede una resistenza verso massa che € sostarie pari a
quella di M3 connesso a dioda {/ g,,;).

Per calcolare le variazioni delle correhi e Ip, possiamo fare riferimento a quanto visto nel
capitolo per 'amplificatore a carichi resistivii &a trovato che, in prima approssimazione le
variazioni dellaVs (tensione di source di M1 e M2) erano uguali adasione di modo
comune, e quindi le variazioni dellg erano pari &/.2ros , dovergs € la resistenza di uscita
dello specchio che forniscella

V|

Vd=0
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1

Vy=0 2gmprOS

A (5.1.9)

=Y
V,

C

I CMRR risulta quindi:
CMRR: ‘%‘ = ngn(rdp”rdn)gmprOs

L'ordine di grandezza del CMRR & quello dig)?, quindi dell'ordine di 16(80 dB).

Cenni alla risposta in frequenza ll limite superiore di banddi Aq, con ingressi prodotti da
generatori ideali di tensione, puo essere appragsitonsiderando che, quando i generatori
di ingresso sono ideali, ovvero a resistenza iatemlla, I'unico nodo ad alta impedenza e
l'uscita. SeC, e la capacita tra uscita e massa (dovuta allacttapdi carico e alle capacita
drain-body dei transistori M2 e M4) il limite supme di banddy risulta:

1
fy =—"—7
2nC, R
Il prodotto guadagno bandBGB) risulta:
1 Gimn
PGB= Aﬁ fH = gmnRout = (5110)

2nC,R,, 2rC,

Per avere un’idea sugli effetti del dimensionametgbcircuito sul PGB conviene esprimere
il gmnin funzione diVgsV; e considerare che la capadiigé, in prima approssimazione, data
dalla seguente espressione:

C, =C, +kW

doveW ¢ la larghezza di canale di M1 e MQ,e una costante di proporzionalita (dipendente
daL e dalle regole di layout per i contattiCg € la capacita di carico. Si consideri che con
M2 e M4 in saturazione I&gp € trascurabile rispetto alle capacita drain-bodhe queste
ultime sono proporzionali W. Inoltre leW di M2 e M4 sono correlate, ovvero se si aumenta
W, si aumenta di solito proporzionalmentéNae viceversa. Si ottiene:

w 1
lunCox o (VGS _Vt) H,.C (VGS _Vt)

n

PGB=— L -—— L

271(C,_ +kW) ZH(CL+k j
W C

Osserviamo che inizialmente aument&lye“paga”, in quanto si riduce al denominatore |l
termineC_/W. Quando questo valore diventa trascurabile rispekt, aumentardV significa
solo aumentare gli ingombri senza benefici. Vedianvece che ridurré e aumentar®csV;
aumenta il PGB ma, per quanto visto precedentempaggiora I'amplificazione in continua
(Ag). Occorre quindi ricercare una soluzione di compsso tra guadagno in continua e PGB.

Se, come accade in pratica, i generatori di segmadisono ideali ma hanno una resistenza
interna R, vi € anche un _polo di ingressiovuto alla capacita di ingresso dello stadio.
Particolarmente importante puo essere la capaditangresso 2 (generatorg,) in quanto il
condensatoré€sp, risulta collegato tra ingresso e uscita e quindn® riportato ingresso
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moltiplicato per il fattore I+Ay) a causa dell’effetto MillerQuesto effetto e rilevante solo
sullingresso 2 {p1 € connesso a massa tramitg dbnnesso a diodo, ovvero tramite una
bassa resistenza differenziale e quindi 'ampl#ioae traV; e \b; € piccola). Cio é causa di
sbilanciamento e non consente I'uso di questo ditgdidre in circuiti in cui € necessario un
bilanciamento tra i due ingressi anche a frequeleaeate.

Comportamento con ampi segnali.ll circuito equivalente di Figura 5.1.2(a) puo &ss
utilizzato anche per segnali ampi purché si comsidee R,,; non € costante ma varia in
funzione dellaV, e pure il legame trdycc € la tensioneVy non € lineare ma dato
dall'equazione (5.1.5). Si pu0 calcolare la cardtiea per punti, considerando che una

variazione delld/y si puo calcolare come segue:

AV, = AV, 15, (V) R, )

dove e stato esplicitato che la resistenza di aiseituna funzione dell&y mentre il gm
equivalente (pendenza della curva corrispondefitgabzione (5.1.5)) € una funzione\di.

Il circuito di Figura 5.1.2(a) rappresenta ovviateele variazioni alle quali va aggiunta la
Vu(0). La curva tensione di uscita in funzione dellessteneVy € riportata in Figura 5.1.5.

VDD AVU
——
/'
V=V~ (IVasd-|Vil) V(0)
-Vdmax VdL VdH Vdmax Vd >
/VLzzvc_th
\VL]_:VC-VGS
VSS
Figura 5.1.5

Si noti che la pendenza della curva e pari all'aficpkzione per piccoli segnali. La curva
rimane lineare nell'intervalld/ > < Vy < Vy nel quale entrambi i MOS M2 e M4 sono in
saturazione. Pefy > Vy M4 va in zona triodo e la sug(ovvero largp) si abbassa, riducendo
I'amplificazione (Eq. (5.1.4) e (5.1.6)) e quinghrogressivamente, la pendenza. Lo stesso
accade peYy< Vi ,, ma qui € M2 ad andare in zona triodo e quindR.|asi riduce a causa di
ran- Imponendo la condizione di saturazione per Méigpr M2 si ottengono le relazioni:
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Vy =Vpp — (J\/GS4| _’th‘)

v (5.1.11)
VL2 :VZ _th =Vc _?d_vtn DVC _th

L’espressione finale dv, & stata ottenuta considerando chevjanon puo eccedere la
dinamica di ingress¥, ... =+/21,/ B8, € quindi a trascurang; / 2 si compie al pit un errore

max
di alcune decine di mV. All'interno dell'intervalldy. < V4 < Vgn (Ovvero peV 2 < Vy < Vy)
la resistenza di uscita rimane approssimativameostante. Inoltre, siccome generalmente
l'intervallo [Vq, Vgu] € solo un piccolo sottoinsieme dell'intervalleVfmax Vamad, 1a
relazione trdycc e Vg rimane lineare in\y,, Van]. Per questi motivi il tratto di curva th_ e
Vgn € sostanzialmente lineare. Aumentand®Jaltre Vyy si ottiene che, superata \@amax
M2 e completamente spento e M1, M3 conducono tatlg Anche M4 e in conduzione,
(Vgsa< Vi) ma dovendo risultare &si~lqs=0 dovra anche esseidys~0. Per cui per
V4 > Vamax S haVy=Vyg. La situazione peYy < Vi 2 € piu complessa, in quanto M2 entra in
zona triodo e l'analisi della coppia differenzialee ha portato all’equazione (5.1.5) non € piu
valida. In prima istanza la tensione tende ad are\ad un limite inferiore indicato in figura
conV,,, corrispondente all’annullamento delfgs,(andamento a tratteggio in Figura 5.1.5).
PertantoV 1=V Vss. Riducendo ulteriormente la Vd si puo osservargratuale aumento
della tensione di uscita. In ogni caso I'amplifma funziona correttamente (amplificazione
elevata) solo peVy < Vg < Vgu.
Dinamica di uscita. Si ricava dall'analisi precedente ed é data da:

Vc _th <Vu <VDD - (IVGSS| _r\/tp‘)

Osserviamo che la tensione di uscita puo arriiarepndizioni di funzionamento normali,
quasi allaVpp ma € limitata in basso dalla tensione di modo ammuQuesto limita
fortemente I'applicazione di questo schema quad@mao richieste ampie dinamiche di uscita.
Dinamica di modo comune (di ingresso)Si supponga che sia applicata solo una tensione d
modo comunéV, e pertanto si hd/ss=Ves= Vssll limite inferiore deriva dal fatto che
diminuendoV,, diminuisce praticamente della stessa entitarisid@e di source di M1 e M2 e
quindi la tensione di uscita dello specchio di eote che fornisce |g. Se indichiamo con
Vuin la tensione minima tra i terminali di uscita dedlgecchio affinché quest’ultimo funzioni
correttamente si ha:

Ve =Vos “Vss >Vun = Vo >V +Vgs +Vyyy (5.1.12)

I modo comune di ingresso non puo quindi estendies allaVssma deve essere superiore a
guesta di und/ss (quindi di una tensione dell’ordine del volt) somi allaViyn. Nel caso
dell’amplificatore di Figura 5.1.1 viene utilizzatmo specchio semplice e quindiVan €
pari aVsssVr, ovvero al piu qualche centinaio di mV. L'utilizzb specchi piu complessi
come lo specchio cascode avrebbe benefici sul CMRPiu elevata, si veda 'Eq. (5.1.9))
ma peggiorerebbe il limite inferiore del modo comuBe si scende sotto il livello minimo
indicato dalla (5.1.12) si riduce la fornita dallo specchio la quale si annulla totaitee(e
quindi I'amplificatore cessa totalmente di funzioglaquando sullo specchio si ha una
differenza di potenziale nulla, ovvero quande=VsstVgs (con Vgs che valeVy, a causa
dell’annullamento delldp). Per quanto riguarda il limite superiose noti che essendo

Ip1=I p2=10/2 circa costante, il drain di M1 é vincolato al patmleV,, =V, —[\/GS3| mentre
suo gate € pari proprio\a. Pertanto si arrivera ad un valore massimydcdbltre il quale M1

85




va in zona triodo e I'amplificatore non funzionaimorrettamente, riducendosi il guadagno
progressivamente a zero per la riduzione,di 4 massimo valore di ¥Ysara quindi dato da:

VDl >VG1 _th = VDD _[VGS3| >Vc _th = Vc <VDD - (IVGS3| _th) (5.1.13)

Si noti che il limite superiore € molto meno stentg in quantd. si puo avvicinare all&pp

a meno del termin&gsd —Vin = [Vaesd-|Vipl+(|Vip|-Vin). Si noti chgVesd-|Vip| puod essere
ridotto a qualche centinaio di mV, men(€;|-V,) € di solito negativo, perche V&, e affetta
da effetto body e quindi € molto piu grande debwapeVgs=0, che generalmente e
prossimo gVy,|. Si comprende allora chp/cs{—Vinpuo essere negativo e quindMapuo
addirittura superare, anche se di pocd/da. Non si dimentichi perd che in queste condizioni
(valori estremi dV,) la dinamica di uscita risulta assai ridotta.

5.2 Amplificatori differenziali cascode a MOSFET

Abbiamo visto che I'amplificatore differenziale seite ha un guadagno dato dal prodotto
gnRout E stato anche rilevato che un aumento del guadagmta inevitabilmente una
diminuzione del prodotto guadagno banda. Per awarent guadagno senza incorrere in
guesta limitazione si pud cambiare la topologiauitale in modo da aumentareRa,: senza
modificare ilgm. |l metodo piu semplice e ricorrere ad un amplifica cascode, ovvero ad
una cascata di un source comune e di un gate comune

Amplificatore differenziale cascode.

La struttura di un amplificatore cascode differatezie mostrata nella Figura 5.2.1

T Yoo

VSS

Figura 5.2.1
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Lo stadio a source comune e costituito dai traosisil e M2 (si consideri che per piccoli
segnali di modo differenziale essi hanno effettieate il source a massa); lo stadio a gate
comune (differenziale) € costituito dai transistavi3 e M4. Lo specchio cascode
M5,M6,M7,M8 sostituisce lo specchio semplice defifdificatore di Figura 5.1.1. Cio é
necessario in quanto lalta impedenza di uscitdodstadio amplificatore cascode non
potrebbe essere sfruttata usando uno specchiaido Gabassa resistenza come lo specchio
semplice. Si dimostra come nel caso precedentdacherrente di cortocircuito per piccoli
segnali € data dagmiVg. Con procedimento esattamente analogo a quell@aatib per
I'amplificatore di Figura 5.1.1 si ricava che |aistenza di uscita € data da:

(g mprdp )rdp

Rout O (gmnrdn )rdn

dove gmn € rgn Sono relativi a M1,M2,M3,M4 (supposti uguali)gay, rdp SONo relativi a
M5,M6,M7,M8 (anche questi uguali). Si puo notares da resistenza di uscita € pari a al
parallelo delle resistenze di uscita due specduarde (uno di tipo e l'altro di tipop). Come
ordine di grandezza € pari a quella dellamplificat di Figura 5.1.1 moltiplicata per un
termine gnrq, che tipicamente €& dell’ordine di un centinaio. t®&i0 questo stadio puod
raggiungere amplificazioni notevolmente superioquelle dello stadio di Figura 5.1.1. Una
limitazione allimpiego di questo stadio € il faitbe anche qui la dinamica di uscita e legata
al modo comune in ingresso: la tensione limita in alto il range del modo comune e in
basso la dinamica di uscita. Infatti, affinché M2v& rimangano in saturazione si dovra
avere:

Vo1 V2 “Voss > Vo ~Vin =Ve ~Vi = Vo <V, - (\/GSS _th)
Inoltre affinché M4 rimanga in saturazione si doavare:

Vs =V >Ve, =V,

tn = VU >VK2 _th

Pertanto laVk, agisce come “spartiacque” tra la dinamica delllase quella del modo
comune. Lo stadio pud essere quindi impiegato swo casi in cui non si voglia
contemporaneamente un’ampia dinamica del modo cenmuimgresso e dell’'uscita. Un altro
inconveniente di questo stadio ¢ il fatto che mvilel grande numero di transistori “impilati”
€sso non e adatto a lavorare con basse tensialirgintazione.

Amplificatore folded cascode.

L’amplificatore folded cascode (cascode ripiegagapera i limiti visti per 'amplificatore
cascode. La sua struttura € mostrata in Figur@.5.2.

In questo amplificatore il source comune e semm#ittito da duen-MOS (M1 e M2)
mentre il gate comune epaMOS (M6 e M7). Naturalmente esiste anche una eeesduale
con tutti i transistori di tipo opposto a quelli fijura Figura 5.2.2Vk, e Vkz sono tensioni
costanti di polarizzazione. M3 e M4 agiscono daegatori di corrente per la corretta
polarizzazione del circuito.

Punto di riposolpi=Ip>=lo/2. Ipg=l pg=I1-1¢o/2. Le correntilp e 1, sono impostelps (=]l pe|) €

Ing (=|lp7])) derivano da esse e, per la corretta polarianazdello stadio, devono essere non
nulle (e, naturalmente, del verso consentito gal ti MOSFET, ovvero dirette versoVas.
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Vy

Va2 ms |le—]| Mo Vpp b
M10 |le—]| M1l
Figura 5.2.2
Affinché cido accada dovra essere:
|
l, —?O >0

Funzionamento del circuitoSi procede come nel caso dell’'amplificatore ddferiale
semplice, calcolando prima una corrente di cortodio di uscita e poi calcolando Ry. La
corrente di cortocircuito risulta data da:

luce =lor = 1o = = 15) = (I, = 1p,) ==(I 5, = 15)

Si faccia attenzione al fatto che per il calcold’dgpressione precedente si € considerato che
in un transistorgp-MOS unalps positiva & una corrente che scorre dal sourceoviedrain
(verso naturale della corrente).

La corrente di cortocircuito ha quindi un’espressicanaloga a quella dell’amplificatore
differenziale semplice, essendo anche qui cositgidla differenza tra le correnti di drain di
due MOSFET accoppiati di emettitore e quindi € dda#’equazione (5.1.5) la quale &
perfettamente valida in quanto le tensioni di drdinM1 e M2 sono bloccate dalla bassa
impedenza degli stadi a gate comune M6-M7. PeofedensionVy anche qui abbiamo:

luce = GmnVa
La resistenza di uscitsi calcola come al solito introducendo un geneeath provaVp in

uscita e calcolando la. Come per il differenziale semplice si sdopyiain Vp1=Vp,=Vp € Si
calcolano le quattro componenti ddiga
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=1 @ ) (2) (2
o =lgi +lpa+ e +1p;

La Figura 5.2.3 mostra il circuito utilizzato pécalcolo dallalp.

Ill M4 lll

M3

e W xS
Vi,

A

mn

Figura 5.2.3

Quando agisc¥p; (e Vp; € cortocircuitato) si nota ché, entra sull’'uscita di uno specchio e
vede quindi una resistenza circa paRa=(gmd q11)lqo. Pertanto la corrente erogata \da
sara:

VP

18 0
& (gmgrdll) Fao

D’altro canto, la corrente erogata\da si ferma sul lato di uscita dello specchigg non ha
modo di indurre corrente nel ramo del generatre Pertanto:

12 =0
T
—
—
Mo || M7|_1| (1
 dlwn
v -«
1
2 Lis Mil 1) v, Vi
M10 MI11
min
Figura 5.2.4
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Quando agiscé/p; la situazione € un po’ piu complessa. Come si psservare nella
Figura 5.2.4\Vp; “entra” sul drain di M7 che ha sul source il phefal dirgz e di quello che si
vede verso il drain di M1.

Ripetendo la considerazione fatta nel caso detwdiffziale semplice si osserva che dal drain
di M1 si vede una resistenza circa parir@ si ricordi che il source di M1 e connesso verso
massa attraverso una resistenza che sostanzialmeptgi al/gm,= 1/gn1.). Pertanto la
resistenza vista dé., sara data da:

2r-dlrd3

Rp, = (gm7 Dfd3||2rd1)rd7 = gm7rd7m

e sara inoltret’) =V, /R,,. La corrente | ¥, arrivata al nodo D1 si divide in due

componenti, di cui una scorre verso massa attravgss mentre 'altra arriva praticamente
inalterata sul generaton-, seguendo il percorso indicato nella figura preoés{@contra
solo diramazioni dove una via é a impedenza malidpssa e raccoglie quindi praticamente
tutta la corrente). La componente che prosegueoWdss si puo calcolare applicando la

formula del partitore di correnteld) che giunge sul nodo D1. Pertanto abbiamo:

1= LE
P P1
2rd1 + r.d3

Raccogliendo infine le componenti della correptsi ottiene:

V, r
g =gl s )
Omola1lag 24y + 43
= _VP +2] éll)( Fag ¥ Fas j - Ve + Z\/P(Zrdl + rdS)( Fg1 + ys j
Omola1lao 24y +Ty3 Omolafas  29mAararlas \ 2ras *+ Taa

Semplificando l'ultima espressione trovata si otie

P PO S (rdl+rd3j
ut V
P gm9rdllrd9 gm7rd7rd3 rdl

La resistenza di uscif&,: € quindi pari al parallelo delle due resistenze:

r
R, = (gmgrdll)rdg; R, = (gm7rd3¢jrd7

I’dl + rd3

La R, € la resistenza di uscita dello specchio di caricdzpl@ pari alla resistenza di uno
specchio costruito con i transistori M7 e M3, moltiplicata pefaitore gi/(rqitrqs). Per
valutare I'ordine di grandezza delR; si puo, per semplicita, supporre che tuttegle i gm
dell’amplificatore siano uguali: si ottiene un valore di resistenzsata:

1
R)ut = 5 (gmrd ) |]d
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L’amplificazione che si puo ottenere € quindi dellline di:

1
Ai = ngout :g(gmrd )2

Confrontando questa amplificazione con quella dgliazione (5.1.7) si evince che il folded
cascode ha un guadagno superiore a due amplificzimiplici collegati in cascata.
Amplificazione di modo comuneSi dimostra semplicemente che, nonostante 'asimane
dovuta al collegamento a diodo di M8-M10, per tensidifferenziale nulle (ovvero in
presenza di sol¥;), si halpg = Ip1p. Con argomentazioni analoghe a quelle utilizzaeip
punto di riposo dell’'amplificatore differenziale isplice se ne deduce chéss= Vpsg €
Vbs10= Vpsi1: Pertanto la tensione sul drain di M9 (ovveroVlg deve essere uguale alla
tensione sul drain di M8 (ricordiamo, solo pé&r= 0). Quindi basta calcolare le variazioni
della Vpg e si ha il segnale in uscita (variazioni). Come pamplificatore differenziale
semplice, anche qui un modo comune provoca vanadicorrente in M1 e M2 date da:

V
Al D|vd:o =

2r,

dovergse la resistenza di uscita dello specchio (M5 iruragh.2.2) che fornisce la. LaVpg

e chiaramente data dal prodotto di questa variazibrcorrente per la resistenza che connette
a massa il drain di M8. Questa e pari alla serite desistenze differenziali di M8 e M10
connessi a diodo ed é quindi pari g.2/Si ha quindi infine:

= Vos

¢ Ivy=0 Vc \V, =0 gmos
L’amplificazione di modo comune é quindi doppiapeto a quella dell’amplificatore
differenziale semplice m&y € molto piu grande e quindi anch€MRR e molto piu elevato.
Dinamica di ingresso (modo comune) e di usdifirontiamo prima la dinamica di uscita: in
basso e limitata dalla dinamica dello specchio @@sdi carico e potra arrivare quindi fino a

Vsst2(Ves V) +V . Dunque:

Vu >Vss + 2(VGS _Vt) +th (5.2.1)

In alto il limite sara dato dalla saturazione di:M7

IVDSY| > [VGS?| _r\/tp‘ :Vs7 _VD7 >Vs7 _VGY _r\/tp‘
Si noti che é stato possibile sostituire I'operatai modulo con un cambio di segno

delllargomento perché gia si sapeva che gli argoimsono negativi. Semplificando e
sostituendd/p7=Vy e Vg7 = Vk2 Si ottiene:

Vi <V, #V,| (5.2.2)

Per quanto riguarda il modo comune in ingressohiara che in basso sussiste la stessa
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limitazione dell’amplificatore differenziale semgdi, per identita di struttura. Ovvero:
Vc >VSS +VGS +VMIN (523)

dove Vyin € la minima tensione sui terminali di uscita dedfmecchio che fornisce lg (nel
nostro cas®win=(Ves V). In alto, invece il limite & dato dall’entrata zona triodo di M1 e
M2. Fissiamoci su M1. Deve risultare:

VDl :VKZ +[VGS7| >V(31 _th :Vc _th
Pertanto si avra:
Vc <VK2 + [VGS7| +th

Osserviamo subito che, a differenza di quanto aseagber il cascode (non folded), fissare
Vk2 ad un valore piu alto possibile ha qui effetti &ri sia sulla dinamica di uscita sia su
quella di modo comune in quanto estende versool'gliimite superiore di entrambe. Il
massimo valore che puo essere assegnat&alla quello che posizione M3 e M4 al limite
della zona di saturazione. Andare oltre li portbeelm zona triodo. Pertanto:

VKZMAX :VDD - (NGS3| - th‘) _NGS7|

Con questo valore dik» si ottengono i seguenti limiti superiori per |aamica di uscita e il
modo comune di ingresso:

Vo <Vpp =2 GSP|_’th‘) (5.2.4)
Vc <VDD - ([\/GSP| - th‘) +th (5.2.5)

Le due espressioni precedenti sono state otterarsiderando che |1&cs3= Ves7= Vesp
(almeno come ordine di grandezza). Importantefailded cascode I&y pud raggiungere la
Vop @ meno di dueMgsVi), ovvero di qualche centinaio di mV e contempogmnente la
dinamica di modo comune puo addirittura superar®dg. In basso le condizioni sono
notevolmente peggiori in quanto le equazi(®R.1) e (5.2.3) indicano che la distanza dalla
Vss contiene un termind/; e quindi non pud scendere sotto un valore cheatipente é
dell'ordine di 1 V.

5.3 Amplificatori a MOSFET alarga dinamica (OTA e OTA rail-to-rail)

L’amplificatore differenziale semplice mostratokigura 5.1.1 ha una limitazione importante
che consiste nel fatto che il modo comune limitdasso la dinamica di uscita. La versione
duale di questo amplificatore, con transistprMOS di ingresso, mostrata nella figura
seguente, ha limitazione opposta, ovvero il modowee limita_in altda dinamica di uscita.
Pertanto, se & importante che la dinamica di uscitai fino allaVss(ma non allavpp), in
alternativa alla versioneraMOS, di ingresso si puo usare quellpBsIOS.
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L’amplificatore ap-MOS non risolve pero il problema di avere una diita di uscita che,
indipendentemente dal modo comune in ingressatende dalld/pp allaVss Per fare questo
bisogna che il terminale di uscita e uno dei duandresso non si trovino sullo stesso
transistore. Un modo per ottenere cio potrebbereskéolded cascode visto nel paragrafo
5.2, che pero presenta qualche limitazione sultardica di uscita, introdotta dallo specchio
cascode. Inoltre il folded cascode presenta maggiomplessita circuitale, e, soprattutto,
tensioni di alimentazione piu elevate. Una solugignu semplice che mantiene tutte le
caratteristiche dell'amplificatore differenzialengglice Aq, Ac, Rout -..) €d € molto adatta ad
essere utilizzata con bassi valori delle tensiomilichentazione € mostrata nello schema della
Figura 5.3.2. Il funzionamento di questo schemaeguente

» La correntdpy € pari alla correntk,, a causa dello specchio M4-M7.

» La correntdpg € pari dp;, a causa dello specchio M3-M6.

» La correntdpg € pari dpg, a causa dello specchio M8-M9; pertalye= Ip;.

A questo punto basta notare che, come al soliiodehdo in cortocircuito I'uscita si ottiene
la corrente:

luce = o7 loe = lp2 Iy
Quindi, a parte un’inversione di segno, la corregit€ortocircuito € uguale a quella dello
stadio differenziale semplice (che, ricordiamo @ai a Ipi-Ip2). In questo schema il
terminale non invertente & quindi quello contrasasg conV, e quello invertente cov;. Per
cui Vg = V2-Vi. La resistenza di uscita di questo circuito scaka semplicemente osservando
che dall’'uscita vedo solo il parallelo delle resiste di drain di M7 e M9. Per piccoli segnali

iucc = gman. QUIndI

AH = gmnRout = gmn(rd7||rd9)
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Figura 5.3.2

Si verifica facilmente che anche questo circuitocemporta bene per quanto riguarda
I'amplificazione di modo comune in quanto le vaite di i4; €ig2 in presenza di solo modo
comune sono uguali e, a parte I'errore introdo#glidspecchi di corrente, si sottraggono in
uscita.

La dinamica di uscita €& praticamente estesa d®g alla Vpp. Piu precisamente
I'amplificazione (ovvero la pendenza della carasteza) rimane praticamente costante per:

Vsst (Vesg _th) <Vy <Vpp ~ (IVGS7| _r\/tp‘)

Quindi ci possiamo avvicinare alMpp e allaVssa meno di una tensione di saturazione
(Ves- V) ovvero di una quantita che puo essere ridot@dinin centinaio di mV. Oltre questi
estremi la resistenza di uscita diminuisce rapiddaee con essa pure la pendenza della
caratteristica. Aumentando My fino al valoreVymax della coppia differenziale M1-M2 si
raggiungono comungue i rail di alimentazione. L'difrgatore di Figura 5.3.2 realizza la
forma piu semplice di OTA, ovvero Operational Ti@sductance Amplifier. Per quanto
visto esso éail-to-rail in uscita.

Per quanto riguarda la dinamica del modo comunegresso, I'amplificatore di Figura 5.3.2
non presenta alcun vantaggio rispetto all’amplifica differenziale semplice di Figura 5.1.1.
Infatti esso smette di funzionare quandoscende sott®/ss+ Vgsit (Vess- Vin). In alto,
abbiamo visto ch¥; puo invece raggiungere \&p.

La versione duale, a transistprMOS in ingresso, permette invece di arrivare @¥.Ifino
allaVss ma presenta limitazioni in alto. La figura segeemassume schematicamente i limiti
della dinamica del modo comune per i due tipi diFOT

La Figura 5.3.3 suggerisce un modo per otteneraraplificatore il cui range di ingresso
copra tutto l'intervallo VSS-VDD. L'idea e quella connettere “in parallelo” due OTA duali,
in modo che almeno uno dei due sia sempre in faezi®er fare cio occorre che i due
amplificatori abbiano lo stesso segnale di ingresgowoducano correnti di corto circuito che
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si sommano nel nodo di uscita. La Figura 5.3.4 mdstschema piu comune di amplificatore
differenziale rail-to-rail in ingresso e uscita. pmatica i transistori M11-M15 realizzano
I'amplificatore ap-MOS, mentre M21-M25 quello®MOS.

OTA n-MOS
OTA p-MOS,
funziona solo funzionano funziona solo
I'OTA p-MOS entrambi gli OTA 'OTA n-MOS
VC
VSS VSS+VGS+VDSAT VDD'(VGS+VDSAT) VDD
Figura 5.3.3

Si pUO verificare rapidamente CH@24: Ipi2+ Ip22 € Ip1a=Ip11+ Ip21. lp2a € Ip13 Si
specchiano nei due transistori dello stadio ditasci

Per cui si verifica facilmente chéycc=(Ipi2- Ip11) + (Ip22- Ip21). Osservando che le
differenze nelle due parentesi sono proprio le estrr di cortocircuito dei due stadi
differenzialip edn, si verifica che il circuito funziona come antiatp. L’'unico inconveniente
e che ilgn complessivo dello stadio (pariigdVvy) varia a seconda della zona di in cui
I'amplificatore si trova a lavorare. | transistdfiAl e MA2 servono a sommare le correnti
dello stadio, mentre MB1-MB3 forniscono le corretitpolarizzazione.

MO2

M23 M24 I |[

M22 }_‘
4

_|E113 Ml-i___”l “:MAl

bt e P I
MI15  MA2
] JIN ]

Ly

M11 M12 M21

T
1

c

Figura 5.3.4
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54 Amplificatore differenziale a BJT, carichi attivi e uscita single ended.

Figura 5.4.1

I'amplificatore mostrato in Figura 5.4.1 € analogita versione a MOSFET mostrato in
Figura 5.1.1. L’analisi del circuito puo esserel&@m modo simile a quella effettuata per il
circuito a MOS. In particolare si ritrova I'espresee del guadagno di modo differenziale:

rop)

doveron € rop SONO le resistenze differenziali di collettorer{pal/hye) rispettivamente dei
transistori NPN (M1 e M2) e di quelli PNP (M3 e M#&splicitando ilgm, e lerg si ottiene:

Aﬁ = gmn (rOn

Y 1 1)
Ay =-2% con Vpgq=| o+

VT VAn VAp
dove laVaeq € una tensione di Early equivalente che combirtariaione di Early degli NPN
(Van) e quella dei PNPJyp). Il guadagno non puo quindi essere influenzatal¢un modo, in
quanto e dato dal rapporto di due tensioni che mdipeo dal processoVf) e dalla
temperatura\(+=kT/q). Essendo le tensioni di Early dell’'ordine delkecohe di volt (fino al
centinaio) eVt a temperatura ambiente circa 26 mV, si ottengaramggni che raggiungono
facilmente il migliaio.

Per quanto riguarda il modo comune la situazion@uecomplessa che per il circuito a
MOSFET in quanto, a causa della corrente di balke sygecchio Q3-Q4, anche ¥g= 0 non
si halcy = Ico. Sipud fare comunque una stima approssimatawgagno di modo comune
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facendo riferimento alla figura seguente che raggr la situazione nell’amplificatore, con
uscita in cortocircuito, quando viene applicata temsione di modo comune.

Q }4\@4 "

Figura 5.4.2

Innanzitutto osserviamo che le correnti a ripbgoe Ic2 non sono uguali ma sono legate dal
rapporto:

dove k € il rapporto fissato dallo specchio Q3-Q4. L'apgtione di un modo comune in
ingresso provoca una Vvariazione della tensione mietifore, ¢, che, con ottima
approssimazione é proprio parva (Dato cheVe =V¢ - Vge € Vge € praticamente costante).
La variazione di corrente nello specchio di polzaizone (Q5 in Figura 5.4.1, rappresentato
dalla resistenza differenzialg.}, pari av; / ros, €ntra nel nodo di emettitore e si divide nelle
due variazionig:€ ic, ciascuna proporzionale gh del corrispondente transistore. Cio € vero
perché risulta (trascurando la dipendenza d&jkx

cl = gmlvbel; Ic2 = gmzvbez

(le vpe indicate sono le variazioni) e, essenge 0, Vhe1 = Vpe2 Quindi:

Vv :O — |c2:gm2=|C2=k
d
Icl gml ICl

La i, risulta data da:
=i o =Kl ~icr =Kl ~Ki =ik~ k)

scl

dove abbiamo indicato cdq il rapporto dello specchio Q3-Q4 alle variazioché differisce
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di poco da quello statico). A questo punto basteotare la variazioné;; in funzione div,,
considerando chie non differisce molto dall’'unita:

- _ 0 . __— __— Vv V
leo = - la = g +ks|c1 _r_c = Iu= (1+ kc )r Dzrc
Om os s/'os

0s

Sostituendo la.; nell’espressione delig.c e considerando chg = iycdRout Si ha infine:

— Rout (ks _ ks)
A= 2r

os

Considerando chByy € s SONo dello stesso ordine di grandezza e chefereiifzak_ -k, &

parzi a qualche centesimo, I'amplificazione di madonune risulta solitamente dell’'ordine di
10~
I CMRR vale quindi:

29 ],
CMRR= /2 mros
(-x,)

Per quanto riguarda la dinamica di uscita, ripeteledconsiderazioni fatte per I'amplificatore
differenziale a MOSFET si arriva alla rappresertaeigrafica di Figura 5.4.3

VCC A VU

—
Vi=VeeVeesar
V(0)
Va / Van Vi _

ViV VeetVeesar

Vc'V BE/'

Figura 5.4.3

Anche qui la dinamica di uscita e limitata in badabvalore del modo comune.
Per quanto riguarda il range del modo comune imeggp, con considerazioni analoghe a
guelle fatte per I'amplificatore a MOSFET, si trostze:

VEE +VBE +VCESAT<VC <VDD _VCESAT
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Capitolo 6. Circuiti analogici di largo impiego

6.1 Riferimenti di tensione.

Per la realizzazione di sorgenti di tensione cdstam nei confronti della temperatura sia
delle tensioni di alimentazioni si possono sfrgtdue tipi differenti di approccio:

Circuiti utilizzanti diodi zener.

Circuiti a Band Gap.

| circuiti che utilizzano diodi zener presentan@uale controindicazioni, tra cui le piu
importanti sono:

1.

Il diodo zener non é disponibile nelle tecnologi@ngdard. Come sostituto si pud usare la
giunzione base emettitore dei transistori bipolahe ha una tensione di breakdown
tipicamente di 7-10 V. Questa tensione non e tigtagroducibile. L'inserimento di diodi
zener affidabili e con tensione voluta comporta co@plicazione del processo.

| diodi zener hanno undgy che dipende dalla temperatura (cresce T@er Vgy >6 V,
decresce pevgy < 6 V)

Diodi zener per tensioni inferiori a 3 V non sonspdnibili e presenterebbero comunque
una forte dipendenza dalla temperatura. Sicconbenlsione di alimentazione deve essere
maggiore diVgy, gli stabilizzatori a zener non sono adatti a tave con basse tensioni di
alimentazione.

Le tensioni ottenute mediante diodi zener sono onelimorose. Per eliminare le
componenti a bassa frequenza del rumore degli Zamebbero necessari condensatori di
elevata capacita, non sono integrabili su silicio.

Per questi motivi sono stati sviluppati riferimerdi tensione che fanno uso solo di
componenti standard (transistori). Questi circuiénominati “riferimenti di tensione a band
gap” sono basati su stringenti requisiti di matghenpossono essere realizzati solo in forma
integrata.

Lo schema di principio di un circuito a band gapeastrato nella Figura 6.1.1.:

VCC
BG
I
VBE
V. =kT/q %

Figura 6.1.1
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In pratica il transistore bipolare montato a diaigne alimentato da un generatore di corrente
lc. La suaVge vale circa 0.6-0.7, in dipendenza dalla corrent@al¥farea del transistore.
Questa tensione non pud essere usata come umgfdeo stabile in quanto essa dipende
fortemente dalla temperatura applicata con un wefte di temperatura negativo,
tipicamente variabile da x30° V/K a -2x10° V/K. Per annullare questa variazione si pud
sommare una tensione proporzionaleva dove Vi e kT/g In questo modo, facendo
riferimento alla figura, la derivata della tensiafiaiscita {gc) € pari a:

dvi=%+b5; con: k_ 861x107° V/K (6.1.1)

dT dT q q

Per esempio, se la derivata délig: € —2.6 mV/K, per ottenere ungg indipendente dalla
temperatura occorre fissare un’amplificazione b238&fortunatamente la derivata dege
cambia con la temperatura, pertanto I'annullamegradetto delladVss/dT si avra solo per
una specifica temperatura. Comunque si constata lahdipendenza della/gc dalla
temperatura risulta molto ridotta in un ampio iagdo di temperature (si possono ottenere
variazioni complessive di pochi mV su tutto I'inteHo —40+ +150 °C.

Prima di passare ad alcuni esempi circuitali claéizeano questa funzione, approfondiamo il
comportamento dellélsc.
— IC
Ve =V, In| =
IS

La Ic non e costante, ma viene fatta variare con la¢eatpra assoluta T secondo la legge:

|, =GT"

Innanzitutto calcoliamo l&ge:

doveG ea sono costanti. Questo tipo di andamento non éeide per il funzionamento del
band-gap e, come verra mostrato in seguito, nandate sostanziali differenze rispetto al
caso in cuilc sia una costante. Occorre inoltre osservare chéfiéile ottenere correnti
costanti, mentre si possono facilmente otteneneentrproporzionali alla temperatura<1).

La corrente di saturaziogpuo essere espressa da:
_GAND, _
=TE1 o0 = F D,

IS
B

dove F e una costante che congloba i termini non dipemdtaila temperaturaQg € il
drogaggio totale della bad@, la costante di diffusione degli elettroAs, I'area di emettitore
en; la concentrazione di portatori nel silicio intréts.

EsplicitandaD,, e n’come:
E

n? OT% «; D, =

n ﬂﬂ

kT
q

doveEy e I'energia del gap del silicio (circa 1.1 eVugla mobilita degli elettroni. Infine,
esprimendo la dipendenza dalla temperatura dellglitdocome: ¢, OT™" si ottiene:

Veo

|c=BT’e "
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doveB e una costante indipendente dalla temperayaran e Vo = Eg/q paria circa 1.12 V.
Sostituendo le espressioni ddéae dellalc nell’espressione delldge si ottiene:

Vge =V In cT” =Veo +Vr [In(G EE)_ (y_a)ln(T)] (6.1.2)
BTVexp(]

_VGO

T

dove corE abbiamo indicat®™.
La tensione di uscita del regolatore band-gaptasallora:
Vig =Veo +V4[IN(GLE) +b-(y-a)In(T)] (6.1.3)

Il coefficienteb viene calcolato in modo tale che la derivata de}ia risulta nulla per un
valore di temperatura stabilito in fase di progeettoT, questo valore si ha:

dVgg

dT :E['”(G [E)+b-(y-a)-(y-a)in(r)]=0 (6.1.4)

L’equazione precedente consentirebbe di stablliralore dib qualora fossero noi i parametri
G, E, y, a ed il valore prescelto pefo. In realta, in fase di progetto si procede piu
semplicemente utilizzando la formula (6.1.1), nejlele si usa il valore dlVsg/dT stimato
dalle simulazioni.

L’equazione (6.1.4) € comunque utile per ricavarespressione semplice deNas che ne
permetta di valutare 'andamento. Dall’equaziond.@® si ricava infatti:

INGI(E)+b=(y-a)+(y-a)in(T,)

Sostituendo questa espressione nella (6.1.3)ishett
Voo =V, +V; (y—a)(1+ |n(%j) (6.1.5)

Questa espressione descrive il comportamento \dgdlan funzione della temperatura qualora
siano noti la temperatur® a cui la derivata si annulla e il valore del pag&nmy-a. A titolo

di esempio, nella Figura 6.1.2 & mostrato I'andamatella tensione di band-gap fornita
dall’equazione (6.1.5) per due diversi valoriTgdi pari a 27 °C e 50 °C e pgia =2.5. Si
osservi che le curve presentano una derivata radla per la temperatura ottimale di
funzionamento Tp). Inoltre la curva @, maggiore presenta anche un valore di tensione di
uscita piu alto, come si puo verificare dall’aniatisll’'equazione (6.1.5). | grafici della Figura
6.1.2 mostrano anche che la tensione di usdga) (subisce una variazione molto piccola
(inferiore allo 0.1 %) su tutto I'intervallo di tgeerature (0-70 °C). In sede di progetto e
dimensionamento di un riferimento di tensione adegap, la temperaturd, pud essere
fissata scegliendo opportunamente il ternbir{si veda la Figura 6.1.1).
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Figura 6.1.2

Esiste una grande varieta di circuiti che forniscama tensione di riferimento stabile
sfruttando il principio del band-gap. In ogni caseempre necessario disporre di transistori
bipolari o, al limite, diodi a giunzione. In tecogia CMOS si possono realizzare riferimenti a
band-gap utilizzando i BJT parassiti di substrtain processo CMOS-well i transistori di
substrato sono di tipo pnp e presentano il collettmnnesso con il substrato stesso e quindi
alla Vss La figura seguente mostra un esempio di rifertmesi tensione a band-gap in
tecnologia CMOS-well.

VDD

_l_
L bl E
M1 M5 M9
M2E <T\/IG [Mlo

—
L

M

M

3
4 .
o
R1 R2
Vri e
Q1 Q2 Q3

1.3

(o2}

Figura

103



Il circuito € composto dai tre rami: (1): transistM1-M2-M3-M4-Q1; (2) transistori M5-
M6-M7-M8-Q2 e resistore R1; (3) M9-M10 Q3 e resist®R2. |p-MOS sono tutti uguali e
realizzano quindi uno specchio cascode che impbeela corrente sia uguale nei tre rami.
Inoltre anche tutti glin-MOS sono identici. Cio, assieme all’eguaglianziiedeorrenti nei
rami, imponeVsss= Vess Questa relazione e verificata con elevata praogsin quanto M3 e
M7 fanno si che M4 e M8 abbiano anche st&saQuindi si ricava facilment¥s,= Vsg (Si
noti cheVgs = Vgg poiche i gate di M8 e M4 sono connessi). Ma:

VS4 :VBEl :VS8 :VBEZ +VR1

dove leVge vanno intese come valore assoluto. Si ricava glannsione sulla resistenza
R1:

(P I
Ve =Veg —Vee, =V In(l‘”—szj =V, In(i]

CZ|81 ISl

Il transistore Q2 viene fatto appositamente di aig@agrande di quella di Q1. In particolare:

Aoleonsy o v =vin()
Afl ISl

La corrente in R1 (e quindi in tutti e tre i raregra data da:

I :V?:ll :\iln(n)

Se si trascura la dipendenza Bj dalla temperatura la corrente € proporzionale alla
temperatura assoluta. Questa corrente scorre aretherzo ramo e quindi in Q3R. La
tensione di uscita sara quindi:

VBG :VBES + IRZ =VBE3 +VT %ln(n)

La tensione di uscita € quindi data dalla sommandiVge € un termine proporzionale alg.
Riconosciamo quindi lo schema tipico del band-gagsendo la corrente che scorre in Q3
proporzionale &, sarao=1. Inoltre si pud osservare che il termimdi Figura 6.1.1 é pari a:

b=%ln(n)

Agendo sul rapport®&/R; si pud quindi ottenere il valore @ voluto, ovvero I'annullamento
della derivata alla temperatura richiesta.

Infine occorre osservare che il circuito mostratmme la maggioranza dei circuiti band-gap,
presenta anche un altro punto di lavoro possiloileero quello caratterizzato da correnti
nulle in tutti e tre i rami. Si osservi che nelctito € presente un anello di reazione positiva,
costituito dai MOS M1 ... M8, dai BJT Q1,Q2 e dadistore R1. Si puo facilmente dimostrare
che in corrispondenza del punto di riposo a corraute il guadagno di anello € >1, mentre
<1 nel punto di lavoro corretto. Solo quest’ultimsulterebbe quindi stabile. In pratica anche
il punto a correnti nulle & stabile perché in talhdizioni i MOS entrano sotto-soglia e il loro
guadagno risulta degenerato. Affinché il circuitgperti nel punto di lavoro utile occorre
quindi aggiungere un semplice circuito di accensiche inietti una piccola corrente nel
momento in cui il sistema viene alimentato e sicalietta da solo una volta che il
riferimento, grazie alla reazione positiva, si parel punto di lavoro corretto.
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6.2 Tradatori di tensione.

| traslatori di tensione hanno la funzione di somenana tensione costante al segnale. Il fatto
che all'interno di un circuito integrato i vari dtadi elaborazione del segnale siano accoppiati
in continua rende spesso necessaria I'operaziotmagiazione di tensione.

Nel campo dei circuitCMOS, il piu semplice traslatore di tensione e costitudal source
follower. Con riferimento alla figura seguente, (B) € mostrato un traslatore di tensione
basato su un transistoreMOS. |l traslatore € polarizzato con una correco@atinua lo.
Questo circuito e in grado di traslare in bassardi quantita pari ¥csn Se si richiede una
traslazione verso l'alto & necessario ricorreraiadource follower che impiega pAMOS,

come mostrato in (b). In questo caso si traslaovéatto di una quantita pari &d¢s.

T Vob T Vob
il w
@ ®u vl " ()
Vss/ Vss/

La traslazione puo essere variata entro ampi liagiéndo sulla correntg e sulle dimensioni
(WI/L) dei transistori. In particolare si ha:

Traslatoren: V, =V, —(Vm + ﬁ}
B,

21,

Traslatorep: V, =V,, + M‘+ &
p

Circuiti con uguali rapportigl3 si comportano quindi nello stesso modo per quagtarda
la traslazione. Questo grado di liberta viene #dtat per fissare la resistenza di uscita del
traslatore, pari a:

1 1

Rout gm /_ZBI .
La resistenza di uscita € spesso un parametrociitiquanto assieme alla capacita di carico
fissa il limite superiore di banda del traslatdPertanto, a parita di traslazione e capacita di
carico, grandi valori dlp e B comportano bande piu estese, ma, di contro, elgwatienza
dissipata e ingombro. La scelta cade quindi sulleime dimensioni che consentono di
soddisfare il limite di banda richiesto.
Come si puo osservare non € possibile traslaredmana tensione inferiore alla tensione di
soglia. Nel caso si richiedano traslazioni infdareoguesto limite, si pud usare una successione
di un traslatora e di unop opportunamente dimensionati.
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Osservazione importante: nelle espressioni datisidee di traslazione compare la tensione di
soglia: quest’ultima, a causa dell’effetto bodypathde dal valore della tensione tra source e
body, quindi dal valore della tensione di uscitaaltre parole la tensione di cui si trasla il
segnale dipende dal valore del segnale stess@ilE tdmostrare che questo si traduce in una
distorsione non lineare sul segnale. Questa distaspotrebbe risultare inaccettabile se
I'ampiezza del segnale € elevata. In un process@SNtwell € possibile connettere il body
di un transistorgg-MOS al suo source, inserendolo in una propsigell. In questo modo si
riduce notevolmente la distorsione del traslatargpd p. Questa operazione non € possibile
per i transistorin-MOS e quindi il traslatore di tipa presenta un comportamento corretto
solo per piccoli segnali. In un processo CM@®ell la situazione & opposta.

Per quanto riguarda i circuiti bipolari, si possasare traslatori di livello ad emitter-follower,
mostrati nella Figura 6.2.2.

Vee T Vece
Vin j‘ IO
.V,
VU
@ 1o Vi,
Vee Vee

Figura 6.2.2

Per traslare verso il basso si utilizza il circustn BJT npn, per traslare verso l'alto il pnp.
Tuttavia e facile comprendere che con i circuitistnati si puo traslare solo di una quantita
pari aVge che cambia poco con la corrente e le dimensiontrdasistori. Per traslare di
quantita multiple dVge si possono impilare alcuni diodi tra 'emettitatell’emitter follower

e l'uscita.

VCC
VCC

Vin Ql

V.
N R2 Q
2
(a) y Rz v, ®
I0 |o
VEE

Figura 6.2.3
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Nella Figura 6.2.3 (a) € stato aggiunto un trapsistcollegato a diodo per ottenere una
traslazione verso il basso pari a/ge. Per traslare di quantita che non sono multigkrin
dellaVge si pud usare un circuito “moltiplicatore \dgg”, costituito in Figura 6.2.3 (b) da Q2
e dalle resistenze R1 e R2. In questo caso satvasto il basso di una tensione pari a:
R +R

VBEl +VBE2—
L’espressione precedente fissa il rapportoRiae R,. Per quanto riguarda il loro valore
occorre rispettare la condizione:

| V,
_0<<LE<<|O

2
che garantisce che la coincida praticamente con lg, e, contemporaneamente, che nel
partitore R1-R2 si possa trascurare la correntasé g».

IBZ

6.3 Stadi di uscita.

Lo scopo degli stadi di uscita € quello di trasteril segnale sul carico (resistivo o
capacitivo). Il principale requisito di uno stadid uscita € quello di erogare il livello di
correntenecessario a pilotare il carico stesso. Se ilcoaé resistivo, questa caratteristica
consente di avere sul carico stesso il livelloedisione richiesto. Ovviamente piu bassa € la
resistenza del carico, piu elevate sono le corad@ilo stadio stesso deve fornire. In presenza
di carico capacitivo un’elevata corrente di usatatraduce in elevata velocita e quindi,
possibilita di mantenere i livelli di tensione diaita richiesti anche a frequenze relativamente
alte.

Stadi di uscita a source follower e emitter-followe

Uno stadio di uscita molto semplice che in moltsicaud essere utilizzato € il source
follower. Questo circuito, gia visto come traslatadi tensione e mostrato nella figura
seguente dove e evidenziato il collegamento detadra 'uscita e il comune (ground). I

circuito si suppone alimentato da due tensiyy e Vssdi valore opposto.

Figura 6.3.1

Questo circuito presenta il vantaggio di avere mnphficazione praticamente unitaria, quindi
pud essere usato per trasferire il segnale suta@aénza modifiche sostanziali (a parte
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I'inevitabile traslazione), ovvero si comporta d#fbr. Inoltre esso ha una bassa resistenza di
uscita che fa si che I'amplificazione (unitaria)nndiminuisca sostanzialmente anche per
resistenze di carico relativamente basse. Prepenta seguenti svantaggi importanti:

* Impossibilita di fornire tensioni di uscita superia Vpp- Vi (con Vi, aggravata
dall’effetto body). Cio si puo facilmente comprereleonsiderando che sul gate non puo
essere presente una tensione superidiga

* Questo circuito puo assorbire una corrente (oveeogare una corrente negativa) che al
massimo raggiungé Ovviamente entrambe le correnti erogabili, negatv positiva,
devono essere paragonabili in quanto il segnalecauto deve poter assumere valori
negativi e positivi senza sostanziali asimmetmesdstanza la massima corrente di uscita
e limitata dalla corrente assorbita a riposo. Quéstsi che il circuito in questione possa
essere usato solo quando le correnti erogabili soodeste.

Come vedremo in seguito il primo svantaggio e tiglei circuiti basati su source follower e

potra essere risolto solo cambiando configurazmraiitale. Per quanto riguarda il secondo

punto osserviamo invece che é tipico degli stadclasse A, ovvero quegli stadi in cui il

dispositivo attivo deve condurre per tutto il peoodel segnale di ingresso (supposto

sinusoidale). Infatti, nello schema di Figura 6,34 per una frazione del periodo il MOSFET
non conduce abbiamo come conseguenza una distersieinsegnale, in quanto l'uscita
rimane costante-aR |o.

Per ovviare a questa limitazione si pud usare semprsource follower ma in classe AB. Nel

ben noto schema di Figura 6.3.2 (a) € mostratoinenito in cui si fa uso di una topologia

push-pull con transistori di uscita M1 e M2 compégrtari.

VDD T VDD

EMl
M3

]
R Vu M4 [
— %—{ M2
—1| M5

V.

In

Vss I Vss
(a) (b)

Figura 6.3.2

Si verifica immediatamente ch¥g +Vgs| =Vess +Vsss| , OVVETO:

/2| /2| |2l 2|
\/tl+ 71DZI__|_P/t2|_|_ ﬂzZ :Vt3+ 7;+[\/t4|+ 7: (631)

Trascurando in prima approssimazione l'effetto h@iya:Vi = Viz € Vi = V. Inoltre un
dimensionamento tipico prevede:
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B=B=8 € B=B=5

Questo fa si che i transistoiMOS siano equivalenti (complementari) dei tramsigt-MOS.
Con il dimensionamento I'equazione (6.3.1) diventa:

NSRS E AN % (6.3.2)

Dall’equazione precedente si possono ricavare dimnnazioni importanti. La prima ci
consente di fissare la corrente a ripts@ nei MOS di uscita (M1 e M2) a partire ta A
riposo, infatti,ly = 0, ovverolp; = Ip2 = Ipg € quindi si trova facilmente:

oo =1 Ay
B
L’equazione (6.3.2) e la (6.3.1) da cui essa deswao valide solo se entrambi M1 e M2
conducono. Questo € vero solo per piccoli seg@alando si applica, per esempio, un segnale
Vin positivo, la corrente di uscita non € piu nullaieedta positiva. Deve quindi crescdrg a
scapito dilpy, ovveroVes: a scapito dVgs; in quanto la somma digs; e di Vgsz (modulo)
deve rimanere costante. Per un certo valore deot@rerogata in uscita, \&s, sara pari alla
tensione di soglia di M2. Se, in seguito ad un autmeel segnale di ingresso, la corrente di
uscita aumenta ulteriormente M2 si interdice riraacceso solo M1. Per tensioni di ingresso
(e quindi correnti di uscita) negative accadratagatnte il contrario con M1 che si interdice e
rimane solo M2 a lavorare. Siccome per un inteoval correnti erogate comprendente
piccoli valori negativi e positivi entrambi i trae®ri conducono, ciascun transistore lavora
per un po’ di piu di un semiperiodo del segnalandresso e quindi la classe € di tipo AB.
Importante: in questo amplificatore la massima exte di uscita, sia positiva sia negativa,
data da:

Iu >0: ||UMAX|=%(\/DD _th)2

l, <O: |IUMAX| =%0\/SS| 'MJDZ

non dipende dalla corrente (e quindi dal consumap@so. La corrente di riposgd fissa
invece la resistenza di uscita per piccoli segpalii & 1/gmitgmo).

Il source follower complementare viene spesso pm@to in uno stadio di amplificazione
come mostrato in Figura 6.3.2 (b), in cui M5, imseallo specchio di carico che fornisce la
lo, costituisce un amplificatore a source comune.

La versione a transistori bipolari dello schemdfigiira Figura 6.3.2 (a) € mostrato nella
Figura 6.3.3.
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Figura 6.3.3

Senza dilungarci su questo schema, il cui funzi@mrame simile a quello dell’equivalente a
MOSFET, osserviamo che anche qui si ricerca il cotamento complementare
dimensionando Q1 e Q2 in modo che abbiano lo stessne della corrente di saturazione.
Per fare cio si puo lavorare sulle aree dei BJiendo presente che questo parametro spesso
si puo solo variare di quantita intere. Il rappdrenle aree dei transistori di uscita Q1 e Q2 e
guelle dei corrispondenti transistori di ingress® €Q4, fissa la corrente di riposo in Q1 e
Q2. Un aspetto che va pero sottolineato riguardsaitsistore pnp Q2: nei tipici processi
bipolari ottimizzati per il BJT npn, il pnp dispduilie € di tipo laterale. Questo transistore mal
si presta ad essere impiegato in stadi di uscitiausa della sua limitata capacita di portare
grosse correnti. Per sopperire a questa limitazisnénpiega, quando é disponibile, il
transistore pnp di substrato la cui caratteristicavere il collettore connesso al substrato
(cioé allaVs9 non €& qui, ovviamente, una limitazione. Altre fib8ita di superare la
limitazione del transistore pnp prevedono l'impiegiotransistori pnp equivalenti, formati
connettendo un npn con un pnp laterale (confignraza simmetria “quasi complementare”)
oppure circuiti con soli npn connessi in configuoae “totem pole”. La trattazione degli
schemi che impiegano queste configurazioni esudé deopi del presente trattato.

Limiti degli stadi di uscita a source follower e loo superamente mediante schemi a
source comune.

Come evidenziato precedentemente, gli stadi basasiource follower (nel caso a bipolari,
emitter follower) presentano la limitazione chddasione di uscita non puo mai eguagliare i
rail di alimentazione. Infatti, se prendiamo in rasail source-follower di Figura 6.3.2, la

massima e la minima tensione di uscita sarannodate

2l 21
Vovax = Voo _[th + ﬂu } Vomin :VSS+UVtP‘ + | U|] (6.3.3)

] B

Quindi, non solo perdiamo sicuramente una tensibrs@glia sia rispetto al rail negativo, sia
rispetto al rail positivo, ma abbiamo anche uniuttiee perdita che dipende fortemente dalla
corrente che dobbiamo erogare. Il corrispondertéicta bipolari (Figura 6.3.3) si comporta
un po’ meglio, in quanto la caduta di tensionemsith ad una/se (Spesso anche questa non e
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comunque accettabile) e, soprattutto, questo valoneenta poco con la corrente di uscita, in
virtu del legame logaritmico trdge e corrente di collettore.

La continua riduzione della tensione di alimentaeialettata da esigenze di riduzione della
potenza assorbita comporta che assai spesso tadione indicata nelle espressioni (6.3.3)
rende i circuiti a source follower completamentatilizzabili. Si pensi che molti circuiti
analogici devono ormai funzionare con una singetesipbne di alimentazione dell'ordine di 3
V. Perdere quasi due volt a causa delle tensionsogjia (senza considerare la perdita
ulteriore dovuta alla corrente) significa ridureedinamica del segnale di uscita a poco piu di
1Vv.

Pertanto ogni volta che si richiedono prestaziaitito-rail in uscita &€ necessario fare ricorso
a schemi che non facciano uso di source follower.

Lo schema che si impiega € quindi il source comin@u semplice stadio a source comune
per circuiti integrati € mostrato nella figura segte:

T Vob
M2
Vo | o
M1 L
_|_
Vin'_{[Ml RL \_/u
Vss
Figura 6.3.4

Il transistore M1 costituisce il vero e proprio s comune, mentre M2 ha funzione di
generatore di corrente di polarizzazione e di carttnamico. Questo stadio fornisce
un’amplificazione che, a vuoto & parigai(rqil|ra2). Quindi, quando il source comune € usato
come stadio di uscita, oltre ad avere lo scopordgare la corrente richiesta sul carico,
fornisce anche un’amplificazione (tra I'altro ndgat quindi lo stadio €& invertente) di cui
occorre tenere conto. Questo stadio non puo qessitre usato come buffer ma deve essere
inserito nella catena di amplificazione.

Si verifica facilmente che a vuoto (ovvero c®& infinita) la tensione di uscita puo
raggiungere laVpp, quando M1 e interdetto, e Mss (a meno di una piccola caduta di
tensione su M1), quando M1 conduce con igeelevata.

Lo stadio mostrato in Figura 6.3.4 non e perd adatt erogare elevate correnti, ovvero a
pilotare bassi carichi resistivi. Infatti esso eowstadio in classe A e quindi puo erogare al
massimo una corrente pari alla corrente di polaaimnelp.
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Source comune in classe A I

T e A

Vv Vi (0) Y,

SS in

Figura 6.3.5

La Figura 6.3.5 mostra 'andamento delle correnidl e M2 e di uscita in funzione &, in
condizione di carico resistivo approssimabile adcarto circuito. Si osserva che la corrente
di uscita puod assumere valori negativi di elevatarisita, limitati solo dalla massinyg, e
dalle dimensioni di M1. Per quanto riguarda le eotr positive, esse possono essere erogate
solo da M2, che lavorando\&s costante (pari &pp-Vpias), Pu0 fornire solo una corrente
massima pari &, che, appunto, € anche la corrente a riposo. Atigia visto nel caso di
source follower, che questa condizione comporta péreprogettare uno stadio capace di
erogare elevate correnti (negative e positive),eéessario prevedere elevati consumi e
dissipazioni di potenza a riposo. Quando le cormaterogare superano le centinaia di mA,
guesta saturazione diventa inaccettabile e occimogere a stadi in classe AB.

Uno stadio source comune in classe ABblto usato € mostrato schematicamente in
Figura 6.3.6. La differenza tra questo stadio dlgue classe A sta nel fatto che il segnale,
previa opportuna traslazione di una tensigpeviene anche assegnato al transistore di carico
(M2). In questo modo la correntg non & piu costante ma puod aumentare al variare del
segnale di ingresso, proprio come la corrente in Mlquesto stadio entrambi, M1 e M2
hanno funzione di amplificazione con configurazisoerce comune. Il funzionamento dello
stadio e illustrato schematicamente con la FiguBa76nella quale viene raffigurato un
possibile andamento nel tempo dei segnali assegn@ate di M1 Yon) € M2 Vgp). La
distanza dVgn dal livello Vss+ Vi, € laVes- V; di M1. La distanza dVgp daVpp - V| €, in
modulo, laVgs- V; di M2.
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Figura 6.3.6

In condizioni di riposo abbiamWgn = Vin = Ven(0) € Vep = Vep(0). In queste condizioni le
Ves- V; di entrambi i transistori sono tali da mantengrlconduzione. | particolare, essendo
questa la condizione di riposo, si richiedera khe Ip; - Ip2=0, ovverolp; = Ip,. Nel primo
tratto abbiamo raffigurato un aumento del segnalegresso. Si nota che Mgs- V; del
transistore M1 aumenta, mentre quella di M2, in aloddiminuisce. Quindi M1 conduce
sempre di piu e M2 sempre di meno. Pertanto leeaterdi uscita assume valori negativi via
via sempre piu crescenti. Raggiunto I'istaijteun ulteriore aumento del segnag causa lo
spegnimento di M2. La corrente continua tende padoaumentare di intensitd grazie
all'aumento della/gs- V; di M1. Viceversa, a partire daabbiamo raffigurato un tratto in cui
il segnale di ingresso diminuisce. All'istarttesara quindi M1 a spegnersi e M2 a condurre
sempre di piu. Supponendo di applicare una sinesgichmpiezza sufficiente, vi sara quindi
un intervallo del periodo in cui entrambi i traners sono accesi, e altri due intervalli,
inferiori ad un semiperiodo, in cui alternativamefgvora solo M1 o M2. Il funzionamento in
classe AB € quindi dimostrato.

A
Voo
VDD'lvth
Vee0) L
5 %
A m
Ves@%
VsstVin
Vss
51 L 1 t

Figura 6.3.7
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L’andamento delle correnti in funzione del segriilingresso e rappresentato in Figura 6.3.8.
Si osservi come la massima corrente erogabilejegiativa sia positiva, sia molto piu grande
del valorelpg a riposo.

u~ 'Dp 'Dn

Vo V.,(0) v
Figura 6.3.8

La traslazione/s traVen € Vep € necessaria per fissare la corrdpte Per trovare un legame
tralpg e Ve, consideriamo innanzitutto il legame Wass, Vgs2 e Vg. Dall’analisi del circuito
si ha subito:

VGSI. +VB + [Vesz| :VDD _Vss
Quindi:

2001 4y 4y, + 2o
B B

1/%’? + %':2 =Voo _VSS_(\/tn +Vg +’th‘)

Considerando per semplicita M1 e M2 complementaniero3:=3,.= 3 e tenendo conto che
a riposolp: = Ip2 = Ipg si ottiene con facili passaggi:

oo zg oo ~Vss ™ (th Ve +’th‘)]2

Variando laVg si puo ridurre o aumentare leo. In questo modo si pud regolare
I'amplificazione per piccoli segnali. Questa, iepenza di un caridg_ risulta:

: +’th‘ =Vop ~Vss

OovVvero:

A = _(gml + gm2) [ﬁrdlurdanL)
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Se, come spesso accadRg, & molto piu piccola drg; € rqp, Ay Si riduce a -gmitgm2RL.
Affinché il guadagno si mantenga sufficientemer&yato fino al minimo valore dR_ per
cui l'amplificatore e stato progettato, g, di M1 e M2 a riposo devono essere
sufficientemente elevati. Questo viene garantitoudacorretto valore della correntgg.
Naturalmentdpg non puo essere troppo elevata per non incorreeeirati consumi a riposo.
Uno schema di stadio di uscita in cui viene impiegan source follower per effettuare la
traslazione dvg € mostrato in Figura 6.3.9.

T Vop

e
VGP I
4,
Ven R,
V., 4——{[|v|1 u

VSS

< +

Figura 6.3.9
Stadi di guadagno.

Gli stadi di uscita a source comune in classe Ayf 6.3.4) e in classe AB (schema di
principio di Figura 6.3.6) possono essere usatieestadi di guadagno ad ingresso e uscita
unipolari (single-ended). Se lo stadio di guadago deve fungere anche da stadio di uscita,
si preferisce utilizzare, per la sua semplicitéstedio in classe A.

6.4 Cenni agli amplificatori operazionali CMOS.

L’architettura piu comune di un amplificatore opagomale CMOS e quella a due stadi. Con
guesta denominazione si intende un amplificatore adwwe stadi di amplificazione. Possono
poi essere presenti stadi buffer, traslatori, @drali polarizzazione. L'amplificatore a due
stadi ha quindi il seguente schema equivalente:
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VSS

Figura 6.4.1

Lo scopo del primo stadio € quello di operare laveossione da differenziale a unipolare e,
inoltre, fornire una parte del guadagno complessiwostadio di ingresso determina alcune
proprieta importanti dell’amplificatore operazioaatuali il CMRR, il rumore equivalente di
ingresso, la tensione di offset, la dinamica dedmmeomune di ingresso (CMR=Common
Mode Range). Lo stadio di guadagno fornisce umrigte amplificazione richiesta per
raggiungere I'amplificazione complessiva richiedtgegli operazionali CMOS lo stadio di
guadagno ha spesso anche funzione di stadio dalescieve pertanto essere dimensionato in
modo tale da:

« fornire la massima corrente richiesta, dipendensdledapplicazioni per le quali
I'amplificatore é stato progettato.

« fare si che per tutto l'intervallo di resistenzecdrico per le quali 'amplificatore e stato
pensato, I'amplificazione si mantenga abbastanesa& da soddisfare le specifiche di
progetto. Si ricorda che in un amplificatore operaale un’amplificazione troppo bassa
si traduce in una tensione di ingresso che non puadconsiderarsi trascurabile come
previsto dal metodo del corto circuito virtuale eirgli che introduce un errore non
trascurabile nelle funzioni sintetizzate usandampdificatore stesso. Per esempio, un
buffer sintetizzato con un amplificatore operazler@on guadagno insufficiente presenta
un errore sistematico tra ingresso e uscita.

Lo stadio di guadagno/uscita €& responsabile dellstordione operata sul segnale

dall’amplificatore perché in esso non e piu validpprossimazione di piccolo segnale.

Quando la dipendenza del guadagno dalla resistdinzarico fornita da uno schema quale
quello di Figura 6.4.1 non e piu accettabile, ooednserire in uscita uno stadio buffer. Per
questo stadio si puo usare un source follower pugh con lo svantaggio di perdere la

possibilita di avere un’uscita rail-to-rail. Comieanativa si pud connettere in uscita un altro
operazionale come quello di Figura 6.4.1 ma chaibaffer. In questo caso la reazione aiuta
a mantenere la resistenza di uscita bassa.

Prima di mostrare uno schema completo di un semplioplificatore operazionale, occorre
richiamare alcuni concetti riguardo alla compensaeidegli amplificatori operazionali. Lo

scopo della compensazione in frequenza é quelfardsi che I'amplificatore possa essere
chiuso in reazione senza che esso diventi instabig inneschino delle oscillazioni. La
struttura di Figura 6.4.1 puo essere schematizeatando lo schema seguente:
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Figura 6.4.2

In questo schema sono stati utilizzati equivaleitNorton per il primo e per il secondo
stadio. Le resistenzB; e R, sono rispettivamente le resistenze di uscita atalflificatore
differenziale e dello stadio di guadagno/uscita.chpacitaC, € la somma della capacita di
uscita del primo stadio e la capacita di ingressb sttcondo. La capacit@, include la
capacita di uscita del secondo stadio e la capalti@arico C,. Il condensatoreC viene
introdotto opportunamente per attuare la compearazi

Senza il condensatore di compensazione lo schentia tigura precedente avrebbe

sicuramente due poli a frequenza comparabile, tiagionew s € upa. Questo perché vi
sono nel circuito due punti ad alta impedenza, nvVescita del primo stadio e 'uscita del
secondo. Cio porta quasi sicuramente ad una rspostequenza ad anello aperto del tipo di
quella mostrata nella Figura 6.4.3.

A

|Alse

0 dB >

oS
<

-180 N

Figura 6.4.3

Siccome ciascun polo introduce un ritardo di fase 98°, avremmo a frequenza

sufficientemente superiore ad entrambi , una rotezidi -180°. Siccome i due poli sono a
frequenze comparabili e il guadagno in continuatreamente elevato, si pud comprendere
come quando il modulo raggiunge il valore unitdflalB) la rotazione di fase dovutawa €

AN
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wpa.Sia ormai completata, ovvero valga praticamen&9%1n queste condizioni il margine di
fase e nullo. Basta quindi la presenza di un’wterpiccola rotazione di fase dovuta a poli ad
alta frequenza che, come mostrato in figura, la fascorrispondenza del punt#40 dB sia
minore di —180 °. In questa situazione non € pdediisare I'amplificatore chiuso in reazione
con valori delf (guadagno della catena di reazione) prossimiratBy quindi non sarebbe
possibile usare I'operazionale chiuso come buffea ieanche usarlo come integratore etc..).

L’aggiunta del condensatore di compensazidddan( Figura 6.4.3) modifica la risposta in

frequenza provocando il cosiddettpole splitting, ovvero uno dei poli viene spostato a
bassa frequenza e l'altro a frequenza piu eleB®& é sufficientemente grande si raggiunge
la situazione mostrata in Figura 6.4.4.

A
|Alss
0dB ; >
W, 0y NG
/A
>
0 \
QP o ——
%]
-180 \
Figura 6.4.4

In questo caso il secondo poto,, si trova oltre la pulsazione alla quale il diagraa di A
incrocia I'asse 0 dB. Questa pulsazione che, @ partfattore &, € pari a prodotto guadagno
banda (PGB), € stata indicata aognella figura. In questo modo solo il polo a pulsae w,
avra completato la rotazione di fase di 90° e pestéa fase petw= wy sara sufficientemente
lontana dal valore —180° . La misura di questaadis € data dal margine di fase, indicato in
figura con@n,.

Si dimostra che peC sufficientemente elevato (é sufficiente che sidtonpiu grande di €
oppure di G), si hanno le seguenti relazioni:

— 1 : = Im2 w =9
RCg...R,
Affinché la risposta in frequenza sia del tipo dietia della Figura 6.4.4 (ovvero a polo

dominante), si richiede che il secondo palp)(sia piu grande diy. In genere si introduce un
fattore di sicurrezza, di solito pari a 3, in modo tale che sia:

c,+C, " C

W

w, = 0w,

Sostituendo le espressioni @ e wy.si ha una relazione che consente di calcolaraldre
del condensatore:
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C=0m(C,+C,)
gm2

Se abbiamo gia progettato il nostro amplificatapeirfdi sono notgm; € gmz, C1 € Cy) allora
I'espressione precedente ci fornisce univocamémaare diC. Si noti che di soliteC,+C, e
quasi solo composto dalla capacita di cai@o C si dimensiona quindi in modo tale che
I'amplificatore rimanga stabile per la massima cépadi carico prevista. Si dimostra
facilmente che se la capacita di carico e infermraulla la condizione di stabilita & verificata
con un margine di fase addirittura superiore.

Una regola pratica di dimensionamento dellampdifaze € quella di fare si che il rapporto
Om/Om2 Sia pari al/o, ovvero a circa 1/3. In queste condizioni si ha €&C;+C, ovvero
circa uguale al massimo valore|i.

Resta da fare una considerazione molto importdigealisi del circuito di Figura 6.4.2
mostra che nella risposta in frequenza é presemteeauno zero. Esso si trova a pulsazione:

= Gme

C

Questo zero va a posizionarsi in prossimitawgi Purtroppo questo zero € a parte reale
positiva, quindi non solo non annulla il palp, ma produce un ulteriore ritardo di fase (e non
un benefico anticipo, come farebbe uno zero a pedt negativa). Cio puo degenerare il
margine di fase in modo inaccettabile. Per ovvaguesto problema si introduce in serie al
condensatore di compensazione una resistéjzaome mostrato nel seguente schema
modificato:

W,

+
V,, *+

.V
Vin ®—

Om1Vd
@
Figura 6.4.5
Si dimostra facilmente che lo zero assume in questdizioni valore:
1

S, =0
C(l_ ]
gm2

La situazione ottimale sarebbe quella di sceglierdl/g,, in modo da spostare lo zero
all'infinito, ovvero eliminarlo. Di solito si sce@ R un po’ piu grande di &, in modo da
cambiare il segno allo zero e far si che esso @dn anticipo di fase invece che un ritardo.
Inoltre il fatto cheR sia prossima a @#. spostera comunque a frequenze piu alte lo zero. La
resistenzaR, che spesso viene realizzata con MOSFET tenutioma lineare, si chiama
resistore di annullamento dello zero (zero-nulliegistor).

Uno schema completo di un semplice amplificatorerapionale € mostrato in Figura 6.4.6.
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M11

M12

Vpp—

1

BIAS CHAIN

1. Amplificatore differenziale di ingresso a transistdi ingresso di tipop, costituito da

M1-5.

2. Stadio di guadagno/uscita common source in clagsecstituito dai transistori di uscita

"

|

VIN

M3
10

S

<

+—
el

M8

M9

AMPLIFICATORE
DIFFERENZIALE

Figura 6.4.6
In questo schema possono essere distinti facilmesgguenti blocchi funzionali:

Ay

1

SS

STADIO DI USCITA

IN CLASSE AB

M8, M9 e dal traslatore di tensione M7, polarizzaa&b generatore di corrente M6.

3. Condensatore di compensazidbeon in serie una pass-gate (P1) in funzione dstae
di zero nulling. Si preferisce una pass-gate aingo$o n-MOS op-MOS perché la pass-

gate presenta una resistenza piu costante al @aldia tensione a cui é sottoposta.

4. Una bias chain di polarizzazione costituita dangratori M11, M12, M10. La bias chain
ha funzione di partitore di tensione per fornirédasione di polarizzazione dei generatori

di corrente M5 e M6.
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Appendice A. Breve guida al simulatore elettrico SEEE

Lo scopo dei simulatori elettrici € I'analisi dedraportamento di reti elettriche rappresentate
da insiemi di nodi ai quali sono connessi i terrimi dispositivi. | simulatori elettrici
devono consentire la previsione dell'andamentoutietle grandezze elettriche (tensioni e
correnti) del circuito nel massimo dettaglio po#sid componenti vengono rappresentati da
equazioni che legano, nel modo piu possibile aderaita realta, le varie grandezze elettriche
(correnti e tensioni) presenti ai terminali dei gmmenti stessi. Il simulatore elettrico si
distingue quindi dai simulatori logici, che nonttemo tensioni e correnti ma solo gli stati
logici che esse codificano e dai simulatori mistie rappresentano i componenti in modo
estremamente semplificato. | simulatori elettriostituiscono uno strumento indispensabile
per il progetto di circuiti analogici integrati em’analisi delle prestazioni di ogni nuova cella
digitale che viene sviluppata.

Capostipite dei simulatori elettrici € il programn®&PICE Gimulation Program with
Integrated Circuit Emphasis sviluppato nella sua prima versione all'iniziegti anni ‘70
presso l'universita di Berkeley.

SPICE utilizza diverse strategie di risoluziondalet¢te a seconda del tipo di analisi che deve
effettuare. Nel caso di calcolo del punto di lavooperazione preliminare a tutte le altre
analisi, vengono risolte le equazioni della retediauate il metodo iterativo di Newton
Raphson, opportunamente modificato per migliorarednvergenza con le tipiche equazioni
non lineari introdotte dai componenti a semicormhett Nel caso di analisi in transitorio
vengono integrate le equazioni differenziali chgotano I'evoluzione delle varie variabili di
stato (cariche sulle capacita e dei flussi magnetdtle induttanze). L’analisi nel dominio
della frequenza viene invece effettuata sul ciccliiearizzato attorno al punto di riposo e
prevede quindi la soluzione di sistemi lineari aftioienti complessi.

La rete elettrica, gli stimoli applicati ad esdatipo di analisi da effettuare, i risultati da
presentare in uscita ed altri parametri della simiohe (opzioni) vengono specificati in un
file di ingresso testuale (ASCII), il cui formatewva descritto nel seguito di questa appendice.
Grazie a comandi opportuni inseriti nel file di itpsi puo comandare l'inclusione di altri file

o indicare al simulatore quali file di libreria dmo essere scanditi per la ricerca delle
eventuali informazioni mancanti (tipicamente modeali dispositivi o descrizione di
sottocircuiti). Il simulatore produce sempre um fdi uscita (tipicamente di estensione .out),
sempre in formato ASCII, contenente i risultatil@ledimulazione oppure, nell’eventualita di
errori, la descrizione di questi ultimi.

Si fa osservare che la maggior parte dei simul&etirici piu diffusi (SPICE2 e SPICE3 di
Berkeley, HSPICE, ELDO, Spectre, PSPICE), utilizzéormati praticamente coincidenti per

I file testuali di ingresso e uscita. Come risutdella simulazione si possono generalmente
produrre file binari contenenti le funzioni di usciin un formato adeguato per la
rappresentazione grafica che viene effettuata dgrammi distinti dal simulatore stesso. |
formati di questi file dipendono esclusivamente tpb di visualizzatore supportato dal
simulatore.

In questa guida riassuntiva viene descritta laassitdei comandi e delle dichiarazioni piu
comuni che possono essere introdotti nel file guinNella pagina seguente vengono mostrati
gli elementi principali che costituiscono la stauét del file di input.
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Struttura semplificata di un file di ingresso in famato SPICE

Prima riga: viene ignorata. Puo servire per introglun titolo.

*

* Righe che iniziano con asterisckbmmenti. Possono comparire ovunque nel file di
ingresso

*

1%

Permettono di inserire informazioni contenutg
in file esterni. .include inserisce completamente

-|'ib un file esterno. .lib permette la ricerca nel file
.include cenarifiratn dalla enla infarmazinni r

Sezione comandi: .temp
.options

Specifica la temperatura. Questa variabile
\ agisce sulle caratteristiche dei dispositivi

attraviaren 1ina caria Ai naramatri aceneric

Permette di specificare il valore di alcune
variabili di configurazione (es. valori di defau
per parametri dei dispositivi, parametri che

rannlann la rnnviarnanza dal rienhitnr

—+

Sezione modelli: sequenza di definizioni di tipzodel

Sezione sottocircuiti: sequenza di definizioniipot .subckt

Definizione della netlist vera e propria.
Prop Serie di dichiarazioni di dispositivi,

\ ciascuno introdotto da una lettera [di
riferimento (es. R per i resistori), un
identificativo del dispositivo e altr

infarmazinni cernndn nnantn richiac

Comandi di analisi .op
.dc
.ac
tran

Comandi di uscita print

(.plot)

altri comandi dipendenti dal tipo di spice étgzo di
uscita richiesto (esprobe)

.end (chiude il file di inaresso. E opzionale in alcuregsioni di SPICE
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Convenzioni

In questa breve guida a SPICE verra seguita laaaomone di indicare tra parentesi angolari
“< >" | parametri variabili; e tra parentesi quadre] gli argomenti opzionali. La sintassi di
SPICE non fa distinzione tra caratteri maiuscoti@uscoli. Accanto al formato generico,
supportato universalmente da tutti i simulatorilalédamiglia di SPICE, verranno indicate
guelle variazioni che caratterizzano due simulatioiinteresse in ambito didattico: PSPICE
incluso nellambiente di progettazione Orcad péresie a circuito stampato, e T-SPICE, che
fa parte dellambiente di progettazione di circintegrati della Tanner.

Fattori moltiplicativi.

La maggior parte dei parametri indicati nel fileidput sono espressi in unita del sistema
internazionale. Vi sono alcune eccezioni, quatiatametro mobilita (UO) della “model” del
MOSFET e i drogaggi, legati alla consuetudine diizzare unita differenti. | valori dei
parametri possono essere indicati nei piu comumdti usati per i numeri, con eventuale
aggiunta dell’esponente. Esempi: 1.26, 0.0017E-B. Per migliorare la leggibilita si
possono usare i seguenti moltiplicatori:

F 10"  (femto) K 1§ (kilo)
P 1032 (pico) MEG 1% (mega)
N 107 (nano) G 1 (giga)
U 102 (micro) T 16% (tera)
M 10%  (milli)
Componenti passivi.

Resistori

Sintassi:

R<nome> <NH+> <N-> <val ore>

Esempio:
R10 1 3 10k

*kkkkkkkkkkkkkkkkkkk ES p ans | one P S P I C E *kkkkkkkkk *kkkkkkkkkkkkkkkkkk

R<none> <N+> <N > [nome_nodel ] <val ore>
La model per un resistore assume la forma:
. model <nome_nodel > RES (R=<nol tiplicatore> TCl=<tcl> TC2=<tc2>

La resistenza risulta:
Resistenza RX valore> [tl+ TCUT -T,,,)+TC2A(T —Tnom)z)-

kkkkkkkkkkkkkkkkkkkkkkkhkk 1 1 *kkkkk kkkkkkkkkkkkkkkhkkkkkkkkkhkkkx
Espansione T-Spice

R<nome> <N+> <N-> <val ore> [ TC=A, [ B] ]
con Achefalevecidi TC1 eBdi TC2 in PSPICE.
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Induttanze
Sintassi:

L<none> <N+> <N-> «<valore> [IC = <corrente inizial e>]

Nota: I'opzione IC che fissa la condizione iniziéerrente) per il transitorio non e valida in
T-SPICE.

Condensatori
Sintassi:

C<none> <N+> <N > <val ore>

Esempio:
Cload 23 12 100n

kkkkkkkkkkkkkkkkkkkkkkkkkkk ESpanSlone PSPICE *kkkk kkkkkkkkkkkkkkkkkkkkkk
C<none> <N+> <N-> [<none_nodel >] <val ore> [| C=<Tensi one ini zi al e>]
Tipo della model: CAP

Parametri della model: C, VC1, VC2, TC1,TC2.

Espressione della capacita:

Capacita= C Valore[fl +VC1V +VC2v2) L+ TCAT - T, )+ TC2(T - T,..)’)

nom nom

V e la tensione ai capi della capacita presa caaripidldal nodo N+ al nodo N-. Il parametro
IC fissa il valore iniziale della tensione per ieglazioni in transitorio.

Mutue Induttanze

N+

K N

L1

Date due induttanze gia definite con I'appositdasisi, si puo introdurre un accoppiamento
tra le due nel seguente modo:

K<nonme> <induttanza 1> <induttanza 2> <valore di k>

La figura chiarisce la relazione tra I'ordine cam sono introdotti i nodi nella dichiarazione
delle due induttanze e i “pallini” convenzionaliecindicano la polarita delle tensioni indotte.
Siriporta la relazione tra la mutua induttanzha@efficienteK:

M =KU0L/L,L,
K deve essere compreso tra 0 e 1.
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Generatori indipendenti

Esistono due tipi di generatori indipendenti: gabat di corrente e generatori di tensione. La
figura mostra la convenzione sulle polarita deiegatori.

N+
Q

N+
+

N-

Generatori indipendenti di tensione

Sintassi:

V<nome> <N+> <N-> DC <valore in d.c.> [ AC <anpi ezza> <fase in gradi >]
[ <funzione transitorio>]

Generatori indipendenti di corrente

Sintassi:

I <none> <N+> <N-> DC <valore in d.c.> [AC <anpiezza> <fase in gradi>]
[ <funzione transitorio>]

Significato dei campi che caratterizzano i generatdipendenti:

DC: Fissa il valore del generatore per il calcabdmlnto di riposo.

AC: Fissa i valori di ampiezza e fase da usareanellisi nel dominio della frequenza. Si
tenga presente che in tale analisi tutti i generatee hanno una specifica AC vengono
accesi contemporaneamente (con i valori di ampieZzse specificati). La frequenza
dei generatori viene fissata uguale per tutti @avarsu un intervallo prestabilito dai
parametri dell’analisi AC (si veda il paragrafo sipb di analisi). | generatori che non
possiedono un campo AC sono spenti durante la sladaiealisi. Essi contribuiscono
comunque a fissare il punto di lavoro attorno ahlgul circuito viene linearizzato
prima di effettuare I'analisi nel dominio delladrgenza (analisi AC).

Funzione transitorio: specifica la forma d’onda che produce il genemthurante I'analisi in
transitorio. | generatori che non possiedono questapo rimangono fissati al valore
specificato dal campo DC. La sintassi delle funzimate piu comunemente é
descritta nella pagina seguente.
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Sintassi di alcune funzioni che definiscono il congtamento dei generatori durante
I'analisi in transitorio.

1) Sinusoidale con eventuale smorzamento.
Sintassi (varia molto a seconda del tipo di impletaeione del simulatore):

SI N(Vop> <A> <f> <tg> <d> <@>)

(1) = V, + AR Wsin(27f (t -t )+ ¢ /360) pert >t
V, pert <ty

2) Lineare a tratti.
Sintassi:
PW.(<t1> <v1> <t2> <v2> <t3> <v3> ..... )

setl# 0 per t=0Ovale il
valore in DC (come in

figura).
3) Sequenza di impulsi.
Sintassi:
PULSE(<val . iniziale> <val. inpulsato> <t.ritardo> <t. salita> <t.

di scesa> <dur at a> <peri odo>)

Val. irﬁpulsato
TeL TR

Val. iniziale
— ©
T=0 g 3
‘ S : g
! i - t ?
| t.ritardo St uratar 3 PULSE

Nota: in T-SPICE non € ammesso specificare un gald€ e contemporaneamente una
funzione transitorio. Nel caso sia specificataulazione transitorio il valore in continua é dato
dal valore della funzione transitorio ge0.

ESEMPI:

Vdd 11 0 DC 5

Vin 23 12 DC0O AC 1180

0 4 0 DC1m PWL(0O 1Im lulm 1.1u0 2u0)
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Generatori dipendenti

La figura seguente illustra i quattro possibili getori dipendenti in SPICE. Si osservi che
per i generatori comandanti da una corrente (H, éaRjorrente di comando deve scorrere in
un generatore indipendente di tensione. Per farimiento ad una corrente che scorre in un
ramo in cui non sono presenti generatori indipetidkriensione, si puo introdurre in serie al
ramo stesso un generatore opportuno di tensiorla aaé non perturba il circuito e, nello
stesso tempo, funziona da “amperometro”.

N+ Nc+
Ig +
Vc
N- Nc-
G: l,=9V,
+
N+ Nc+ I\_I: Nc
If ﬁ/}lm l|C
N- Nc- N- Nc-
F: o, =f0, H: V, =h0,

Di tensione controllato in tensione:
E<none> <NH+> <N > <Nc+> <Nc- > <e>

Di corrente controllato in tensione:
Gnonme> <N+> <N-> <Nc+> <Nc-> <g>

Di corrente controllato in corrente
F<nonme> <Nt+> <N > <sorgente> <f>

Di tensione controllato in corrente
H<none> <N+> <N > <sorgente> <h>

Nota: con “sorgente” si & indicato il generatorgetisione usato per poter riferire la corrente
di comando.

Esempi di generatori dipendenti

E212344 -1

Gms2332131m
Fhfel 1 2 Vre 300
H23 11 2 Vin 1e3
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Componenti a semiconduttore

Nella dichiarazione di un qualsiasi dispositivo emgonduttore si deve fare sempre
riferimento alla model, ovvero a quella parte de fdi input (o di libreria) dove vengono
specificati parametri del dispositivo. Per la sestadelle model si rimanda all’appendice 2.

Diodi
D<none> <N+> <N-> <none nodel > [ <area>]

Il nodo N+ é I'anodo, mentre n- € il catodo.
Esempio di dichiarazione di un diodo.
D22 1 8 mio_diodo 2

Nota: il parametro area agisce come un parameifrneastbnale di scala su alcuni parametri
specificati nella model del diodo. Per esempiodaente di saturazione IS viene moltiplicata
per I'area, le resistenze serie vengono divisd’ peya.

Transistori Bipolari

Q<none> <col | ettore> <base> <enettitore> [<substrato>] <nonme nodel >
<ar ea>

Esempio di dichiarazione di BJT (si € omessa |'ateaper default vale 1)
Q11 256 78 miobjt

Nota: collettore, base, etc. sono i nodi a cabsoollegati i corrispondenti terminali dei
transistori.
Per quanto riguarda I'area vale quanto detto pdindo.

Transistori MOS.

M<none> <drai n> <gate> <source> <substrato> <none nodel > [ L=<| >]
[We<w>] [....altri paranetri .. ]

Esempio di definizione di MOSFET:
M2 2511 3 mio_mos L=1u W=2u AD=2p AS=8.5p

La lista di parametri & costituita da definiziontido: Parola chiave = <valore> come
mostrato per i due parametri L e W. | parametrcgmabili sono i seguenti:

Parametro Significato Default PSPICE Default T-SPICE

L Lunghezza del canale defl defl

W Larghezza del canale defw defw

AD Area di drain defad LW oppure defaq
PD Perimetro di drain 0 2(L+W)

AS Area di source defas LW oppure defds
PS Perimetro di source 0 2(L+W)

NRD Numero di quadri della diffusione di drain 1 frotel

NRS Numero di quadri della diffusione di sourcg 1 efnds
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Transistori JFET.

J<none> <drai n> <gate> <source> <none_nodel > [ <ar ea>]

Esempio di dichiarazione di JFET:
J7512 3411 mio_jfet

Sottocircuiti

| sottocircuiti corrispondono ai moduli ( o cel@gllo schematic editor. L'uso dei sottocircuiti
consente di velocizzare la scrittura della netfisiando una stessa parte di un circuito
complessa é ripetuta molte volte (per esempio @nagonale, una porta logica, un flip-flop
etc. etc.). Un altro vantaggio inerente l'uso dit@drcuiti € la maggior leggibilita della
netlist, con conseguente maggior facilita diagmasti

Occorre rammentare che SPICE, prima di risolvereetéist, la espande sostituendo a ciascun
sottocircuito il suo contenuto. Se sono presentilipielli di gerarchia questo processo arriva
fino a generare una netlist in cui compaiono sabngonenti (celle primitive). Questa
operazione viene indicata come “flattening”.

Definizione:
. SUBCKT <none_sottocircuito> <lista ordinata di nodi formali>
elenenti della rete costituente il sottocircuito

Istanza:

X<none> <lista ordinata di nodi > <none_sottocircuito>

Esempio:
Definizione del sottocircuito:

.SUBCKT PASSA_BASSO 12
R1 1 2 100K

Cl20

.ENDS

Istanze del sottocircuito (2 passa basso in cgscata

X3 44 55 PASSA_BASSO
X4 55 66 PASSA_BASSO
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Note sull’'uso dei sottocircuiti.

* All'interno della rete possono essere introdotalineusiliari non visibili all'esterno.

e 1l nodo “0” (nodo di riferimento, denominato anctgd” nei programmi che accettano
nodi letterali) € sempre un nodo globale , ovvevisibile ed € lo stesso all’interno di tutti
I sottocircuiti. Non occorre quindi passarlo nednformali e non puo essere usato come
nodo locale (ovvero visibile solo nel sottocircjito

* In alcune versioni del simulatore € possibile idtnge altri nodi globali (per esempio i
rail di alimentazione), in modo da migliorare la ledigid della netlist Si noti I'analogia
con gquanto accade nello schematic editor.

« Ovviamente un sottocircuito pud non contenere cssinai interne a nodi globali.

» La corrispondenza tra nodi formali (nella definizodel sottocircuito) e nodi del circuito
utilizzatore (nell'istanza) é stabilita esclusivarteedall’ordine.

» Un sottocircuito pud contenere istanze di altri@otcuiti (struttura gerarchica).

* |le grandezze elettriche relative a componenty@ mterni ai sottocircuiti possono essere
sempre rintracciati, indicandoli con la seguent¢esisi:
<Nome istanza>.<grandezza elettrica>. Esempio: WBJ. (tensione del nodo 6 interno
allistanza di sottocircuito denominata X27.

Comandi di Spice
I comandi di SPICE si distinguono dalle istanze dispositivi che costituiscono la netlist
attraverso il punto con il quale iniziano le relatiparole chiave. Sono gia stati introdotti i

comandi relativi alla definizione di un sottociri all’introduzione della model dei
dispositivi. In questa sezione verra completaidescrizione dei comandi piu comuni.

Scelta del tipo di analisi

Determinazione del punto di riposo.
Sintassi:

. OP
il comando .OP ha una funzione che dipende daldif@pice che si sta utilizzando:

-) in T-SPICE comanda effettivamente il calcolo geinto di riposo che viene effettuato
considerando come note le variabili (tensioni eemr) fissate con il comando .IC. | valori
scecificati con .NODESET vengono utilizzati perniioe I'inizio del procedimento iterativo.
Per riportare i risultati nel file .out occorre sgeare nel comando “.print DC” le variabili di
cui si desidera conoscere il valore. Sempre in iE€&per avere in uscita le informazioni sui
parametri di piccolo segnale dei dispositivi atbecorre aggiungere una riga di tipo:

. ACMODEL {*}
-) in PSPICE il punto di riposo viene calcolato peene .OP fa si che vengano riportate nel

file .out informazioni dettagliate sul punto di ogDp (parametri dei circuiti linearizzati) che
altrimenti sarebbero limitate alle sole tensioniala
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Nel calcolo del punto di riposo i generatori indidenti vengono posti al loro valore in

continua. Anche qui c’e una differenza tra T-SPIEEPSPICE: in T-SPICE nel caso un

generatore abbia specificata una forma d’onda 'gpeslisi in transitorio viene usato come

valore in continua il valore assunto dalla formardia per t=0. Nel caso di PSPICE ¢ invece
possibile specificare un valore in continua (parcit@gave DC) indipendente dalla funzione

usata per il transitorio.

Scansione in continua (“sweep d.c.”).
Sintassi:

. DC V<nonel> <Vi 1> <Mf 1> <Vstepl> [ V<nonme2> <Vi 2> <Vf 2> <Vst ep2>]

Il generatore V<nomel> viene incrementato da VMflcon passo pari a Vstepl. Per ogni
valore del generatore V<nomel> viene effettuatoaltolo del punto di riposo (analisi in
continua). Se € presente anche la parte opziohaleld viene ripetuto incrementando il
generatore V<nome2> da Vi2 a Vf2 con passo Vstéppratica alla fine di ogni ciclo del
generatore 1 viene incrementato di un passo il rgéoree 2. Tutti gli altri generatori
indipendenti sono mantenuti fissi al loro valoreantinua.

Analisi “AC” (analisi nel dominio della in frequenza).
Sintassi:

. AC <suddi vi sione > <nunero_di _punti> <freq. iniz.> <freq. finale>

Con l'analisi AC viene linearizzato il circuito atho al punto di riposo (stabilito dal valore
DC dei generatori) e su di esso vengono fatti agmetemporaneamente tutti i generatori
indipendenti che hanno specificati i dati per I'®1aAC. Gli altri generatori indipendenti
sono cortocircuitati (V) oppure aperti (1) nel cino linearizzato. Per ogni valore di frequenza
richiesto viene calcolato il regime sinusoidalerisultati sono fasori delle tensioni o correnti.
Ovviamente anche il circuito linearizzato e compaditimpedenze complesse che vengono
ricalcolate per ogni valore di frequenza a cui ffeteua I'analisi. Se ad agire € un solo
generatore, di ampiezza AC unitaria e fase nulaehsioni (o correnti) fornite dall’analisi
AC coincidono, in modulao e fase, con la rispostaequenza rispetto al dato generatore.

Il parametrosuddivisionepuo assumere i tre valotilN, DEC e OCT e fissa la suddivisione
dell’asse delle frequenze in lineare, a decadotiave.

Il numero dei punti € il numero totale di puntiladse delle frequenze nel cdsiiN oppure e

il numero di punti per decade o per ottava nei D&t o OCT.

Per esempio la dichiarazione:

AC DEC91 1k

Comanda l'esecuzione del calcolo del regime simadei (sul circuito linearizzato!) alle
frequenze: 1, 2, 3, 4,5, 6, 7, 8, 9, 10, 20, 80..4.......600, 700, 800, 900, 1000.

Funzione di trasferimento in continua.
Sintassi:

. TF <variabili di pendendenti> <sorgente indi pendente>

.TF consente il calcolo della funzione di trasfegito di piccolo segnale (si opera sul circuito
linearizzato), in continua, tra un generatore imrdigendente specificato nel parametro
“sorgente indipendente” e una serie di variabitir(enti o tensioni). In sostanza l'analisi é
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equivalente a valutare il limite della funzionetdisferimento per la frequenza che tende a
zero. Per la sintassi da utilizzare per specifidareariabili dipendenti si veda piu avanti il
comando “PRINT”.

PSPICE consente una sola variabile dipendentegmeardo .TF e non necessita di comando
ulteriore (es. .PRINT) per produrre il risultatd 8le di output.

T-SPICE consente piu variabili ma necessita chepsiifichi un comando “.PRINT DC
<variabili dipendenti>.

Analisi in transitorio.

Viene effettuata un’analisi di transitorio facerafgire i generatori indipendenti per i quali &
stata specificata una forma d’onda. Gli altri geten indipendenti vengono mantenuti al
valore in continua. Il circuito su cui viene calaw il transitorio non viene linearizzato ma
vengono mantenute tutte le non linearita dei coreptin

La sintassi e il significato dei parametri & pisttodifferente tra PSPICE e TSPICE e
conviene quindi mostrarle separatamente.

Sintassi PSPICE (comune alla maggioranza delleemehtazioni di SPICE)

. TRAN <step di stanmpa> <tenpo finale> [<inizio stanpa>
<step interno massino>] [U (]

L’analisi inizia sempre dall'istante t=0 e finisper il tempo specificato con <tempo finale>.
Si puo evitare di riportare nei risultati quellceciccade prima di un certo istante specificando
il parametro opzionale “inizio stampa”.

E importante chiarire il significato del parametsiep interno massimo”. SPICE varia il
passo temporale di risoluzione delle equazionedéfiziali che regolano il transitorio in modo
tale da mantenere la precisione richiesta. In qadre, in presenza di grandezze elettriche
che tendono a variare molto piu velocemente ded@ésrisoluzione in vigore, SPICE riduce
il passo stesso. Viceversa, se tutte le granddeteiche variano lentamente, SPICE “allunga
il passo”, in quanto gli & possibile prevedere ettamente il nuovo stato del circuito senza
dover effettuare step intermedi. Spesso SPICE fiaspasso di risoluzione molto piu grande
dell'intervallo di stampa. In questo caso tuttungi intermedi richiesti per la stampa non sono
calcolati esattamente da SPICE ma interpolati i rasultati esatti. L'effetto si manifesta in
una eccessiva angolosita delle curve. Specificanparametro step interno massimo si fissa
un valore massimo per il passo di risoluzione detlgazioni. Fissando tale parametro ad un
valore pari o inferiore allo step di stampa si aosi che i punti forniti in uscita siano tutti
caratterizzati da una precisione pari a quellailgiabper la risoluzione del circuito.
Ovviamente in questo modo si impedisce a SPICEatlurigare il passo”, e ne risulta
aumentato il tempo totale di calcolo.

Nota! se si vuole specificare lo <step interno massimocorre anche specificare <inizio
stampa>.

La parola chiave [UIC] forza il programma a utibze le condizioni iniziali specificate con il
comando .IC o specificate direttamente nella defame dei componenti (IC=...). Senza UIC
le condizioni iniziali sono quelle valutate connaisi del punto di riposo.
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Sintassi T-SPICE

.TRAN [/ <npde>] < step interno massinbo > <tenpo finale>
[ START=<ini zio intervall o di stanpa>]

In questo caso viene fissato come parametro olbtigail passo di risoluzione delle
equazioni (“step interno massimo” ) e lintervatiotempo simulato (“tempo finale”). Anche
qui il transitorio inizia sempre per t=0 ma i rigul possono essere forniti in uscita a partire
da un <inizio intervallo di stampa>.

Lo step di stampa viene invece fissato pari ‘adiep interno massimo” e non si hanno quindi
i problemi di precisione citati per PSPICE (e tipaniche di molte altre versioni di SPICE,
compreso SPICE 2G). L'intervallo di stampa pud coque essere reso differente da “step
interno massimo” specificando il parametro “prtdel’una dichiarazione .OPTIONS.

Il parametro “modé accetta tre valori (di cui il primo é di defgult

dcoppt: viene calcolato inizialmente il punto di riposeando le condizioni iniziali se
specificate nel comando “.IC” e i suggerimenti parconvergenza fissati il
comando “.NODESET".

power up: viene aiutata la convergenza favendo partire itggeneratori da zero e facendoli
arrivare al valore corretto (per t=0) gradualmemdea volta trovato il punto di
riposo per t=0 si procede alla simulazione.

previ ew. serve per controllare se le forme d'onda di isgeesono corrette: non viene
effettuata la simulazione ma vengono riportate scita le forme d’onda dei
generatori indipendenti specificati nel comanddrIlR'T TRAN”

Altri comandi di Spice:

Comandi di universali di output.

. PRI NT <anal i si > <variabili>

I comando .PRINT consente di riportare in mod@atii file testuale i risultati di una delle

analisi eseguite attraveso gli appositi comandr @eempio .TRAN). | risultati vengono

inseriti nel file di output testuale (.out).ll pamatro <analisi> stabilisce che tipo di analisi si
vuole riportare come risultato nel file di output.

<analisi> puo assumere i valori DC AC TRAN e NOI8te si riferiscono alle rispettive
analisi circuitali.

Le variabili sono dichiarate con una sintassi gel:t

V(<nodo>) per le tensioni.

Per le correnti, si puo vare riferimento alle sotgrenti nei generatori di tensione e quindi
occorre usare la sintassi:

I(V<nome_gen>), dove nome_gen € il nome di un gepnes indipendente di tensione.
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TSPICE consente anche di dichiarare altre varidtalicui la tensione tra due nodi con la
sintassi:

V(<N+>,<N->)

e la corrente entrante in un dispositivo <dispraatrso il nodo <N> con la sintassi:
[(<disp>,<N>).

Comandi di uscita per post-processori grafici:

TSPICE: é sufficiente il comando .PRINT: il posbpessore grafico chiamato WINWED32
legge i file testuali di tipo “.out”.

PSPICE: si puo produrre un file di dati (.dat) pgvost-processore WPROBE attraverso |l
comando:

. PROBE

che fa si che tutte le tensioni nodali e tutte deranti in dispositivi attivi e generatori di
tensione siano salvate nel file “.dat” Molte implemazioni di spice supportano il comando
PROBE. Per restringere I'insieme di variabili séévael file si puo far seguire al comando
PROBE una lista di variabili, come per il comandrRIT.

Utilizzo di informazioni presenti su file esterni:

Consultazioni di file di libreria.
.LIB <file di libreria>

Questo comando fa si che venga consultato il fiecificato per ricercare definizioni di
sottocircuiti o “model” di dispositivi non presentiel file di input ma utilizzati per la
descrizione della rete. | file di libreria soncefi testo che possono contenere solo definizioni
di sottocircuiti o “model”. Il programma crea in meria un file di input espanso nel quale
inserisce_soloquelle sezioni di librerie che gli servono perrige in esame (model di
dispositivi o definizioni di sottocircuiti citatiei file di input principale.

Inclusione completa di file esterni.

.INCLUDE < file di include> (sintassidi TSPICE)
.INC < file di include> (sintassidi PSPICE)

Questi comandi fanno si che il file specificato gannserito integralmente nel file di input
nel punto esatto in cui tale comando compare.ldl dii include pud contenere qualsiasi
comando o definizione di SPICE. Il file di inputwe processato come un unico blocco dopo
che sono stati inseriti tutti i file di include.

Specifica della temperatura.

Sintassi:

. TEMP <val ore di tenperatura>

fissa il valore della temperatura alla quale vieffettuata la simulazione. Questo parametro
agisce su tutte quelle equazioni costitutive depdsitivi per le quale e stata inserita una
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dipendenza dalla temperatura. Se non e preseatenidndo “. TEMP” la temperatura e pari
all’ “option” TNOM che per default vale 2°C.

Assegnazione dei parametri globali (options).

Sintassi:
.OPTIONS <none par.>=<valore par.> <none par.>=<val ore par.> .....

Esempio:
.OPTIONS TNOM=30 DEFW=10u DEFL=2u

I comando .OPTIONS consente di fissare il valoie attuni parametri che possono
influenzare lo svolgimento della simulazione. llnm® e il numero dei parametri cambia a
seconda della versione del simulatore. Per otteteendsualizzazione di tutte le opzioni

correnti (nel file .out) si pud usare la segueméassi:

.OPTIONS OPT (sintassi PSPICE)

.OPTI ONS verbose=2 (sintassi T-SPICE)

Lista dei parametri di uso piu frequente

PSPICE T-SPICE Significato del parametro
nome default nome default
TNOM 27°C TNOM 27°C temperatura nominale
DEFW 100um DEFW 0 W di default per i MOSFET
DEFL 100pum DEFL 0 L di default per i MOSFET
DEFAD 0 DEFAD 0 AD di default per i MOSFET
DEFAS 0 DEFAS 0 AS di default per i MOSFET
GMIN 102t Conduttanza messa in parallelo a tuttg le
ITL1 40 numnd 100 Max Numero Iterazioni per il @z del puntg
ITL4 10 numnt 50 Max. Numero di iterazioni per pagser il
ITL5 5000 Max numero di lterazioni totali per | il
LIMPTS 201 Numero massimo di punti in una tabalig
ABSTOL 1pA ABSTOL 5nA Errore assoluto sulle cotie
RELTOL 10 RELTOL 10’ Errore relativo su correnti e tensioni (solo stlle
tensioni in T-SPICE)
VNTOL 1pv Errore assoluto sulle tensioni
CHGTOL CHARGETOL Errore assoluto sulle carichétrensitorio.
REI CHARGETC |10°

Asseqgnazione di un punto iniziale per aiutare la eovergenza in SPICE:

Questo comando consente di suggerire al simuladtamadore della tensione di alcuni nodi.
Questi valori sono utilizzati da SPICE come punit@attenza per il metodo iterativo usato
per il calcolo del punto di lavoro. Si rammenta clpesso il calcolo del punto di lavoro e il
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compito piu difficile che deve essere affrontatb sdaulatore in quanto le equazioni in gioco
sono fortemente non lineari, e, in mancanza di sugepnti, il simulatore non possiede un
valido punto di partenza da cui cominciare le #eai. Va precisato anche che tutte le altre
analisi si basano sempre sul calcolo di un puntawtiro come fase preliminare. Ovviamente
il risultato del calcolo del punto di lavoro potessere completamente diverso da quello
suggerito dall’'utente mediante il comando NODESET.

I comando NODESET puo risultare utile quando niaesca a raggiungere la convergenza e
la tensione di alcuni nodi sia di facile determinae da parte dell’'utente.

Inoltre, nel caso di circuiti che presentino piatisstabili (per esempio flip-flop), 'uso del
comando NODESET puo favorire la selezione di unie darie soluzioni.

Sintassi:
. NODESET V(<nodol>)=<val orel> V(<nodo2>)=<val ore2>

Asseqgnazione di condizioni iniziali per il transitoio

L’assegnazione di condizioni iniziali viene utile@a per fissare la tensione sui condensatori e
la corrente nelle induttanze al temip®, nell’analisi in transitorio ((TRAN). Non si devon
confondere le condizioni iniziali con i valori agsati con il comando NODESET. Solo nel
caso di condizioni iniziali si ha un effettivo sifjcato fisico delle grandezze assegnate e la
soluzione (analisi nel dominio del tempo) ne rsdtirtemente influenzata. In tutte le analisi
diverse dal transitorio le condizioni iniziali sorgmorate (non hanno significato).

L'uso delle condizioni iniziali puo essere spessdato in quanto, nella maggior parte dei
casi di interesse pratico, si sceglie una soluzeéregime, 0 comunque si inizia ad applicare il
segnale (per esempio una sequenza di bit) dopatarvallo di tempo iniziale introdotto ad
arte per far raggiungere al circuito una condizidnegime.

Un caso in cui le condizioni iniziali sono di estr@ importanza € quello degli oscillatori.
Infatti, non essendo presente nel circuito simulatmore che garantisce 'innesco delle
oscillazioni in un circuito reale, e possibile sfame dall’equilibrio I'oscillatore assegnando
condizioni iniziali diverse da quelle determinate dunto di lavoro su alcuni elementi reattivi
e innescare cosi l'oscillazione.

Sintassi PSPICE:
I C V(<nodol>)=<val orel>....
Sintassi T-SPICE:

.1C V(<nodol>) =<val orel> . V(<nodo2>, <nodo3>) =<val or e>
| (i nduttorel)=<val ore>...

Si noti che PSPICE ha una sintassi apparentemegnie potente ma consente di assegnare le

condizioni iniziali anche direttamente sui alcumingponenti (condensatori e induttori). Si
veda in proposito la sintassi di dichiarazionegilegoli componenti.
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Appendice B. Cenni ai modelli usati da SPICE per gklementi a
semiconduttore.

Tutti gli elementi a semiconduttore presenti neilktlist devono fare riferimento ad una
“model”, ovvero ad una sezione del file di input do file di libreria), dove vengono
specificati i valori dei parametri che definiscdeocaratteristiche del componente stesso. Le
model hanno il seguente formato:

. MODEL <nome_nvodel > <ti po_nodel > <lista di paranetri>

Il “nome_model” € un nome convenzionale assegnalitutente o, piu comunemente, da chi
ha compilato la libreria.

Il “tipo_model” specifica di che tipo di componergetratta (diodo, transistore bipolare etc.
etc.). Questa stringa pud assumere solo alcunirivaieedefiniti stabiliti dal tipo di
implementazione di SPICE. | dispositivi di interessiicroelettronico presenti in tutte le
versioni di SPICE e di simulatori affini sono:

D diodo
NPN bjt npn
PNP bjt pnp

NMOS n-mosfet
PMOS p-mosfet
NJF n-jfet
PJF p-jfet

La lista di parametri ha un formato del tipo: <rmrmparametro>=<valore>. Per esempio:
VTO=1.23 (vissa il valore della tensione di sogliaun mosfet). Una distinzione importante
riguarda la model dei transistori MOS. In questsocidprimo parametro della lista € del tipo:

LEVEL=<numero>

II LEVEL fissa il tipo di modello usato per desaie il comportamento del mosfet. Per
esempio, esistono tre livelli indicati con LEVEL=LEVEL=2 e LEVEL=3, supportati da
tutte le implementazioni di SPICE e programmi affiQuesti tre livelli rappresentano il
comportamento del MOSFET con ordine di complessiacente. Il LEVEL=1, al quale per
semplicita si fara riferimento in questa trattaBpaveva importanza solo i tempi in cui la
ridotta potenza di calcolo degli elaboratori potegansigliare I'uso di modelli piu complicati.

Attualmente i simulatori supportano un numero eievh modelli per il mosfet, introdotti per
rappresentare quei fenomeni connessi con le dimensiub-micrometriche dei moderni
dispositivi.

In questa trattazione si fara riferimento ad alquamametri validi per i tre livelli base (1,2,3),
spesso mantenuti anche per i livelli superioriogmi caso, i manuali riportano sempre per

ciascun modello supportato, una lista dettagligigodrametri con il loro significato e l'unita
di misura.
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Transistori MOS.

Modello per grandi segnali del transistore MOS.

Modello valido per I'n-
MOSFET.

S: Source
G: Gate
D: Drain

Equazioni adottate nel LEVEL=1 perliss

L, Vas —Vi )
Ios = Ky \W].M(I-FAVDS) per Vps>Ves —Vp
Ll v (A2.1)
los =Ky Vvlvos(ves —-V; _%](1*' /]VDS) per Vps<Vgs =V
1
dove K, = 44,Cox € Coy = ‘gtsgo eLi=L-2Lp e W=W-2Wp,
oX

Le correzioni d e W, pari rispettivamente 2L, e a2Wh.sono dovute ad errori sistematici
del processo (es. sottodiffusionl)y, e Wp.sono indicati nelle model comeD e WD. La
tensione di soglia & espressa come:

Vi =Vt V(\/CU_VBS _\/E) (A2.2)

Questa relazione rappresenta la dipendenza dsltangdi soglia dalla tensione di substrato
(rispetto al source) dovuta all’effetto body. | vparametri delle equazioni (A2.1) e (A2.2)
sono determinati dai parametri della MODEL:

Parametro delle equazioni Parametro MODEL Espressi@lternativa valida in assenza |di
definizione diretta del parametro
Cox Non Esiste M
Lox
Ky KP HnCox
tox TOX
Hy uo
A LAMBDA (solo LEVEL=1)
V1o VTO espressione in base al drogaggio e altri patrame
y GAMMA espressione in base a drogaggio e altri patam
[0) PHI espressione in funzione del drogaggio
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Nei LEVEL superiori al primo I'espressione dellss rimane una funzione delle tre tensioni
Vss Vbs € Ves ma risulta piu complessa e, in particolare, resufieno discontinuo il passaggio
dalla saturazione alla zona triodo e, per mod@llirpcenti, dalla zona di forte inversione alla
zona di sottosoglia. | parametri introdotti nedella precedente risultano ancora tutti validi
tranne il parametro LAMBDA che non ha piu signifcael LEVEL=3.
Nel LEVEL=3 I'espressione della corrente in satioae e data da:
1

AL (A2.3)
1-—

I-l
dovelpsate la corrente al limite della saturazioheg la lunghezza efficace del canale prima
dello strozzamento menttdL e I'accorciamento del canale (valore positivo) wovallo
strozzamentadL € quindi una funzione crescenteVik.
Dall’espressione (3) puo essere calcolato un valore considerando che, dalla (A2.1) in
saturazione:

I DS I DSAT

1 dl
l DSAT aVDS
e pertanto, derivando la (A2.3), se si puo apimes® 1AL/L; a circa 1, si ottiene:

_ 1AL
L, 0Vps

si puo considerare che dipenda soloMdaVpsar € pertanto il valore di

(A2.4)

0AL
In genere
DS
A diminuisce al crescere della lunghezza di canatec@rrisponde alla realta sperimentale ed
e ben rappresentato da simulazioni effettuatesiad&EVEL=2 sia con LEVEL=3.

| diodi source-substratdgs) e drain-substratoDp)sono caratterizzati da una corrente di
saturazionég = JSx ASperDgse | ¢ =JSx AD per il diodoDgp. Il parametro JS é fornito

nelle model, mentre AS e AD sono specificati ndltzhiarazione del dispositivo nella netlist.
CAPACITA NEL MODELLO DEL MOS
Con riferimento al modello per grandi segnali abimasei capacita, tutte variabili con la

tensione a cui sono sottoposte. Pertanto si pdiex@pacita differenziali.
Capacita di gate:Cgs Gop Ces, Queste capacita possono essere scritte come:

=c© (s). =c© (s) . =c© (s
Cos =Cas +Casi Cop =Cop +Copi Cop =Cos +Cap

dove l'apice (c) indica “capacita di canale” e i@ (s) indica la capacita dovuta alla
sovrapposizione del gate con il rispettivo elettrod

Le capacita di sovrapposizione si ottengono dampatri delle model
CGSO, CGDO e CGBO. In particolare:

CY =CGSOXW; C&) =CGDOXW; C£) =CGBOxL
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La figura seguente mostra il layout di un MOSFETderziando I'origine delle capacita di
sovrapposizione.

Active Sovrapposizione
/ Gate-Drain
7/
>
o i
2| L
// """""""""""" [N
Sovrapposizione \Sovrapposizione
Gate-Bulk Gate-Source

Per quanto riguarda le capacita di canale, ess@anearfortemente con la zona di
funzionamento del MOS. Nella formulazione piu seogpdtata dal LEVEL 1 si ha:

Vo<Vt Zona Triodo Saturazione
C((Bg 0 1/2 LWGCox 2/3 LWCox
C((;,; 0 1/2 LWGCox 0
cY LWCox 0 0

Capacita di giunzione:Cgse Cgp
Queste capacita sono date ciascuna da due teronifspondenti rispettivamente al “fondo” e
alle “pareti” delle diffusioni di drain e di source

CIxAS + CISWxPS | _ CJIxAS + CISWxPS

BS T MJ MJISW ! BD T MJ MJISW
_E 1_5 1_Vﬂ 1_Vﬂ
PB PB PB PB

| parametri CJ, CGSW, MJ, MJSW e PB sono indicalianmodel, mentre le aree AS e AD e
i perimetri PS e PD vengono indicati nella dichzamae del dispositivo nella netlist.

Resistenze serieRp eRg

Le resistenze serie vengono calcolate attraversardmetro RSH (resistenza di strato) fornito
nella model.

Si ha :Rp=NRDxRSH eRs=NRSxRSH. NRD e NRS vengono indicati nella dichiaraeion
del MOSFET.
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Modello a piccolo segnale dei MOSFET

—B

Riassunto di alcuni parametri della MODEI del MOSFET

LEVEL Tipo di modello selezionato. (modelli univahsdi Spice: 1,2,3)

VTO Tensione di soglia perg¢=0 e in assenza di effetti di canale corto o sirett
uo Mobilita

LD Riduzione della lunghezza del canale su ciasatm

WD Riduzione della larghezza del canale su ciasaion

LAMBDA |Pendenza delle caratteristiche in saturaei¢mon valido per il level 3)
GAMMA  |Coefficiente dell'effetto body

PHI Potenziale di superficie

RSH Resistenza di strato delle diffusioni di DraiBource

TOX Spessore dell'ossido

JS Densita di corrente di saturazione delle giunizia diffusioni e substrato
CJ Capacita di giunzione a potenziale nullo (datipladare per I'area della giunz.
CIJSW Capacita di giunzione a potenziale nullo (d#iplicare per il perimetro)
MJ Coefficiente di grading per le giunzioni (relatial termine di area)

MJISW Coefficiente di grading per le giunzioni (tela al termine di perimetro)

PB Potenziale di contatto delle giunzioni tra dsffani e substrato

CGSO Capacita di sovrapposizione gate-source (digptaare per W)

CGDO Capacita di sovrapposizione gate-drain (ddiplichre per W)

CGBO Capacita di sovrapposizione gate-bulk (daiplaéare per L)
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Transistori bipolari (BJT)

Nella figura seguente vengono indicate schematioganke tipiche sezioni dei dispositivi
bipolari per circuiti integrati. Lo scopo della @iga € far comprendere l'origine di alcuni
elementi, quali, per esempio, le capacita verseulbstrato che non sono presenti in un
componente discreto (provvisto dei soli tre terriiibase emettitore e collettore). Gli schemi
fanno riferimento a un processo bipolare planaitaggiale o in generale a processi in cui &
presente uno strato epitassiale di tipauali alcuni tipi di BICMOS e di BCD. | componént
sono sempre racchiusi in sezioni di strato epidssdenominate “sacchedgi pocketisolate

in basso dalla giunzione in inversa con il substdidipo p) e lateralmente da diffusioni di di
tipo p o da scavi (trench) di isolamento. Le sezioni sarmmunque egualmente
rappresentatitive di quei processi BICMOS nei glsafunzione delle “sacche” di epi & svolta
dan-well.

[] substrato e trench di isolamento epin diff. p di base

. strato sepolto™n |:| n* di emettitore e contatto con epi.
E B C C E C B E B

| l |

Substrato C
Substrato

Transistore NPN Transistore PNP laterale Transistore PNP di sulostrat

La dichiarazione del transistore bipolare (vediaamjice 1) prevede nella sintassi un nodo di
substrato opzionale. Con riferimento alla figur@&qadente, i transistori NPN (verticale) e
PNP laterale necessitano di un terminale di suloswaiché non si puo prescindere dalle
capacita che il collettore (nel NPN) e la base B¢P) hanno verso il substrato. Il transistore
PNP di substrato non necessita di un quarto tetenima quanto il substrato coincide

fisicamente con il collettore. Come accennato ptengemente i transistori discreti non
necessitano di terminale di substrato.

Modello statico del transistore bipolare.

Per il modello statico SPICE utilizza il modello Bbers-Moll nella versione a trasporto.
Questo € matematicamente equivalente al modetieaione della figura seguente.

oglg Ole

IS=acles =adcs

f BF=_J¢
— 1-a; 1-a4

2

3

NI
_|<_

<IF_

O

d e
E B
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Sono riportate anche le equazioni che legano inpetrd BF, BR e IS di Spice (tipici del
modello a trasporto) ai parametri del modello deEbMoll a iniezione. Ricordiamo che le
correntilg e lg sono date da:

Vee Vec
e =1l e™ -1|, I, =l €7 -1}

Inoltre sono specificati anche due coefficientidd#ialita per i due diodi, ovvenp:- (NF nella
MODEL) per il diodo B-E &g (NR nella MODEL) per il diodo B-C.

Il modello di Ebers-Moll cosi riportato non tienento dei seguenti fenomeni:

Resistenze in serie al collettoRRc()), all’emettitore Ree) e alla baseRbb’).
Dipendenza dic in zona attiva d&gc (ovvero in pratica d&cg) dovuta all’effetto Early.
Variazione del guadagno di correffitein funzione della corrente di collettore.

Effetti di alta iniezione.

PR

Le modifiche dell’Ebers- Moll introdotte per tenexento dei problemi indicati consistono nel
modello di Gummel-Poon statico.

Per quanto riguarda il correttivo per l'effetto déw alle resistenze serie abbiamo tre
parameri, indicati con RC, RE, RB nella model, @ppunto costituiscono tre resistenze
inserite in serie rispettivamente a collettore, eitoee e base.

Per quanto riguarda l'effetto Early, vengono inttid due parametri, VAF e VAR,
corrispondenti alle tensioni di Early rispettivarteerin zona attiva diretta e zona attiva
inversa. A titolo di esempio riportiamo I'equaziodella corrente di collettore utilizzata da
SPICE per la zona attiva diretta (trascurando teecti di saturazione della giunzione B-C):

Vi V
. =I1Se"N™ |1+ -5
VAF

Per quanto riguarda la variazione @elle quindi diBr e Br) richiamiamo il fatto che il
guadagno di corrente assume il valore massimoig¢pamdente in SPICE a BF e BR) solo per
un intervallo di correnti di collettore detta regedelle medie correnti. Per correnti inferiori
(regione delle piccole correnti) il guadagno deceesignificativamente (scendendo anche
sotto l'unitd) a causa delle correnti di ricombilmae nella zona di carica spaziale della
giunzione polarizzata in diretta. Queste correnfgtti, contribuiscono alla corrente di base
ma non sono utili per la corrente di collettore. SRICE questo fenomeno € modellato
aggiungendo due diodi “di perdita” in parallelodaodi della | e k dellEbers Moll. Questi
diodi hanno una corrente di saturazione inversa eoefficiente di idealita (di solito intorno a
2) che costituiscono quattro parametri aggiuntnvBBICE detti parametri di “emissione”.

Per correnti superiori alla zona delle medie cdrrgirha la regione delle alte correnti dove |l
guadagno di corrente scende ancora, questa valiffedti di alta iniezione. Esula da questa
trattazione una descrizione dettagliata dei panai8&ICE corrispondenti a questo fenomeno.
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Modello dinamico del transistore bipolare.

Il modello dinamico per il transistore bipolareliatiato da SPICE é il modello a controllo di
carica. La carica risulta immagazzinata nelle duezoni dei diodi del modello dell’'Ebers
Moll e risulta data, per ciascuna delle due giungidalla somma:

Q=Q, +Q,

dove Qp € la capacita di diffusione dovuta all'accumulo rdinoritari nella base e nel

corrispondente elettrodo (collettore o emettitoae,seconda di quale dei due diodi si
considera), mentre 1§, e la capacita di giunzione associata alle carfidse nella zona di

svuotamento.

La caricaQ; viene espressa mediante le capacita non lineagiufizione. Come per il

MOSFET la capacita di giunzione viene modellatalt@spressione:

VO
dove Gy € la capacita per tensione nulla (sul dioday,eVil potenziale di contattan é il

coefficiente di grading e ¥ la tensione sul diodo. Nella model si trovano gusnti
parametri:

C, =

CJE, VJE, MJE, corrispondenti ai parametgi Zo, € m per il diodo BE;
CJC, VJC, MJC, corrispondenti ai parameti \Zo, € m per il diodo BC;

Vi sono inoltre i parametri CJS, VJS, MJS, comispenti ai parametri Vo, € m per la
giunzione tra il collettore e il substrato (tramsie verticale NPN) o tra la base e il substrato
(transistore PNP laterale). T-Spice ha il param&itBS che assume valore -1 per struttura
laterale e 1 per struttura verticale.

La carica di diffusion&)p viene invece associata alla corrente mediantepduemetri, detti

tempi di transito: TF per la giunzione BE, TR peeglunzione BC.
Le caricheQpe (giunzione BE) €pc (giunzione BC) risultano:

VBE
Que =TF Ds[e"T —1}

Vec
Qoe :TRDS(e"T —1}

In zona attiva diretta, dove l'unita puo essersduaata rispetto all’esponenziale si ha:

Vv
I “BE
Qe _1rds gv :TFE—IIV—=TFEQm
T

C.. =
> 0Vge V T

La Cpe cosi calcolata é la capacita di diffusione del ellodlinearizzato. Un’espressione
analoga si puo ricavare per Gyc, la capacita di diffusione della giunzione cobedt-base
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che in zona attiva diretta € trascurabile. Si agsdre in zona di saturazione entrambe le
capacita di diffusione sono significative e prepenadhti rispetto alle capacita di giunzione. Si
puo derivare una semplice approssimazione delipuéeza di transizionfg:

A rigore, in zona attiva diretta:

g
f, = m
! 2]T(CJ'E + CjC + CDE)

Poiché quando la giunzione BE e in diretta si puenere valida l'approssimazione
Coe >> QE+CjC, pertanto:

On 1

f. O
27C,. 2/TF

Questa espressione € utile per ottenere una spprassimata della frequenza di transizione a
partire dal parametro TF della MODEL.
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Appendice C. Casi salienti di calcolo della resistea vista.

In questa sezione verranno esaminate le resistesteenei quattro casi indicati nella figura
seguente. Questi risultati sono utili per I'anadisi circuiti che vengono esaminati nel corso
del presente trattato.

-

i mn

Re

V2

(@) (b)

<Tys <y,
T Re R, R.

(c) (d)

Caso (a)
Risultato esatto:

Ro +1y
1+ gmrd

rvl

Risultato approssimato.

ipotesil: g, r, >>1 - 1
ipotesi2: R, <<, v

m

Caso (b)

Risultato esatto:

146



h, 1
||(hie + RB) dove: gmeq = RB +hie gm € r0 _h_oe

_ R +r,
1+ gmeqro
Risultato approssimato:

rv2

hie + RB
h,+1

ipotesil: g, .f, >> 1} 1 (h +R,)=
ie B/~

, . = I, U—
ipotesi2: R. <<r, Ormeq

Caso (c).

Risultato esatto:

s = Rs +1q (1+ ngs)
SpessdRs<<rq per cui si arriva all’espressione:
rv3 DI’d (1+ ngS)
Caso (d).

Risultato esatto.

Lavorando sul circuito equivalente alle variazisnpuo ottenere un circuito perfettamente
analogo a quello del caso (c), nel quale pero caonpaung,, equivalente e la resistenRg e
il parallelo diRe conhie + Rg. Si ottiene:

Na = REeq 1 (1+ gmeqREeq) = REeq 1 (1-'- hfe L]

Re +he + Ry
dove:
Re=(Re +hJRe € Gpog=— e g, =
" e " h+Ry " ho+R,

Risultati approssimati:

Si possono distinguere due casi opposti:

casal: R. << (he + RB):> r, L r0(1+ gmeqRE)
caso2: R >> (h, + R) = 1, 01, (h +1)
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