Amplificateurs opérationnels
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Un amplificateur opérationnel est généralement constitué par 3 ééments::

- Etage différentiel d’entrée
- Etage de gain (amplificateur)
- Etage de sortie
Un OTA (amplificateur a transconductance) est un OPAMP gui ne posséde pas de buffer de

sortie. Par consequent ce circuit pilote uniquement des charges capacitives. Un OTA est un
amplificateur doit tous les nceuds sont a faibles impédances exceptés les entrées et la sorties.
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Souvent, on considére qu’un OTA a lui aussi 3 étage et que le buffer de sortieaun gain de 1.

Un OPAMP de type N ou P est constitué d’un premier étage basée sur un amplificateur
différentiel (pré-amplification) possédant un gain élevé. De plus, il fixe I’impédance d’entree,
tres grande dans le cas d’un AOP. Cet étage dispose du pole dominant.

Le second étage constitue I’élément central de la structure. C’est I’étage principal avec un
gain en tension trés élevée. Il est compose d’un ou plusieurs transistors montés en source
COMMUNES.

Letroisiéme étage établit I’impédance de sortie trés faible, ainsi qu’une amplification en
courant et donc en puissance. Généralement composé de montages sources communes
follower ou d’amplificateurs type push-pull couvrant une plage de fréquence élevée. Bien
souvent sont gain est unitaire et son pole est négligeable.

Fonctionnement :

Le premier étage est un amplificateur différentiel de tension qui converti la différence de
tension d’entrée en une différence de courant. Cette différence de courants est appliquée a un
miroir de courant chargé de récupérer une différence de tension.

Le second étage est constitué par un montage a source commune qui converti la tension en
courant. Ce transistor est connecté a un nouveau transistor qui constitue une charge qui tire un
courant (current sink). Ainsi on convertit le courant en une tension de sortie.

La structure interne d’un OPAMP fait apparaitre 3 étages en cascade. Chaque étage présente
approximativement une réponse en fréquence du type « 1% ordre » si bien que la transmittance
globale prend laforme:
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Stabilité des amplificateurs

L’étude de la stabilité d’un systeme doit étre systématique. 1l faut prévoir dans un systéeme
bouclé un correcteur qui permet une compensation visant a supprimer les risques d’instabilité.

La compensation a pour objectif de rendre un systeme stable lorsqu’on lui applique une
rétroaction négative.

La compensation consiste a modifier la valeur des pbles d'un circuit afin de respecter une
contrainte de marge de phase. Pratiquement, les architectures d'amplificateurs opérationnels
sont répertoriées par leur nombre de nceud haute impédance. Les dispositifs ne possédant
guun seul noeud haute impédance sur leur sortie sont compensables extérieurement et
directement par leur charge capacitive alors que les dispositifs possédant plusieurs noeuds
haute impédance sont compensables intérieurement, typiquement par effet Miller pour deux
noeuds, et par effet Miller imbriqué pour un nombre de noeuds supérieur a deux.
Pratiqguement, de part la complexité du réseau de compensation a mettre en oeuvre, on ne
congoit pas d'/AOP aplus de trois étages.



Le déplacement d’un péle (pble splitting) est une technique couramment utilisée pour
assurer la stabilité d’un systeme en boucle fermeée.

On sait que les propriétés des systemes linéaires sont directement liées a la localisation des
poles et des zéros de lafonction de transfert du systéme en boucle fermée.

Par construction un amplificateur opérationnel posséde au moins 2 fréguences de coupure.

Notion de divergence pour un péle nul et d’instabilité pour un zéro
Zéro : numérateur
Pole : dénominateur

Signification d’un poles et d’un zeros

Pole

Toute capacité qui donne al'entrée alasortie du signal alaterre entraine un pole pour le
circuit

Théoriguement tous les nceuds concernant une entrée ou une sortie introduisent un pole
Un pole degrade la reponse en fréquence du circuit

Zé&ros

Toute capacité qui apparait dans I'entrée a la sortie du signal se traduit par un zéro pour le
circuit

Les zéros de renforcer la réponse haute fréguence du circuit

Les zéros de dégrader lafaible réponse en fréquence du circuit

Si Av (0) est trés grande et si w2 est proche de wl

Positive zero peut rendre le systéme instable
Si le zéro positif est trop prés du p6le dominant alors le zéro risque d’étre annuler

S, 1-2)(s-2).

F(p)= =K.
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La fonction de transfert est entierement définie par le gain statique K, qui détermine un
facteur d’échelle, I’ensemble de ses zéros et de ses pdles. Pour décrire un systeme donné par
sa fonction de transfert, on peut se contenter de reporter dans le plan complexe la position de
ses zéros (symbole 0) et de ses pbles (symbole x).
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Fonction de transfert en BO : T(p) = H(p) x K(p)

H(p)
1+H(p).K(p)

Fonction de transfert en BF : F(p) =

Un systéme linéaire invariant est stable si et seulement si tous ses p6les de sa FTBF ont une
partie réelle négative.

Il suffit donc d’avoir une méthode pour déterminer le signe des parties réelles des poles de la
fonction de transfert du systeme.

Critére de stabilité :

L es critéres graphiques permettent de déterminer une marge de stabilité.

e Routh-Hurwitz :
Le critere de Routh est un critére permettant de déterminer a partir du polynéme
dénominateur de lafonction de transfert le signe des racines de ce polynéme sans
avoir a résoudre I’équation 1+ A(p).B(p)
Le critere de Routh est un critére de stabilité absolue. 1l ne permet pas de préciser les
marges de stabilité du systeme.Sachant qu’une fonction de transfert est toujours le
modele d’un systéme reel (qui vieilli), et que ce modele est toujours obtenu a partir
d’approximations ou d’hypotheses plus ou moins fortes ( linéarisation etc....), montrer
la stabilité du modele ne prouve pas toujours celle du systeme : en effet, I’instabilité
peut étre tres proche, et une erreur sur un coefficient de la FTBF peut tout faire
changer.

e Nyquist: critéredu revers
Dans le plan complexe et en régime sinusoidal.
Si en parcourant dans le sens des « w » croissants, le lieu laisse le point (-1,0)
- asagauche, le systéme est stable
- asadroite, il est instable
- il est oscillant s’il passe en (-1,0)

Bode
Marge de stabilité

e 1. Margedegain (en dB) : c’est la différence entre O dB et la valeur du gain pour lequel la
phase est égale a-180°

e 2 Margede phase (en degré) : c’est la différence entre la valeur de la phase pour laquelle le
gain est égal a0 dB et —180°.



Lesvaleurs usuelles de marge de gain et de phase sont :
Margedegain: 10a12 dB
Marge de phase : 45° a50°

A Gain (dB)
G =0 pour ® = O, et @ = —180° pour ® = ®,_, g
- R Lieu de
G dB G dB 2 FTBO
Lieu de
> la FTBO /A\
Y [0) — . » ®
‘ ' Tnmrg( de gain
@ @ \
5 pe o]
Phase (deg)
Lieu de i
la FTBO - 180 Lieu de 4
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ET que pour ® = ®_,g0., G <0 OU que pour ® = ®_,g40, G >0 dé phase ——
ALORS le systéeme est STABLE ALORS le systéme est INSTABLE
en boucle fermée en boucle fermée

Sens pratique de lamarge de gain

C’est la garantie (securité) que la stabilité sera maintenue malgre les variations imprévues du
gain en boucle ouverte (BO) dues aux perturbations.

Sens pratique de la marge de phase

C’est une garantie que la stabilité persistera malgré I’existence de retards parasites dont ont
n’a pas tenu compte au cours de I’étude.

Il faut savoir qu’un gain trop important peut rendre le systéme instable
On montre aors que les systémes qui ont une FTBO du 1° ordre et du second ordre sont
toujours stables en FTBF

La force des méthodes graphiques est dans la possibilité de définir des réserves de stabilité
sous forme de distances entre le lieu de laFTBO et |e point critique.

Les critéres graphiques permettent d’étudier la stabilité d’un systéme en boucle fermée
(FTBF) a partir de I’analyse fréquentielle de la fonction de transfert en boucle ouverte
(FTBO). On trace les diagrammes de la FTBO pour étudier la stabilité dela FTBF.

Technique de compensation : Stabilité des montages non compenses
Un circuit a 2 étages de gain, doit étre compensé en fréquence. On réalise une correction du

pble dominant. On place un circuit intégrateur en cascade avec les étages de I’amplificateur.
On utilise I’effet Miller en insérant un capacité Cc.



Cc augmente |a charge capacitive du 1% étage, le pole dominant est décalé versles BF. Un
zér(réel positif) apparait dans lafonction de transfert (déstabilise).

M éthode de compensation pour augmenter la marge de phase :

- Capecité Miller

- Nulling resistor with pole-zero cancelling - Résistance en série avec la capacité Cc
- Nulling resistor with zero removal

- Suiveur entre le nceud de sortie et la capacité

http://uuu.enseirb.fr/~dondon/EA M/transpCReacti ondemeparti e.pdf
Types de compensation

1. Miller
- Utilisation d'un condensateur simple
- condensateur avec un buffer again unitaire qui permet d’éliminer le zéro RHP.
- avec une résistance série de mise a zéro pour prendre le contréle du zéro RHP.
2. Auto compenser
3. Feedforward
Contourner un amplificateur a gain positif résultant en avance de phase. Le gain peut étre
inférieur al'unité. Eliminer le RHP zero : éliminer le courant feedforward ( correction en
aval)

Pole splitting = méthode permettant d’éloigner les poles

Il faut savoir I’influence des zéros de la fonction de transfert est moindre que celle des pbles

Théorie

T(jw) est stable si lafonction de transfert en BO T (jw) = H (jw).K(jw) respecte le critére du
revers, c'est-a-dire que |T(jw)| <1 cequi correspond & 20.10g|T ( jw)| < OdB.

Les aop rapides (donc non compenses) présentent géneralement un facteur d’amplification
1

[H(jw)|
En d’autres termes, il faut que I’atténuation apportée dans la boucle de retour par le terme K
soit supérieure au gain de I’aop a la pulsation critique.

|H (jw)| > 1. Par conséquent, le montage serastable si K <

Pour assurer |a stabilité d’un systéme a déphasage minimum :HK doit couper I’axe horizontal
avec une pente inférieure a un deuxieme ordre

Un AOP posséde au moins 2 fréguences de coupure par construction


http://uuu.enseirb.fr/~dondon/EAM/transpCReaction4emepartie.pdf

stable

potentiellement instable

instable

wl w2 w3

Afin d’élargir le domaine de stabilité, il est nécessaire d’apporter une correction en fréquence
gréce a des composants extérieurs.

Correction a pble dominant

Ajout d’un pdle dominant

|AQly, /
Av(BO)

wdominant wl w2 w3

Compensation du pole dominant = déplacer un pble vers les bases fréquences
L’effet Miller

Si on place une capacité entre I'entrée et la sortie, I’effet Miller permet de multiplier sa valeur
par Av+1.
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OPAMP Miller :

VDD

11
1
(9]
<

M1

VINN R N | wvine
= =0 — ==

= Cll

VBIAS =N |~
|
M5 M7
VSS

Cc = capacité Miller pour la compensation

CM = capacité associé ala charge active (pole du miroir)
Cl = capacité de sortie du 1 étage

Cll = capacité de sortie du 2 étage

1 1

Avec Rl =——— Rll=—F—
gds2 + gds4 gds6 + gds7

Avec Rl =rds2//ds4 RIl =rds6//rds7

Cl=Cgs3+Cgsd+Cdol+Cdb3  C2=Cgsé+Cdb2+Cdbd

Relations fondamentales :

e Sewrate: S?:I—Ci sachantque 17>>15e CL>Cc
gl ~ gml

= ~ gL (102//r04
qds2+ gdsh  15(12+ 1) ITH(102/1704)

e Gaindu premier étage : AVl =



g6 gmd
gds6+gds7  16(16+ A7)
(r02//r04)

ros
Gain en mode différentiel : Ad = Avl.Av2

Gain du second étage : Av2 = = gm6.(r06//r07)

Gain en mode commum : Acm=

Ad
Taux de rejection en mode commum CCMR : CMRR=——-

Acm

Bande passante: GB = ——=—=—

gds2+ gds4)( gds6+ gds7)

PolePl: pl= (
gm6.Cc

p6le dominant (Miller) LHP

PoleP2: p2=—

RHP zé&ro : ZII.=£6
Cc

Pour avoir une PM = 60°, il faut que gm6 = 2.29m2(%) et que les autres racines
¢
soient > 10GB.

ICMR max : Vin(max) =VDD — /% ~[VTH3+VTH1

ICMR min: Vin(min) =VSS+ /%VTH 1+VDS5(sat)

L'amplificateur a deux étapes (CMOS Op-Amp ) est couramment utilisé dans les systémes. La
paire différentielle convertie latension différentielle en un courant puis un étage dit « source
commune » se charge de transformer ce courant en une tension de sortie.

Pour obtenir les meilleures performances, il faut que les transistors travaillent en saturation.
Letransistor M4 est le seul composant qui ne peut pas étre forcé en saturation par des
connexions internes ou tensions externes.

Par conséquent, nous dével oppons des conditions pour forcer M4 a étre en saturation.

Dans un premier temps, supposons que VSG4 =V SG6, celaest di au miroir de courant M 3-
M4. En outre, lagrille et le drain delaM4 sont au méme potentiel afin que I’on puisse
garantir que M4 soit lui aussi saturé.

%)
S VSG4=VSG6  dors 16=>87 14

v

Cependant, 17=>="215- L7/ 54

(&) ()



Pour équilibrer, il faut que 16 =17 ce qui implique la condition :

Lorsque la condition est remplie, VDG4 = 0 alors M4 est saturé

Procédure pour caractériser un ampli 2 étages :

1. Choisissez lagrandeur « L » la plus petite possible qui permet de garder le paramétre
de modulation du canal constant et qui permet d’obtenir un bon matching pour les
miroirs de courant.

2. Choisissez lavaeur minimale pour la capacité de compensation Cc qui permet
d’obtenir une marge de phase de 60 degrés.

Cc=0.22CL
3. Déterminer lavaeur minimum du courant I5 :

I15=RxCc
4. Dimensionnez le transistor M3

5

S3—
K 3.[ VDD —Vin(max) — VTH 3 (max) + VTHL(min) |

5. Vérifiez quele pble de M3 crée par Cgs3 et Cgs4 ( 0.6 AW3L3Cox ) ne sera pas dominant et

qui P3 > 10GB.
9m3 | 1068
2.Cgs3
6. Taller M1et M2
2
gmi= GB.Cc — (Mj = (Vlzj _ ot
L1 L2 K1.15
7. Dimensionner M5 et M8
15

VDS5(sat) =Vin(min) —-VSS - E —VTH 1(max) > 100mV

(WS) _ (Wsj _ 215
L5) (L8) K5.[vDS5(sat)]’

ansi




8. Cadculer S6 sachant que le deuxiéme pdle égal 2.2 GB. Onfixe VGHA =V GS6

gme6 = 2.ng2(g)
Cc

are _ JZK(V@” ) J(VLV@'G ) ) (e (wa)

L6 ) gma'( L4

9. Connaissant gm6 et M6, on peut en déduire |6

_gm”

oK (V\/fij
L6

S’assurer que I’on Vvérifie la condition liée a Vout(max)

6=

10. Déterminer M7 permettant d’obtenir le ratio entre I5and 16.

(7))

11. Cdculer legain et laconsommation

2.gm2.gm6

A =
YT 15(22+ 44)16(A6+ A7)

Pdiss=(15+16).(VDD +|VSS|)

12. Amélioration

Si la spécification de gain n'est pas remplie, les courants, 15 et 16, peuvent étre
diminué ou lesrapports W / L de M2 et /ou M6 augmenté. Les calculs précédents
doivent étre revérifiés pour sassurer que toutes les conditions sont satisfaites.

Si ladissipation en puissance est trop élevée, alors on ne peut que réduire les courants
I5 et 16. Réduction des courants nécessitera probablement I’augmentation de certains
desrapports W / L, afin de satisfaire les plages des tensions d'entrée et de sortie.

13. Simulation du circuit et gjustement s nécessaire

Mise en application
Av > 3000V/V VDD =25V VSS=-25V GB =5MHz

SR > 10V/s PM = 60° Vout=[ -2V, + 2V]



ICMR=[-1V, 2V] Kn=110pA/NV2  Kp=50uA/V?2

Tout d’abord, nous prendrons pour cet exemple L = 1um
Concernant lavaleur de Cc, il faut remplir lacondition Cc > 0.22CL
Pour CL = 10pF, Cc>0.22x10pF =2.2pF — 3pF

A partir du slew rate, on peut déterminer I5: 15=SRxCc=3E-12x10x10E6 = 30pA

(Wsj _ 15
L3)  K3.[VDD -Vin(max) - VTH 3 (max) +VTH 1(mi ”)]2

(WB) ~ 30E-6 15
L3

 BOE-6x[25-3-0.85+0.55]
Donc (V\sz = [MJ =15
13) \ L4

\/2.|3.K3.(W3j
03= gm3 L3

2.Lgs3 2x0.667 x (VIY??J x Cox

=2.81E9rads/sec (448Mhz)

Avec Cox=0.4fF / pni
Si GB =5Mhz, p3>>10GB

gml=5E6x 27 x 3E -12 = 94.25uS

Sachant que : (Vil] = (
L1

(MHW_Zj_g
1) (L2)
VDS5=(-1)—(-2.5)- /w ~0.85=0.35/
110E - 6x3

(WS)_ 2x30E-6
L5) 110E-6x(0.35)°

=279 onarrondi a3

sz_ gmi2 9425
L2) 2K.I1 2x110x15

=449~45

Pour atteindre une marge de phase de 60°, nous savons que : gm6 >10.gml> 942.5uS



~ e e (8

Avec gm4 = 150uS

(W6j _ gmo6 [W4j _15 942.5E -6 _ 9405

L6 ) gmd L4 " 150E -6
2 942.5E - 6)°
6= 9m _ ) — 94.51A = 95A
ZK(WE‘)J 2x50E —6x94.25
L6

Pdiss=(15+16).(VDD +|VSS|) = 5.(30pA+ 95UA) = 0.625mW

(VW) _ E,(%j _450xPE=6 _ 140514

L7) 15\ L5 30E-6
Vout(min) =VDS7(sat) =, |- _0351v
110x14
- 2.gm2.gm6 =2 92.45E — 6x 924.5E — 6 2697 IV

15(22+24)16(16+47)  30E-6(0.04+0.05)95E —6(0.04+0.05)

http://users.ece.gatech.edu/pallen/Academic/ECE 6412/Spring 2004/L.160-
M OSOpAmpDesign(2UP).pdf

Compensation utilisant une structure detype « Null resistor »


http://users.ece.gatech.edu/pallen/Academic/ECE_6412/Spring_2004/L160-

VDD

M11 M3 M4
P P = M6
.
VA P

_|
vB |
V8 Ce =
M10 = "
L, J._l_l 1F
P

VINN = N N ) vine
|— —

M1 M2

1

—
12 M9 M5

<

VSS

p]_: gml - gm2 p :g_mG p4:i Z]_:;C
AcCc AcCc CL RzCl RzCo— ¢
gmeé

Avec Av=gml.gm6.RI.RII

Théorie

On souhaite éloigner le zéro le plus possible du pole p2

1 Cc+CL _(CC+CL 1

e

gmé Cc

Larésistance Rz est obtenue en utilisant le transistor M8 dans sa région ohmique.

_ Ovds8 1

_-—|vds8:0 =
cds K.(WSJ.(VSG8—|VTHP|)
L8

Lapolarisation du circuit permet VA =VB

) ) i Wi1)_(110) (W6
VGSL0| - VT| =|VGS8 - VT| = VSG11=VSG6 alors(l_llj (IGM L6J

CL



Dans larégion de saturation

vGs1g V=

VGSg -]

« (W10
110) 1

2110 (Wsj
L8

En combinant les 2 égquations :

) [(in)lis)

L8 )

~ Cc+CL’ 110
Exemple

Faire passer |le zéro du plan droit ou plan gauche

Dans un premier temps, on vadimensionner M8- M9- M10 et M11

Onveut VA = VB et VSG11 = VSG6

WIL)_ 111 (W6
L11 16 \ L6
Wll]_lSuA

—= 94=148~15
L11) 95p

Sionchoisit: 111 =110=19 = 15pA [

On dispose d’une certaine latitude au niveau du choix de lagéométrie de M 10.
On prend par exemple W10/L10=1

Leratio 10/I5 permet d’obtenir W6/L9

(ng _ '10.(\’\'5) _ 1WA 45-225~2
Lo) 15 L5)" 30uA

WI10) (W6 |
(Ws] _ Cc 110 )\ L6) ~ 3pF 1x94x9BUA _ o 0
L8 ) Cc+CL 110 3pF +30pF 15pA '




(WS) __ 3pF  [1x94x95A . o
L8 ) 3pF +30pF 15pA

Il est utile de vérifier que le zéro RHP a été déplacé tres en dessus de p2. Pour ce faire, il faut
d'abord calculer lavaeur de Rz.

VSG10= ﬂ+|VTHP|: 2IE=6 o7 _ 14707
« (W10 50E — 6x1
110
Re=—"we ; " 50 563105 ?174 07y +o90KE
K.(ng.(VSGm—IVTHPD x5.63x(1.474-07)
A= 1 = 1 =94.46E6radg/s
ReCe— € 4500x3E 12 E~12
gmé 9425E -6
o 9M6 _9425E6 _ o) ooEG rady's

CL 10E-12

Nous voyons que | e pdle de sortie est annul € par le zéro qui a éé déplacé de RHP vers LHP.

Application 2 :

VoD

M1
P

VDD M2

P | vout
— VI2
_|

VIl

R
2

|
o



Output swing = 2.5V

VDD -swing 3-25

On suppose que VOD5 ~VOD6 = : 5

=0.25V

(WS) _ 2x1mA o
L5 ) 134.22E-6.(0.25)° .(1+0.1x0.25)

(WG) B 2x1mMA
L6 ) 38.36E-6.(0.25)".(1+0.2x0.25)
Comme ID7 = 1mA dors ID3=1D4=05mA

VGS5-VTH =0.25V = VGS5=0.25+VTH = 0.95V

De méme

VGS3-VTH =0.25V

()8 0 ¢

= . =116
L3 L4) 134.22E-6.(0.25)".(1+0.1x0.25)

Av = gml.(ro2//ro4).gmb.(ro5/ /ro6)

ro2= L = ! =10KQ
21D 0.2x0.5mA
rod— 1 L _o0ko

21D 0.1x0.5mA
ro2//rod4=6.67KQ

2.ID 2x1mA
VGS-VTH 0.25

1 1

roS= =
AID  0.1x0.1mA

=10KQ

1 1

AID  0.2x1ImA

g5 (r05/ /ro6) =8mSx (10K / /5K ) = 26.7

Aufinal,



Av = giilx (6.67K ) x 26.7 = 500 — giil= 2.81mS

Comme gm= \/2ID><Cox>< p.x(va)

Il vient : (M} (gm)”  _ 2.81mS

= = =206
L1) 2IDxCoxxp 2x0.5mAx38.36E -6

U T T

Bruit et erreurs d’appariement en technologie CMOS

Le bruit éectrique est une tension ou courant aléatoire présent dans les circuits intégrés
déterminant la limite inférieure de I’amplitude du signal électrique qui peut étre amplifiée
sans trop détériorer la qualité du signal. Sa valeur moyenne en fonction du temps est, dans la
plus part des cas, nulle. Mais la puissance moyenne de ce signal n’est pas nulle. La

description de cette puissance se fait par la moyenne du carré de la tension du bruit (Roof
Mean Square, RMS).

Le bruit thermique est produit par le mouvement aéatoire des charges dans un éément
résistif, le canal drain-source dans le cas du transistor. Il varie selon le mode de
fonctionnement du transistor.

Le bruit flicker ou 1/f se manifeste aux basses fréquences et il est créé par les fluctuations des
charges dans e canal.

Provenance du bruit en technologie CMOS :

On a des facteurs d’influence technologiques et dimensionnels. Le bruit thermique dépend de
gm, gds et id selon le mode de fonctionnement du transistor. En diminuant ces paramétres on

alapossibilité de diminuer la contribution du bruit thermique. Le bruit 7/ est proportionnel a

7/WL.
Des dimensions agrandies le rendent plus faible.

La variation des paramétres électriques di a I’appariement des transistors est une limitation
dans les applications analogiques de précision. L’offset est un effet de I’asymétrie du circuit
et il dépend du design. L’appariement est le process indépendant dans le temps qui cause des
variations al éatoires des parametres physiques du méme systéme.

Les erreurs d’appariement des transistors MOS deviennent de plus en plus importantes pour
des dimensions réduites.



Les erreurs aléatoires des MOS sont causées principalement par la variation de W et L, des

effets de charges en surface, des fluatations dans I’épaisseur de I’oxyde et des changements de
la mobilité des porteurs. Des transistors appariés doivent avoir la méme nature, le méme
layout et surtout étre dans les mémes conditions (courant, tension et température).

Il existe des erreurs de type local ayant une moyenne se rapprochant a zéro, et ceux de type
global se caractérisant d’un gradient a travers le wafer.

L’uniformité des parametres analogiques est un des facteurs plus importants dans la
conception VLS/. Les erreurs sur le gain, I’offset, et le bruit peuvent étre minimisées en

jouant sur lagéomeétrie du /ayout et les conditions d’alimentation.

La reduction de I’offset se fait principalement en diminuant VGs-V7 et le courant ou en
augmentant la surface WL. Des regles plus précises d’appariement du /ayout doivent étre
mises en ceuvres. L’analyse des performances d’appariement par la ssmulation Monfte

Carlo, qui varie statistiquement les facteurs d’erreurs pour montrer la qualité d’appariement
du circuit.

Plusieurs considérations peuvent étre faites
- L7=L3 /e bruit du miroir NMOS (M3-M4) domine

- En technologie CMOS le bruit 7/fdes PMOS est inférieur acelui des NMOS
- Lebruit 7/fest inversement proportionnel alasurface delagrille Wrl1

- Lalongueur Lzchoisie trés grande diminue le bruit

- Wi3peut étre maximisé pour minimiser le bruit

- Wi doit étre prisle plus grande que possible

- Augmenter L7augmente le bruit

Concernant le bruit thermique, on fait les considérations suivantes :

- Le NMOS offre une transconductance gm plus grande par rapport au PMOS, ce qui signifie
un bruit thermique plus faible.

- Il faut augmenter la transconductance gm de I’étage différentielle. Augmenter le courant
n’ameéne pas a des améliorations, sauf qu’augmenter le bruit.

En conclusion on peut remarquer que la diminution du bruit se fait en généra par la

maximisation des dimensions des transistors, en augmentant la surface WL.

Mais les dimensions des transistors augmentent les capacités parasites qui peuvent détériorer
et modifier les propriétés de I’amplificateur (marge de phase, bande passante et gain).

L'avantage dutiliser une paire différentielle et source de courant de type PMOS est le
fait que les substrats sont connectés a la source.



De cette fagon [I’effet body est exclu et I'appariement est amélioré.
Mais il a aussi un inconvénient avec cette architecture. gain plus faible car la
transconductance des PMOS est plus petite que celle des NMOS.

Caractéristiqgues AC des amplificateur s opérationnels

La stabilité d’un amplificateur est décrite par la marge de phase. Dans le demain temporel,
cette stabilité est représentée par le Settling Time et I’ Overshoot.

L’ architecture de [P’amplificateur a deux étages comprend un premier étage (étage
transducteur, M7, M2, M5) qui convertit la tension différentielle en courant différentiel

(V=). Le miroir de courant formé par M3-M4 reconverti cette courant en une tension
différentielle (/~V). Le deuxiéme étage est formé par un amplificateur classe A qui

transforme latension différentielle en courant (A76) qui est reconverti en tension par M7.

L’amplificateur classe A est I’étage de sortie. Il est caractérisé par une impédance de sortie

faible et un gain en courant éevé. Letransistor /7 est lacharge active, tandis que M6 est
I’entrée de I’amplificateur. La variation de Vess modifie le courant de drain Ipe:

Les pbles sont définis par rapport aux capacités parasites dominant le schéma de
I’amplificateur. La figure suivante montre la structure d’un transistor NMOS avec les

capacités parasites |e caractérisant. Les capacités dominant (C7, C2et C3) dans

I’amplificateur a deux étages sont montrées dans la figure 4. 13.
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L es capacités parasites dominant dans le circuit sont définies par les relations suivantes.

C1 =Cdb4 + Cdb2 + Cgd2 + Cdb8
C2=CL
C3 =Cdb1 + Cgs3 + Cgs4 + Cdb3 =0

o 1 1
1 c1 RIC1
(gds2+ gds4).(gds6+ gds7)
1 1
2 = =
P 1 C2 R2C2
(gds6+ gds7)

R1 représente la résistance vers la masse vue depuis la sortie du premier éage, R2 vue a la

sortie du deuxiéme étage, et CL la capacité de charge de I’amplificateur.



Compensation Miller et Nulling Resistor

La stabilité de I’amplificateur est obtenue par une marge de phase convenable et elle influence
I’overshoot et le settling time. La diminution des oscillations du signal vout se fait par le

choix d’une marge de phase de I’ordre des 60°, ce qui amene a une stabilité acceptable. La

valeur de la marge de phase est fonction des pdles principaux. Les relations de pl et p2 lient
les pbles aux capacités parasites. Une analyse mathématique situe les pbles trés loin de
I’origine du plan complexe et ils sont tres prés I’un de I’autre, ce qui crée une marge de phase

de I’ordre des 45°. La compensation Miller déplace le pole p1 prés de I’origine et le deuxiéme
pble p2 loin de I’origine pour augmenter la marge de phase.

C.=0
p PP P

\ |

.(I)
/ Origine du plan complexe
/ ,ZJ o

Cette compensation est faite a I’aide d’une capacité Cc placée entre la sortie et I’entrée du
deuxieme étage. La nouvelle position des poles est définie par |les relations suivantes:

1 .gm6.Cc C2
(gds2+ gds4).(gds6+ gds7)

pl=

Il faut remarquer qu’un zéro se trouve dans la partie droite du plan complexe (RHP zéro).

_9m gy - 9
Cc Cc

Le déplacement de z7dans le plan complexe se traduit dans une dégradation de la phase. Il est
important que pz et z7 soient suffisamment loin de I’origine. Ce qui permet une amélioration

de lamarge phase. Le GBI/ (unit-gain bandwidth) de I’amplificateur est défini par I’équation
ci-dessus.

Trois points pratiques sont importants pour le dimensionnement de Ce.



- Dans I’équation du pole dominant p1 (pble Miller), lavaleur de Cc est multipliée par la
transconductance du transistor M6 du deuxiéme étage.

- p2 doit étre égal ou plus grand que GBW.

- C2est éga aCi, cequi lerend le trés dépendant de la charge de sortie.

Le circuit Nulling Resistor déplace, a I’aide de larésistance Rz, p2 et z1 loin de I’origine du

plan complexe, pour éviter que le RHP zéro ne détériore la marge de phase par I’effet de Cc

Rz déplace le zéro tous pres du pole pzloin de I’origine dans le plan complexe.

Zl:ﬁ
RzCc—-——
gme6

Un transistor NMVOS en mode linéaire substitue R-

1

- Kp.(VIY:j.(VSGS—IVTH )

1

L’ ajoute de Rzcrée un nouveau pole p+defini par I’équation  p4 = el

Le dimensionnement de cette résistance est tres important pour atteindre la marge de phase
optimale. Rzest contrblée par unetension Vcdéfinie par le circuit composé de M9-M710-M11

(figure 4.16), qui maintient la valeur résistive constante méme pour des variations dues au
procces.
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Etude d’un ampli linéaire intégre 2 étages

Soit la structure de base suivante :

VDD

I

_|

\% A

IREF1

VINN

T

VSS

M3 M4
| |
P [ P

CE

M2

=z
g 1Y

M5

VSS

ICMR:
VIC(max) =VDD -VGS3+VTH

VIC(min) =VSS+VDSat5+VTH

CL



Plage de latension de sortie :
VOUT (max) =VDD -VD&at6
VOUT (min) =VSS+VDSat7

VGS6 =VDD —-VINP +VTH

Afin de minimiser I’offset systématique, il faut limiter ladissymétrie entre V1et V2. Par
conséquent, les tensions de drain de M1 et M2 doivent étre identiques (matchées).

VDS3=VDS4 =VGS6

(2.0 (9
[HIGEE

Pour réduire les variations liées au process, on choisit: L3=L4=L6

PSSR :

The VDD noise can be coupled to Vy through the diode-connected M3 device. The use
of cascode input stage can overcome this problem.

« If 1d5 is modulated by the supply voltage variation, then vx

= id5/(2gm1). The use of

supply-independent bias reference can overcome this problem.

* The noises at the substrate/well terminals of M1 and M2 can change the Vt of the
devices due to body effect, and cause Vgs variation, introducing noises at Vx. A
solution isto place both M1 and M2 in asingle well, and connect well and source
terminals together to eliminate body effect.

* Interconnect crossovers can introduce undesired coupling capacitors to the Vi—
summing node. Careful layout is required.

* Fully-differential circuit topology generally has better power-supply rejection
performance.

Comparing to the nMOST-input opamps, the pMOST-input opamps have
» Similar dc voltage gain.
» Smaller gm1 and larger gmb6.
* Larger unity-gain frequency since wu
[p2
| and |p2
| = gm6/C2.
* Better slew rate since both Vovl and wu are larger.
* Better 1/f noise performance.
* Poorer thermal noise performance.



OpAmps

uoveral dc gain islargely unaffected since both designs
have one stage with n-channel and one stage with one or
mor e p-channel driving fets.

ufor a given power dissipation, and therefore bias current,
having a p-channel input-pair stage maximizesthe slew
rate.

uhaving a p-channel input first stageimpliesthat the
second stage has an n-channel input drivefet. This
arrangement maximizesthe transconductance of thedrive
fet of teh 2nd stage, which iscritical when high

frequency operation isimportant.

uoutput stage: n-channel source follower is preferable
because thiswill have less of a voltagedrop (if separate
p-well isused). Its higher transconductance reducesthe
effect of the load cap on the second pole. Thereisalso

less degradation on the gain when small load resistances
arebeing driven.

0 p-channel input fetsfor thefirst stageisalmost
alwaysthe best choice
.

VDD

! |

V2

ML M2
VINN — vinp
_| o o Ll_

IREF Cc
|
I

V3

z
111

_}

z

=z

il

=1
<
Ny

VSS

V1=VDD - 2Iref = ~VTHP

W
Cox.| —
up [ng




(3]
~VTHP
w1

V2=
Cox.| —
up (uj

2('[)7)
V3=VSS+ 2 +VTHN

un.COx.(W?’j
L3

%)
V4=VSS+ 2 +VTHN

un.COx.(WSJ
LS

Afin de minimiser I’offset systématique, il faut limiter I’effet de la dissymétrie entre V let
V2. Par conséguent, les tensions de drain de M1 et M2 doivent étre identiques (matchées).

(%))

pn.COx.(Wj un.COx.(W)
L M3M4 L M5

s (i), (1),

= a confirmer

i), (V)
L M3 M4 L M7

Par conséquent, VSG6 = VSG7

Plage de latension de mode commun



Vie

R
U

Quand VIC croit, latension V2 croit aussi ce qui peut faire passer M7 en régime triode
VD7 =Vp-VIC-VGL

Calcul de latension de mode commun maximale :

VD 7(sat) =VSG7+VTp=Vp—VIC max—VSGl1

VICmax =Vp-VTp-VGL-VSG7

vt

Quand VIC décroit, la paire différentielle peut éventuellement passer en mode triode.

VSD1=(VIC ~VSGL) - (Vm+VGS3) > VSGL+ VTP

Lors du passage a I’état triode, on a :



2('88j
VIC min =Vm+VGS3+VTp=Vm+VTp+VTn+ 2W
pn.Cox. j

L M3

Plage de latension de sortie
La tension de sortie peut croitre jusqu’a ce queM6 passe ne régime triode.

VD6 =Vp-VO>VSG6+VTp

ans,

2.(~1D6)

up.Cox.(Wj
L M6

En raisonnant de maniere similaire, on voit que la sortie peut décroitre jusqu’a ce que M5
passe en mode triode.

VOmax =Vp-VIP-VSG6=Vp-—-

VDS5=VO-Vm2=>VGS5-VTn

2.(~1D6)

un.Cox.(Wj
L M5

VO min=Vm+

Modéle petit signal
Nous sommes en présence d’un OPAMP avec 2 étages.
Sachant que I’on cascade le modéle de la paire différentielle et de son miroir de courant

(étage d’entré) et le modeéle de I’amplificateur source commune avec son générateur de
courant (étage de gain).

Il vient :
Yt——0 o
+ + +
K. GV §Rourl "2 CrmaVia §Rom Yo
i-—o . . o




e FEtagel

Gml=gml Routl=ro2//ro4
o FEtage?

Gm2=gm5  Rout =r05//ro6

Avdo = (-GriL.Rout1).(—~Gm2.Rout )
Avdo = gml.(ro2// ro4).gmb.(ro5// ro6)

Example: Design d’'un OPAMP CMOS 2 étages

Contraintes: faible consommation et zone occupée la plus petite possible.

On fixe Wmax=150um

Afin de limité les effets de modulation de lalargeur du canal, on prendra Lmin=3um
Au niveau des dimentations : Vp=2.5V e Vm=-2.5V

Enfin, Pmax=1.25mW (en continu)

Tailleinitiade:

On désir que GmL1 soit le plus grand possible, et par conséquent , avoir une plage de tension

d’entrée en mode commun maximale, on prendra (wj _ 150pum
mi  SHM

En ce qui concerne les courants de polarisation :

Onfixe: IREF=50pA
Courant de polarisation d’une branche de la paire difféerentielle = 100pA

Aufina : Le circuit consomme en continu, Itotal=50puA+2.100uA=2501A



Etant donnée que la puissance par larelation :

P=U.l = (Vp-Vm).250pA=(2.5— (-2.5)).250pA = 5.250pA = 1.25mW

On maximise gm5 lorsque (V—V] _ 150um
ms  SHM
0

L Jus __-1D6_100uA _,
2 (Wj ID7  100pA

L M3,M4

"
W L M5 .. . . ,
Cependant, T == 25 cequi implique que W, , = 754m puisque que I’on
M3,M4

utilise Lmin pour conserver unetaille minimale.

Si I’on veut que la plage de la tension de sortie soit symétrique (swing), nous devons prendre :
SO
L Jume L Jus  3um

Pour que la plage de tension de VIC soit lapluslarge possible, il faut que (wj = ?—“m
M7 Hm



+25V

My ] | |24, <M,
(753) | @ | | 503) (150/3)
@

- +
_._* M, M, :“—. Ic Ly
Yi- (150/3) (150/3) Yis € | 0

|
|

~
<

M, ® M, M
(75/3) as13) (150/3)

=25V

(D 50 pA

Tension de polarisation — régime continu
a) Calcul de la plage de la tension d’entrée en mode commun
VICmax = 2.5—(-1) -1.28-1.4= 0.8V
VICmin=-25+1.28+(-1) =—2.22V
b) Calcul delaplage de latension de sortie (excursion)
VOmax =2.5-0.4=21V
VIC min=-2.5+0.28=-2.22V
On remarque que celle-ci est presgue symeétrique.
Paramétr es petits signaux

gml=gm2=357uS
gm5 = 2.gml= 714uS
ro2 =ro4 =600KQ
ro5=ro6=300KQ

Gain différentiel :  Avdo = 0.357.(600// 600).714.(300/300) =1.15.10°

En décibel, |avdo| 5 =81dB






Conception d’un amplificateur différentiel CMOS possédant un miroir de courant comme
charge active.

1) Définir I5 detelle sorte que lavaleur du Slew rate soit satisfaite.

2) Veérifier que Rout permet d’obtenir une réponse en fréquence satisfaisante. Si tel n’est
pasle cas, il faut changer 15 ou modifié la structure du circuit.

3) Déterminer (W3/L3) & (W4/L4) qui sont liés a ICMR(max).

4) Déterminer (WL/L1) & (W2/L2) qui fixent le gain.

5) Déterminer (W5/L5) qui permet d’assurer ICMR(min).

ICMR = input common mode range
VIC(max) =VDD —-VSG3-VDSI(sat) +VGSL=VDD -VSG3+VTN1
VIC(max) =VSS+VDS5(sat) +VGSL=VSS+VDS5(sat) +VGS2

vol/vid|  gmil/2gm3

CMRR = al _
vol/vic|  gds5/2gm3

gml.rdss

Av = gml.Rout

1
Rout.Cl

. 145%)

w(—3dB) =

Fig. 350-10

Mise en ceuvre :
VDD =25V VSS=-25V SR > 10V/us Cl = 5pF

f(-3dB) > 100KHz 1.5V <ICMR< 2V P=1mW  gain=100V/V



Kn=110uA/NV2  Kp=50pA/V2 VTHN =07V VTHP=-0.7V
An=0.04v" Ap=005v"

SR:§<:> |5= SRCI = (10E6V /5).5E 12 = 50uA

w=2r.f =628Krad/s

Rout = 1 _ L =318.47KQ
wCl 628E3x5pF

Rout = 2 <318KQ s 15=70pA —100pA
(An+Ap).15

VIC(max) =VDD -VSG3+VTHN — 2V = 2.5-VSG3+0.7

VSG3<1.2V = 2X50“CV3 +o.7—>(vli/§j=(vli/:j: 0252 >8
50uA/V2( sz :

2><110uA/V2.(W1j
gl L1

gds2+gd4  (0.04+0.05)/50pA

100V /V = gmil.Rout =

({2

VIC(min) =VSS+VDS5(sat) + VGSL

=23.31. (Mj
L1

_1.5--25+VDS5(sat) + 2S0UA 7
110pA/V2(18.4)
VDS5(sat) <0.3-0.222=0.078V trés inférieur au vds(sat)

3(wsj= 215 .00
L5) \ KnVDS(sat)?

Il est nécessaire d’augmenter (W1/L1) afin de réduire VGSL puis en déduire un rapport
(W5/L5) plus petit.

Si (W1/L1) = 40 alors (W5/L5) = 9



Conception d’un amplificateur différentiel a deux étages :

VDD .
PMOS1 PMOS1
2 |
—! M3 M4 - I
M6
I';:|
|
PMOS1  F]
M1 M2
INN — — INP vouT
| Cc [
NMOS1 ] ' Nmos1 "
VSS 1}

vbias  JNmost|F

| E]
M5
L

VSS

Equations de références :

Vicm(max) =VDD -VSG3+VTHP



Viem(min) =VSS+VDS5(sat) + VGSL
Vout(max) =VDD -V 6(sat)
Vout(min) =VSS—-VDS7(sat)

=|bias et [1=12=0.515=0.5Ibias

VSG6 = VSG4
Racine: Z:g_m6
Cc
ds2-+ gds4).( gds6+ gds7
Poles: plz(gSng )-(9ds6+ gds7) po_ 9M6
gm6.Cc Cl
gl . 2gml

T gds2+gdsd  15.(42+ 44)

ogme 2gml
gds6+gds7  16.(16+17)

GBW = Av(0).p1= 9 _ 9m2
Cc Cc
i =C. ﬂ SR=E
dt Cc

Rout = rds6// rds7

Pour avoir une marge phase minimale de 60°, il faut remplir deux conditions :

ogm6 109 _ oes10gmn e M6, 220M_ o062

Cc Cc Cl Cc

gme6 = 2.2gm2. (Cl )
Cc

ICMR : Vin(max) =VDD — % — VT3 max+VT1(min)

ICMR : Vin(min) :VSS+\/g+VT1(max)+VD85(§at)

VDS(sat) = |22



Application :

Av> 3000V/V VDD = 2.5V VSS=-25V PM = 60°
GB =5MHz Cl = 10pF SR > 10V/us
Vout = +/- 2V ICMR=-1a2Vv

Par défaut L = 1um
1) Lapremiére étape consiste a calculer lavaleur min de la capacité de compensation.

Cc>0.22x10pF =2.2pF
2/ Nous choisissons Cc = 3pF, et nous alons déterminer lavaeur de I5.
|5=Ccx SR=(3.10E-12) .(1OE6) = 30pA

3) Calculer (W3/L3) apartir delavaeur ICMR.

(We,j i E
L3)  Kp.[VDD -VIN(max) - [VTH3+VTH1]’

w3 30E-6 wW3) (w4
E ;=15 5| —|=| —|=15
L3) (50x10E-6).[25-2-0.85+0.55] L3) L4

gnB:\/Z.IS.Kp.(VLL;J avec13=0.5.15

gm3 = +/2x15E — 6x 50E — 6x15 =150puS

Nous alons calculer lavaleur du pdle p3 relative au miroir. Ceci va nous permettre
de vérifier que ce dernier est au moins supérieur ou égal a 10GB.

03~ 9B _ V2KPSBIS  _ooee gagss
2Cgs3 2x0.667W3L3.Cox

2.5GHz >> 10GB
4) Déterminer gml

gril= GB.Cc = (5x 10E6).(27).(3x 10E ~12) = 94.25S



2 94.25E - 6)*
Sachant que : Wi = W2 = gmt = ( ) =2.79~30
L1 L2) 2Knll 2x110E-6x15E-6

5) Calcul de VDS5 qui serviraaobtenir (W5/L5).

VDS5=VIN(min)-VSS—

VDS5 = (~1)—(-2.5)- | 30x10E-6 S ~085~035/

\/(1le10E - 6).(“)
u
2.(30E-6
[W5j = 215 > = ( ) >=449~45
L5/ Kn.(VDS(sat))” (110E-6).(0.35)

6) Pour avoir une marge de phase de 60°, nous savons que :

gm6>10.gml>942.5uS, admettonsque gm6=942.5uS

Il vient : (W6j=(W3j. gmb _ 15 9425E=0_ g 55

L6 L3 ) gm3 150E -6

7) Calculer 16 puis la puissance dissipée

I 6=§.I 4= %E = %.15E—6= 94.25uA

S4 S4 2 15

Pdiss = 5.(30pA+94.25pA) = 0.625mwW
8) Calcul de (W7/L7)

(Mj 16 g5 [—94'25'5 ~ 6} x45~14.14

L7 ) 15 30E-6
Vout(min) =VDS7(sat) = |—21P7 =\/ 2x9425E -0 _ 349y
K (W?] 110E-6x14.14
nx F

10) Calcul de I’amplification

2.gm2.gm6

A =
Y T 15.(22+ 13)16.(A6+ A7)




2x92.45E - 6x942.5E -6

Av= =7697V IV
30E — 6x(0.04+0.05)x 94.25E — 6.(0.04+ 0.05)
Exemple
_ 3) Vpp
M10
w=300u
1=6.6u
- - l-I - -
i | |
I ®) | M5 M7 MO
w=30u w=90u w=200u
_l 1=6.6u 1=6.6u 1=6.6u
Vo
(5) (10) e
V-_| ﬂ |J IR
() (1) M1 M2 [ @ !
w=35 6u w=356u ) Cc ) Lt
¥/ B=100ua 1=6 6u =6 6u () ' ) | ’—l
—L I
M8
w=873.6u
-— | 7 | —- —- =66
M3 M4 g
=54y w= w=32 4u
ryoulilivyeg 0.5
— *
4) Vss
VDD=5V VSS=-5V GB=2r(5MH2) SR = 10V/uS



-45<=CMR<=3 PM >60°

Kn=40uA/V 2 Kp=15uA/V2 71=0.02

1. Cadcul de ID5 &fin de répondre ala spécification, a savoir SR = 10V/us

on fixe Cc=1pF, aors SR=IC[:)—5<:>ID5:SR><CC:10><10‘6><1><10‘12=1OuA
Cc

par consequent,
VSD5(sat) =VSG5—-|VTP|=VDD —VBIAS—|VTP| = 5-35-|-1 = 0.5V

Ainsi, on peut déterminer lataille de la géométrie de M5,

W 2.ID5 2x10pA

—] = 7= — >=5.33
L Jus Kp.(VDS5(sat)” (15x10°).(0.5)

ID1= IDZ:%:NTHA:SMA

2. Cdculer (Vrvj en fonction du choix de wo et du CMR
M1

wo=9mt_ 1 2.ID1.Kp.(wj
Cc Cc L w1

Comme:  gmil=Ccwo=(1x10").(27x5x10°) = 31.4umho

L Jws 2IDLKp 2,(15x10°).(5x10°)
En ce qui concerne le CMR positif:
VGI(max) =VDD —VD5(sat) —-VG1 < VSG1=VDD —VD5(sat) — VGI(max)
VSG1=VDD -VD5(sat) -VGI(max) =5-0.5-3=1.5V

VDI(sat) =VSG1-|VTP| =1.5—-|-1| = 0.5V

(Wj 2 2(5<10°)
L Jur  Kp.(VSD(sat)” (15x10°).(0.5)° |



Bilan : Afin de respecter les spécifications, nous devons prendre le plus grand ratio.
De cette facon, le matching et |a symétrie seront optimums.

(1A,

3. Cadculer (V—Vj = (W) en tenant compte du CMR négatif
L M3 L M4

L s Kn(VGI(min)-VSS)® (40x10°).(-45-(-5)" ~ L

(W) 2.1D3 B 2.(5x10°) . (ij

4. Cdculer (V—Vj en prenant MP > 60°

M6

MP =90—tan™ (wj —tan™ (wJ
z p2
_ gm2 . gm6 5 gm6

WO p2=———
Cc Cc Cl+C2

z<p2 e Cc>Cl+C2

Si on considere que z = P2, on ce place a la condition ou I’estimation de la marge de
phase est la plus pessimiste.

gm2
MP <90—-2xtan™ Cc_ =090—2xtan™ g_mZ
gme gmé

Cc
tan gm2 <9O—|V|P
gm6 2

(ng] (90— ij
=~— |<tan

gmo6 2
gm2

(90— MP)
tan
2

Pour atteindre MP > 60°

gme >




-6
gme > (81410 _ 117.12umho , on prend de lamarge en fixant 120pohm

(90— 60}
tan
2

VDS6(sat) =VDS3(sat) = 0.5V

(wj _ gmé  120x10°
L Jus KnVDS6(sat) (40x10°).(0.5)

Maintenant, on peut évaluer le courant ID6 tel que::

2 120x10°°)°
g (96 __(120x10°) — 30pA

Z'K”'(ij 2.(40x10°°).(6)

Enfin, gréce a cette expression bien connue, on valide le fait que le ratio entre M3 et
M6 correspond a nos calculs.

(Wj
L Jue 6
ID6= 1D3.- =M = 5UA = 30UA CQFD

().

. Cdculer (Wj en tenant compte de I’égalité : ID7 = 1D6
M7

Comme précédemment, (V_V) =M(V_VJ :%'—wA.(5.33)=15.99z16
L )y, ID5\L),s 10pA

. Cdculer le gain statique

Avo = gm2.gm6.RL.R2 = gm2.gmé - gm2.gmé
(gd52+ gds4).( gas5+ gdsG) (124— /14) | D2.(2,6+ /17) ID6

B (31.4x10°).(120x10°°) 15700
oS (0.02+0.02).(5x10°°).(0.02+0.02).(30x10°®)

. Cdcul de (%)

M8

onsaitque  ROUT = =




on sefixe le courant de sortie, par exemple ID8 = 100pA

de méme, on choisi une résistance de sortie ROUT = 1.5KQ

(Wj 1 1
dors | —| = 5= > =156
L Jus  2ID8Kp.(ROUT)"  2,(100x10°).(15x10°°)(1.5x10%)

8. Cdcul de (V—Vj

M10

Letransistor M 10 pilote un courant ID10 = 100pA

- =53.33
(VsG10-VTP|)"  (15x10°°).(L5—(-1))’

L

(Wj 21D10 2.(100><10‘6)
mio  Kp.

Il reste dcalculer lataille de M9.

En utilisant larégle de proportionnalité :

ISD9=100uA:>(WJ =E(V_Vj _100MA (533)-53.3
L Jyo 1DIO\L ), 100pA

On s’attendait a ce résultat !!!

Afin de minimiser I’offset en entrée, il est utilise de procéder a une ré-équilibrage :

(1)
L Jws _p\L M7<:>32'4:2.%c>6:6

(Wj (Wj 54 30
L M4 L M5




gm2 = 31.4umho
gm6 = 120umho

1 1
(242+42).1D2  (0.02+0.02).(5x10°°)
1 1
= - = 7140
(46+47).1D6  (0.02+0.02).(35x10°)
1 1
1= = = 2000
P gm2RLR2Ce (120x10°)(5x10°*)(714)(1x10 )
f1=PL_2000 _oi0ni,
2r  2r

fo= Avox f1=15700x 318 = 5MHz
gm6 (120 X 1076 )

z = =120x10°
Cc (1>< 10*12)
6
fr= 2 _140X10° o a2
27 27

Exemple



VDD

Yo
el
o
=
5

L
~ = y
vdl vd2 | =
=
Rb Vi1 — — VI2
i | vout
— N N
-0 M1 M2
— | v bias | J v bias =
> | — ]
N N N
M8 M7 M6
VSS

Gain du premier étage :

Vd2

—— =—gmlL.(ro2//ro4d

Vdiff Y ( )

Gain du second étage :

Vout

—— =—gmb.(ro6//ro5) = —gm.Rout
Vd2 g ( ) J

Gain du circuit :

Av = M.ﬂ_z = gml.gmb.(ro4/ /ro2).(ro6/ /ro5)
Vd2 Vdiff
21D1 21D5 1 1

~ VDSAT1 VDSAT5 (An+Ap).ID1 (An+Ap).ID5

Av = 4 >
VDSAT1xVDSAT5x(An+A4p)
3 4
21D1 21D5

><(ﬂbn+/1p)2

X
Kn. wi Kn. VE
L1 L5



4
21D1 21D5

o) ()
L1 L5

2./Kn+Kp. Wl W5
L1 L5
Av =

~ (An+1p)’ J/IDIxID5

x(ﬂ,n+/1p)2

Valeur du nceud Vd2 :

ID1=1D2=1D3=1D4

VSG3=VG4

VD3=VD4=VSG3=VT +VDSAT3

VD1=VDD -VSG3=VDD -VT -VDIAT3=VD2

Concernant I’offset systématique en entrée, pour I’éliminer il faut que ID5 =ID6.

On sait que VD4 =VSG3=VSG5

Si(wsj (VIY:?J aors|D5=1D3

L5
Si M =2. M anrsID6:i
L7 L6 ID7

Comme on souhaite ID5 = ID6 alors

os (1) [1s) 2[is)

1) 1 1)

Que ce passe t-il s lescourant ID3 et ID4 ne sont identique ?.

ID3=ax D2

,6’[ j(VSGl VT|)".(1+ 2VSD1) = a.ﬂ.m’ j(vssz VT|).(1+ 2VSD2)



(1+ AVDL) = a.(1+ AVD2)

E+VSDl 1

veD2=4 =
a A

S a=1 dorsVSD1=VSD2

Pour ¢ =

VD2=

1

——+VIP1

0.01 _ 1 _10042veDt
0.01

1
2

Celaimplique un offset important.

Ampli 2 éages compensé avec « nulling resistor ».

VDD

L

M11

— M3 M4 H

VB

Mz nmos1|
l_]

' nmost
Mo

VSS

On souhaite placer un zéro avant le second pole p2.

1 (CI +Cc)_
gmé \ Cc
2Kn

1 Cl +CCJ

.(WGJ.IG.( Cc

VOUT

Larésistance Rz est réalisée par le transistor M8 qui opere dans larégion active car le courant

est nul.



RZ:@ s VDS8=0 Rz = 1
18 w8

Kp.(LB).(VSGS—MHPD

Lecircuit de polarisation est congue de telle sorte que VA = VB.

W11} (110) (W6
—NT|=VGSg -\T = - '
VGS10| - T| = VGSg - |VT| = VGl VSGG:{Lllj (IGMLE‘J

2.110

le\/ng|—|VT|

L10

En saturation, VGS10|-|VT| =

kp, WO
L1o)_ 1
2.110 (WBJ
L8

(Wsj_( ce j (Vﬁ))(vﬁlgj'ﬁ

Ls) (cl+cCc 110

Application :
Pour avoir VA = VB, il faut que V3G10=VS56

Comme 21—;:% en choisissant 111 =110 =19 = 30pA

1=l g5 3OMA o so4r6
16 212uA

SiL11=1pym aorsW11 =6um
Lerapport S10 est libre, et seraégaleal.

Leratio 110/15 permet de déterminer S9.

W9 = 110 , W5 = @ 45=45 s L9=1umonaW9=4.5um
L9 15 L5 30




(WSJ _ 3pF . 1x42x 212uA _308 W8~ 4um
L8 3pF +10pF 30pA

Maintenant, on peut vérifier que le RHP zéro a pris la place de p2.

VSG10= |20, Pl | 23WA 71 705y
Kp(Wloj S0E _ g UM
'\ L10 (2um
Rz= = L — 4.601KQ

Kp_(vli/:)_ (VSG10-VTP)) 50E —6x3.97x(1.795-0.7)

= 1 3E_D 94.16E6 rad/s
(4.601E3).(3E-12)-———
924.5E-6
2= 924.5E-6 _ 94.25E6 rad/s
10E-12

Effectivement, e pole p2 est annuler par un zéro que I’on vient de faire passer du demi plan
de droite (RPH) au demi-plan de gauche (LPH).



VDD

7T
I

Vout

VSS :
T
Spécifications :
Gain > 70dB Phase > 60° Gain unitaire > 2MHz CL = 10pF

Slewrare>4V/uys CMRR > 80DB VDD =5V VSS=-5V
KN = 30pA/V2 KP =12uA/V?2 VTHN 1.2V VTHP=-1V

1) On fixe Cc = CL = 10pF

2) A partir de MP, déterminer |a position du second pole : on fixe ft = 2MHz

Gmi correspond a la transconductance de I’étage d’entrée.

gmi = 2. /%(VTVJI 0 et Cc=gmi/w0

p2= 90 _ gy -3 9M
CL Cc

P2 = 3.wu = marge de phase > 60°
3) Déterminer la transconductance du premier et du second étage :

gm6 = 3.gmi =3WUCL = 3x 27 x 2.10E6x10E —11= 377

CL



gm =125.7u

4) A partir de la spécification du slew rate, il est possible de fixer les courant de polarisation
du premier et du second étage.

dVout
dt

1 dQc

Cc dt

I
S S =|.t
Cc Q

=

S:E>4V/us
Cc

Onchoisi S=4V /us=10=40pA
Comme le slew rate est limité par la source de courant M7, pour réduire cet effet on prendra:
S0=4S

Sro=2.58=10\//ps=g:> |7 = CL.Sr0=100pA

5) Afin de réduire I’offset systématique, on applique des régles de dessins.

(W/L), (W/L), 10/2 1

(W/L), (W/L), 17 5

W/L

10/2

W/L (10/2)
gm = gm3=gmd = .gm6
1
mI_— mé=—.

J 17 J 5

gme6 = 75.4

6) Calculer Adm et CMRR pour vérifier I’étude

gmi.gmo6 ___ gmi.gm6

Adm= (gdl +gdi).(gd6+gd7) (4.10).(2.4.17)

~ 6538 > 76db

Avec 1 =0.03V" pour L = 10pum

gn.gm  2.gmi.gm

'~ ~ 26327 ~ 88dB
gd5.gdi  (4.10).(4.10/2)

CMRR=2.

10.gm6 3.Cc.Swu
217 2.0

gm =Ccwu, 10=Cc.S, gm6=3wuCL, | 7=S0CL, gml =



2 2
En définitive, Adm~—"" &  cMRR~_OW

5 5 ~4.Adm
2.1°.90S A°.90.S

Si Adm et CMRR ne correspondent pas ala spec, il faut régjuster w, S, gmi et gme.
7) Déterminer lavaleur de larésistance Rc (« nulling resistor »).

Il s’agit de M8.

1+(Cd+CL)/Cc o2

SiSz=p2 dors Rc= =5.3KQ

gmé gmé
Si Sz tend vers I’infini
Rc=i =2.65KQ
gmo
Re= pHp.Cox (W8 -
é.(wj.[z.(vssws—[vm g)]

8) Dimensionner M5 et M7

W/L ne doit pas étre trop petit = VGS trop grand
WI/L ne doit pas étretrop grand = Cw trop important = CMRRY
CL T= marge de phase |

(WS) B 10 _533

L5) HnCOX \\/Gs5-vTHS)
avec VGS5-VTHS5 =05V et MNCOX _ a5 A7V
(VWJ - a ~13.33

L7 pun.Cox

(VGS7-VTH7)’

OnprendralL5=L7 =10um = W5 =54um et W7 = 133um

9) Dimensionnement de M1, M2, M3, M4 et M6

gm= 2.\/“'COX.(V—VJ.ID
2 L

: 2
WL _(W2) _ 9m® __gsg
1) (12)™, mneox 10

2 2




2
W3 _ w4 N gml 592
L3 L4) , Hpcox 10
2 2
) (is) e
L6 L5
En fixant L = 10pum, il vient : W1 = W2 =66pum, W3 = W4 = 60pm et W6 = 300um

9) Estimation de latension de polarisation

10/2 20
VGS3 = VTHP3 + pCox (WgJ =Lt e 152NV

2 L3

=VA=VB=VDD - |VGS3 = 3473V

10 _ unCox (Wl
L1

= .—j.(—VC—VTHN)2:>VC:—1.518V

11) dimensionner M8

o MPCOX (WSJ (5+3473-1)= = :{ng 1.052
2 L8 rRe (L8

Pour L =10 pm, on aura W10 = 10pum.
12) Calculer Vbias puis les géométries de M9 et M10.

VGS=VTHN+0.5=1.7"~V
Vbias=-VSS+VGS=-3.3V

Choix : Ib = 20pA
=VGS9=0-Vhias=3.3V = Vhias=-3.3V

VGS10=Vbias+VSS=-1.7V

=0.1512 W9 = 10pm et L9 = 66pum

(ng ) Ib
L9 “”'gox (VGS9-VTHN )’

(WlO _ Ib ~02667 W9=27um etL9=10um

LlOJ “'”'ZCOX.(vc;sm—VTHN)2



13) Utiliser le simulateur pour valider les calcules précédents et réaliser les gjustement
nécessaires.

VDD

VINN A N | vnp
= =0 L

M1

z ]
|

VBIAS = ooN = N 0
|
M5 M7
VSS

GB = 1Mhz p2 = 5GB z=3GB CL=Cc

I5=40pA 17 = 320pA

] gm6
Sachant que: p2==——
q p CL

Donc gm6 = 628.3uS

2
(Wej: 9m6” _ 1533
L6) 2Kpl6

Sachant que: z= gmé
Cc

Ce=9M _333pF
VA

Finalement :GB:ﬂ
Cc

Comme gm1l = 209.4uS



a) s

11) 2Knll
Kn=110pA/V?2 Kp = 50pA/V? VTHN = 0.7V VTHP=-0.7V
Lambda n=0.04 Lambdap=0.05
SR =10V/us ICMR =[0V, 0.8V]
VDD =1V VSS=-1V GB 10Mhz PM = 60°

On fixe L = 1um pour tous les transistors

5= RxCL =10V / usx10pF = 20pA
On obtient : W5=20um

ICMR(max) =1-VSG3+0.7 =1 VSG3= 0.9V —VDI(sat) = 0.2V

W3 W4 2x13 _ 2x10

GB= % — gml=GB.Cc =207 x10° x 2x10™ = 407uS

> (407)2
gi= 2.|1.Kn.(ﬂ1j—>(%lj= gmiz _ (407)* 5 oim

L1 211.Kn 2x110x10
W1=W2=7.17um

ICMR(min) =VGSL+VDS5(sat) —1= 0 — VDS5(sat) =1-VGSlL=1- L\/lvl —~VTHN
Kn.| —
)
20
VDS5(sat) =1-,|———— +0.7=0.141V
110x7.17
(WS]: 215 _ 2x10 _1829
L5/ Kn,(VDS5(sat))” 110.(0.141)
W5 = 20pm

PM =60° — gm6 =10gmlL = 4007z s

gméd =+/2x50x10x10 =100uS



4007

W6= =210 = 407 =125 66y
me? 4007)°
16=—9 __(4007) — 125.66|A
W6\ 100x125.66
2Kp.| —
L6
W7 =W5.18 - 2012260 _ 155 s6um
15 20

La structure Folded cascode (replié) a été développee afin d’améliorer la plage d’entrée en

mode commun (ICMR) mais aussi le PSRR.
L’un des avantages de cette structure réside dans son étage de sortie de type push-pull.

Ainsi e montage peut absorber ou délivrer un courant (source et sink).
Afin daméiorer I'lCMR, il est souhaitable d'utiliser la source de courant ou lieu du miroir de

courant.



VDD- VSG3+VTN VDD- VSD3+VTN Voo
PMOS PMOS
Ly ! PMOS PMOS
L L ]
| CMR Moo | w NeV -3 N T

VSS+VDS5+VGS1 M Ly VSS+VDS5+VGS1

VSS

NMOS I B INMOS

V3 = M5
4|:] V34|'—

Homework 8 Allen

VDD

PMOS PMOS 1.5l 1.5l
— VBL — VB2
PMOS PMOS
i —His — VB1 =
—] 1
— M4 M5
0. 51
M1 M2 0 5| PMOS PMOS
1= VDD | — VB2 =
NMOSI'_ _‘INMOS M6 M7
vout
cL
I L, Vs o |
—>I|— =
12 M1 M5
L VB3 I VB3 = —‘ =5

NMOS NMos - F]
" Nmos Nmos Nmos ] | |

M1.

1h§
“’o
1

NMOS Nmos '

VSS

GB =10MHz SR=10/uys VDD=3V VSS=-3V
VOUT(min) =-2V  VOUT(max) = 2V
-V <ICM <V

1. A partir de la valeur du slew rate (SR), il est possible de définir la valeur du courant ID7.

| =CLx R=10E -12x10E6 =100pA



Pour calculer S1 et S2, on utilise GB

En effet : GB = %:Lljl < gml=GBxCL =27 x10E7x10E —-11= 628uS

2 2
Par conséquent : S1= (gml) = (328E _ 6) =35.85~ 36

2.Kn.(|2) 2x110E — 6.(1005_6]

Enfin:S1=S2
Déterminer M15 pour fournir une tension de polarisation de M6 et M7

On souhaite garantir : Vbias = VT+2Von avec un choix pour Von = 0.5V

Vhias=VSG15=2VON +|VT| = 2x(0.5)+ VT|

on sait que 2VON = i:1\/<:;>S]_5: 2x| :2X100E—6:4
Kp.S5 KpVON2  50E - 6x12

Définir S3, S4, S6 et S7 pour avoir une tension vds_sat = 0.5V et un courant | = 1.5.1

2.(1.5x1) 2(1.5x100E-6)
KpVON2 ~ 50E-6x(05)2

On souhaite obtenir la tension de sortie min

S3=S4=S6=S7= 24

Si 2VON +VT =1V alors VON = 0.15V, de plus prenons le cas ou le courant est le plus
grand soit 1.5I.

S8—S9-=S10=Sl11= 2x1.5l _ 2x150E—-6 _
KnVONZ2 110E-—6x(0.15)2

. Vérifier que ICM max correspond a la plage spécifiée.

VIC(max) =VDD +VD3(sat) +VTN =3-05+0.7=3.2V

Correct car excéde la grandeur fixée.

Connaissant ICM, déterminer S5.

2% [IZJ
VIC(min) =VSS+VDS5(sat) +VGSL= ~3+VDS5(sat) +| - £ +0.7 | =-IV
nx



VDS5(sat) =1.141V — S5= 2l =1.39=14

Knx (VDS(sat) )2

il vient : S5 =512 =513
Pour S4

sa-s3 M o0 46
13 <15

Maintenant on peut calculer les performances du circuit en petits signaux.

tous les transistors on le méme L, par exemple L=1

Rout =rd11.gnmO.rds9/ /gm7.rds7.(rds2/ /rds4)
gm9 =+/2.Kn.1.S9 =1632uS
gm7 =+/2.Kn.l.S7 = 490uS

gml=+/Kn.l.S1=629uS

rds9=rdsll= ﬂ =0.25MQ
100E -6

rds7 = ﬂ =0.2MQ
100E -6
rds2 = 25V =05MQ
50E -
S4 = ﬂ =0.133MQ
150E -6

Rout =102M Q//10.31IM Q2 = 9.3682M 2

102M Q o888
(rds2//rds4).gm7.rds7

Avd =[ 2K ) gmiRout k=
2+ 2k

Avd = 0.5459x 629E — 6x 9.3682E6 = 3217V /V



Structure Folded cascode



M14 |—t - tl'-“

I =
Mi2_] :;MB 11%11\45 Ml()r__II——II_:MII
3V

On fixe pour tous lestransistors L = 1ym

GB = 10MHz SR = +/- 10V/us Vout(min) = -2V Vout(max) = +2V
-1<ICMR <2V VDD =3V VSS=-3V

Résol ution:

1) 15=Ccx SR=10E -11x10E7 = 100pA

2) On utilise GB pour definer S1 et S2.

Sachant que GB = %iﬂ < gml=GBxCc =27 x10E7%x10E -11=628uS
c

117 = =35.85 —>WI1=w2=36um

(Wl] gm1® 628
2.Kn.(0.5>< | 5) 2x110x50

3) Pour définir W15, il faut que latension de polarisation de M6 et M7 soit égale a
2VDS(sat) + VTH.

Si nous fixons VDS(sat) = 0.5V

VSG15= 2VDS(sat) +|VT| = 2x05+VT|  — VON15=1=




(WlSj 21 _2x100_, s am

L115) KpVON15? 50x12

4) Pour obtenir S3, $4, S6 et S7, il faut que ses transistors soient en régime de saturation et
sont parcourus par 1.5I.

(WB) ~ (W4j - [WG) ~ (W?) ___ 245l _ 2x150 _,
13) \L4) \L6) \L7) KpVDS(sat)?> 50x0.52

—>W3=W4=W6=W7=24um

5) Pour la valeur du courant qui circule dans les transistors, on se place dans le pire cas, c’est
adire 1.51.
En prenant : 2Von+VT =1V aorsVon=0.15V

(W8j B (ng B [WlOJ B (an _2x15l _ 2x150 _ .,
L8 L9 L10 L11) KnVon’ 110x0.15°

—->W8=W9=WI10=W11=121um

6) Maintenant on peut verifier que I’on respecte la spec pour ICMR.
VIC(max) =VDD +VD3(sat) + VTHN =3-0.5+0.7=3.2V

7) On utilise ICMR(min) pour définir S5.

VIC(min) =VSS+VDS5(sat) + VGS1 = —3+VDS5(sat) + | |- 4 0.7 |=—1v
11036
. W6 2.
Onobtient : VDS5(sat) =1.141V  donc = >=139 —>W5=14um
L5 ) KnVDS5(sat)

Comme M12/ M13 et M5 forme un miroir de courant qui recopie le méme courant, on en
déduit que:

W12=W13=W5
8) Calcul du rapport S14.

wi4=wi13 22 _ oaum ! —16um
13 1.5l

9) Performances en petit signal

A poursuivre ......
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| 3= RxCL =10E -6x10E -11=100pnA
Nous prendrons | 4= 15=125pA

Sachant que VSDSAT5 = VSDSAT 7 = V2P ~VOUT (max)

2

. 25-2
I vient, VSDSATS =VSDSAT7 = === = 0.25/
Ming S5___ 215 2x125p0A

Kp.(VSD5)*  50E -6x0.25°
On fixe S5=S4= 6= S7 =80

VOUT (min)-VSS _ -2-(-25) _ ...,

Sachant que VDIAT9=VDAT11=

VSDSAT5=VIDSAT7 = iz_z =0.25V

219 2x125uA

Ains S9= > = >
Kn.(VDS9)* 110E-6x0.25

=36.36

Puison fixee S8 = S8 = S9 = S10 = 36.36

Concernant la paire différentielle:



On sait que GB:ﬂ

gnl® GB’*xCL> (27x10E6)’(10E-11)° -

S1=S2= =
Kn.I3 Kn.I3 110E-6x100E -6

Lavaeur de ICMR(min) définit S3.

Nous devons vérifier que les rapports S4 et S4 sont suffisants pour satisfaire lavaleur
maximum de la tension d’entrée en mode commun (ICMR).

Il faut que: S4=S5> 214 __ 2x125uA =10.2

Kp.[VDD —VIN(max) +VT1]"  50E —6x(0.7)’

Folded cascode

VDD =3V
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Excursion maximale en sortie : 2.4V
Swing = 2[ VDD - (VOD3+VOD5 +VOD7|+ VOD9Y)) | = 2.4V

VDD - (VOD3+VOD5+|VOD7|+|VOD9|) = 3—2—'24 =18V

En général, on fixe unetension [VOD7| & [VODY| qui soit plus grande de VOD3 car il s’agit

de PMOS (mobilité plus faible).
De plus, VOD5 est |égérement plus grande que VODS3.

Arbitrairement, on choisi :
VOD3=0.3V VODS5 = 0.44V VOD1| =VOD2| =|VOD7| =[VOD9| = 0.53V

Supposons que ID6 = ID5 = 1ImA



(W ) _ 21D
L) Coxp(VGS-VTH)®.(1+AVDS)

3.9x8.854x10*

5107 x 350x 10 =134.22uA/ V2
X

Coxx un=

3.9x8.854x10™"
9x10°

(Ws]:[wejz 2x1mA _7
L5) \L6) 134.22E-6.(0.44)".(1+0.1x0.44)

Coxx pp = x100x10™* = 38.36A/ V2

Onsait que ID1=1D2 = 0.5mA et que ID3 =1D4 = 0.5mA

(wsj _ (W4j _ 2x0.5mA _
L3) \L4) 134.22E-6.(0.3)".(1+0.1x0.3)
(W?j _ (ng _ 2x0.5mA _
L7) \L9) 3836E-6.(053)".(1+0.2x0.53)
(M) ~ (wz) ~ 2x0.5mA ~
L1) (L2) 3836E-6.(0.53)".(1+0.2x0.53)

VB4 =VGS5=VOD5+VTH5=0.44+0.7=1.14V
VB3=VDD - VGS9| = VDD [ VOD9|+VTH9|| =3-0.53-0.8=1.67V

VB1=VOD5+VGS3=VOD5+VOD3+VTH3

Sachant que

VTH3=VTHO+ 7/.(\/|—2¢F +VsB| —\/|—2¢F|)
VTH3=0.7+0.45(+/0.9+0.44-109)

VB1=VOD5+VGS3=0.44+0.3+VTH3=1.53V

VB2 =VDD - VOD9|-VGS7|=VDD —-|VOD9|-|VOD7|-|VTH 7|
VB2-3-053-053-| 08+04(108+053-0.8) | =104V

VIN(CM) VDD -~VI1SS—VGSL=3-0.3—-0.8—0.53=1.3%



VIN(CM) =VOD5-VTH1=0.44—0.8=-0.36V

Av = gmL.[(gm7.ro7.ro9) / /(gm3.ro3.(ral/ /ro5))]

2I1D1  2x0.5mA

VGS-VTH 0.53

gm7 = gnmil=1.89mS

2ID1  2x0.5mA

VGS-VTH 0.3

1 1

ro/=ro9=rol= =
AID  0.2x0.5mA

=10KQ

1 1

ro3= =
AID  0.1x0.5mA

=20KQ

1 1

AID  0.1x1ImA

Av=1.89m| (1.89mx (10K )°) //(3:33mx 20K x (10K /2)) | - 228

En général, on assigne a [VDS7| & [VDS9| une valeur plus grande que VDS3du fait qu’il
s’agit de PMOS dont la mobilité pp est plus faible que pn.

VB4 =VGS5=VDS5+VTH5

VB1=VDS5+VGS3=VDS5+VDS3+VTH3



Sachant que :VTH3=VTHO+ 7/.(\/|—2¢F Vg —\/|—2¢F|)
VB1=VDD - VGS9| = VDD - [ VDS9|+ VTH Y]

VB2 =VDD —|VDS9 - VGS7| =VDD - |VDS9| - |VDS7| - VTH7|

http://patrice.del py.free.fr/sujets/microel ectronique/Exos01/Solns 24.pdf

http://bwrc.eecs.berkel ey.edu/classes/ee140/lectures.htm

I
Amplificateur différentiel amiroir de courant replié (folded current mirror diff amp).

Cette structure est tres utile lors que les tensions d’alimentation sont faibles.

+1.5V
A
j’l:‘ t
MO[—IMS| Me| M7 0 Vout
Q) M4
100X M1



http://patrice.delpy.free.fr/sujets/microelectronique/Exos01/Solns_24.pdf
http://bwrc.eecs.berkeley.edu/classes/ee140/lectures.htm

M10 MI1 MI12
'4_

| 101

/ Vout
\

@ M8:||__|NE M MFI——lI___MJf =[:M61_ o

-4 SO2FEP7

SR =10V Vout(min) =0.75V  Vout(max) =1.25V GB =10Mhz
ICMR=[1V,2V] PM =60° p=2GB z=10GB
Kn =24uA/Vv?2 Kp = 8uA/V2 VTHN =- VTHP =0.75V

Lambdan =0.01 Lambdap =0.02

02=26B 91 _» 9 & ,_10Gb—> gm6=10gnt
C Cc

Aufina Cc:%:ZpF

| = SRCc=2pF x10" = 20pA

GB = %Lﬂ' — gml= 207 x10°x 2x10™% = 407 x10™® =125.67uS
Cc

(w1] _ (vvzj _gml*  (12567E-6)° 28 Wi—W2=2um

L1 L2 2Kn.|2 2x24E-6x10E-6

VIC(min) =VDS5(sat) +VGSL= 1N

VDS5(sat) =1, 210 _ 75— 0.0008v
24x 33

Alors VDS5(sat) = 2><\IN5 —>(W5j: 2x20 > =201.9um
Knx[sz L5 ) 24.(0.0908)

soit W5 =202um



VIC(max) =VDD —VD11(sat) +VTHN =1.5-VSD11(sat) + 0.75= 2V

VSD11(sat) = 0.25V

=120pm

[ 2x15l (W11]> 230
Lllj

VDS11(sat) < WL - > 5
\/ pr( L11)" 8.(0.25)

W11 =W12 > 120um

VIC(max) > VGS3+VTHN —VGS3=1.25> +0.75V

(WBJ _ (W4) 20 o
L3) (L4) (05)°x24

Péle du miroir

gm3 gm3 _ J/2x24x6.67x20E -6

3= = =
P Cmiroir W3j c 2x0.667x6.67x0.5E —15

=17.98E9
2><O.667><( .Cox
L3

On Remarque que I’on respecte la regle 10GB, donc lestailles de M3 et M4 sont valident.

gm6 =10.gml=1256.7uS

gme = 2.Kn.(VL6J 101 —» (W—G) =164.5um
L6 L6

VOUT (min) = 0.5V - VDS6(sat) =0.5= —>W6=66.67um

Par conséquent, on prendra W6 = 165um

Pour avoir une bonne recopie en courant, V& = EVLES =8.25um on prendra7 pm

16 L6

Pour calculer W7 on se sert de VOUT (max)



2x 200pA
W7j

VOUT (max) = 0.25V >VDS7(sat) =
8E - 6.(

L7

W7 400pA
L7 8E-6x(0.25)°

= 800pM

w7
WI_WIO_ 17 _g alors W9 = W10 = 80um
L9 L10 10

W1l W12 15 W7 120
11 L12 10 L7

On vois que W11 et w12 doivent étre plus grand que 120um pour satisfaire VIC(max)
Donc W11 =W12 = 120um

Pdiss=15| x1.5=300uAx15= 450uW



Cascode repliée (folded cascode)

Un OTA acascode replié est particulierement rapide car un miroir de courant est supprime.
Deplus, la plage de tension d'entrée peut étre étendue vers le haut.

Fold cascode opamp can offer good input common-mode range and self-compensation.
Greater output swing

Advantages.

1. High Gain

2. Improved Bandwidth

3. High Slew rate

4. High stability

5. High input impedance

Folded Cascode Circuit 3 : V MOA-14
dd
Vs,
o
M3 M4
mﬂ }—
M5 M6
Rr:‘f
§ Vour
—e
— M7, |
M1l M8
W
M1 2— [ MI10
C ~ M9 -

— Vdd

http://webpages.eng.wayne.edu/cadence/ECE7570/doc/wsota_wO03.pdf



/

FOLD.SWO0
V(VOUT) A

FOLDED CASCODE - VID AND VIC SWEEPS
96/10/05 17:37:00

-4.50

3 0«

=

VOLTS [LIN]
0. 1.0

Vdd [ AV =

/High Swing Folded Cascode Circuit4 :

AV =

VDS{T—& = VDSAE

VDSATQ = VDSATIO

MOA-20)
Vdd

VDSAT s =

M3

V, AV
M4
IREF
a5

M7

W/L =
M11

174

M12

—Vop+2Vr+ 3.2 - AV

Vour

W/L =

W/L =1/2

LYo+ Vet 242 AV_:,L_H

— 4

M9

-

Voo + o2 - AV
M10

1

-VDD+'\/§'AV+VT

M16
—D-I

J Loar

f

= 2-AV
J

VDSAT. 10



http://webpages.eng.wayne.edu/cadence/ECE7570/doc/wsota_w03.pdf

-

FOLD2 SW0 FOLD SWO0 HIGH SWING FOLDED CASCODE - VID AND VIC SWEEMO A_? l\
V(VOUT) Awemmm  V(VOUT)[Jm= = = 96/10/06 11:39:37

K -2.0M -1.0M  yOLTS [LIN] 0. 1.0M Z.OMJ

M15-M16 perform level shift to bias M9 and M10 at the edge

of linear.

M7 and M8 have 1/2 sized W/L because the current is Iref/2.

The connection to M5 from M 14 sets the M3 at the edge of

linear operation.

The W/L’s are | unless otherwise shown. This 1s smaller than you
would want to use. but this was done to show the ratioing that 1s
required to place the output in high swing.

The Gain and Rout calculations are the same as for circuit 3 and are
tarried out as described by DP-21 to DP-23.



Equationsfondamentales pour un MOSFET

A ladifférence des transistors bipolaires, le courant n’est constitué que d’un seul type de
porteurs (eélectrons ou trous), d’ou le terme employeé : « transistor unipolaire ».

D G B D
o
M

HTB = ow Gt P
S SQ

= Transconductance

=0
-0

C’est le parameétre le plus important. Il correspond a la pente du transistor.

Ce parametre représente la possibilité de contréler 1a source de courant gréce alatension de
grille. Elle est directement liée a I’amplification du transistor.

) Cut-off — pas de regime d’inversion

VGS<VTH VGD<VTH VDS>0 adors ID=0

. Région ohmique, linéaire ou triode — mode d’inversion

VGS>VIH VGD>VIH VDS>0

ID = K.(%}.[(VGS—VTH ).\/DS—VDSZ}

o Région de saturation, pentode — pinched-off et mode d’inversion

VGS>VITH VGD<VTH VDS>0 aors D est fonction de VDS
Id :%.K.(%)(VGS—VTH )

On remarque a I’utilisation que le MOSFET en saturation est equivalent a un générateur qui
n’est pas idéal. En effet, il existe une légere pente due a la résistance qui n’est pas infinie,
donc I’expression du courant devient :

avec A qui correspond au coefficient de modulation de lalargeur de grille (canal)

ID = %.K.(%).(VGS—VTH )*.(1+ 2VDS)

L’ expression complete est la suivante :



ID = %.un.Cox. (VGS-VTH )" [ 1+ A.(VDS-Veff )]

Veff =VGS—-VTH ==VDSsat

Krds 2.69
= et Krds=
2.LVDS-Veff +¢0 q.Na

|II est important de savoir queA croitsi L décroTt.\

Cependant, on utilise fréquemment I’expression simplifiée et on néglige I’effet de A.
On définit les parametres suivant :
e gm = transconductance principae

Elle représente I’amplification du courant de drain quand une tension est appliquée
entrelagrille et la source.

gmx oIDS pour VDS constant

~OVGS
, . . W 2
En régime de saturation ID = Z.un.Cox. (VGS-VTH)
gm= af/I([;)s W HN.Cox.(VGS-VTH )~ — un Cox. (Veff ) = 2D \/Z.pn.Cox.VTV.ID

e (0= conductance de sortie ou dedrain

Elle correspond a I’impédance de sortie du transistor. Elle a pour origine la
modulation de lalongueur du canal quand VDS varie.

On trouve aussi la notation gds

olD

90~5\ps

ID = %.un.Cox. (VGS-VTH)".[1+ 4.(VDS-VDSsat) |

g0~ ab__ W Hn.Cox.(VGS- VTH) A= AID
ovDS 2L

En définitive, la résistance de sortie correspond a I’inverse de la conductance de sortie



ro=L1-_1_ dans les ouvrages techniques, on rencontre aussi rO=rds

g0 AID

gmb = transconductance substrat (bulk - backgate)
Décrit comment le courant 1D est fonction de latension du substrat (body effect).

olD
0VBS

gmb~

En régime de saturation ID_ [-un. Cox(VGS-VT )

gmb~-21D_— w. W in. Cox(VGS—VT)(

OVBS 0VBS )

comme VT(VBS)=VTO+/{\[-2.gp—VBS—~2.4p )

oVvT _ e

aors =
OVBS 2../-2.4p-VBS

ygm
2../-2.¢p-VBS

gmy

mbs =
e 2.J2.4F + Vb

Tension de seuil — influence du body :

donc gmb=

1
VTH (Vbs) =VFB—2.0p+——..[2.55qNa.(~2.0p—Vbs
(Vbs) PP+ o 265aNa (-29p-Vbs)

Vit(Vbs)=Vt0+ 7.(\/— 2.4p-Vbs—/-2.¢4p )

Ontrouve auss laforme: VT:VTO+;/.(\/\/SB+|2.¢p|—\A2.¢p|)

21

vt InNa.Nd.
= Cox 2.es.0.Na ¢O_Vt.ln( ni2 )

¢p=—Vt.In(’\'n—?) potentiel de surface (0.3 a1V)

Bien évidemment: VTO0=VTH s VBS=0
Si VBS est différent de zéro, alors le seuil du transistor croit en suivant larelation précédente.

Hypothese de départ :



Le bulk est relier a la source. Comme on a I’habitude de connecter la source au OV (ou GND)
alors VBS=0.

Expression genérale du courant Id :

_W VDS W VD&
I D_T' pn.Cox .Q/GS—T—VT )VD S_T' pn.Cox .l(VGS—VT )Vds—TJ
Pour VDS petit, leterme élevé au carré peut étre négligé

Alors | D=VTV.un .Cox(VGS-VT VDS

Diffé&rentemiseen forme:

ID :%.(vaj.(VGS—VTH ) soit

VDS(sat) =VGS—-VTH =

ID(sat) = K(vaj VDS?(sat)

w

gm= K.(Tj.(VGS—VTH) ou bien gm= 2.ID.K.(VTVJ

On écritauss gm=,/2.4.1D

Avec pf= K(%) sachant que K =p.Cox= p.%):

Béta s’exprime en A/\V?2

Lalecture anglo-saxonne utilise le terme K, cette la transconductance intrinséque



Pour une technologie Cmos de 0.8um :

Paramétres Description Vaeur Nmos Valeur Pmos Unités

VTO Seuil pour 0.75 -0.85 Vv
Vbs=0V

K Transconductance | 110 50 palvz2
pour Vbs=0V

/4 Seuil du bulk 04 0.57 W

A Modulation dela | 0.04(L=1pm) 0.05(L=1pum) vt
largeur du canal 0.01(L=2um) 0.01(L=2um)

¢ =24F Potentiel de 0.7 0.8 Vv
surface en forte

inversion




