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Περίληψη
Η παρούσα εργασία πραγματεύεται τη σχεδίαση ενός αναλογικού κυκλώματος

Signal Conditiong σε τεχνολογία CMOS συνδεδεμένο σε τοπολογία αρνητικής
ανάδρασης με τον αισθητήρα ανισοτροπικής μαγνητοαντίστασης HMC 1001/2 της
Honeywell. Αρχικά, γίνεται μία περιγραφή του φαινομένου AMR καθώς και των
χαρακτηριστικών του αισθητήρα που είναι σχετικά με τη σχεδίαση. Στη συνέχεια,
τίθενται προδιαγραφές για το κύκλωμα υπό σχεδίαση βάσει των επιθυμητών χαρα-
κτηριστικών για το τελικό σύστημα. Ακολουθεί η σχεδίαση του συστήματος σε
τεχνολογία ολοκληρωμένου κυκλώματος CMOS. Τέλος, γίνεται προσομοίωση του
ολικού συστήματος και αξιολόγηση της επίδοσής του.

Λέξεις Κλειδιά
CMOS, AMR, Analog IC Design, Microelectronics, Ολοκληρωμένα Κυκλώ-

ματα, Τελεστικός Ενισχυτής, Βαθυπερατό Φίλτρο, Στάδιο Εξόδου Class AB, Chopping





Abstract
The present Diploma Thesis treats the design of an analog Signal Conditioning

circuit in CMOS integrated circuit technology connected in negative feedback to
an HMC 1001/2 anisotropic magnetoresistance sensor from Honeywell. Initially,
the AMR phenomenon as well as characteristics of the AMR sensor relevant
to the following design are discussed. Next, specifications of the circuit to be
designed are set based on the desired performance of the final system. That is
followed by the design of the Signal Conditioning Circuit in CMOS integrated
circuit technology. Finally, the whole system is simulated and its performance
evaluated.

Keywords
CMOS, AMR, Analog IC Design, Microelectronics, Integrated Circuits, Operational

Amplifier, Low Pass Filter, Class AB Output Stage, Chopping
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Κεφάλαιο 1

Εισαγωγή

Αισθητήρας Επεξεργασία
Σήματος

ADC/
Μετάδοση/
Προβολή

Φυσικό
Φαινόμενο

Μηχανισμός
Ανάδρασης

Σχήμα 1.1: Γενική μορφή συστήματος αισθητήρα.

Η γενική μορφή ενός συστήματος αισθητήρα φαίνεται στο Σχήμα 1.1. Το πρώτο
στάδιο είναι ο ίδιος ο αισθητήρας ο οποίος έρχεται σε επαφή με το φυσικό σήμα
και το μετατρέπει σε ηλεκτρικό είτε με τη μορφή τάσης είτε με τη μορφή ρεύματος.
Ο τελικός στόχος είναι αυτό το σήμα να μεταδοθεί ή να μετατραπεί σε ψηφιακή
μορφή για περαιτέρω επεξεργασία. Ωστόσο, σχεδόν ποτέ δεν βρίσκεται στην κα-
τάλληλη μορφή ως προς διάφορες παραμέτρους με κύρια το πλάτος για να μπορούν
γίνουν τα παραπάνω. Για αυτόν τον λόγο ανάμεσα στις δύο βαθμίδες παρεμβάλλε-
ται ένα στάδιο αναλογικής επεξεργασίας (Signal Conditioning), το οποίο φέρνει
το σήμα στην κατάλληλη μορφή. Η κύρια λειτουργία αυτού του σταδίου είναι η
ενίσχυση αλλά μπορεί επίσης να μεταβάλλει το επίπεδο Common Mode (CM), να
κάνει φιλτράρισμα, προσαρμογή φορτίου και διαμόρφωση ή αποδιαμόρφωση [1]. Σε
ορισμένα συστήματα αισθητήρων παρέχεται η δυνατότητα αρνητικής ανάδρασης. Η
αξιοποίηση αυτής μπορεί να αποφέρει πολλά θετικά όπως η μείωση των παρεμβο-
λών [1], γραμμικοποίηση, απευαισθητοποίηση του κέρδους [2], αύξηση του εύρους
λειτουργίας του αισθητήρα και θερμική ανεξαρτησία [3].
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Η παρούσα εργασία πραγματεύεται τη σχεδίαση ενός συστήματος αναλογικής
επεξεργασίας σήματος για τον μαγνητικό αισθητήρα ανισοτροπικής μαγνητοαντί-
στασης (AMR) HMC 1001/2 της Honeywell, με χρήση αρνητικής ανάδρασης, σε
τεχνολογία ολοκληρωμένου κυκλώματος CMOS TSMC 180nm. Το φαινόμενο της
μανγητοαντίστασης και οι ιδιότητες του αισθητήρα συζητούνται στο Κεφάλαιο 2. Η
αρχιτεκτονική του κυκλώματος και η υλοποίησή του σε τεχνολογία CMOS περιγρά-
φονται στα Κεφάλαια 3 και 4 αντίστοιχα. Η προσομοίωση του τελικού συστήματος
και τα αποτελέσματα αυτής παρουσιάζονται στο Κεφάλαιο 5.
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Κεφάλαιο 2

Φαινόμενο AMR - Αισθητήρας
HMC 1001/2

2.1 Φαινόμενο AMR
Το φαινόμενο της μαγνητοαντίστασης, δηλαδή της μεταβολής της ηλεκτρικής

αντίστασης σε ένα υλικό παρουσία μαγνητικού πεδίου, παρουσιάζεται σε πρακτικά
όλα τα μέταλλα. Ωστόσο, είναι μετρήσιμο μόνο για μεγάλες τιμές πεδίου και σε
χαμηλές θερμοκρασίες. Επαρκώς μεγάλη μεταβολή της αντίστασης ώστε να είναι
αξιοποιήσιμη σε θερμοκρασία δωματίου συναντάται σε φερρομαγνητικά μέταλλα,
ημιαγωγούς και ορισμένα ορυκτά όπως είναι το Βισμούθιο [4]. Στα φερρομαγνητικά
υλικά, τα οποία είναι τα συνηθέστερα σε αισθητήρες, το φαινόμενο χαρακτηρίζεται
και ανισοτροπικό καθώς η αντίσταση εξαρτάται από την γωνία μεταξύ της μαγνή-
τισης του υλικού και του ρεύματος που το διαρρέει και από τη γωνία μεταξύ της
μαγνήτισης και του άξονα ανισοτροπίας (γνωστός και ως easy axis).

easy axis

I

M
θ

easy axis

I

M

θ

φ

HxHy

Σχήμα 2.1: Φαινόμενο ανισοτροπικής μαγνητοαντίστασης.

Η αντίσταση μίας λεπτής λωρίδας (τεχνολογία thin film) φερρομαγνητικού κρά-
ματος (π.χ. Νικελίου Σιδήρου) δίνεται από τη Σχέση 2.1 όπου θ είναι η γωνία
μεταξύ μαγνήτισης και ρεύματος. Η επίδραση του εξωτερικού μαγνητικού πεδίου
δίνεται από τη Σχέση 2.2, όπου φ είναι η γωνία ανάμεσα στον άξονα ανισοτροπίας
και τη μαγνήτιση. Συνήθως ο άξονας ανισοτροπίας είναι παράλληλος με τον άξονα
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του ρεύματος και άρα φ=θ. Συνεπώς, η αντίσταση δίνεται από τη Σχέση 2.3. Όπως
φαίνεται από το Σχήμα 2.2, η συνάρτηση είναι μη γραμμική γύρω από το μηδέν,
αλλά μπορούμε να την γραμμικοποιήσουμε πολώνοντας τη μαγνήτιση στις 45◦. Σε
αυτή την περίπτωση, η αντίσταση δίνεται από τη Σχέση 2.4 [3]. Η απόκρισή της
φαίνεται στο Σχήμα 2.3. Για τιμές γύρω από το μηδέν είναι γραμμική αφού ο όρος
εντός της τετραγωνικής ρίζας τείνει στη μονάδα.

R(Hy) = R0 +∆R0 cos2 θ (2.1)

sinϕ =
Hy

Hk +Hx

(2.2)

R(Hy) = R0 ±∆R0

[
1−

(
Hy

Hk +Hx

)2]
(2.3)

R(Hy) = R0 ±∆R0
Hy

Hk +Hx

√
1−

(
Hy

Hk +Hx

)2

(2.4)

R

-Hk Hk

Ro

Hy

Σχήμα 2.2: Μεταβολή της αντίστασης ως προς το εξωτερικό πεδίο για Hx=0 (Σχέση
2.3).

Μια διαδεδομένη τεχνική για την πόλωση της μαγνήτισης είναι χρήση των barber
poles. Η λωρίδα του υλικού καλύπτεται με λεπτές λωρίδες αγώγιμου μετάλλου (π.χ.
με αλουμίνιο ή χρυσό) οι οποίες έχουν κλίση ±45◦ με τον άξονα ανισοτροπίας. Λόγω
της υψηλής αγωγιμότητας του μετάλλου, το ρεύμα που διαρρέει το στοιχείο παίρνει
την ίδια κλίση πολώνοντας έτσι την απόκριση της αντίστασης.
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-Hk Hk Hy

Ro

R

ΔR0

Σχήμα 2.3: Μεταβολή της αντίστασης ως προς το εξωτερικό πεδίο για Hx=0 (Σχέση
2.4).

Πρέπει να σημειωθεί ότι ο αισθητήρας AMR μετράει την πυκνότητα μαγνητι-
κής ροής B, μετρημένη σε μονάδες Gauss (G). Ωστόσο, στην παρούσα εργασία
έχει χρησιμοποιηθεί το σύμβολο H και ο όρος μαγνητικό πεδίο, ακολουθώντας
την κλασσική βιβλιογραφία [3]. Επίσης, παρόλη τη χρήση του συμβόλου H γίνεται
χρήση των μονάδων πυκνότητας μαγνητικής ροής. Αυτό παραμένει ορθό καθώς
όπου εμφανίζεται το πεδίο είναι υπό τη μορφή λόγου, οπότε η μετατροπή από H σε
B γίνεται χωρίς πρόβλημα αφού η μαγνητική διαπερατότητα απαλείφεται.

I I

Hx

Hy

easy axis

se
n
si

ti
ve

 a
xi

s

MR material
conductor e.g. Au or Al

Barber pole

Σχήμα 2.4: Διάταξη Barber Poles.
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2.2 Αισθητήρας AMR
Το φαινόμενο AMR αξιοποιείται σε αισθητήρες για τη μέτρηση του μέτρου και

της διεύθυνσης της έντασης του μαγνητικού πεδίου H. Συνήθως συναντάται σε
πλήρεις γέφυρες Wheatstone όπως αυτή του Σχήματος 2.5 [3], [4]. Μερικά από τα
πλεονεκτήματα αυτών των αισθητήρων είναι η υψηλή ευαισθησία, το μεγάλο εύρος
θερμοκρασίας λειτουργίας, το μεγάλο εύρος ζώνης και η χαμηλη ευαισθησία σε
μηχανική καταπόνηση. Η διάταξη πλήρους γέφυρας είναι ιδιαίτερα επιθυμητή καθώς
μειώνει την επίδραση των θερμοκρασιακών μεταβολών και αυξάνει την ευαισθησία.
Επίσης, με τη χρήση πηγής ρεύματος μπορεί να αυξηθεί περαιτέρω η γραμμικότητα
και η θερμική ανεξαρτησία [3].

Πεδίο προς μέτρηση
Πεδίο παραγώμενο από
το πηνίο αντιστάθμισης

Πεδίο παραγώμενο από
το πηνίο S/R

Σχήμα 2.5: Διάταξη πλήρους γέφυρας Wheatstone.

Πολλοί αισθητήρες περιλαμβάνουν δύο πηνία ενσωματωμένα στο ίδιο chip. Το
πρώτο ονομάζεται πηνίο set/reset (S/R) και είναι προσανατολισμένο με τον άξονα
ανισοτροπίας των στοιχείων της γέφυρας. Το δεύτερο ονομάζεται πηνίο αντιστάθ-
μισης (offset) και είναι προσανατολισμένο με τον άξονα ευαισθησίας των στοιχείων.
Αυτά τα πηνία μπορούν να χρησιμοποιηθούν για να βελτιώσουν κάποια από τα προ-
βλήματα των αισθητήρων AMR. Στέλνοντας παλμούς ρεύματος υψηλής έντασης
και σύντομης διάρκειας στο πηνίο S/R, επαναφέρουμε ή αντιστρέφουμε τη μαγνή-
τιση του αισθητήρα και άρα την απόκριση της αντίστασης. Αυτή η τεχνική έχει δύο
χρήσεις. Σε περίπτωση που εμφανιστεί πεδίο μεγάλης έντασης κατά τον άξονα ανι-
σοτροπίας είναι πιθανό να καταστραφεί η μαγνήτιση και να χρειαστεί επαναφορά.
Ακόμη, η περιοδική εναλλαγή της απόκρισης μπορεί να αξιοποιηθεί για την εξά-
λειψη ατελειών του αισθητήρα όπως είναι η τάση αποκλίσεως (offset voltage) και
η επίδραση της θερμοκρασίας. Το πηνίο offset μπορεί να χρησιμοποιηθεί για την
αντιστάθμιση της τάσης αποκλίσεως ή σε διάταξη κλειστού βρόχου [4].
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2.3 HMC 1001/2
Ο αισθητήρας που θα χρησιμοποιθεί στην παρούσα εργασία είναι ο HMC 1001/2

της Honeywell. Αποτελείται από μία γέφυρα όπως αυτή του Σχήματος 2.5 και από
πηνία S/R και offset. Το πηνίο offset θα αναφέρεται εφεξής ως πηνίο ανάδρασης
ή feedback (fb), καθώς θα χρησιμοποιηθεί σε διάταξη με αρνητική ανάδραση. Τα
χαρακτηριστικά του όπως δίνονται από την εταιρία φαίνονται στο Σχήμα 2.7.
Η αντίσταση των στοιχείων R+/− δίνεται από τη Σχέση 2.4. Στη συνέχεια του

κειμένου θα θεωρήσουμε Hx = 0 και ο όρος Hy θα αντικατασταθεί από τον όρο
H ο οποίος θα αναφέρεται στο πεδίο επί του ευαίσθητου άξονα του αισθητήρα.
Εφαρμόζουμε σειρά Taylor γύρω από το 0 στον δεύτερο όρο της σχέσης 2.4, τον
οποίο ονομάζουμε ∆R, ως προς το πεδίο H και κρατάμε τους όρους μέχρι και 5ης
τάξης. Το αποτέλεσμα δίνεται από τη Σχέση 2.5.

∆R ≃ r1H + r3H
3 + r5H

5 (2.5)

όπου

r1 =
∆R0

Hk

r3 = −∆R0

2H3
k

r5 = −∆R0

8H5
k

(2.6)

Προκειμένου να προχωρήσουμε στη μοντελοποίηση του αισθητήρα, πρέπει να υπο-
λογίσουμε τις τιμές των συντελεστών r1, r3 και r5. Για τον όρο Hk, γνωρίζουμε
από τη Σχέση 2.4 ότι η τιμή του πεδίου που δίνει μέγιστη αντίσταση είναι:

H|R=Rmax
=

Hk√
2

(2.7)

Γνωρίζουμε από πειραματικά δεδομένα ότι αυτή η τιμή του πεδίου είναι περίπου
3.5G, οπότε προκύπτει Hk = 4.95G. Όσον αφορά το ∆R0, το datasheet αναφέρε-
ται στην ευαισθησία, έστω GAMR, που συσχετίζει τη μεταβολή της τάσης εξόδου
της γέφυρας με το πεδίο H. Η εν λόγω ευαισθησία δίνεται συναρτήσει της τάσης
τροφοδοσίας. Ωστόσο εμείς γνωρίζουμε ότι θα χρησιμοποιήσουμε VDD = 5V , οπότε
απαλείφουμε αυτήν την παράμετρο. Πρέπει λοιπόν να συσχετίσουμε την GAMR με
τη μεταβολή της αντίστασης ∆R. Παίρνουμε τις σχέσεις διαιρετών τάσης για το
Σχήμα 2.5 και έχουμε:

Vb = V +
b − V −

b

=
R+

R+ +R−
VDD − R−

R+ +R−
VDD

=
VDD

R0

∆R (2.8)
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Η GAMR που δίνεται αναφέρεται στην γραμμική περιοχή λειτουργίας του αισθητήρα.
Συνεπώς αντικαθιστούμε το ∆R με μόνο τον γραμμικό όρο:

Vb =
VDD

R0

∆R

=⇒ GAMR ·H =
VDD

R0

r1 ·H

=⇒ r1 = GAMR
R0

VDD

(2.9)

Από το datasheet έχουμε GAMR = 16mV
G
και R0 = 850Ω, ενώ έχουμε επιλέξει

VDD = 5V . Συνεπώς r1 = 2.72Ω
G
και από τη Σχέση 2.6 ∆R0 = 13.463Ω. Ομοίως

υπολογίζουμε τους συντελεστές r3 και r5. Ο Πίνακας 2.1 συνοψίζει τα παραπάνω
αποτελέσματα, καθώς επίσης και μερικές ακόμα παραμέτρους χρήσιμες για την μο-
ντελοποίηση του αισθητήρα. Αυτές είναι η ευαισθησία του πηνίου αντιστάθμισης a,
οι παρασιτικές χωρητικότητες μεταξύ των ακροδεκτών της γέφυρας και των ακρο-
δεκτών του πηνίου αντιστάθμισης CPP , CNN , CPN και CNP και η επαγωγή και η
αντίσταση του πηνίου ανάδρασης Lfb και Rfb αντίστοιχα.

VDD 5V r1 2.72Ω
G

Hk 4.95G

R0 [5] 850Ω r3 −55.5 · 10−3 Ω
G3 GAMR [5] 16mV

G

∆R0 13.463Ω r5 −0.566 · 10−3 Ω
G5 a [5] 19.608G

A

CPP [7] 27.5pF CPN [7] 9.8pF Lfb [7] 75nH

CNN [7] 25.7pF CNP [7] 10.3pF Rfb [7] 2.6Ω

Πίνακας 2.1: Χρήσιμα μεγέθη για την προσομοίωση του αισθητήρα HMC 1001/2

Όσον αφορά τις παρασιτικές χωρητικότητες CPP , CNN , CPN και CNP , αυ-
τές θα χρησιμοποιηθούν στις προσομοιώσεις όπως είναι πραγματικά συνδεδεμένες.
Ωστόσο, για την επίλυση του συστήματος και την εξαγωγή της συνάρτησης μετα-
φοράς, θα κάνουμε την απλοποίηση που φαίνεται στο Σχήμα 2.6. Η Cpar δίνεται από
τη Σχέση 2.10. Η απλοποίηση μπορεί να δικαιολογηθεί από το γεγονός ότι η συ-
χνότητα κυρίαρχου πόλου (dominant pole) που θα προκύψει από την σχεδίαση του
συστήματος θα είναι τόσο μικρή ώστε η επίδραση αυτών των παρασιτικών στοιχείων
θα είναι αμελητέα. Αυτό θα επιβεβαιωθεί και από τις σχετικές προσομοιώσεις.

Cpar =
CPP + CPN

2
+

CNN + CNP

2
= 36.65pF (2.10)
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Σχήμα 2.6: Παρασιτικές χωρητικότητες μεταξύ των ακροδεκτών της γέφυρας και
των ακροδεκτών του πηνίου αντιστάθμισης και απλοποίησή τους.

Σχήμα 2.7: Χαρακτηριστικά αισθητήρα HMC 1001/2 [5].
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Κεφάλαιο 3

Αρχιτεκτονική και
Προδιαγραφές

3.1 Αρχιτεκτονική Κλειστού Βρόχου

AMR
Sensor

Feedback
Coil

Signal
Conditioning

Σχήμα 3.1: Block διάγραμμα του προτεινόμενου συστήματος κλειστού βρόχου.

Το προτεινόμενο σύστημα κλειστού βρόχου στην πιο απλή του μορφή δίνεται
στο Σχήμα 3.1. Αποτελείται από τον αισθητήρα AMR, το πηνίο ανάδρασης και το
κύκλωμα Signal Conditioning. Στόχος μας στο παρόν κεφάλαιο είναι να προσδιο-
ρίσουμε προδιαγραφές για το τελευταίο, προκειμένου να περάσουμε στη σχεδίασή
του σε τεχνολογία CMOS. Για να το κάνουμε αυτό, αρχικά θα περιγράψουμε την
επιθυμητή συμπεριφορά του συστήματος κλειστού βρόχου (closed loop ,CL). Στη
συνέχεια, με βάση το παραπάνω θα θέσουμε στόχους για τη συμπεριφορά του συ-
στήματος ανοιχτού βρόχου (open loop, OL). Τέλος, θα κάνουμε το ίδιο για το
κύκλωμα Signal Conditioning.
Η έξοδος του συστήματος δίνεται από την τάση Vsense όπως φαίνεται στο Σχήμα

3.1. Η ανάδραση γίνεται με unity gain feedback μέσω του σήματος Hfb. Η συ-
νάρτηση μεταφοράς από την είσοδο Hext μέχρι την έξοδο Hfb πρέπει να έχει το
ελάχιστο δυνατό DC σφάλμα, χαμηλό θόρυβο και βελτιωμένη γραμμικότητα. Επί-
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σης στοχεύουμε σε εύρος ζώνης τουλάχιστον 10kHz αλλά που δεν θα ξεπερνά
τα 50kHz, δηλαδή f−3dB,CL ∈ [10kHz, 50kHz]. Ο λόγος είναι ότι για μεγαλύτερο
εύρος ζώνης δεν έχει νόημα η χρήση αισθητήρων AMR λόγω του υψηλού τους
θορύβου. Ακόμη, θα προσπαθήσουμε να επεκτείνουμε το γραμμικό εύρος λειτουρ-
γίας πέρα από τα ±2G. Τέλος, δεδομένου ότι χρησιμοποιούμε ανάδραση, πρέπει να
φροντίσουμε την ευστάθεια του βρόχου.
Μια κλασσική τεχνική για να εξασφαλίσουμε την ευστάθεια είναι να σχεδιά-

σουμε έτσι ώστε η συνάρτηση μεταφοράς ανοιχτού βρόχου να προσομοιάζει από-
κριση με μόνο έναν πόλο. Φυσικά, η πραγματική απόκριση θα έχει πολλούς πόλους
και μηδενικά. Για να προσεγγίσουμε την παραπάνω απόκριση αρκεί να φροντίσουμε
να έχουμε ένα κυρίαρχο πόλο, ο πρώτος μη-κυρίαρχος πόλος (non-dominant pole)
να είναι τουλάχιστον 2 με 3 φορές μεγαλύτερος από το γινόμενο κέρδους και εύ-
ρους ζώνης (fGBWOL

, Gain-Bandwidth product ή GBW) και οι υπόλοιποι πόλοι
να βρίσκονται σε ακόμα μεγαλύτερες συχνότητες [8]. Τα μηδενικά συνήθως βρί-
σκονται σε υψηλές συχνότητες αλλά θα τα προσέξουμε όπου χρειαστεί. Εφόσον η
συνάρτηση μεταφοράς έχει τη μορφή που περιγράφουμε παραπάνω και δεδομένου
ότι σχεδιάζουμε για unity gain feedback, ισχύει ότι fGBWOL

= f−3dB,CL. Συνεπώς
έχουμε ότι fGBWOL

∈ [10kHz, 50kHz].
Όσον αφορά το open loop DC κέρδος GOL(0), αυτό είναι αντιστρόφως ανάλογο

με το closed loop DC σφάλμα. Άρα με βάση τα προηγούμενα, θα θέλαμε μέγιστο
δυνατό open loop κέρδος. Ωστόσο πρέπει να προσέξουμε ότι για αυτού του τύπου
συναρτήσεις μεταφοράς ισχύει fGBWOL

≃ GOL(0) ·f−3dB,OL. Δεδομένου λοιπόν του
περιορισμού στο fGBWOL

, όσο αυξάνουμε το GOL(0) τόσο πρέπει να μειώνεται το
f−3dB,OL. Πρακτικοί περιορισμοί της τεχνολογίας υποδεικνύουν ότι ο κυρίαρχος
πόλος μπορεί να είναι στο εύρος f−3dB,OL ∈ [10−1, 10]Hz και όχι μικρότερος. Έτσι
έχουμε και έναν περιορισμό για το κέρδος GOL(0).

3.2 Προδιαγραφές Κυκλώματος Signal Conditioning
Στο Σχήμα 3.2 παρουσιάζεται το σύστημα κλειστού βρόχου υπό το μορφή κυ-

κλώματος. Η συνάρτηση μεταφοράς του κυκλώματος Signal Conditioning GSC(s)
δίνεται από τη Σχέση 3.1. Προκειμένου να προχωρήσουμε στις προδιαγραφές του
Signal Conditioning, θα επιλύσουμε το κύκλωμα του Σχήματος 3.2. Το αποτέλεσμα
της επίλυσης δίνεται από τις Σχέσεις 3.2 και 3.3.

GSC(s) =
Iout(s)

Vin(s)
=

A0(s+ z0)

(s+ pd)(s+ pnd1)(s+ pnd2)
=

ADC(c4s+ 1)

c3s3 + c2s2 + c1s+ 1
(3.1)

GCL(s) =
Hfb(s)

Hext(s)
=

GOL(s)

1 +GOL(s)
(3.2)
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++

--

Σχήμα 3.2: Κυκλωματική προσέγγιση του συστήματος κλειστού βρόχου.

όπου

GOL(s) =
ADC

r1
Rb
VDD

a
2Rs+Rfb

(c4s+ 1)

(c3s3 + c2s2 + c1s+ 1)[s(Rb

2
+Ron)Ci + 1][ 1

2Ro
(sRoCo + 1)(s

Lfb

2Rs+Rfb
+ 1) + 1

2Rs+Rfb
]

(3.3)

Αναμένουμε ο κυρίαρχος και ο πρώτος μη-κυρίαρχος πόλος τουGOL(s) να καθο-
ρίζονται από το GSC(s). Επομένως, έχουμε f−3dB,OL = fd,SC και fnd1,OL = fnd1,SC .
Για να πετύχουμε την επιθυμητή ευστάθεια, πρέπει fnd1,OL ≥ 2.5fGBWOL

και άρα
fnd1,SC ≥ 2.5fGBWOL

. Δεδομένου ότι έχουμε θέσει fGBWOL
∈ [10kHz, 50kHz],

προκύπτει fnd1,SC ≥ 125kHz. Σημειώνεται ότι αυτή η προδιαγραφή συμβαδίζει με
την χρήση της τεχνικής Chopping για τη μείωση του θορύβου που θα εισάγει ο
ενισχυτής. Περισσότερες λεπτομέρειες στο Κεφάλαιο 4.
Για να προσεγγίσουμε την προδιαγραφή του DC κέρδους, ξεκινάμε θέτοντας

s = 0 στη Σχέση 3.3:

GOL(0) =
ADC

r1
Rb
VDD

a
2Rs+Rfb

1
2Ro

+ 1
2Rs+Rfb

(3.4)

=
ADC

r1
Rb
VDDa2Ro

2Rs +Rfb + 2Ro

(3.5)

=
0.627RoADC

2.6 + 2(Rs +Ro)
(3.6)

Οι παράμετροι Rs και Ro είναι μέρος της σχεδίασης. Η αντίσταση Rs τοποθετείται
εν σειρά με τον πηνίο ανάδρασης έτσι ώστε μετρώντας την πτώση τάσης στα άκρα
της Vsense να μπορούμε να μετράμε το ρεύμα που το διαρρέει το οποίο θα είναι
ανάλογο του εξωτερικού μαγνητικού πεδίου. Θα έχει αναγκαστικά μικρή τιμή για
να μην αποτελεί περιορισμό στο ρεύμα εξόδου το οποίο πρέπει να μπορεί να φτάσει
τουλάχιστον τα 100mA [5]. Επιλέγουμε Rs = 1Ω. Η αντίσταση Ro είναι η αντίσταση
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εξόδου μικρού σήματος του σταδίου εξόδου του GSC(s). Λόγω των παραμέτρων της
τεχνολογίας και της επερχόμενης σχεδίασης, αναμένεται να έχει τιμή μεγαλύτερη
του 1kΩ. Συνεπώς κάνουμε τις εκτιμήσεις Ro + Rs ≃ Ro και 2Ro + 2.6 ≃ 2Ro.
Οπότε η Σχέση 3.6 γίνεται:

GOL(0) ≃ 0.3135ADC = ADC,dB − 10dB (3.7)

Όπως περιγράψαμε νωρίτερα, ισχύει:

fGBW,OL ≃ GOL(0) · f−3dB,OL (3.8)

=⇒ GOL(0) =
fGBW,OL

fd,SC
(3.9)

=⇒ ADC = 3.19
fGBW,OL

fd,SC
(3.10)

Θέτοντας fGBW,OL = 50kHz και fd,SC = 1Hz, παίρνουμε τους στόχουςGOL(0) =
5 · 104 = 94dB και ADC = 1.595 · 105 = 104dB.

3.3 Σύνοψη
Αρχικά θέσαμε προδιαγραφές για το σύστημα κλειστού βρόχου. Κύριοι άξονες

ήταν το ελάχιστο DC σφάλμα, το περιορισμένο εύρος ζώνης για λόγους θορύβου
και η ευστάθεια. Με βάση τα παραπάνω καθώς και τους περιορισμούς της τεχνο-
λογίας, θέσαμε στόχους για το σύστημα ανοιχτού βρόχου. Τέλος, δεδομένων των
παραπάνω καθώς και όσων γνωρίζουμε για τη συμπεριφορά του αισθητήρα, προσ-
διορίσαμε προδιαγραφές για το κύκλωμα Signal Conditioning. Τα αποτελέσματα
αυτής της ανάλυσης συνοψίζονται στον Πίνακα 3.1.

Closed Loop System
DC error Bandwidth f−3dB,CL Noise
Minimum [10kHz, 50kHz] Minimum

Open Loop System
DC gain GOL(0) Bandwidth f−3dB,OL fGBW,OL

94dB [10−1Hz, 10Hz] [10kHz, 50kHz]

Signal Conditioning
DC gain GSC(0) Bandwidth fd,SC fnd1,SC

104dB [10−1Hz, 10Hz] ≥ 125kHz

Πίνακας 3.1: Προδιαγραφές
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Κεφάλαιο 4

Υλοποίηση σε CMOS

4.1 Εισαγωγή

Σχήμα 4.1: Αρχιτεκτονική κυκλώματος CMOS.

Σε αυτό το κεφάλαιο θα υλοποιήσουμε το κύκλωμα Signal Coditioning υπό
τη μορφή ολοκληρωμένου κυκλώματος στην τεχνολογία TSMC 180nm. Το τελικό
κύκλωμα θα πρέπει να έχει απόκριση μικρού σήματος (small signal) όμοια με τη
Σχέση 3.1 και να τηρεί τις προδιαγραφές του Πίνακα 3.1. Επίσης θα πρέπει να μην
εισάγει πολύ θόρυβο και να έχει την ικανότητα να αποδώσει τουλάχιστον ±100mA
με χαμηλή κατανάλωση απουσία εισόδου (quiescent consumption).
Με βάση τα παραπάνω, θα ακολουθήσουμε την αρχιτεκτονική που φαίνεται στο

Σχήμα 4.1. Το πρώτο στάδιο είναι ένας ενισχυτής τάσης στον οποίο εφαρμόζεται η
τεχνική Chopping. Ο ενισχυτής θα εισάγει το περισσότερο κέρδος της αλυσίδας και
θα θέτει τον πρώτο μη-κυρίαρχο πόλο fnd1,SC . Δεδομένου ότι ο ενισχυτής είναι το
πρώτο στάδιο μετά τον αισθητήρα, είναι καίριας σημασίας να μειώσουμε τον θόρυβο
που εισάγει. Στις σχετικά χαμηλές συχνότητες που πρόκειται να λειτουργήσει το
σύστημα, κυρίαρχη πηγή θορύβου είναι ο λεγόμενος θόρυβος 1/f [2], [8], [9], [10].
Μία κλασσική τεχνική για την αντιμετώπιση της επίδρασης αυτού του θορύβου, την
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οποία και θα εφαρμόσουμε στον ενισχυτή, είναι το Chopping [11], [12], [13], [14],
[15].
Μετά τον ενισχυτή, ακολουθεί ένα βαθυπερατό φίλτρο το οποίο θα θέτει τον

κυρίαρχο πόλο fd,SC και θα έχει μικρή συμβολή στο κέρδος. Επίσης, όντας τοποθε-
τημένο αμέσως μετά τον ενισχυτή, θα επιτελεί το φιλτράρισμα που απαιτείται κατά
την τεχνική του Chopping. Στο τέλος της αλυσίδας βρίσκεται ένα στάδιο εξόδου.
Αυτό θα συμβάλλει αρνητικά στο κέρδος αφού θα κάνει μετατροπή από τάση σε
ρεύμα, αλλά θα είναι σε ανεκτό επίπεδο. Το πιο σημαντικό χαρακτηριστικό της
λειτουργίας του θα είναι η ικανότητα να αποδώσει ±100mA με χαμηλή quiescent
κατανάλωση, εξ ου και χρησιμοποιείται βαθμίδα Class AB.
Όλη η διάταξη θα γίνει σε πλήρως διαφορική μορφή. Η διαφορική μετάδοση του

σήματος προσφέρει πολλά πλεονεκτήματα όπως είναι η απαλοιφή των άρτιων αρμο-
νικών, η υψηλή απόρριψη των σημάτων και του θορύβου κοινού σήματος (common
mode signal) και η επέκταση του δυναμικού εύρους [2], [8], [9], [10]. Η αλυσίδα
θα συνοδεύεται από ένα βοηθητικό κύκλωμα Bandgap το οποίο θα προσφέρει ένα
ρεύμα αναφοράς ανεξάρτητο της θερμοκρασίας.
Προτού ξεκινήσει η σχεδίαση, έγινε μία μελέτη της τεχνολογίας TSMC 180nm

BCD προκειμένου να εξαχθούν μερικές παράμετροι οι οποίες είναι απαραίτητες για
την αρχική σχεδίαση στο χέρι. Αυτές είναι οι τάσεις threshold καθενός εκ των
NMOS και PMOS, η παράμετρος (λL), τα γινόμενα kn = µnCox και kp = µpCox

και η χωρητικότητα ανά επιφάνεια του οξειδίου του πυριτίου Cox. Τα αποτελέσματα
φαίνονται στον Πίνακα 4.1. Σημειώνεται ότι οι τιμές των παραμέτρων αφορούν
transistor που βρίσκονται σε strong inversion και πρόκειται για εκτιμήσεις των
πραγματικών τιμών, χρήσιμες για μία αρχική σχεδίαση που στη συνέχεια θα βελ-
τιωθεί μέσω προσομοιώσεων.

TSMC 180nm BCD
VTH,n 0.85 V
VTH,p 0.7 V
(λL) 3 · 10−8m/V

kn = µnCox 10−4A/V 2

kp = µpCox 0.3 · 10−4A/V 2

Cox 2.6 · 10−3F/m2

Πίνακας 4.1: Παράμετροι της τεχνολογίας TSMC 180nm BCD
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4.2 Ενισχυτής

4.2.1 Εισαγωγή

+++

---

+

-

Σχήμα 4.2: Γενική μορφή ενισχυτή ενός σταδίου σε CMOS.

Ο ενισχυτής έχει τη γενική μορφή του Σχήματος 4.2. Σε αυτό παρουσιάζεται
μόνο η χωρητικότητα εξόδου που θέτει τον κυρίαρχο πόλο του fd,Amp. Η συνάρτηση
μεταφοράς του, το DC κέρδος του και ο κυρίαρχος πόλος του δίνονται από τις
σχέσεις:

Vo

Vin

= Gm2Zo =
2RoGm

1 + sRoCo

(4.1)

A0 = 2RoGm (4.2)

fd,Amp =
1

2πRoCo

(4.3)

Σύμφωνα με τις προδιαγραφές που έχουμε θέσει, πρέπει να πετύχουμε το μέγι-
στο δυνατό κέρδος και ταυτόχρονα να εξασφαλίσουμε σχετικά μεγάλη συχνότητα
πόλου. Οι δύο κλασσικές τεχνικές αύξησης του κέρδους, το cascoding και το gain
boosting, βασίζονται στην αύξηση της αντίστασης εξόδου και άρα στην θυσία εύ-
ρους ζώνης [8]. Συνεπώς δεν ταιριάζουν στην περίπτωσή μας. Μετά από αρκετή
μελέτη, επιλέχθηκε η τοπολογία Nested Current Mirror [16]. Αυτή μπορεί να προ-
σφέρει μεγάλο κέρδος χωρίς την αύξηση της αντίστασης εξόδου, αφού βασίζεται
στον πολλαπλασιασμό της διαγωγιμότητας.
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Σχήμα 4.3: Nested Current Mirror Amplifier [16].

4.2.2 Ανάλυση Nested Current Mirror Amplifier
Το Σχήμα 4.3 παρουσιάζει την τοπολογία Nested Current Mirror. Βασίζεται

στην αρχή της επαναχρησιμοποίησης του ρεύματος (current recycling) που παρέχει
το διαφορικό ζεύγος εισόδου. Το τελευταίο έχει σπάσει σε δύο μέρη τα M1A και
M1B. Επιλέγοντας κατάλληλες τιμές των m, k1 και k2 πετυχαίνουμε τον πολλαπλα-
σιασμό της διαγωγιμότητας. Η διαγωγιμότητα του ενισχυτή, η αντίσταση εξόδου,
η χωρητικότητα και η αντίσταση του μη-κυρίαρχου πόλου δίνονται από τις Σχέσεις
4.4, 4.5, 4.6 και 4.7 αντίστοιχα. Η χωρητικότητα που καθορίζει τον κυρίαρχο πόλο
είναι η χωρητικότητα εξόδου.

Gm = k2(1−m+ k1m)
IB

Veff1

(4.4)

Ro = ro2//ro3 =
(L2//L3)

(λL)k2(1−m− k1m)IB
(4.5)

Cnd ≃ CGS3A + CGS3B

=
4

3

Cox

kn
(1−m− k1m)(k2 + 1)

IB
V 2
eff3A

L2
3 (4.6)

Rnd ≃
1

gm3B

=
Veff3A

2(1−m− k1m)IB
(4.7)
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Με βάση τα παραπάνω, παίρνουμε το κέρδος, τη συχνότητα dominant pole και τη
συχνότητα non-dominant pole από τις Σχέσεις 4.8, 4.9 και 4.10 αντίστοιχα.

A0 =
2

(λL)

(L2//L3)

Veff1

1−m+ k1m

1−m− k1m
(4.8)

fd =
(λL)k2(1−m− k1m)IB

2πCo(L2//L3)
(4.9)

fnd =
3

4π

knVeff3A

Cox(k2 + 1)L2
3

(4.10)

Η σχεδίαση θα γίνει συμπληρώνοντας τον Πίνακα 4.2. Χάριν απλοποίησης της
σχεδίασης επιλέξαμε L2 = L3. Οι παράμετροι προς επιλογή είναι οι παράγοντες
k1, k2 και m, το ρεύμα biasing IB, τα μήκη L1 και L3, οι τάσεις υπεροδήγησης
(overdrive ή effective voltage) Veff1, Veff2, Veff3A και Veff3B και η χωρητικότητα
εξόδου Co.

ID W L Veff

M1A (1−m)IB 2(1−m)
IBL1

kpV 2
eff1

L1 Veff1

M1B mIB 2m
IBL1

kpV 2
eff1

L1 Veff1

M3A k2(1−m− k1m)IB 2k2(1−m− k1m)
IBL3

knV 2
eff3A

L3 Veff3A

M3B (1−m− k1m)IB 2(1−m− k1m)
IBL3

knV 2
eff3A

L3 Veff3A

M3C k1mIB 2k1m
IBL3

knV 2
eff3C

L3 Veff3C

M3D mIB 2m
IBL3

knV 2
eff3C

L3 Veff3C

M2 k2(1−m− k1m)IB 2k2(1−m− k1m)
IBL2

kpV 2
eff2

L2 Veff2

Πίνακας 4.2: Σχεδίαση του Nested Current Mirror

4.2.3 Σχεδίαση Nested Current Mirror Amplifier
Αρχικά θα επιλέξουμε τιμές για τα τους παράγοντες k1, k2 και m. Αυτοί πρέπει

να τηρούν τη σχέση 1 − m − k1m > 0 ή m < 1
1+k1

. Επίσης πρέπει να μην έχουν
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πολύ μεγάλες τιμές προκειμένου να είναι καλό το matching μεταξύ των καθρεπτών
ρεύματος. Επιλέγουμε λοιπόν k1 = 2, k2 = 4 και m=1/4. Βάσει των προδιαγραφών
που τέθηκαν στο Κεφάλαιο 3, έχουμε Ao = max και fd,amp = fnd1,SC ≥ 125kHz.
Επίσης θέτουμε το στόχο fnd,amp ≥ 10MHz. Αντικαθιστώντας στις Σχέσεις 4.8,
4.9 και 4.10 παίρνουμε:

A0 = 334
(L2//L3)

Veff1

(4.11)

fd ≥ 125kHz =⇒ (L2//L3) ≤ 38.2 · 10−15 IB
Co

(4.12)

fnd ≥ 10MHz =⇒ Veff3A ≥ 5.445 · 109L2
3 (4.13)

Στη συνέχεια επιλέγουμε τις τάσεις Veff καθώς δεν έχουμε μεγάλη ευελιξία στις
τιμές τους. Θέλουμε να είναι επαρκώς μεγάλες ώστε τα transistor να βρίσκονται σε
strong inversion, αλλά όχι τόσο ώστε να μπαίνουν σε τρίοδο για μεγάλες μεταβολές
των VDS τους. Έτσι επιλέγουμε Veff1 = 0.1V και Veff3A = Veff3C = 0.2V . Σειρά
έχουν τα μήκη L1 και L3. Επιλέγουμε L1 = 1µm προκειμένου να μειώσουμε την
επίδραση του θορύβου, η οποία είναι αντιστρόφως ανάλογη με την επιφάνεια των
transistor [2], [8], [9], [10], και L3 = 3µm ώστε να πετύχουμε επαρκώς μεγάλο
κέρδος χωρίς να ξεφύγουμε υπερβολικά στην επιφάνεια των συσκευών. Τέλος,
μένει να επιλέξουμε το ρεύμα biasing IB. Προκειμένου να κρατήσουμε την ολική
κατανάλωση στα 2mA και δεδομένου ότι Itot = 2IB + 2k2(1−m− k1m)IB = 4IB,
επιλέγουμε IB = 0.5mA. Τα παραπάνω μεγέθη φαίνονται συγκεντρωμένα στον
Πίνακα 4.3.

ID W L Veff

M1A 375µA 2500µm 1µm 0.1V

M1B 125µA 833.5µm 1µm 0.1V

M3A 500µA 750µm 3µm 0.2V

M3B 125µA 187.5µm 3µm 0.2V

M3C 250µA 375µm 3µm 0.2V

M3D 125µA 187.5µm 3µm 0.2V

M2 500µA 2500µm 3µm 0.2V

Πίνακας 4.3: Σχεδίαση του Nested Current Mirror
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Αναμένουμε συμπεριφορά με τα εξής χαρακτηριστικά:

Gm = 50mS A0 = 74dB

Rout = 100kΩ fd =
1.591

Co,pF

MHz

fnd = 15.91GHz

4.2.4 Ανάλυση και Σχεδίαση Common Mode Feedback

Σχήμα 4.4: Ενισχυτής Common Mode Feedback για τον ενισχυτή NCM [9].

Ο ενισχυτής της προηγούμενης ενότητας, όντας πλήρως διαφορικός, οφείλει
να συνοδεύεται από ένα κύκλωμα ανάδρασης το οποίο θα καθορίζει την common
mode τάση εξόδου του (Common Mode Feedback, CMFB). Η ανάδραση γίνεται
μέσω της τάσης Vcmc στις πύλες των transistorM2 (Σχήμα 4.3) μέσω του ενισχυτή
CMFB που φαίνεται στο Σχήμα 4.4. Το κέρδος του ενισχυτή από τις εισόδους του
μέχρι την έξοδο Vcmc δίνεται από τη Σχέση 4.14, ενώ το κέρδος από την τάση Vcmc

μέχρι την common mode τάση εξόδου δίνονται από τη Σχέση 4.15. Το συνολικό
κέρδος δίνεται από τη Σχέση 4.16.
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Vcmc

V +
1 +V −

2

2
− V −

1 +V +
2

2

=
gm1rds1

1 + (gm2rds1 + 1) gm3

gm2

≃ gm1

gm3

(4.14)

Vo1/2

Vcmc

=
Vo1+Vo2

2

Vcmc

= −gm2,NCMZo,NCM (4.15)
Vo1+Vo2

2

V +
1 +V −

2

2
− V −

1 +V +
2

2

= −2gm1
gm2,NCM

gm3

Ro,NCM

1 + sRo,NCMCo

(4.16)

Θέτοντας λοιπόν V −
1 = Vo1, V +

2 = Vo2 και V +
1 = V −

2 = Vo,CM,ref έχουμε την
επιθυμητή ανάδραση που θα φέρει την common mode τάση εξόδου κοντά στην
επιθυμητή τιμή Vo,CM,ref . Η σχεδίαση του ενισχυτή CMFB γίνεται με άξονες την
χαμηλή κατανάλωση και το επαρκές κέρδος ώστε να έχουμε χαμηλό DC σφάλμα.
Κάτι ακόμα που πρέπει να προσέξουμε είναι η ευστάθεια του βρόχου ανάδρασης που
εισάγαμε. Θα κρίνουμε κατά πόσον χρειάζεται χωρητικότητα αντιστάθμισης από τα
αποτελέσματα της προσομοίωσης. Αν όντως χρειαστεί, θα τοποθετηθούν πυκνωτές
ανάμεσα στον κόμβο Vcmc και στους κόμβους Vo1 και Vo2. Έτσι, εκμεταλλευόμαστε
το φαινόμενο Miller γύρω από το transistor M2,NCM για τη μείωση του μεγέθους
του πυκνωτή. Το τελευταίο πράγμα που θα πρέπει να προσέξουμε είναι ένα από τα
βασικά μειονεκτήματα αυτή της τοπολογίας, τη μη γραμμική συμπεριφορά [9]. Για
να την περιορίσουμε, θα φροντίσουμε οι συσκευές εισόδου M1 να έχουν μεγάλη
τάση Veff . Η σχεδίαση του ενισχυτή CMFB φαίνεται στον Πίνακα 4.4.

ID W L Veff

M1 5µA 1µm 2.5µm 0.5V

M2 10µA 50µm 3µm 0.2V

M3 10µA 50µm 3µm 0.2V

Πίνακας 4.4: Σχεδίαση του CMFB του NCM

4.2.5 Αποτελέσματα Προσομοίωσης
Για την επιβεβαίωση της λειτουργίας της σχεδίασης έγιναν οι εξής αναλύσεις:

• DC ανάλυση

• AC ανάλυση με διαφορικό σήμα εισόδου

• STB ανάλυση για τον έλεγχο της ευστάθειας του CMFB

39



• Noise ανάλυση προτού εφαρμοστεί το chopping

Η DC ανάλυση έδειξε ότι η τα ρεύματα και οι τάσεις είναι περίπου στο σημείο της
σχεδίασης που κάναμε. Τα αποτελέσματα της AC ανάλυσης φαίνονται στο Σχήμα
4.5. Πρόκειται για το πλάτος και τη φάση του κέρδους από τη διαφορική τάση εισό-
δου μέχρι τη διαφορική τάση εξόδου. Παρατηρούμε ότι το κέρδος είναι περί τα 2dB
λιγότερο από την πρόβλεψη και οι πόλοι είναι επίσης σε μικρότερες συχνότητες.
Κοιτώντας τα DC σημεία λειτουργίας των transistor εξόδου, παρατηρούμε ότι η
αντίσταση εξόδου είναι αυξημένη σε σχέση με την πρόβλεψη. Αυτό αφενός δικαιο-
λογεί το μειωμένο bandwidth και αφετέρου υποδεικνύει ότι η μείωση στο κέρδος
οφείλεται σε μειωμένη διαγωγιμότητα σε σχέση με αυτή που σχεδιάστηκε. Τα πα-
ραπάνω είναι αναμενόμενα δεδομένων των περιορισμών του τετραγωνικού μοντέλου
που χρησιμοποιήσαμε για τη σχεδίαση στο χέρι.
Το πλάτος και η φάση του κέρδους ανοιχτού βρόχου του CMFB φαίνονται στο

Σχήμα 4.6. Έχουμε επαρκές κέρδος DC και ο βρόχος είναι ευσταθής χωρίς τη
χρήση πυκνωτών αντιστάθμισης με Phase Margin 78◦ και Gain Margin 49dB. Τα
αποτελέσματα του θορύβου αναλύονται στην επόμενη ενότητα.

Σχήμα 4.5: Πλάτος και φάση του AC κέρδους του NCM.

4.3 Chopping
Το Chopping είναι μία τεχνική διαμόρφωσης που εφαρμόζεται σε ενισχυτές για

την αντιμετώπιση του DC offset και του θορύβου 1/f [11], [12], [13], [14], [15]. Το
baseband σήμα εισόδου πολλαπλασιάζεται με ένα σήμα αναφοράς υψηλής συχνότη-
τας (διαμόρφωση) και το φάσμα του μεταφέρεται γύρω από τη συχνότητα αυτή. Στη
συνέχεια εισέρχεται στον ενισχυτή όπου αφενός υφίσταται ενίσχυση και αφετέρου
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Σχήμα 4.6: Πλάτος και φάση του Loop Gain του CMFB.

του προστίθεται το DC offset και ο θόρυβος του ενισχυτή. Το εξερχόμενο από
τον ενισχυτή σήμα πολλαπλασιάζεται με το ίδιο σήμα αναφοράς (αποδιαμόρφωση),
με αποτέλεσμα αφενός το φάσμα του να γίνεται ξανά baseband και αφετέρου το
φάσμα του 1/f θορύβου που ήταν γύρω από το DC να μεταφέρεται ψηλά στη συ-
χνότητα. Συνήθως ακολουθεί μία βαθμίδα βαθυπερατού φίλτρου για την απόρριψη
των ανεπιθύμητων αρμονικών.

Σχήμα 4.7: Chopper - Οι διακόπτες υλοποιούνται με την transmission gate που
παρουσιάζεται δεξιά. Η μπάρα υποδεικνύει λογική αντιστροφή.

Φυσικά η υλοποίηση της παραπάνω τεχνικής χρησιμοποιώντας πολλαπλασια-
στή και αρμονικό ταλαντωτή όπως γίνεται στα συστήματα τηλεπικοινωνιών δεν θα
είχε νόημα αφού τα πολύπλοκα αυτά κυκλώματα θα εισήγαγαν θόρυβο, κατανά-
λωση και παραμόρφωση. Αντ’αυτών χρησιμοποιείται μία τετραγωνική παλμοσειρά
για σήμα αναφοράς και μία ομάδα 4 διακοπτών σε είσοδο και έξοδο για την υλοποί-
ηση του πολλαπλασιασμού. Η τετραγωνική παλμοσειρά μπορεί σχετικά εύκολα να
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φτιαχτεί με ψηφιακές μεθόδους. Οι διακόπτες, γνωστοί και ως chopper, φαίνονται
στο Σχήμα 4.7. Ακολουθώντας την λογική ενεργοποίησης που παρουσιάζεται, το
σήμα υφίσταται αλλεπάληλες αλλαγές πολικότητας. Αυτές ισοδυναμούν με τον πολ-
λαπλασιασμό του σήματος με μία άρτια τετραγωνική παλμοσειρά με πλάτος μονάδα.
Η παλμοσειρά έχει πολλές αρμονικές με αποτέλεσμα ο θόρυβος στην έξοδο του
συστήματος να εμφανίζεται γύρω από όλες τις αρμονικές. Συνεπώς το βαθυπερατό
φιλτράρισμα γίνεται απαραίτητο.

4.3.1 Υλοποίηση στον ενισχυτή NCM
Θα εφαρμόσουμε την τεχνική chopping στον ενισχυτή NCM για να μειώσουμε

την επίδραση του 1/f θορύβου στην έξοδό του. Η υλοποίηση των chopper γίνεται
με χρήση transmission gate, όπως φαίνεται στο Σχήμα 4.7. Στο πλαίσιο της παρού-
σας εργασίας τα ρολόγια υλοποιούνται με ιδανικές πηγές. Δεδομένου του μεγάλου
εύρους ζώνης του ενισχυτή, θα δοκιμάσουμε τρεις συχνότητες chopping: 10kHz,
50kHz και 100kHz. Τα αποτελέσματα φαίνονται στα Σχήματα 4.8 και 4.9 όπου
παρουσιάζονται ο Input referred και ο Output referred θόρυβος αντίστοιχα.

Σχήμα 4.8: Input referred θόρυβος του NCM.
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Σχήμα 4.9: Output referred θόρυβος του NCM.

4.4 Βαθυπερατό Φίλτρο
4.4.1 Εισαγωγή

+++

---

+

-

++

--

Σχήμα 4.10: Τοπολογία πλήρως διαφορικού βαθυπερατού φίλτρου [2].

Ο κύριος ρόλος του φίλτρου είναι να θέσει τον κυρίαρχο πόλο του βρόχου
fd,SC . Επίσης, προσθέτει κέρδος και συμβάλει στο φιλτράρισμα των αρμονικών που
δημιουργεί το chopping. Η τοπολογία που θα ακολουθήσουμε φαίνεται στο Σχήμα
4.10. Η συνάρτηση μεταφοράς, το DC κέρδος, ο πόλος και το μηδενικό του φίλτρου
δίνονται από τις σχέσεις:
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Vo

Vin

=
Gm1

Gm2 +G1 +G2

1 + sC1/2
Gm1

1 + s C2+C1/2
Gm2+G1+G2

(4.17)

A0 =
Gm1

Gm2 +G1 +G2

(4.18)

fp,LPF =
Gm2 +G1 +G2

2π(C2 + C1/2)
(4.19)

fz,LPF =
Gm1

2πC1/2
(4.20)

Ο στόχος fd,SC = fp,LPF ∈ [10−1, 10]Hz που έχουμε θέσει, είναι πρακτικά αδύ-
νατον να επιτευχθεί με πυκνωτές ενσωματωμένους στο ολοκληρωμένο κύκλωμα.
Συνεπώς, ο πυκνωτής C2 θα θεωρηθεί ότι βρίσκεται εκτός του ολοκληρωμένου κυ-
κλώματος και άρα δεν είναι περιορισμένος σε τιμή από τα στοιχεία της τεχνολογίας.
Επίσης, για να πετύχουμε αυτόν τον χαμηλό πόλο, θα φροντίσουμε η διαγωγιμότητα
Gm2 και οι αγωγιμότητες εξόδου G1 και G2 να έχουν επαρκώς μικρές τιμές.

4.4.2 Ανάλυση Βαθυπερατού Φίλτρου

Σχήμα 4.11: Υλοποίηση του πλήρως διαφορικού βαθυπερατού φίλτρου.

Η υλοποίηση του φίλτρου σε CMOS φαίνεται στο Σχήμα 4.11. Η διαγωγι-
μότητα Gm1 παίρνει τη μορφή απλού διαφορικού ζεύγους. Η διαγωγιμότητα Gm2
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υλοποιείται με την τεχνική series-parallel καθρεπτών ρεύματος, η οποία ενδείκνυται
για την δημιουργία μειωμένης διαγωγιμότητας [17]. Οι δύο διαγωγιμότητες και η
αγωγιμότητα εξόδου δίνονται από τις σχέσεις:

Gm1 =
gmA

2
=

1

2

√
kp

WA

LA

IB1 (4.21)

Gm2 =
gm1

2N2
=

1

2N2

√
kn

W1

L1

IB2 (4.22)

Go = 2(gdsA + gds3 + g2u,N) (4.23)

=
(λL)IB1

LA

+
(λL)IB2

L3

+
[(λL)IB2]

2

4NN+1L2
N

(√
2kp

W2

L2
IB2

)N−1
(4.24)

Η σχεδίαση θα γίνει συμπληρώνοντας τον Πίνακα 4.5. Οι παράμετροι προς επι-
λογή είναι ο παράγοντας N, τα ρεύματα biasing IB1 και IB2, οι πυκνωτές C1 και C2

και τα πλάτη και μήκη των transistor.

ID W L Veff

MA
IB1

2
WA LA

√
IB1

kp
WA

LA

M1
IB2

2
W1 L1

√
IB2

kn
W1

L1

M2u
IB2

2N
W2u L3

√
IB2

Nkp
W2u

L2u

M2u
IB2

2N2
W2u L3

√
IB2

N2kp
W2u

L2u

M3
IB1

2
+

IB2

2N2
W3 L3

√
I3

kn
W3

L3

Πίνακας 4.5: Σχεδίαση του Low Pass Filter

4.4.3 Σχεδίαση Βαθυπερατού Φίλτρου
Οι παράμετροι της σχεδίασης είναι πολλές και συνεπώς πρέπει να γίνουν αρχικά

κάποιες αυθαίρετες επιλογές. Θέτουμε C1 = 100fF και C2 = 1µF . Προκειμένου το
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μηδενικό να είναι επαρκώς μακριά στη συχνότητα και να μην επηρεάσει τη λειτουρ-
γία του βρόχου, θέλουμε fz,LPF ≥ 1

π
GHz = 318MHz =⇒ Gm1 ≥ 100µS. Από

την προδιαγραφή fp,LPF ∈ [10−1, 10]Hz προκύπτει 0.628µS ≤ Gm2 +Go ≤ 62.9µS.
Όπως είναι προφανές, η σχεδίαση έχει πολλούς βαθμούς ελευθερίας και οι σχέ-
σεις που τη διέπουν είναι σχετικά περίπλοκες για σχεδίαση στο χέρι. Λόγω των
παραπάνω, η σχεδίαση έγινε με επαναληπτικό τρόπο στο πρόγραμμα MATLAB. Τα
αποτελέσματα φαίνονται στον Πίνακα 4.6. Επιλέχθηκε N = 2.

ID W L Veff

MA 50µA 50µm 1µm 0.258V

M1 25µA 1µm 1µm 0.707V

M2u 12.5µA 1µm 1µm 0.912V

M2u 6.25µA 1µm 1µm 0.645V

M3 56.25µA 28µm 1µm 0.2V

Πίνακας 4.6: Σχεδίαση του Low Pass Filter

4.4.4 Ανάλυση και Σχεδίαση Common Mode Feedback

Σχήμα 4.12: Ενισχυτής Common Mode Feedback για το βαθυπερατό φίλτρο [9].
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Το βαθυπερατό φίλτρο, όπως και ο ενισχυτής, είναι πλήρως διαφορικό, οπότε
χρειάζεται και αυτό κύκλωμα ανάδρασης common mode για τους κόμβους εξόδου.
Η ανάδραση γίνεται μέσω της τάσης Vcmc στις πύλες των transistor M3 μέσω του
ενισχυτή CMFB που φαίνεται στο Σχήμα 4.12. Πρόκειται για τη δυϊκή έκδοση
του ενισχυτή του Σχήματος 4.4, με PMOS transistor στην είσοδο. Η σχεδίαση
γίνεται με την ίδια λογική που αναλύσαμε στην ενότητα 4.2.4. Ωστόσο, δίνουμε
μεγαλύτερη έμφαση στη γραμμικότητα, καθώς το σήμα στην είσοδο του φίλτρου
έχει ήδη υποστεί ενίσχυση και άρα είναι πιο πιθανό να οδηγήσει την έξοδό του σε
μεγάλες τιμές τάσης. Η σχεδίαση του ενισχυτή CMFB φαίνεται στον Πίνακα 4.7.

ID W L Veff

M1 5µA 3.03µm 10µm 1V

M2 10µA 5µm 1µm 0.2V

M3 10µA 5µm 1µm 0.2V

Πίνακας 4.7: Σχεδίαση του CMFB του NCM

4.4.5 Αποτελέσματα Προσομοίωσης
Για την επιβεβαίωση της λειτουργίας της σχεδίασης έγιναν οι εξής αναλύσεις:

• DC ανάλυση

• AC ανάλυση με διαφορικό σήμα εισόδου

• STB ανάλυση για τον έλεγχο της ευστάθειας του CMFB

Η DC ανάλυση έδειξε ότι η τα ρεύματα και οι τάσεις είναι περίπου στο σημείο της
σχεδίασης που κάναμε. Τα αποτελέσματα της AC ανάλυσης φαίνονται στο Σχήμα
4.13. Πρόκειται για το πλάτος και τη φάση του κέρδους από τη διαφορική τάση
εισόδου μέχρι τη διαφορική τάση εξόδου. Ο πόλος και το μηδενικό που προκύπτουν
ικανοποιούν τις προδιαγραφές. Το κέρδος που προσθέτει η βαθμίδα είναι επιθυμητό.
Το πλάτος και η φάση του κέρδους ανοιχτού βρόχου του CMFB φαίνονται στο

Σχήμα 4.14. Έχουμε επαρκές κέρδος DC και ο βρόχος είναι ευσταθής με Phase
Margin 86◦ και Gain Margin μεγαλύτερο των 70dB.
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Σχήμα 4.13: Πλάτος και φάση του AC κέρδους του LPF.

Σχήμα 4.14: Πλάτος και φάση του Loop Gain του CMFB.
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4.5 Στάδιο Εξόδου Class AB
4.5.1 Εισαγωγή
Το στάδιο εξόδου είναι το τελευταίο στοιχείο προς σχεδίαση. Ο ρόλος αυτού

του κυκλώματος είναι να έχει την ικανότητα να αποδώσει στο πηνίο ανάδρασης
επαρκές ρεύμα ώστε να προκληθεί το κατάλληλο πεδίο αντιστάθμισης με αποδο-
τικό τρόπο. Το ρεύμα αυτό είναι τουλάχιστον ±100mA, αλλά ικανότητα οδήγησης
μεγαλύτερου ρεύματος είναι επιθυμητή προκειμένου να προσπαθήσουμε να επεκτεί-
νουμε την περιοχή λειτουργίας του αισθητήρα. Με τον όρο αποδοτικότητα εννοούμε
την ικανότητα να αποδώσει πολύ ρεύμα για μεγάλη διέγερση στην είσοδο, ενώ η
κατανάλωση για μηδενική είσοδο να είναι η ελάχιστη δυνατή. Μαθηματικά θα την
ορίσουμε ως τον λόγο του μέγιστου ρεύματος που μπορεί να αποδοθεί στο φορτίο
προς την συνολική κατανάλωση απουσία εισόδου (quiescent κατανάλωση).
Αν υλοποιούσαμε το στάδιο εξόδου με μία τοπολογία Class A (π.χ. ένα δια-

φορικό ζεύγος), τότε η quiescent θα ήταν τόση όσο και το μέγιστο ρεύμα εξόδου
και άρα θα είχαμε απόδοση ίση με μονάδα. Αντ’ αυτού θα χρησιμοποιήσουμε μία
τοπολογία Class AB. Αυτή έχει το χαρακτηριστικό ότι για είσοδο μεγαλύτερη από
μία τιμή, το ρεύμα εξόδου αυξάνεται τετραγωνικά ως προς την είσοδο και μπορεί
να πάρει τιμές αρκετά μεγαλύτερες από την quiescent.
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4.5.2 Ανάλυση Σταδίου Class AB

Σχήμα 4.15: Στάδιο εξόδου Class AB [18].

Η τοπολογία που επιλέχθηκε φαίνεται στο Σχήμα 4.15 και προέρχεται από το
[18]. Πρόκειται για ένα πλήρως διαφορικό στάδιο Class AB. Σε αυτή τη βαθμίδα μας
ενδιαφέρει η σχέση μεταξύ της διαφορικής τάσης εισόδου και του διαφορικού ρεύ-
ματος εξόδου. Η συμπεριφορά μικρού σήματος δεν αποτελεί μέρος της σχεδίασης.
Ωστόσο αναμένουμε ότι θα εισάγει μία εξασθένιση στο DC κέρδος της αλυσίδας
και ότι δεν θα επηρεάσει τη συνολική συνάρτηση μεταφοράς με εισαγωγή πόλων
και μηδενικών στο εύρος συχνοτήτων ενδιαφέροντος. Για να προχωρήσουμε στη
σχεδίαση θα κάνουμε ανάλυση μεγάλου σήματος. Θεωρούμε ότι τα transistor με
κοινό αριθμό και διαφορετικό γράμμα έχουν τις ίδιες διαστάσεις.
Αρχικά, ορίζουμε μερικά μεγέθη τα οποία θα χρησιμοποιηθούν στη συνέχεια:
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hi = kn/p

(
W

L

)
i

(4.25)

VQ = V Q
eff1A

+ V Q
eff2A

= V Q
eff5A

+ V Q
eff6A

(4.26)

β1 =


1√
h5A

+
1√
h6A

1√
h1A

+
1√
h2A


2

(4.27)

β2 =
(W/L)7A
(W/L)3A

=
(W/L)7B
(W/L)3B

=
(W/L)8A
(W/L)4A

=
(W/L)8B
(W/L)4B

(4.28)

IQ = 2(1 + β1 + β1β2)I0 (4.29)

Εδώ, ο εκθέτης Q υποδηλώνει ότι το μέγεθος αφορά την quiescent κατάσταση,
δηλαδή την απουσία διαφορικής εισόδου. Τα ρεύματα IA και IB καθώς και το ρεύμα
εξόδου iL δίνονται από τις σχέσεις:

IA = β1I0

(
1 +

vdin
VQ

)2

(4.30)

IB = β1I0

(
1− vdin

VQ

)2

(4.31)

iL = β2 (IA − IB) =



β1β2I0

(
1 +

vdin
VQ

)2

VQ < vdin ≤ vdin,max

4β1β2I0
vdin
VQ

−VQ ≤ vdin ≤ VQ

β1β2I0

(
1− vdin

VQ

)2

−vdin,max ≤ vdin < −VQ

(4.32)

Το vdin,max ορίζεται ως η διαφορά των v+in,max και v−in,min. Τα τελευταία έχουν υπο-
λογιστεί έτσι ώστε να τα transistor M1A/B και M2A/B να παραμένουν σε κορεσμό.
Η vdin,max που προκύπτει δίνεται από τη Σχέση 4.33. Ωστόσο, αυτός ο περιορισμός
δεν απόλυτα αυστηρός. Αποτελεί ένα εναρκτήριο σημείο για τη σχεδίαση, αλλά
αναμένουμε το στάδιο να έχει ικανότητα οδήγησης μεγαλύτερου ρεύματος εξόδου.
Το μέγιστο ρεύμα εξόδου δίνεται από τη Σχέση 4.34 και η απόδοση από τη Σχέση
4.35.
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vdin,max = VDD − VQ − VTH,n − VTH,p −
(
V Q
eff3A

+ V Q
eff4A

) VDD − VTH,n − VTH,p

VQ + V Q
eff3A

+ V Q
eff4A

(4.33)

iL,max = β1β2I0

(
VDD − VTH,n − VTH,p

VQ + V Q
eff3A

+ V Q
eff4A

)2

(4.34)

iL,max

IQ
=

β1β2

2 (1 + β1 + β1β2)

(
VDD − VTH,n − VTH,p

VQ + V Q
eff3A

+ V Q
eff4A

)2

(4.35)

4.5.3 Σχεδίαση Σταδίου Class AB
Για τη σχεδίαση πρέπει να επιλέξουμε το ρεύμα I0, τα μήκη L και τις τάσεις Veff

των transistor και με αυτά να συμπληρώσουμε τον Πίνακα 4.8.

ID W L Veff

M5 I0
2I0

knV
2
eff,5

L Veff,5

M6 I0
2I0

kpV
2
eff,6

L Veff,6

M1 β1I0 β1
2I0

knV
2
eff,1

L Veff,1

M2 β1I0 β1
2I0

kpV
2
eff,2

L Veff,2

M3 β1I0 β1
2I0

kpV
2
eff,3

L Veff,3

M4 β1I0 β1
2I0

knV
2
eff,4

L Veff,4

M7 β1β2I0 β1β2
2I0

kpV
2
eff,7

L Veff,3

M8 β1β2I0 β1β2
2I0

knV
2
eff,8

L Veff,4

Πίνακας 4.8: Σχεδίαση του σταδίου εξόδου.

Επιλέγουμε:

• β1 = 1
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• β2 = 5

• L = 1µm

•
(
W

L

)
1A

=

(
W

L

)
5A

=⇒ Veff,1A = Veff,5A

•
(
W

L

)
2A

=

(
W

L

)
6A

=⇒ Veff,2A = Veff,6A

Μένει να επιλέξουμε I0, Veff,5A, Veff,6A, Veff,3A και Veff,4A. Η επιλογή θα γίνει
με δύο άξονες. Ο πρώτος είναι το ρεύμα εξόδου να πληρεί την προδιαγραφή με
κάποιο επιπλέον περιθώριο. Ο δεύτερος είναι να έχουμε καλή απόδοση. Αυτό γίνεται
μειώνοντας τις Veff , με αποτέλεσμα την αύξηση της επιφάνειας των συσκευών. Μετά
από μερικές επαναλήψεις και με στόχο το iL,max = 150mA, επιλέγουμε I0 = 0.5mA
και τα μεγέθη που φαίνονται στον Πίνακα 4.9.

ID W L Veff

M5 0.5mA 1000µm 1µm 0.1V

M6 0.5mA 3334µm 1µm 0.1V

M1 0.5mA 1000µm 1µm 0.1V

M2 0.5mA 3334µm 1µm 0.1V

M3 0.5mA 3334µm 1µm 0.1V

M4 0.5mA 1000µm 1µm 0.1V

M7 2.5mA 16650µm 1µm 0.1V

M8 2.5mA 5000µm 1µm 0.1V

Πίνακας 4.9: Σχεδίαση του σταδίου εξόδου.

Αναμένουμε το στάδιο εξόδου Class AB να έχει την ικανότητα να αποδώσει
μέχρι και iL,max = 186mA, με quiescent κατανάλωση IQ = 7mA και άρα να έχει
απόδοση iL,max/IQ = 26.57A/A.

4.5.4 Αποτελέσματα Προσομοίωσης
Για την επιβεβαίωση της λειτουργίας της σχεδίασης έγιναν οι εξής αναλύσεις:

• DC ανάλυση
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• AC ανάλυση με διαφορικό σήμα εισόδου

• DC sweep ανάλυση για τον έλεγχο του εύρους του ρεύματος εξόδου

Η DC ανάλυση έδειξε ότι η τα ρεύματα και οι τάσεις είναι περίπου στο σημείο της
σχεδίασης που κάναμε. Τα αποτελέσματα της AC ανάλυσης φαίνονται στο Σχήμα
4.16. Πρόκειται για το πλάτος και τη φάση του κέρδους από τη διαφορική τάση
εισόδου μέχρι το διαφορικό ρεύμα εξόδου. Το στάδιο εισάγει εξασθένιση περί τα
30dB, ενώ ο πρώτος του πόλος είναι μακριά στη συχνότητα, οπότε δεν αναμένουμε
να επηρεάσει τη συνολική απόκριση. Στο Σχήμα 4.17 φαίνεται το ρεύμα εξόδου
για διάφορες τιμές της διαφορικής τάσης εισόδου. Όπως είναι προφανές, μπορεί να
φτάσει τιμές αρκετά μεγαλύτερες από αυτές που σχεδιάσαμε.

Σχήμα 4.16: Πλάτος και φάση του AC κέρδους του σταδίου εξόδου.
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Σχήμα 4.17: Ρεύμα εξόδου του σταδίου εξόδου ως προς την διαφορική τάση εισόδου.

4.6 Κύκλωμα Bandgap-Biasing
4.6.1 Εισαγωγή
Για την ορθή πόλωση όλων κυκλωμάτων που περιγράψαμε προηγουμένως, είναι

απαραίτητο να υπάρχει μία γεννήτρια DC ρευμάτων. Αυτή ιδανικά θα θέλαμε να
παράγει ρεύματα ανεξάρτητα από μεταβολές σε θερμοκρασία, τάση τροφοδοσίας
και τυχαιότητες στη διαδικασία κατασκευής. Για αυτό το σκοπό χρησιμοποιούνται
ευρέως τα κυκλώματα Bandgap. Ένα τέτοιο κύκλωμα θα χρησιμοποιήσουμε και
εμείς για το σύστημά μας.

4.6.2 Ανάλυση και Σχεδίαση Κυκλώματος Bandgap-
Biasing

Θα χρησιμοποιήσουμε το κύκλωμα του Σχήματος 4.18. Με κατάλληλη προσαρ-
μογή της αντίστασης xR και της αντίστασης R2 μπορούμε να εξαλείψουμε την
εξάρτηση του ρεύματος εξόδου Iout από τη θερμοκρασία, γύρω από μία συγκεκρι-
μένη θερμοκρασία. Ο τελευταίος περιορισμός οφείλεται στο ότι η θερμοκρασιακή
εξάρτηση είναι μη-γραμμική. Είναι δυνατόν να γίνει μία σχεδίαση στο χέρι βα-
σιζόμενοι στις σχέσεις που διέπουν τη γραμμική συσχέτιση των μεγεθών με τη
θερμοκρασία. Ωστόσο, πολλά από τα φαινόμενα που χαρακτηρίζουν τα στοιχεία
της τεχνολογίας περιγράφονται πολύ καλύτερα από τα μοντέλα του προσομοιωτή,
οπότε θα βασιστούμε σε αυτόν για τη σχεδίαση.
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Σχήμα 4.18: Κύκλωμα Bandgap [9].

Έχουμε δύο απαιτήσεις κατά τη σχεδίαση γύρω από τους 27 ◦C: το ρεύμα εξόδου
να έχει τιμή Iout = 10µA και να έχει μηδενική παράγωγο ως προς τη θερμοκρασία.
Οι σχέσεις που προκύπτουν είναι:

Vout = IoutR2

∂Vout

∂T
= Iout

∂R2

∂T

(4.36)

=⇒


VEB + x ln (n)VT = IoutR2

∂VEB

∂T
+ x ln (n)∂VT

∂T
= Iout

∂R2

∂T

(4.37)

Πρέπει να επιλέξουμε τις αντιστάσεις R και R2, τον παράγοντα x, τον λόγο των
BJT transistor n και διαστάσεις για τα transistorMn καιMp. Για την αντίσταση R
επιλέγουμε την P+ polysilicon με πλάτος 1µm και μήκος 15.7µm με αποτέλεσμα να
είναι περί τα 5.78kΩ. Επίσης επιλέγουμε n = 8. Βάσει των παραπάνω, το ρεύμα I1 θα
είναι περί τα 10µA. Προκειμένου τα transistor Mn και Mp να έχουν Veff = 0.2V ,
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επιλέγουμε Ln = Lp = 2.4µm, Wn = 11.16µm και Wp = 37.2µm. Μένει να προσ-
διοριστούν ο παράγοντας x και η αντίσταση R2. Ακολουθώντας μία επαναληπτική
μεθοδολογία με βάση τις προδιαγραφές που έχουμε θέσει, καταλήγουμε στο x = 9
και R2 = 111kΩ.

Σχήμα 4.19: Ενισχυτή Current Mirror OpAmp.

Επίσης, πρέπει να σχεδιάσουμε τον ενισχυτή του Σήματος 4.18. Αυτός θα υλο-
ποιηθεί με έναν Current Mirror OpAmp όπως φαίνεται στο Σχήμα 4.19. Θέλουμε
να έχει χαμηλή κατανάλωση και σχετικά υψηλό DC κέρδος. Έτσι κάνουμε τη σχε-
δίαση που φαίνεται στον Πίνακα 4.10.

ID W L Veff

M1 4.5µA 9µm 2.4µm 0.2V

M2 4.5µA 2.7µm 2.4µm 0.2V

M3 9µA 5.4µm 2.4µm 0.2V

M4 9µA 36µm 2.4µm 0.2V

Πίνακας 4.10: Σχεδίαση του ενισχυτή Current Mirror OpAmp.
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4.6.3 Αποτελέσματα Προσομοίωσης
Κάνοντας sweep τη θερμοκρασίας από τους −40 ◦C μέχρι τους 125 ◦C και τρέ-

χοντας μία DC ανάλυση για κάθε θερμοκρασία, παίρνουμε το ρεύμα εξόδου και
την πρώτη παράγωγο αυτού ως προς τη θερμοκρασία. Τα αποτελέσματα φαίνο-
νται στα Σχήματα 4.20 και 4.21. Το ρεύμα έχει μέγιστη μεταβολή 1,3% σε όλο το
θερμοκρασιακό εύρος, ενώ γύρω από τους 27 ◦C είναι σχεδόν σταθερό.

Σχήμα 4.20: Ρεύμα εξόδου κυκλώματος Bandgap ως προς τη θερμοκρασία.

Σχήμα 4.21: Πρώτη παράγωγος ρεύματος εξόδου κυκλώματος Bandgap ως προς
τη θερμοκρασία.
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Κεφάλαιο 5

Τελικό Σύστημα

5.1 Μοντελοποίηση Αισθητήρα
Προτού περάσουμε στην προσομοίωση του τελικού συστήματος, θα αντιμετωπί-

σουμε το ζήτημα της προσομοίωσης του αισθητήρα. Όπως αναλύσαμε στο Κεφάλαιο
2, το κάθε στοιχείο της γέφυρας είναι μία αντίσταση, η τιμή της οποίας μεταβάλλε-
ται με το μαγνητικό πεδίο. Η αντίσταση αυτή αποτελείται από ένα σταθερό κομμάτι
R0 και ένα μεταβλητό ∆R. Η σχέση της δίνεται από την 2.4 και την επαναλαμβά-
νουμε εδώ για ευκολία. Για την προσομοίωση θα χρησιμοποιήσουμε το ανάπτυγμα
κατά Taylor γύρω από το μηδέν με όρους μέχρι και πέμπτης τάξης όπως δίνεται από
τη Σχέση 5.3. Οι συντελεστές r1, r3 και r5 δίνονται στον Πίνακα 2.1. Δεδομένου
ότι ο προσομοιωτής διαχειρίζεται μόνο τάσεις και ρεύματα, το μαγνητικό πεδίο θα
αντιπροσωπεύεται από μία πηγή ρεύματος, ανεξάρτητη από τα υπόλοιπα κυκλώματα.

R(H) = R0 +∆R (5.1)

∆R = ∆R0
Hy

Hk +Hx

√
1−

(
Hy

Hk +Hx

)2

(5.2)

∆R = r1H + r3H
3 + r5H

5 (5.3)
Για να προσεγγίσουμε το ζήτημα της προσομοίωσης, αρχικά θα γράψουμε τον

νόμο του Ohm για την αντίσταση όπως φαίνεται στις Σχέσεις 5.4 με 5.6. Η πτώση
τάσης στα άκρα του στοιχείου αποτελείται από δύο μέρη. Το πρώτο είναι ο όρος
με την R0 που αποτελεί την κλασσική σχέση που συνδέει την τάση στα άκρα μιας
αντίστασης με το ρεύμα IR που τη διαρρέει. Το δεύτερο είναι οι τελευταίοι τρεις όροι
οι οποίοι περιλαμβάνουν τόσο το ρεύμα IR όσο και το μαγνητικό πεδίο H. Αυτό
το μέρος μπορεί να μοντελοποιηθεί από μία πολυωνυμική πηγή τάσης εξαρτώμενη
από ρεύμα. Η πτώση τάσης στα άκρα της θα δίνεται συναρτήσει του ρεύματος IR
και του ρεύματος που εκπροσωπεί το μαγνητικό πεδίο H.
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VR = RIR (5.4)
VR = R0IR +∆RIR (5.5)
VR = R0IR + r1IRH + r3IRH

3 + r5IRH
5 (5.6)

Σχήμα 5.1: Μοντέλο στοιχείου της γέφυρας Wheatstone.

5.2 Προσομοίωση Συστήματος Κλειστού Βρό-
χου

Είμαστε πλέον έτοιμοι να προσομοιώσουμε το τελικό σύστημα κλειστού βρόχου
και να εκτιμήσουμε την επίδοσή του. Οι αναλύσεις περιλαμβάνουν DC, Stability,
AC και transient για διαφορετικές διεγέρσεις στην είσοδο. Ξεκινάμε με μία Stability
ανάλυση γύρω από το βρόχο προκειμένου να εξετάσουμε την Open Loop συμπερι-
φορά. Τα αποτελέσματα φαίνονται στο Σχήμα 5.2. Το κέρδος είναι περί τα 20dB
λιγότερο από τον στόχο που είχαμε θέσει, ενώ ο κυρίαρχος πόλος f−3dB,OL είναι
εντός της προδιαγραφής. Το σύστημα είναι σταθερό με Phase Margin ίσο με 89.9◦
και Gain Margin μεγαλύτερο των 70dB. Η συχνότητα μοναδιαίου κέρδους (Unity
Gain Frequency - UGF) και αναμενόμενο bandwidth κλειστού βρόχου είναι ελα-
φρώς λιγότερη από 1kHz. Είναι προφανές ότι ο περιορισμός για το f−3dB,OL είναι
πολύ αυστηρός για το DC κέρδος που προέκυψε με αποτέλεσμα τη μείωση του
bandwidth κλειστού βρόχου. Αυτό θα μπορούσε πολύ εύκολα να αλλάξει, μειώ-
νοντας τον πυκνωτή C2 του Βαθυπερατού Φίλτρου με προσοχή στην ευστάθεια
του βρόχου. Ωστόσο για την παρούσα εργασία θα μείνουμε στη σχεδίαση που έχει
γίνει.
Στη συνέχεια, περνάμε στη σύστημα κλειστού βρόχου. Αρχικά, κάνουμε μία DC

sweep το εξωτερικό μαγνητικό πεδίο και παρατηρούμε την τάση Vsense στα άκρα της
αντίστασης Rs που βρίσκεται εν σειρά με το πηνίο ανάδρασης. Στην ίδια γραφική
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Σχήμα 5.2: Πλάτος και φάση του κέρδους GSC(s) του κυκλώματος Signal
Conditioning.

έχουμε και την έξοδο της αισθητηριακής γέφυρας όταν αυτή χρησιμοποιείται ως
έχει, δηλαδή χωρίς ανάδραση ή ενίσχυση. Το αποτέλεσμα φαίνεται στο Σχήμα 5.3.
Στο Σχήμα 5.4 φαίνεται η παράγωγος αυτών των καμπυλών ως προς το μαγνητικό
πεδίο εισόδου. Το σύστημα που σχεδιάστηκε έχει υψηλότερο κέρδος και αυξημένο
εύρος λειτουργίας. Επίσης από το Σχήμα 5.4 φαίνεται ότι έχει καλύτερη γραμμικό-
τητα αφού διατηρεί σχετικά σταθερό κέρδος για σχεδόν όλο το εύρος εισόδου.
Η επόμενη ανάλυση είναι η AC. Τα Σχήματα 5.5 και 5.6 δείχνουν την AC

απόκριση του πεδίου ανάδρασης Hfb και της τάσης Vsense αντίστοιχα ως προς την
είσοδο Hext. Το πεδίο Hfb, το οποίο είναι συνδεδεμένο σε unity gain feedback, έχει
πράγματι κέρδος πολύ κοντά στη μονάδα. Πρόκειται για το DC σφάλμα που θέλαμε
να εξαλείψουμε στην Ενότητα 3. Η τάση Vsense έχει DC κέρδος που συμβαδίζει με
την κλίση της καμπύλης του Σχήματος 5.3. Το εύρος ζώνης και των δύο μεταβλητών
είναι ίδιο και ίσο με την UGF του open loop συστήματος όπως αναμέναμε. Είναι
ελαφρώς κάτω από την προδιαγραφή αλλά αυτό μπορεί να διορθωθεί εύκολα με τον
τρόπο που περιγράψαμε παραπάνω.
Τέλος, θα ελέγξουμε την transient συμπεριφορά του συστήματος. Τα Σχήματα

5.7, 5.8 και 5.9 δείχνουν την απόκριση του συστήματος για διάφορους συνδυασμούς
ημιτονικής εισόδου. Οι απεικονιζόμενες μεταβλητές είναι η είσοδος Hext, το πεδίο
ανάδρασης Hfb, το συνολικό πεδίο που βλέπει ο αισθητήρας το οποίο δίνεται από
τη διαφορά των δύο προηγουμένων, το ρεύμα του πηνίου αντιστάθμισης και τέλος η
τάση Vsense. Τα αποτελέσματα είναι γενικά καλά. Στην περίπτωση μεγάλης εισόδου
(Σχήμα 5.8) παρατηρούμε ότι το σφάλμα Hext−Hfb παίρνει μεγάλες τιμές όταν με-
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Σχήμα 5.3: DC απόκριση συστήματος κλειστού βρόχου (κόκκινο) και open loop
γέφυρας AMR (κίτρινο).

γιστοποιείται η είσοδος, ενώ είναι μικρό για μικρή είσοδο. Αυτή η μη-γραμμικότητα
οφείλεται στο slewing που υφίσταται το Βαθυπερατό Φίλτρο και είναι συνέπεια
της επιλογής μεγάλου πυκνωτή και μικρού ρεύματος. Τα Σχήματα 5.10 και 5.11
δείχνουν τις διαφορικές τάσεις πριν και μετά από καθέναν από τους δύο Chopper
που περιβάλουν τον ενισχυτή. Η ”πυκνή” εικόνα του Σχήματος 5.10 οφείλεται στα
glitches που προκαλούν οι Chopper. Το Σχήμα 5.11 εστιάζει σε ένα μικρό χρονικό
διάστημα. Μπορούμε να δούμε ξεκάθαρα ότι το σχετικά σταθερό σήμα εισόδου
γίνεται τετραγωνικό, ενισχύεται και μετά αποδιαμορφώνεται. Οι πτώσεις τάσεις της
τελευταίας καμπύλης θα φιλτραριστούν από την επόμενη βαθμίδα και η έξοδος θα
είναι μία ομαλή ενισχυμένη έκδοση της εισόδου.
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Σχήμα 5.4: Πρώτη παράγωγος DC απόκρισης συστήματος κλειστού βρόχου (κόκ-
κινο) και open loop γέφυρας AMR (κίτρινο) ως προς το μαγνητικό πεδίο εισόδου.

Σχήμα 5.5: Πλάτος και φάση AC απόκρισης του πεδίου ανάδρασης Hfb.

63



Σχήμα 5.6: Πλάτος και φάση AC απόκρισης της τάσης Vsense.

Σχήμα 5.7: Transient απόκριση για ημιτονική είσοδο πλάτους 1mG και συχνότητας
100Hz, απουσία Chopping.
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Σχήμα 5.8: Transient απόκριση για ημιτονική είσοδο πλάτους 2G και συχνότητας
0.1Hz, απουσία Chopping.

Σχήμα 5.9: Transient απόκριση για ημιτονική είσοδο πλάτους 2G και συχνότητας
1Hz, με Chopping στα 10kHz.
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Σχήμα 5.10: Transient απόκριση στους chopper πριν και μετά τον ενισχυτή για
ημιτονική είσοδο πλάτους 1m και συχνότητας 100Hz, με Chopping στα 100kHz.

Σχήμα 5.11: Transient απόκριση στους chopper πριν και μετά τον ενισχυτή για
ημιτονική είσοδο πλάτους 1m και συχνότητας 100Hz, με Chopping στα 100kHz.
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Κεφάλαιο 6

Σύνοψη

Η παρούσα εργασία διαπραγματεύτηκε τη σχεδίαση ενός συστήματος κλειστού
βρόχου γύρω από έναν αισθητήρα ανισοτροπικής μαγνητοαντίστασης αξιοποιώντας
το πηνίο αντιστάθμισης αυτού. Αρχικά, έγινε μία ανάλυση του ολικού συστήματος,
τέθηκαν προδιαγραφές για αυτό και με βάση αυτές τέθηκαν σχεδιαστικού στόχοι
για το κύκλωμα Signal Conditioning. Αυτό σχεδιάστηκε σε τεχνολογία CMOS
TSMC 180nm και αποτελείται από έναν Chopper Amplifier, ένα Low-Pass Filter
και ένα Στάδιο εξόδου Class AB. Η σχεδίαση έγινε αρχικά στο χέρι βασιζόμενοι
στις προδιαγραφές και την κλασσικά θεωρία. Στη συνέχεια έγινε προσομοίωση του
τελικού συστήματος και αξιολόγηση των αποτελεσμάτων.
Μερικά σημεία προς βελτίωση τα οποία μπορούν να αποτελέσουν αντικείμενο

μελλοντικής εργασίας είναι τα εξής:

• Αύξηση του κέδρους. Αυτό μπορεί να γίνει με πολλές μεθόδους. Η πιο προ-
φανής θα ήταν η σχεδίαση ενός ενισχυτή με μεγαλύτερη επιφάνεια (λόγω
αύξησης του μήκους καναλιού) και μεγαλύτερο κέρδος. Αυτό βέβαια θα μεί-
ωνε τη συχνότητα του πόλου του, οπότε απαιτείται ιδιαίτερη προσοχή. Μια
άλλη μέθοδος είναι να είναι γίνει cascading δύο ενισχυτών. Ιδιαίτερη προσοχή
πρέπει να δοθεί στη συχνοτική συμπεριφορά, καθώς η παρουσία πολλών πό-
λων σε κοντινές συχνότητες ξεφεύγει από τις συνήθεις τεχνικές σχεδίασης
και μπορεί να οδηγήσει σε αστάθεια.

• Υλοποίηση ταλαντωτή για τη δημιουργία τετραγωνικής παλμοσειράς θα ενερ-
γοποιεί τους Chopper.

• Βελτίωση του Slew rate του Βαθυπερατού Φίλτρου.

67



Παράρτημα Αʹ

Αποδείξεις

Αʹ.1 Ενισχυτής Nested Current Mirror

Σε όλους τους όρους
με μπλε χρώμα υπονοείται
πολλαπλασιασμός
με τον όρο:

Μαύρο: DC ρεύματα Μπλε: AC ρεύματα

Στο ημικύκλωμα που φαίνεται παραπάνω έχουν σημειωθεί με μπλε χρώμα τα
διαφορικά ρεύματα που δημιουργούνται για θετική είσοδο. Η αντίστροφη εικόνα
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ισχύει για το άλλο μισό του κυκλώματος. Όλοι οι όροι με μπλε χρώμα υπονοούν
πολλαπλασιασμό με τον όρο vdin/2. Η διαίρεση με το 2 είναι απαραίτητη καθώς η
διαφορική είσοδος εμφανίζεται κατά το ήμισυ στη θετική και την αρνητική είσοδο
με αντίθετο πρόσημο σε κάθε μία. Η φορά του ρεύματος καθορίζεται από την επιρ-
ροή που έχει η διαφορική είσοδος στο VSG των transistor εισόδου. Παραδείγματος
χάριν, στο M1A, η αύξηση της εισόδου προκαλεί μείωση της VSG και άρα το συνο-
λικό ρεύμα (μεγάλου σήματος) μειώνεται. Αυτό ισοδυναμεί με την πρόσθεση ενός
διαφορικού ρεύματος αρνητικού πρόσημου στο DC ρεύμα. Οι καθρέπτες ρεύματος
θεωρούνται ότι κάνουν τέλειο καθρεπτισμό. Το τελικό ρεύμα που καταλήγει στην
έξοδο προκαλεί αύξηση της θετικής εξόδου. Ρεύμα ίδιου πλάτους και αντίθετης
φοράς προκαλείται στην αρνητική έξοδο. Συνεπώς η διαγωγιμότητα της βαθμίδας
δίνεται από τη σχέση:

iout = k2(1−m+ k2m)gm1
vdin
2

=⇒ Gm =
iout
vdin

= k2(1−m+ k2m)
IB

Veff1

Η αντίσταση εξόδου είναι προφανώς ο παράλληλος συνδυασμός των αντιστάσεων
εξόδου των transistor M2 και M3A. Η θεώρηση ότι η χωρητικότητα που θέτει τον
δευτερεύοντα πόλο είναι η αυτή στην πύλη των transistor M3A και M3B βασίζεται
στη σκέψη ότι αυτά έχουν πολλαπλάσιες διαστάσεις σε σχέση με τα M3C και M3D.
Η αντίσταση σε αυτόν τον κόμβο είναι:

Rnd =

(
1

gm3B

//rds,3C//rds,1A

)
≃ 1

gm3B

Η παραπάνω θεώρηση βασίζεται στην κλασσική προσέγγιση ότι το 1
gm3B

είναι αρ-
κετά μικρότερο από τις αντιστάσεις εξόδου των M3C και M1A, οπότε κυριαρχεί τον
παράλληλο συνδυασμό.
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Αʹ.2 Common Mode Feedback

Ενισχυτής CMFB.

Αντικατάσταση με μοντέλο small signal.

Για την εξαγωγή του κέρδους του ενισχυτή CMFB, αντικαθιστούμε τις συ-
σκευές με αντίστοιχα small signal μοντέλα. Θεωρούμε ότι οι πηγές ρεύματος είναι
ιδανικές και άρα ανοιχτοκυκλώνονται. Τα transistor M2 και M3 αντικαθιστώνται
από αντιστάσεις ίσες με το αντίστροφο της διαγωγιμότητάς τους καθώς είναι σε
συνδεσμολογία διόδου. Στη συνέχεια εφαρμόζουμε τον Νόμο Ρευμάτων Kirchoff
στους 4 κόμβους και παίρνουμε:
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Αναδιάταξη μοντέλων small signal.


gm2V2 + gds1 (V2 − VS1) + gm1

(
V +
1 − VS1

)
+ gds1 (V2 − VS2) + gm1

(
V −
2 − VS2

)
= 0

gds1 (V2 − VS1) + gm1

(
V +
1 − VS1

)
+ gds1 (Vcmc − VS1) + gm1

(
V −
1 − VS1

)
= 0

gds1 (V2 − VS2) + gm1

(
V −
2 − VS2

)
+ gds1 (Vcmc − VS2) + gm1

(
V +
2 − VS2

)
= 0

V2gm2 + Vcmcgm3 = 0

=⇒


V2 (gm2 + 2gds1)− (VS1 + VS2) (gds1 + gm1) + gm1

(
V +
1 + V −

2

)
= 0

gds1 (V2 + Vcmc)− VS12 (gds1 + gm1) + gm1

(
V +
1 + V −

1

)
= 0

gds1 (V2 + Vcmc)− VS22 (gds1 + gm1) + gm1

(
V +
2 + V −

2

)
= 0

V2gm2 + Vcmcgm3 = 0

=⇒


V2 (gm2 + 2gds1)− (VS1 + VS2) (gds1 + gm1) + gm1

(
V +
1 + V −

2

)
= 0

gds1 (V2 + Vcmc)− (VS1 + VS2) (gds1 + gm1) +
gm1

2

(
V +
1 + V −

1 + V +
2 + V −

2

)
= 0

V2gm2 + Vcmcgm3 = 0

=⇒

{
V2 (gm2 + gds1)− gds1Vcmc +

gm1

2

[ (
V +
1 + V −

2

)
−
(
V −
1 + V +

2

) ]
= 0

V2gm2 + Vcmcgm3 = 0

=⇒ gm1

2

[ (
V +
1 + V −

2

)
−
(
V −
1 + V +

2

) ]
= Vcmc

[
gds1 + (gm2 + gds1)

gm3

gm2

]
=⇒ Vcmc

V +
1 +V −

2

2
+

V −
1 +V +

2

2

=
gm1rds1

1 + (gm2rds1 + 1)

gm3

gm2
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Αʹ.3 Στάδιο εξόδου Class AB

Στάδιο εξόδου Class AB.

Για τα ρεύματα IA και IB έχουμε:

v+in − v−in = VGS,1A + VSG,2A − VSG,6A − VGS,5A

=⇒ vdin =

√
2IA
h1A

+

√
2IA
h2A

− V Q
eff,6A − V Q

eff,5A

=⇒ vdin + VQ =
√

2IA

(
1√
h1A

+
1√
h2A

)
=⇒

(
vdin + VQ

)√a

2
=
√

IA

=⇒ IA =
a

2

(
vdin + VQ

)2
όπου

hi = µCox
W

L

a =
1(

1√
h1A

+ 1√
h2A

)2
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Αν θέσουμε vdin = 0, παίρνουμε IA = IQA = β1I0, άρα:

β1I0 =
a

2
V 2
Q

=⇒ a =
2β1I0
V 2
Q

Συνεπώς:

IA = β1I0

(
1 +

vdin
VQ

)2

Ομοίως προκύπτει το IB.
Για να βρούμε τις μέγιστες και ελάχιστες τιμές των v+in και v−in, θεωρούμε τον

περιορισμό τα transistor M2A, M2B, M1A και M1B να είναι σε κορεσμό. Για τα δύο
πρώτα πρέπει:

VGD,2B ≥ −VTH,p

=⇒ v+in ≥ VGS,5B + VSG,6B + VGS,4B − VTH,p

=⇒ v+in ≥ VQ +

√
2IB
h4B

+ 2VTH,n

Ομοίως:

v−in ≥ VQ +

√
2IA
h4A

+ 2VTH,n

Από συμμετρία έχουμε h4A = h4B και Imax
A = Imax

B . Οπότε:

v±in,min = VQ +

√
2Imax

A

h4A

+ 2VTH,n

Βρίσκουμε με παρόμοιο τρόπο ότι για να είναι τα transistor M1A και M1B σε
κορεσμό πρέπει:

v+in ≤ VDD + VTH,n − VTH,p −
√

2IA
h3A

v−in ≤ VDD + VTH,n − VTH,p −
√

2IB
h3B

Άρα:

v±in,max = VDD + VTH,n − VTH,p −
√

2Imax
A

h3A
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Η μέγιστη διαφορική τάση εισόδου είναι:

vdin,max = v+in,max − v−in,min

= VDD − VQ − VTH,n − VTH,p −
√

2Imax
A

h3A

−
√

2Imax
A

h4A

Αντικαθιστώντας την παραπάνω τιμή στην σχέση για το ρεύμα IA Που βρήκαμε
νωρίτερα, παίρνουμε:

Imax
A = β1I0

(
1 +

vdin,max

VQ

)2

=⇒ ...

=⇒ Imax
A = β1I0

(
VDD − VTH,n − VTH,p

VQ + V Q
eff,3A + V Q

eff,4A

)2

Αντικαθιστώντας το Imax
A στις σχέσεις που υπολογίσαμε νωρίτερα, βρίσκουμε τα

όρια των τάσεων που αναζητούσαμε.
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