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RESUMEN

Este trabajo es un estudio comparativo entre diferentes arquitecturas de
LDOs (Low Dropout Regulators) y varios métodos de compensacion que se pue-
den aplicar durante su disefo. Para ello se empezara analizando cudles son las
especificaciones principales que afectan a un circuito de estas caracteristicas y
cémo cada uno de los componentes que forman parte del lazo modifican las

prestaciones.

Después se continuara con los disefos propiamente dichos, donde primero
se distinguira entre el tipo de transistor de paso nMOS o pMOS, se estudiara su
efecto en la respuesta del lazo y la PSRR (Power Supply Rejection Ratio), y se
dimensionara acorde a las especificaciones propuestas, y segundo se propon-
dran varias soluciones sobre las que se aplicaran las distintas arquitecturas de
amplificador de error y redes de realimentacién, y los métodos de compensacion
con la capacidad de Miller, la capacidad paralela, y el uso de buffers. Estas solu-
ciones estaran enfocadas principalmente a la obtencion de la estabilidad y la
PSRR, donde se analizaran los limites de cada propiedad, a que se deben, y se

simularan las mejores para generar un punto de comparacion entre ellas.

Los resultados de este estudio muestran una mejor respuesta de la PSRR en
transistores de paso tipo nMOS frente a los pMOS debido a su mayor impedancia
vista desde la fuente de alimentacidn, aunque el inconveniente de esta eleccidn
es el de tener que emplear siempre una fuente de alimentacién adicional y supe-
rior a la primera para alimentar la etapa anterior. La aplicacion de los métodos
de compensacion y la variante del amplificador de error elegida también se reve-
lan fundamentales para el correcto control de la respuesta en frecuencia del lazo

y obtener la mejor PSRR posible en los disefios mas restrictivos.

Palabras clave: LDO; Compensacion; PSRR
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ABSTRACT

This thesis is a comparative study between different LDO (Low Dropout Reg-
ulators) architectures and various compensation methods that can be applied
during their design. It will start by analyzing which are the main specifications
points that affect a circuit of these characteristics and how each of the compo-

nents that are part of the loop modify the performance.

Then it will continue with the actual designs, where it will first distinguish
between the nMOS or pMOS type pass transistor, study its effect on the loop
response and the PSRR (Power Supply Rejection Ratio), and size it according to
the proposed specifications, and secondly it will propose several solutions on
which the different architectures of error amplifiers and feedback networks, and
compensation methods with Miller capacitance, parallel capacitance, and the
use of buffers will be applied. These solutions will be mainly focused on obtaining
stability and PSRR, finding where the limits of each property are and what they
are due to, and simulating the best ones to generate a common point of compar-

ison between them.

The results of this study show a better response of the PSRR in nMOS type
pass transistors versus pMOS due to their higher impedance seen from the
power supply, although the drawback of this choice is always having to use an
additional and higher voltage power supply than the first one to feed the previous
stage. The application of the compensation methods and the chosen error am-
plifier variant also prove to be essential for the correct control of the loop fre-
quency response and to obtain the best possible PSRR in the most restrictive

designs.

Key words: LDO; Compensation; PSRR
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Capitulo 1. Introduccion

La gestion y distribucion de energia es una de las secciones fundamentales
dentro de un circuito microelectréonico. Cada subsistema dentro del silicio nece-
sita ser alimentado a partir de un valor de tension concreto y con distintos requi-

sitos, ademas de transportar la energia hasta los puntos en que se necesite.

Los LDOs o low dropout regulators son los circuitos que se encargan de ge-
nerar este nivel de tension estable a partir de una tensién superior y que confor-

man el bloque principal de la gestion de energia en microelectrénica.

Un ejemplo de esquema de distribucién de energia podria ser el que se
muestra en la Figura 1. Desde una o varias fuentes de tension externas al silicio
se generan niveles de tensidn que deberan ser regulados para alimentar correc-
tamente cada circuito interno y, por lo tanto, cada LDO debera cumplir con unas

especificaciones diferentes dependiendo del desempefio que se espere de este.

PCB SILICIO

Y A 4

CIRCUITO 1 CIRCUITO 2
REGULADOR
EXTERNO
LDO 3

Y \ 4 \ 4
‘CIRCUITO 3] ‘CIRCUITO 4 ’ [CIRCUITO 5 ’

Figura 1. Ejemplo de esquema de distribucién de energia.

Algunos de los atributos mas importantes de un LDO son su nivel de tensién
de entrada y salida, corriente de funcionamiento, ruido o precision y, depen-
diendo de cuales de estos aspectos van a estar mas restringidos por las especi-
ficaciones, existen distintos métodos de disefio para potenciar su desempefio

en los aspectos mas restrictivos y conseguir un disefio equilibrado.
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1.1. Objetivo

El objetivo de este trabajo es el de comparar diferentes topologias y méto-
dos de compensacion para LDOs y ver qué limitaciones tiene cada una, a que se
deben, y cual se usaria en cada ocasion dependiendo de las especificaciones

requeridas y las herramientas que se tengan a disposicion.

Para lograr esto, primero se van a estudiar estas opciones de forma tedrica
para determinar su viabilidad, y después se va a proceder al disefio y las simula-
ciones para verificar su funcionamiento. Debido a que las prestaciones de cada
tecnologia en microelectrénica son diferentes, se va a presentar una lista de es-
pecificaciones restrictivas para esta tecnologia (16 nm FinFET) sobre la que se
van a basar los disefios y que servira como meta para realizar las comparacio-

nes.

Cabe destacar que el propdsito de este trabajo no es el de disefiar un LDO
para cumplir con las especificaciones, sino el de proponer varias soluciones, ana-

lizar su desempenio, y determinar cual seria la éptima en cada situacion.
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Capitulo 2. Especificaciones

Las especificaciones sobre las que se van a basar los disefios y se van a
realizar las comparativas son las siguientes:
eCorriente de carga minima 1 mA

eCorriente de carga maxima 100 mA
eSalida del LDO 0.9 V

eFuentes disponibles 1.2V y 1.8 V +/-5%
eTension de referencia 0.9 V

eEstabilidad: PM>60°, GM>10 dB en todos los corners
*PSRR: 30dB@1MHz, 20dB@100MHz, 40dB@500MHz
ePrecision 1% (mismatch + error sistematico)

eCorner de proceso: TT, SS, FF
eRango de temperatura: -40 °C, 125 °C

Dentro de estas especificaciones podemos diferenciar entre dos tipos. Las
primeras son las funcionales, las que afectan directamente a la operacion del
circuito. Estas especificaciones son esenciales y siempre se deben cumplir para
tener un funcionamiento correcto. En este caso son el rango de corriente de sa-

liday la estabilidad.

Las segundas son las especificaciones de rendimiento. Estas no son estric-
tamente necesarias para el funcionamiento de un circuito, pero son un indicativo
del desempeno que tendra el LDO. El llegar a cumplirlas por completo puede de-
pender de otros factores como, por ejemplo, el area disponible para el disefio o

la corriente que se desea consumir. En este caso son la PSRR y la precision.

Esta distincion en las especificaciones provoca un cambio a la hora de en-
focar el proceso de disefio. El primer objetivo de cualquier posible solucion sera
el de cumplir las especificaciones funcionales, especialmente la estabilidad, y
como segundo paso habra que conseguir maximizar la PSRR y precisién para

acercarsey, si es posible, cumplir el objetivo.

A continuacion, se va a pasar a explicar los aspectos mas importantes de

cada una de ellas y como pueden afectar al disefio.

3
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2.1. Corriente de carga

El rango de corriente de salida es un punto importante a la hora de disefiar
un LDO. Este rango existe porque los circuitos que se van a alimentar varian su
consumo dependiendo del modo de funcionamiento en el que estan trabajando
y, para todos estos casos, el LDO debe de ser capaz de funcionar correctamente

y suministrar energia cumpliendo con el resto de las especificaciones.

Tipicamente, el valor de corriente de carga maxima corresponde con el
modo de funcionamiento normal, en el que todos los circuitos que se alimentan
estan funcionando a pleno rendimiento. El valor minimo es normalmente aplica-
ble en modos de funcionamiento en reposo, en el que los circuitos sélo consu-

men una cantidad de corriente baja a la espera de que se activen.

Esta situacion ofrece la posibilidad de si, en caso de estar en modo de bajo
consumo, no se llega a cumplir con algunas de las especificaciones de rendi-
miento, es posible que esto no influya al comportamiento del circuito. Depen-
diendo del caso en el que se encuentre el disefiador es posible que esta sea una
opciodn viable, aunque siempre sera mejor cumplir con todas ellas en todos los

casos.

Las dificultades a la hora de disenar para esta especificacion se encuentran
en la respuesta del transistor de paso. Dependiendo de la corriente que pase por
este, su comportamiento va a variar y va a complicar el cumplimiento del resto
de especificaciones. Para analizar este efecto, en la Figura 2 se muestra el es-

quema en pequefia sefal de un MOSFET.

Vgs Cl gmVgs §rds

S

Figura 2. Esquema en pequefia sefial de un MOSFET.

4
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La resistencia de longitud de canal (rss) va a variar de forma inversamente

proporcional a la corriente de drenador a surtidor [1, p. 7].

1
Tgs X — L
Ip

Esto va a provocar un cambio en la impedancia del nodo de salida y, por lo

tanto, en la frecuencia del polo de salida y en la respuesta de la PSRR.

La transconductancia (gm) también se va a ver afectada por este cambio en
la corriente de salida. Analizando la ecuacion de la corriente de drenador a surti-

dor (Ip) en gran seiial, se obtiene

1 W
Ip = 2 Hn Cox T (Vs — VTH)2 @

donde pn y Cox son parametros constantes del proceso de manufactura, Wy L
hacen referencia a las dimensiones del transistor, Vs es la tension puerta-surti-
dor, y V1 es la tension umbral. El unico parametro que se puede modificar al
variar la corriente es Vgs. Esto provoca un cambio en el punto de operacién en

DC, donde la tensién en la puerta (Vo)
VGS = VG - VS (3)

subira o bajara en funcion de la corriente, aumentando la tensién para valores de

corriente mas altos y viceversa.

Teniendo en cuenta este efecto, la transconductancia

_ alp @
w
= HnCoxT Ves — Vru) ©)

también se vera afectada por este cambio.

Dependiendo del tipo de transistor de paso, esta variacion en la transcon-
ductancia puede suponer un cambio en la impedancia de salida de LDO o incluso
en la ganancia de lazo. Las capacidades parasitas también se ven ligeramente

afectadas por los cambios del punto de funcionamiento.
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Esta complejidad en la respuesta del circuito a la corriente de carga provoca
que el rango de corriente de salida sea uno de los puntos iniciales y mas restric-
tivos del disefio, siendo necesario un buen dimensionamiento del transistor de

paso antes de continuar con los siguientes pasos.

2.2. Estabilidad

La forma mas comun de medir la estabilidad es con el margen de fase o
phase margin (PM), y con el margen de ganancia o gain margin (GM) [1, p. 410].
Ambos son parametros que se miden en la respuesta en frecuencia en lazo
abierto y que sirven como indicadores para determinar qué tan estable va a ser

un circuito.

Ganancia

BN

Ios(ﬂ

GM

Fase

log(f)

PM

Figura 3. Grafica de margen de fase (PM) y margen de ganancia (GM).

Al estar directamente relacionados con la respuesta en frecuencia, estas van

a ser las especificaciones que mas van a delimitar la posicion de polos y ceros 'y

la ganancia de lazo del circuito. Un correcto estudio de las impedancias y capa-

cidades de los nodos y la eleccién de arquitectura y métodos de compensacion

va a resultar imprescindible para cumplir con ellas en todos los casos. Debido a

ser unas de las especificaciones funcionales mas importantes y complejas de
6
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cumplir, los criterios de estabilidad van a ser uno de los puntos iniciales de los

disenos.

2.3. PSRR

Una de las funciones que debe cumplir un LDO es la de atenuar el ruido que
le llega por la entrada de tensién para no transmitirlo por su salida al resto de
circuitos. Esto es debido a que el sistema de distribucion de energia en micro-
electrénica conecta muchos puntos del silicio entre ellos y, por lo tanto, crea ca-
minos por los que se pueden acoplar y transmitir sefiales de ruido interno o ex-

terno.

Vin(t) Vout(t)
LDO -

EEEEEEEEE 111}

Figura 4. Diagrama de la atenuacién de ruido en funcion del tiempo a través de un LDO.

La Relacion de Rechazo de la Fuente de Alimentacion o Power Supply Rejec-
tion Ratio (PSRR) es la funcién de transferencia entre la entrada y la salida de un
LDO que sirve como medidor para indicar el desempefio que tiene el circuito a la

hora de atenuar el ruido que se propaga a través de este.

Esta funcién de transferencia se calcula entre la entrada y la salida del LDO

en funcion de la frecuencia

Vour (f)
Vin(f)

y se debera evaluar de forma tedrica sobre el circuito teniendo en cuenta todos

PSRR(f) = ©)

los posibles caminos que el ruido pueda tomar. Los componentes que van a ju-
gar un papel crucial a la hora de mejorar la PSRR van a ser el transistor de paso

por sus capacidades parasitas y ganancia, la capacidad de salida para absorber

7
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el ruido de alta frecuencia, los métodos de compensacion, y el disefio del ampli-
ficador de error. Todos ellos seran abordados con mas detalle en el apartado de
Arquitectura de los LDOs donde se estudiara el efecto de cada componente so-
bre las especificaciones y en el apartado de Disefios donde se aplicaran estos

efectos sobre disenos reales.

2.4. Precision

Las dos fuentes de error principales que afectan a la precisién de la salida
de un LDO son el error sistematico y el error por mismatch. En el peor de los
casos Yy en conjunto, nunca se debera superar un error del 1% sobre los 0.9 V de

salida para cumplir con las especificaciones propuestas para este trabajo.

El error sistematico es un tipo de error recurrente y constante que proviene
mayoritariamente de la ganancia de lazo. En un sistema realimentado negativa-
mente como el que se muestra en la Figura 5, la ganancia de lazo cerrado no va

a ser constante, sino que va a depender de la ganancia de lazo abierto.

A >

Figura 5. Diagrama de un sistema realimentado negativamente.

La ganancia en lazo cerrado es:

A

— Y
1+Ap

CLgain =

Analizandola para el caso extremo ideal en que la ganancia A es infinita se
obtiene:

A

1
lim ——— = = ®)
ASw1+AB B
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Sabiendo esto, se puede realizar una comparacion entre el valor real y el ideal
afadiendo un factor de error para saber cual es la diferencia entre ellas en fun-
cion de la ganancia:

4 _a = ©
1+Aﬁ_ errorﬁ

Despejando la ganancia de lazo (AB), de la ecuacién (9) se llega a

1—error

AB =

(10)
error

y sustituyendo el valor de error del 1% (0.01) que aparece en las especificaciones,

se obtiene que la ganancia en lazo abierto ha de ser de

— 1-001 — (11)
0.01
en ganancia lineal o de
20 - log1,(99) = 39.91 dB (12)

para llegar a ese nivel de error.

Con este valor de ganancia calculado no se puede asegurar que la precision
se cumpla para todos los casos, ya que hay otras muchas fuentes de imprecision
qgue no se han tenido en cuenta, como por ejemplo el efecto de los corners de
proceso y temperatura o el mismatch. Este valor calculado sirve solo objetivo
minimo a la hora de disefar y, dependiendo del caso y del impacto que tendran
el resto de los factores sobre la precision, sera necesaria mas ganancia de lazo

para cumplir con la especificacion.

Otro de los factores que va a sumar al error sistematico va a ser el de las
esquinas o corners. En el proceso de manufactura del silicio se van a producir
ligeras imperfecciones que van a provocar variaciones en algunos parametros
de los MOSFET como su tensién umbral o transconductancia. En la simulacion
se debera comprobar cual es el impacto de dicho efecto y ajustar el resto de las

fuentes de imprecision acorde.
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Los cambios de temperatura también van a provocar un cambio en el punto
de operacién del circuito, variando el nivel DC de la salida y aportando a su error,

al igual que la tolerancia de las fuentes de tension disponibles.

El otro gran factor que va a afectar a la precision es el mismatch. Este efecto
aparece cuando dos transistores que estan dimensionados para que sean igua-
les o un multiplo el uno del otro realmente no lo son por errores en el proceso de
manufactura. Estos errores provienen de diferencias en los niveles de dopado en
las puertas de los transistores, que modifican el valor de la tensién umbral, o de
variaciones microscopicas en las longitudes y anchuras de los propios compo-

nentes entre otros [1, p. 591].

Algunos de los circuitos mas afectados por el mismatch son los espejos de
corriente y los pares diferenciales, que en la realidad no funcionan de forma ideal
y aparecen desequilibrios en corrientes o tensiones que deberian ser iguales o

proporcionales.

En el caso de un LDO, el mismatch afecta principalmente al amplificador de
error. Este desequilibrio en el par diferencial provoca una diferencia entre las dos
ramas que a su vez provoca un error en DC a su salida que se propaga por el

transistor de paso hasta la salida del propio LDO, afectando asi a su precision.

La forma de disminuir este efecto es mediante la estadistica. Si se incre-
menta el area de los transistores que producen esta desviacion manteniendo es-
table su dimensionamiento (W/L) para que no cambien el resto de las propieda-
des, el error se promedia entre dreas mas grandes y su efecto se reduce. Contro-
lar el mismatch es uno de los Ultimos pasos a realizar, una vez terminada la fase

preliminar del disefo.

Como se puede observar, son muchos los principios que agregan a la preci-
sion de salida de un LDO. Por esto, hay que conseguir un equilibrio entre todos
ellos para lograr cumplir con el valor de la especificacion. Dependiendo del caso
y del disefio, sera mas sencillo mejorar la respuesta actuando sobre un causante

u otro.

10
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2.5. Otras

Ademas de las especificaciones que aparecen en esta lista, todo LDO debe
cumplir también con unas especificaciones de segundo orden. Algunos ejemplos
podrian ser el ruido de salida, la regulacion de carga, respuesta frente a transito-
rios o secuencias de encendido y apagado. Pese a ser también imprescindibles
para un buen disefio, son factores secundarios que no se consideran en las fases

iniciales de disefno.

Debido a que este trabajo se centra en la comparacion de arquitecturas y
métodos de compensacion, que es uno de los pasos iniciales, se ha limitado el
alcance de las especificaciones solo a las principales y mas restrictivas. En el
caso de que se quisiera cumplir con ellas, las modificaciones al circuito serian

menores y complementarias al disefo inicial.

11
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Capitulo 3. Arquitectura de los LDOs

La estructura de control de un LDO analégico esta formada por varios ele-
mentos, cada uno con una funcion especifica y con el objetivo de regular y esta-
bilizar la salida. EI mecanismo que consigue esto es la realimentacion negativa,
donde se mide la variable que se desea controlar, se compara con una referencia,
y se aplica una sefal contraria a esa desviacidn en el elemento que la controla

directamente.

Esta es la estructura de control de un LDO:

Ref err VOUT
e PT — 5

FB

B

Figura 6. Diagrama de control de un LDO.

Analizando los componentes de este bucle y empezando desde la salida de
tension (Vour), ésta se mide mediante un bloque de sensado (8) que genera la
sefial de realimentacién o feedback (FB) que es proporcional a la sefial medida.
A partir de ahi, la sefal de realimentacion se compara con una referencia fija y
conocida (Ref) para generar la sefial de error (err), que indica que tan lejos esta
la salida real de la deseada. Esta sefial de error se amplifica a través del bloque
llamado amplificador (AMP) y se aplica en forma de tension en la puerta del tran-
sistor de paso (PT), que es el que controla directamente la tensién de salida, ce-

rrando asi el bucle.

Cada uno de estos bloques tiene una funcién concreta que se puede imple-
mentar de formas distintas, con prestaciones diferentes y que dan lugar a varias
arquitecturas dependiendo del objetivo de disefio que se tenga. A continuacion,
se van a enumerar estas partes, desarrollar la funcion que cumplen, y exponer

cuales con las especificaciones en las que mas influyen.

12
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3.1. Transistor de paso

El componente principal de un regulador lineal, como lo es un LDO, es el tran-
sistor de paso. Este transistor es un dispositivo que se situa en serie entre la
entrada y la salida de tensién y que, mediante su tercer terminal de la puerta,

regula la salida para ajustarla al valor requerido.

En la Figura 7 se muestra un modelo simplificado del comportamiento de
este dispositivo con un divisor resistivo, donde el transistor de paso (PT) fun-
ciona como una resistencia variable que modifica su valor en funcién de como
cambie la carga que se esta alimentando (LOAD) para generar una tensién cons-

tante en el nodo de salida de este divisor.

Vin

PT

Figura 7. Modelo de divisor resistivo para el transistor de paso de un LDO.

En tecnologia CMOS existen dos tipos de transistores: el nMOS y el pMOS.

El comportamiento en pequeia sefial de ambos viene dado por:

iq = %uncox % (Vys = Vin)’ as3)
iq es la corriente entre drenador y surtidor o, en el caso del transistor de paso
de un LDO, la propia corriente de salida que se aplica a la carga. un y Cox son la
movilidad de los electrones y la capacidad de puerta a oxido por unidad de area
respectivamente, parametros constantes para cada tecnologia. Wy L son la an-
churay longitud del transistor, dimensiones que se van a modificar para controlar

la respuesta del transistor disefiado. Vs es la tension de puerta a surtidor, lugar

13
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en el que se va a aplicar la senal de control para regular la tensién de salida. Y
Vi es la tension umbral, otro parametro constante para cada tecnologia y tipo de

transistor.

El comportamiento de resistencia variable mostrado en la Figura 7 se extrae
de la ecuacion (13). Un cambio en la tensidn aplicada en la puerta del transistor
se convierte en un cambio en la corriente de drenador a surtidor o, visto de otra

forma, su conductividad [2].

En la Figura 8 se muestra el esquema de conexiones para ambos dispositi-
vos en el caso de que funcionen como transistor de paso en un LDO. Entre el
drenador (D) y el surtidor (S) se sitian la tension de entrada a regular (Vin) y la
salida de tension (Voui). El tercer terminal, la puerta (G), es donde se aplicard la

sefial de control proveniente del amplificador de error (Figura 6).

(D) Vin (S) Vin

(G) _| E (G) _| l:
(S) Vout (D) Vout

a) b)

Figura 8. Conexiones del transistor de paso para (a) nMOS y (b) pMOS.

Cada uno de este tipo de transistores tiene propiedades distintas al cumplir
con esta funcion, como por ejemplo la ganancia de la etapa, el efecto inversor o
no inversor, o los niveles de tensién DC que se esperan en cada uno de los termi-
nales. Estas se veran en detalle los apartados de Disenos relativos al tipo de

transistor de paso o su dimensionamiento.

Uno de los puntos comunes se encuentra al analizar su modelo en pequefia

sefial incluyendo las capacidades parasitas:

14
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CeD (D) Vin Ces (S) Vin

| al
(G) —‘——”: —— Cbos (G) —"—lt —— Cbs
| sl

Ces (S) Vout CepD (D) Vout

a) b)

Figura 9. Modelo de capacidades parasitas de (a) nMOS y (b) pMOS.

Como la corriente de salida del LDO la debera soportar por completo este
transistor, su tamafo debera ser igualmente grande para poder conducirla. Esto
provoca un tradeoff entre la corriente de salida y los efectos capacitivos parasi-
tos que van a ser determinantes en dos de las especificaciones mas restrictivas
del disefo: la estabilidad y la PSRR.

En estabilidad, las capacidades vistas desde la puerta van a provocar un polo
en relativa baja frecuencia que va a delimitar el ancho de banda y la posicién del
resto de polos y ceros del bucle para conseguir el margen de fase deseado. En
el caso de un pMOS, su capacidad de puerta-drenador (Cep) se vera incluso am-
plificada debido al efecto Miller [1, p. 174].

En PSRR, estas capacidades van a provocar caminos de baja impedancia
para la alta frecuencia, que van a unir principalmente la puerta con la salida de
tension y el drenador con el surtidor, disminuyendo asi el efecto atenuador del

ruido.

El estudio de este comportamiento es imprescindible ya que, a la hora de
dimensionar el transistor de paso, factores como la corriente de salida y niveles
de tension van a ser los factores limitantes que van a restringir su tamafo. De-
bido a esto, no es una opcidn viable modificar su tamafio para ajustar sus capa-

cidades parasitas a los requisitos del disefno.

15
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Por estas razones, el transistor de paso es un punto clave a la hora de dise-
fiar un LDO y uno de los componentes donde la aplicacion de las técnicas de

compensacion sera mas efectiva.

3.2. Amplificador de error

La funcidén que desempena el amplificador de error en un LDO es la de com-
parar la sefial de la realimentacion con la referencia para generar la sefial de
error, amplificarla, y aplicarla a la puerta del transistor de paso para regular la
salida. Retomando el diagrama de lazo de la Figura 6, este bloque conformaria

el restador y el bloque llamado AMP en un solo circuito.

A partir de estos requisitos de funcionamiento, se puede delimitar que la ar-
quitectura del amplificador ha de ser de entrada diferencial con salida single-en-
ded, con la ganancia adecuada como para cumplir con la precision y la estabili-
dad del lazo, y con un rango de tensién de entrada y salida que coincida con el
que pueda proporcionar la realimentacién y la referencia, y con el necesario para

el transistor de paso.

El modelo para analizar la respuesta en frecuencia de este amplificador se
muestra en la Figura 10. La entrada diferencial recibira la sefial de realimentacién
(FB) y la referencia (Vrer), una por la entrada inversora y otra por la entrada no
inversora para conseguir la realimentacion negativa. La transconductancia ven-
dra dada por gm_a, la resistencia de salida por ro_4, y la capacidad parasita equi-

valente desde la salida hasta masa por Co_a.

gm_A

VrefOo—— +

FB O— -
ro A —— Co_A

Figura 10. Modelo para estabilidad de un amplificador de error para LDO.
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Teniendo en cuenta todos estos factores, la mejor opciéon es emplear un Am-
plificador Operacional de Transconductancia o Operational Transconductance
Amplifier (OTA). La variante mas simple del OTA se llama de 5 transistores (Fi-
gura 11) y tiene dos variantes: una con el par diferencial tipo N y el espejo de
corriente arriba (a), y otra con el par diferencial tipo P y el espejo de corriente
abajo (b). Las fuentes de corriente M5 estaran compuestas por un espejo de co-

rriente de un solo transistor.

vdd vdd

L s

Vx

vin1i | | Vin2

M1 M2

Vx Vout

M3 |__| M4
I

(a) (b)

Vin1 I

M1

M5

Figura 11. Esquemade un OTA de 5 transistores con (a) par diferencial tipo Ny (b) par diferencial
tipo P.

Este tipo de arquitectura para el amplificador de error en un LDO es excelente
ya que su salida por corriente de alta impedancia permite actuar sobre la gran
carga capacitiva del transistor de paso y formar el nodo ideal sobre el que tener
uno de los polos principales del lazo. Al disponer de una entrada por tension a la

puerta de un MOSFET, también simplifica mucho la red de realimentacion.

Analizando los rangos de tension de entrada y salida, se puede ver cuales
van a ser las situaciones mas limitantes de estas topologias. Para que un tran-
sistor se mantenga en la region de saturacién y no entre en triodo, la tension
drenador-surtidor debera ser mayor que la diferencia entre la tension puerta-sur-

tidor y la tensién umbral [1, p. 10].
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Vps 2 Vgs — Vry (14)

En (a), este efecto es relevante en el transistor Mz, donde la tension en su
drenador (Vou) Nno podrd estar por debajo de este valor para que la etapa no

pierda ganancia.

Vout,min (a) = Vin,z - Vth,z (15)

A su misma manera, para que un transistor esté en saturacion, su tension
puerta-surtidor (Vss) debera ser mayor que su tension umbral (V7). Por esto y
suponiendo que el transistor M- del par diferencial siempre ha de estar en satu-

racion, la entrada del amplificador no podra estar por debajo de
Vinz @ > Vpssats + Vra,2 (16)

para que la fuente de corriente Ms tenga la suficiente tensién drenador-surtidor

como para funcionar correctamente.

Este efecto provoca que para (a) la tensién de realimentacion deba ser lo
suficientemente alta como para mantener Ms en saturacién siguiendo la ecua-
cion (16), y, a su vez, lo suficientemente baja como para permitir que la salida

pueda llegar hasta su minimo requerido siguiendo la ecuacién (15).

Lo mismo ocurre con la otra variante de la Figura 11 (b). Para mantener My

en saturacion la salida (Vout) no podra estar por debajo de

Vout,min O Vas,sat,a 17)

y para que no ocurra lo mismo con M», su maximo estara limitado por el nivel de

la entrada
Vout,max (b) = Vinz + Vinz (18)

Aqui la sefial de entrada procedente de la realimentacion debera ser lo sufi-
cientemente alta como para no limitar el valor maximo de la salida, y habra que
dimensionar y polarizar M4 como para que su tension drenador-surtidor en satu-
racion no influya en la operacién del LDO. Como se vera mas tarde en la seccién
de Realimentacion, esta senal de feedback estara limitada por la salida de 0.9 V

del LDO, ya que se va a emplear un divisor resistivo para medir esta variable. Esto
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pone un limite al valor maximo de salida del amplificador que, si no es suficiente
con esta topologia de amplificador, debera ser cambiada por otra que no lo

tenga.

Uno de los puntos débiles de esta primera arquitectura esta en la precision.
Idealmente, el nodo de salida (Vour) y €l nodo de la rama opuesta (Vx) (Figura 11)
deberian estar siempre a la misma tensién para asegurar la simetria de ambas
ramas. Asi, no habria corrientes indeseadas que se propagasen por las resisten-
cias de longitud de canal (rqs) del par diferencial o el espejo de corriente, desequi-
librando el circuito. Estas corrientes desiguales generan un offset que se propaga

por el transistor de paso hasta la salida afectando a la precision [1, p. 593].

Al existir un rango de corriente de salida del LDO bastante alto, la tensién en
la puerta del transistor de paso también debera oscilar ampliamente para regular
la salida correctamente. Este es el mecanismo por el que el amplificador degrada

la precision.

Una forma de permitir que la salida del amplificador tenga un rango amplio
pero que el par diferencial y el espejo de corriente no deban soportarlo es em-
pleando cascodos. Como se muestra en la Figura 12 (b), al colocar un cascodo
en serie con la salida se aumenta la impedancia en este punto, disminuyendo asi

la sefial que debera soportar el transistor inferior [1, p. 82].

Vout
—O0
Vout

= A,

A

b
1

(@) (b)

Figura 12. (a) Gran variacion de tension drenador-surtidor en un transistor y (b) uso de un cascodo

para reducir esta variacion.
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Aplicando este concepto sobre la arquitectura del OTA de 5 transistores, se
propone una modificacion en la que se anaden cascodos tanto al par diferencial

como al espejo de corriente.

vdd vdd

M9

vs |_"_| e

Vb Vb' vim ™ "2 Vinz
vor |1+ 1 we ] =
o,

= | va va
M7
Vout
Voo ||+ ™
= |
‘g’" II— | M4 M3 Vout
N | e
M3

Va va' Vbn l I—' |
vin1 Vin2 o | |l: me
s = '

M1 M2 Vb vb'
M5 M6
- A
(a) (b)

Figura 13. Esquema de un OTA de 5 transistores con cascodos con (a) par diferencial tipo Ny (b)
par diferencial tipo P.
Esta nueva variante del amplificador podra ser usada en escenarios en que
la precisién sea un factor limitante, pero a pesar de la mejora en esta especifica-

cion, van a aparecer nuevos inconvenientes en otros aspectos del disefio.

Uno de los cambios mas importante que va a requerir esta nueva variante se
encuentra en la alimentacion. Al tener ahora una altura de cinco en vez de tres
transistores se requerira una alimentacién mayor para asegurar que cada uno de

ellos dispone del margen necesario de Vps para funcionar.

Ademas de aiadir los propios cascodos, también sera necesaria una red de
polarizacion o biasing que requerira de mas tiempo de disefio y consumira ener-
giay area. La impedancia de salida aumentarg, propiedad que puede ser benefi-

ciosa o no al diseno.
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El rango a la salida también va a disminuir. Ahora, ademas de asegurarse de
que el par diferencial y espejo de corriente estén en saturacion, también habra
que afnadirles la tension drenador-surtidor en saturacion de los cascodos. Los

nuevos limites de la salida sobre el esquema de la Figura 13 son los siguientes:

Vout,min (@) = Vinz = Vgs2 + Vpssata (19)
Vout,max (@) = Vop — Vpssate — Vbs,sats (20)
Vout,min (v) = Vpssate + Vbssats (21)
Vout,max (0) = Vinz + Vinz — Vbssara (22)

Al igual que con la variante sin cascodos, la salida maxima con el par dife-
rencial tipo P (b) va a estar fuertemente restringida por el nivel de la realimenta-
cion. En caso de que este sea un factor limitante, una opcion viable seria situar
un conversor de nivel o level-shifter a la salida para ajustar los rangos de amplifi-
cador y transistor de paso. Realmente, este circuito funciona como un folded cas-
code single-ended a la salida del amplificador, donde Ms seria el cascodo de Mo.
A pesar de esto, a partir de este punto en el trabajo se le va a pasar a nombrar
siempre como level-shifter para no confundirlo con la topologia de amplificador

que se vera al final de este apartado.

vdd vdd

M5 M8 l

Vout

e 5 5[

M1 M2
Vx vx'

P e O

Figura 14. Esquema de un OTA de 5 transistores con par diferencial tipo Py level-shifter ala
salida.
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Esta nueva etapa funciona como una common-gate o puerta comun [1, p. 75]
en que la entrada por corriente proveniente del OTA pasa a ver una resistencia

reducida en el nodo vy’ de aproximadamente

1
Ry = — (23)
Ime

que, juntamente con la nueva impedancia de salida de

Zowr = (1 + GmeTae)Ta7 + Tas)//Tas (24)

otorgara una ganancia muy similar a la version anterior sin el level-shifter si se
considera que la fuente de corriente Mg se construye con solo un transistor. La
diferencia mas grande estara en el nivel DC a la salida que aumenta y ahora pasa

a estar limitada por la fuente de corriente Mg

Vout,max = Vpp — VDS,satS (25)
y por el cascodo del level-shifter Ms
Vout,min =V, - Vgs,6 + Vsat,6 (26)

Sin entrar en el dimensionamiento y polarizacién del level-shifter, con esta
arquitectura de amplificador se permite tener ahora un rango de salida mucho

mas elevado y no limitado por el nivel maximo de la realimentacion.

La opcion mas completa para mejorar todos estos problemas en las situa-
ciones de disefio mas restringidas pasaria por cambiar por completo la topologia

del amplificador por una llamada cascodo plegado o folded cascode.
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Vdd vdd

va'

Vin1 | Vvin2 vbp | ¢ | -
o—| o] [o} m4
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M1 M2 M3
Vx Vout
—0
M9 b
n | -
o | I e
N N
m7
L Vb Vb’

s E“__F e
L

Figura 15. Esquema de un cascodo plegado con par diferencial tipo N.

Esta combina el uso de cascodos para mejorar la precisién y modifica el par
diferencial para que no limite el rango de salida. Su rango de salida quedaria

como:

Vout,min = VDS,sat6 + VDS,satB (27)

Vout,max = Vpp — VDS,sat11 - VDS,sat4 (28)

Todas estas arquitecturas de amplificador de error tienen su lugar en dife-
rentes disefios dependiendo de los requisitos y herramientas que se tengan a

disposicion.
3.3. Realimentacion

La funcién de la realimentacion en un LDO es la de medir la tension de salida
y generar una sefal proporcional a este valor para que se compare con la refe-
rencia. Conociendo que esta comparacion se va a realizar en la entrada de ten-
sion del amplificador, que es de alta impedancia, el método mas sencillo consiste

en emplear un divisor resistivo.
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Vin

o

- Vout

Vref

Figura 16. Diagrama de lared de realimentacion por divisor resistivo en un LDO.

Este divisor resistivo determinara el factor beta del diagrama del lazo (Figura
6) por la ecuacion

Ry

= (29)
R +R,

B

, considerando que la impedancia de entrada del amplificador en baja frecuencia
es infinita debido a que es la puerta de un MOSFET. La eleccién se este factor
beta es relevante para la ganancia de lazo, que se podra disminuir eligiendo una
relacion de resistencias mas pequefias, y para el nivel DC de la realimentacion,
que se podra ajustar para coincidir con el disefiado y no limitar la salida del am-
plificador posterior en los casos en que sea relevante como se ha demostrado

en el apartado Amplificador de error.

El punto mas extremo de este divisor seria el de la realimentacién directa,
donde el factor beta seria igual a uno. En ese caso no serian necesarias las re-
sistencias y se conectaria directamente la salida del LDO con la entrada para la

realimentacion.

Respecto a lareferencia, el circuito que se encarga de generarlay asegurarse
de que sea estable para cambios de temperatura o errores en el proceso de fa-
bricacién es el bandgap. Para compararse correctamente con la sefial de reali-

mentacion, ambas deberan tener el mismo valor. A pesar de tener una
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especificacion de 0.9 V para este trabajo, es facilmente modificable o programa-
ble dependiendo del circuito que se emplee. Por esta razén, no se va a limitar
ningun disefo con este parametro y se va a suponer que se puede modificar para

coincidir con los requisitos del circuito.

Pasando ahora a la estabilidad, el nodo que se forma entre ambas resisten-
cias puede llegar a ser problemético. La impedancia vista desde ese punto (Rrs)

es igual al paralelo de la red de realimentacion

RllRZ

R = — (30)
FB ™R, +R,

y la capacidad provendria principalmente de los parasitos a la entrada del ampli-
ficador (Crs).

Vout
(o)

S
IS
I

Figura 17. Modelo de estabilidad de la realimentacion.

Eso provoca un polo en frecuencia

1

- (31)
PFB = RepCrs

que, en caso de que la capacidad o la resistencia sean muy altas, puede llegar a
influir en la estabilidad del lazo. En el caso de que se emplee la realimentacion
directa, esto no seria un problema ya que la resistencia seria cero al no usar di-
visor resistivo. El caso contrario ocurriria si se emplearan resistencias de un valor

muy elevado para reducir el consumo estatico de la red de realimentacion.

25



S UNIVERSITAT =\ [ B8 ocenrmaveENTO
' m=—y DE INGENIERIA
PD(I:E)L\I/-I/—\EL(I:EEI(?[Q E Bas ELE|CTGROIN|CA

Dependiendo del caso de disefo, si este polo en la realimentacién aparece a
mucha mas frecuencia del cruce por ganancia cero, donde ya no afecta en esta-
bilidad, se puede despreciar su efecto. En caso de que no, hay diferentes técnicas

para controlar su respuesta.

La opcién mas simple consiste en emplear un sistema como el que se mues-
tra en la Figura 18 donde se afiade una capacidad de feedforward (Crr) en para-
lelo con R; con el objetivo de generar un cero que compense el polo de la reali-

mentacion [3].

Vout

LB

Figura 18. Compensacién en frecuencia de un divisor resistivo con capacidad parasita.

Este nuevo cero entre la capacidad de compensacién y la resistencia vista

entre sus terminales tiene un valor de

1
=— (32)
Yo
Si igualamos ambos valores se obtiene el siguiente resultado:
PrB = ZFF (33)
11
R.R, c "~ R,Cpp (34)
R, + R, B
Cor = —2_¢ (35)
FF — Rl + R2 FB
Crr = BCrp (36)

La capacidad de compensacion debera tener un valor igual a beta veces la

capacidad parasita en el nodo de realimentacion. Esta se debera obtener desde
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las simulaciones para poder ajustar correctamente el cero que genera. El uso de
esta capacidad no modifica el valor en continua de la red de realimentacion, que
es el que determina el valor beta. Solo modifica su comportamiento en alta fre-

cuencia para controlar la estabilidad.

Otra opcién mas drastica para lidiar con el efecto de este polo consiste en
un cambio completo de la topologia de realimentacion y amplificador de error a

una realimentacion por corriente como la que se muestra en la Figura 19.

Vdd id_d
12 l
¢ Vref
4 —l PT
Z1 Vout
I o Vb1
0——| M3

i l ‘42 '3?

Figura 19. Esquema de realimentacion por corriente para un LDO y su red de polarizacion para la

referencia.

Con este nuevo esquema, la impedancia del nodo de realimentacion se re-
duce mucho gracias al efecto del cascodo M», que deja una impedancia aproxi-

mada de
Z, ~ — 37)
Esto consigue que el polo de la realimentacién se mueva a mucha mas alta

frecuencia para no afectar a la estabilidad.

La mecanica principal que permite realizar este tipo de realimentacion se
encuentra en el transistor My, que efectda tanto la resta entre la salida y la refe-
rencia como la conversion a corriente de la sefial de error. Observando su circuito

de polarizacién, hay que elegir una tensién de referencia (Ver) igual a la tensién
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de salida deseada, dimensionar M3z igual que My, y elegir la corriente /3 igual a la
que pasa por My (I;-I2). También podria ser posible con otros tamarfios siempre
que la relacién tamafo-corriente de todos estos sea la misma. Asi, la tension de
polarizacion V7 serd la necesaria como para regular la salida al mismo valor que

la referencia.

La tensidn puerta-surtidor de M; es la que realiza la resta del valor de salida
con la referencia, y lo multiplica por su transconductancia para generar la co-

rriente de realimentacion.

Imi (Vout - Vbl) (38)

Esta corriente luego entra por el surtidor del cascodo M2y se multiplica por

la impedancia del nodo superior para dar la ganancia del amplificador de error.
Zy = (1 + gmoTa2)Tar + Taa (39)

El uso de este esquema de realimentacién esta limitado al transistor de paso
tipo P, ya que su efecto inversor provoca que, para un tipo N, no se tenga reali-
mentacion negativa, sino positiva. Para el resto de los aspectos del LDO como la
estabilidad o la PSRR todo sigue exactamente igual, solo que habra que sustituir
los valores de impedancia de salida del amplificador o capacidades parasitas

por los nuevos valores.

Como cierre al apartado de realimentacion, el proceso de disefio de este blo-
que seria el siguiente. (1) Disefiar un divisor resistivo con el factor beta deseado,
(2) medir el efecto del polo de realimentaciéon y compensarlo con la capacidad
de feedforward si fuera necesario y (3), en caso de que no sea suficiente, plantear
la realimentacién por corriente para disminuir la impedancia del nodo y mover

este polo a mucha mas alta frecuencia.
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Capitulo 4. Disefos

La primera distincion que se va a realizar entre los disefios va a ser con el
tipo de transistor de paso: primero con nMOS y después con pMOS. Ya dentro de
cada una de estas secciones se va a tratar en mas profundidad el funciona-
miento y dimensionamiento de cada uno. A partir de ahi, se calculara la res-
puesta de la PSRR en varias configuraciones y se mostraran las propias solucio-

nes tedricas y simulaciones pertinentes con los resultados.

En las soluciones tedricas se presentaran modelos para la estabilidad y se
propondran diferentes distribuciones de polos y ceros exponiendo cuales son los
factores limitantes de cada una y como se propone cumplir con los criterios de
estabilidad. También se mostrara la respuesta para el resto de las especificacio-
nes de rendimiento como la PSRR o la precision. En las soluciones que también
estén simuladas se realizara el mismo estudio teorico, pero, ademas, se presen-
taran resultados reales simulados que serviran como punto de comparacion en-

tre ellas.

4.1. nMOS

La configuracion en que va a estar conectado el transistor de paso tipo N en

un LDO se conoce como seguidora o source-follower.

Vin
o

Vgate
go-'[ PT

Vout

Figura 20. Etapa del transistor de paso tipo N en un LDO en configuracion source-follower.
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En esta el transistor de paso (PT) se sitda en la parte superior con su surtidor
directamente a la salida y controlando una carga (R.) conectada desde ahi hasta
masa. Esta se caracteriza por tener una impedancia de salida en baja frecuencia

muy pequefa de aproximadamente

1
Zout ~— (40)
m

considerando que la resistencia de carga sea mucho mayor.
Esta caracteristica supone que el polo que se forma en el nodo de salida (po)

con la capacidad de carga (C.) no sea tan dominante como en una etapa de ga-

nancia normal, afectando al modo en que se va a buscar la estabilidad.

1

= (42)

Po ZoutCL
_ 1

1 (42)
—C
Im *
Im

= — 43

C, (43)

El valor de la impedancia de salida también afecta a la ganancia, dando

como resultado un valor préximo a la unidad.

Gain = gy Rout (44)
1

= gm— (45)
m

=1 (46)

Ademas, estudiando su respuesta en pequena sefal de la ecuacion (13), un
aumento en la tension de puerta supone un aumento en la corriente que, a su vez,

sube la tension de salida dando una respuesta no inversora a la etapa.

Estas propiedades son las que le dan a la configuracion el nombre de source-
follower. La salida, situada en el surtidor del transistor, seguira exactamente el
movimiento de la tension en la puerta con un offset negativo de Vin. Este offset

supone que la tensién DC en la puerta ha de ser superior a
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Vgate,DC > Vout + VTH (47)

Para este caso, si se emplea como tension de alimentacién del LDO 1.2 Vy
se desea una salida de 0.9 V (dejando 0.3 V entre el drenador y surtidor del tran-
sistor de paso), el nivel de la puerta deberd superar siempre la tensién de entrada.
Esto supone que siempre sera necesario emplear una fuente de tension adicional
y superior a la primera (1.8 V en este caso) para alimentar el amplificador de error

o etapa anterior.

El uso de este tipo de transistor de paso va a ser beneficioso para algunos
casos de diseno en estabilidad y PSRR comparado con el pMOS como se vera
en las soluciones. El mayor inconveniente se encuentra en la necesidad de em-
plear una fuente de tensién adicional que, en caso de no tenerse disponible, haria

imposible emplear este tipo de transistor de paso.

4.1.1. Dimensionamiento del transistor de paso (nMOS)

El dimensionamiento del transistor de paso es una de las fases fundamen-
tales en el disefio de un LDO. Como muchas de las caracteristicas de su res-
puesta estaran influenciadas por este componente, su disefio ha de ser uno de

los puntos iniciales.

Observando primero los niveles de tension en cada terminal y su region de
operacién, en su terminal de salida (surtidor) se tendran los 0.9 V de la especifi-
cacién que se tiene como objetivo de disefio. En su entrada (drenador) existe la
opcion de emplear ambas fuentes de tension disponibles, lade 1.2 Vyla de 1.8
V. Ambas son completamente viables, dejando el suficiente margen de caida de
tensidn entre ambos terminales. La mejor opcion es emplear la de 1.2 V para

tener 0.3 V de caida y no reducir la eficiencia del circuito innecesariamente.
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1V2 (D) Vin

(G)_|E

0V9 (S) Vout

Figura 21. Conexion de un transistor de paso tipo N en un LDO.

Por su parte, la tension de puerta variara en pequena sefial para regular la
salida del LDO, pero también cambiara su valor DC dependiendo de en qué punto
del rango de corriente de salida se encuentre, determinando asi la regién de ope-
racion del transistor de paso. Siguiendo la ecuacion de disefio (13), para el valor
de corriente de salida minima su valor llegara también al minimo, aproximandose

a la region de subthreshold.

Ves > Vi (48)
VG - VS > VTH (49)
VG,min =Vs+Vry (50)

Para el valor de corriente maxima, la tensioén en la puerta también llegara a
su maximo. Este valor puede llegar a ser conflictivo si se desea que el transistor

de paso esté en saturacion.
Vemax = Vp + Vry (52)

Si la tension en la puerta superase este valor, lo que pasaria es que ya no se
cumpliria el requisito de saturacién y el transistor de paso entraria en la region
de triodo o lineal. Esta region de funcionamiento se caracteriza por una pérdida
de ganancia en la etapa y un comportamiento resistivo del transistor, pero en el
caso de emplear este tipo de etapa que ya de por si tiene ganancia unidad, que
esta disminuya para los valores de corriente de salida maxima a cambio de que
la tension en la puerta pueda subir un poco mas no supone ningun inconveniente
real.
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Por esta razdn, la tensién en la puerta no estara limitada por la region del
transistor de paso (Ecuacion (52)), sino que lo estard por el maximo al que pueda
subir la etapa anterior, el amplificador de error. Al ser necesario alimentarlaa 1.8
V (Vbp) para que su valor de salida pueda subir lo suficiente, se puede suponer

que este valor maximo de tension de puerta sea

VG,max =Vpp — VDS,sat (33)

donde Vpsat representa el margen que se debera dejar a la salida para que espe-
jos de corriente y cascodos del amplificador funcionen correctamente. Este valor
dependera de la arquitectura del propio amplificador, por lo que sera necesario
conocerla de antemano y estimarla para poder dimensionar el transistor de paso.
Para estos disenos, se propone dejar un margen inicial de 0.5V para realizar la

aproximacion tedrica:
Vmax = 1.8 — 0.5 (54)
=13V (55)

Al ser imprescindible emplear una fuente de tensién adicional de valor supe-
rior para alimentar la etapa anterior, es necesario tenerla disponible en las espe-
cificaciones, como es el caso de este trabajo. Si esto no fuera asi, una posible
solucidn consistiria en emplear un circuito conocido como charge pump, que ge-
nera un valor de tensién mayor a partir de uno menor con el uso de una sefial de
reloj para controlar un circuito de capacidades conmutadas. Si no se pudiera
conseguir esta nueva fuente de tension de ninguna forma, el uso del transistor

de paso tipo N seria inviable.

Conociendo ahora los rangos de tensidn admisibles para la puerta, la mejor
opcidn es emplear el tipo de transistor nMOS con la menor tensién umbral posi-
ble para reducir la tension minima admisible y aumentar asi el rango en la puerta.
Los transistores ULVT o ultra low voltage threshold son versiones de transistores
con la tension umbral mas reducida y sera el que se empleara en los disefios. En
concreto, se empleara la version core de este, ya que en el modo de operacién

normal no se superara una tensién maxima entre terminales de 0.8 V si no se
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consideran los procesos de encendido y apagado. Si no, se emplearia la versién

IO que puede llegar a soportar hasta 1.8 V.

A pesar de estar empleando para las simulaciones una tecnologia de 16 nm,
la longitud (L) elegida para este sera la minima recomendada para circuitos ana-
I6gicos, 36 nm, con el objetivo de disminuir el area total del componente y sus
capacidades parasitas. La anchura (W) se elegird con el objetivo de que, para el
valor de corriente de salida maximo, cuando la tensién en la puerta también lle-
gara a su maximo, esta no supere su limite permitido. De ahi se puede sacar la

siguiente relacion a partir de la ecuacidn en pequena sefal:

w ID,max

L. 1 2 (56)
min 5 unCox(VG,max —Vs— Vth)

Si se extraen ahora los parametros del tipo de transistor elegido del simula-

dor
wA
inCox = 37077 (57)
Ven = 0.2071V (58)

se puede realizar una primera aproximacion teorica del tamano del transistor de

paso para emplear como punto inicial en la simulacion:

w 0.1

Lo 1 (59)
w5370 106(1.2 — 0.9 — 0.2071)2

= 14526.59 (60)

El cuarto terminal de un MOSFET, el body, debera estar conectado preferen-
temente al surtidor en esta aplicacion para aumentar el efecto de ganancia de
corriente y no necesitar asi un transistor tan grande. Como es un efecto de se-
gundo ordeny es mas dificil de calcular de forma tedrica e igualmente habra que
realizar simulaciones para ajustar el tamafio final, es mejor obviarlo en este

calculo.
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A partir de esta primera aproximacion teérica, se debe pasar a la simulacion
para realizar un ajuste fino de la anchura teniendo en cuenta la respuesta real del
transistor y los efectos de los corners para asegurar un correcto funcionamiento

en todos los casos. El modelo empleado para la simulacion es el siguiente:

Vref

Vout

IouT l

Figura 22. Modelo para el dimensionamiento del transistor de paso.

La corriente de salida (lout) tomara los valores limite de las especificaciones,
1y 100 mA. La tensién de entrada (Vin) serd de 1.2 V con el 5% de tolerancia. La
tension de referencia (Vier) serd de 0.9 V para ajustar la salida (Vo) a este mismo
valor con una etapa de ganancia ideal que servira para cerrar el bucle sin modifi-
car larespuesta del transistor de paso. También se tendran en cuenta los corners
de proceso y el rango de temperatura para simular todos los casos posibles y

asegurar asi un correcto funcionamiento en todos los casos.

Para obtener el tamafio final del transistor, se partira desde el tamafo obte-
nido de la aproximacion tedrica y se ira iterando hasta llegar a un tamafio final

que asegure una buena tension en la puerta para todos los casos.

Los resultados finales son los siguientes. Para una longitud (L) de 36 nmy
una anchura (W) de 700800 nm o 700.8 um, el tamaiio final (W/L) es de 19466.66.
La transconductancia en el modo de funcionamiento tipico para 1 mA es de 35.5
mA/V, con una inversa (7/gm) de 28.32 Q, y para 100 mA de 1010.35 mA/V, con
inversa de 0.989 Q. Los puntos mas extremos de esta variable son de un minimo
de 27.18 mA/V para el caso SS 1 mA y 125 °C, y un maximo de 1233 mA/V para
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el caso FF 100 mA y -40 °C. La tensidn en la puerta llega a su maximo en el caso
SS 100 mAy 125 °C, que es el que menos transconductancia da para 100 mA, y
sube hasta 1.225V dejando el margen suficiente como para que la etapa anterior
esté dentro de su rango de funcionamiento. Respecto a las capacidades parasi-
tas, el valor mas importante es la capacidad puerta-drenador (Ccp), que afectara
de forma directa a estabilidad y PSRR y tendra un valor maximo de 884.1 fF tam-
bién en SS 100 mA 125 °C.

El resultado de dimensionamiento de un transistor de paso no es unico. Exis-
ten tamafos ligeramente mas grandes o pequefos que seguirian estando dentro
de los margenes de funcionamiento. La eleccion de este valor final es un punto
intermedio donde ninguno de sus caracteristicas esta al limite y otorga un com-

portamiento mas seguro y robusto.

4.1.2. PSRR (NMOS)

El efecto source-follower que tiene la etapa de este tipo transistor de paso
genera unos efectos indeseados en su respuesta PSRR. Al igual que cualquier
sefial que se tenga en la puerta se transmite directamente a la salida, lo mismo
ocurre con el ruido. Por esta razén, hay que asegurar que este nodo del circuito

esté lo mas aislado posible del ruido procedente de la alimentacidn.

El camino principal por el que se transmite este ruido hacia la puerta es el
amplificador de error que conforma la etapa anterior. Debido a esto habra que
elegir un amplificador que atenue lo maximo posible este camino. Repasando
los tipos de amplificadores presentados en la seccién Amplificador de error, las
variantes con el espejo de corriente activo en la parte inferior son las que cum-

plen con esta propiedad.
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LS vdd

M1 M2
Vout Vout
O —o0

M3 |__| M4 1/gm3 R4 i3

(a) (b)
Figura 23. (a) OTA de 5 transistores con espejo de corriente abajo y (b) su modelo para PSRR.

Para analizar esta caracteristica del amplificador hay que emplear un mo-
delo simplificado representando el efecto que va a tener cada componente (Fi-
gura 23 (b)). En este la respuesta del par de entrada M; y M2 se representa con
unas resistencias Ry R2 que seran equivalentes, ya que ambos transistores van
a ser iguales. Respecto al espejo de corriente, al estar M3 conectado en modo
diodo la impedancia que se va a ver desde la alimentacién va a ser de 1/gms,
mientras que la otra parte del espejo (M4) también estara representada con una
resistencia R4 distinta a las dos primeras, pero con una fuente de corriente de-
pendiente en paralelo que tomara el valor de la corriente por la otra rama del

espejo (i3) y modeliza el efecto de copia de corriente.

Calculando la funcion de transferencia entre alimentacién y salida se llega a

la siguiente conclusion:

v 1
i, =22 (— &« Rl) (61)
Rl gm3
R, R;R,
= —i (62)
Vout = Vadp =7 p " BRI R,
R, Vaa R2R4 63)

VB IR, R, R,+R,
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= Vaq M Vaa =, (Ry = Ry) (64)
RZ + R4 RZ + R4_
=0 (65)

Existe una gran atenuacion (idealmente infinita) entre alimentacién y salida,
formando el tipo de amplificador ideal para mejorar la PSRR del transistor de
paso tipo N [4]. Lo mismo ocurre si se incluye un level-shifter a su salida, ya que
el nodo Vou del amplificador seguira teniendo impedancia baja hasta masa gra-

cias al espejo de corriente.

La eleccidn de este tipo de amplificador de error asegura que la respuesta
en DC o baja frecuencia de la PSRR sea muy buena, con un valor igual a la inversa
de la ganancia de lazo:

1
PSRR = 5 (66)

Para la alta frecuencia, el bucle de regulacién va perdiendo efecto conforme
disminuye su ganancia y los efectos parasitos y capacitivos empiezan a influir
mas en el resultado. Por esta razén, es necesario emplear un modelo simplifi-

cado teniéndolos en cuenta para obtener un resultado en estas frecuencias.

(D)

(G) <l gm-vgs § rd

(S) Vout
RA 1 °

CGS

Figura 24. Modelo simplificado para PSRR en un transistor de paso tipo N.

En la Figura 24 se muestra dicho modelo en el que se tienen en cuenta los

componentes que van a afectar mayoritariamente: el transistor de paso, el
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amplificador de error, y la carga de salida. La resistencia de salida del amplifica-
dor (Ra) esta conectada desde la puerta hasta masa simulando la alta PSRR del
propio amplificador, las capacidades parasitas de puerta-drenador (Cep) y puerta-
surtidor (Ces) entre dichos terminales, la resistencia de longitud de canal (rq), el
propio efecto del transistor con la fuente de corriente, y las cargas de salida re-
sistiva (R.) y capacitiva (C.). Otros componentes como la capacidad drenador-
surtidor o efectos de segundo orden como el body-effect quedan fuera de este
modelo debido a su bajo impacto en relacidén con el resto de los elementos del

modelo.

Para calcular esta funcién de transferencia, el método mas eficaz es el de
las constantes de transferencia de tiempo o time transfer constants. El procedi-

miento que se va a emplear se detalla en [5].

El numero de polos va a ser igual al niumero de condensadores a los que se
les puede forzar una tension independientemente, en este caso dos. El nimero
de ceros va a ser igual al numero de condensadores en los que, si tuvieran un
valor infinito, todavia se tendria una sefial a la salida, en este caso también dos
porque C. no cumple con la condicidn. La forma que tendra esta funcion de trans-

ferencia de dos polos y dos ceros sera la siguiente:

HO+ (ZrHT))s + (X i HY T?T})sz

. (67)
1+ (X77))s + (B 2, i)

H(s) =

Donde 17 es la constante de tiempo del condensador Cx cuando Cy tiene un
valor infinito y el resto valen cero, y 72 la misma constante de tiempo de Cy, pero
con todo el resto de los condensadores con valor nulo. HY es la funcidn de trans-
ferencia cuando Cy y Cy tienen un valor infinito y el resto valen cero, mientras que
HO es esa misma funcion de transferencia, pero con todos los condensadores
con valor nulo. A continuacién, se van a calcular todos estos parametros por se-

parado mostrando los circuitos equivalentes en los casos en que se requiera.

Al eliminar todos los condensadores menos Cep, Ra es la Unica resistencia

que queda en serie con este:
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TgD = RACGD (68)

Para Cgs, el modelo de la Figura 25 muestra la resistencia entre sus termina-

les (R2s):
(G)
it =
vt gm-vgs
§RA rd
[ (S) wvx

) gm

Figura 25. Modelo de PSRR para R% en transistor de paso tipo N.

Tgs = RgSCGS (69)
v
ImVse = iy + —— (70)
ra/ /Ry
Ux == itRA - ‘Ut (71)

. (R —v) (R, +19)

ImVe = 1 + TR, (72)
Ri7g9mVe = itRy7q + 1t R4R;, — Ryve + 140 Ry — 14V, (73)
Ut(Rergm + RL + T'd) = it(Rer + RARL + rdRA) (74)
v
— = RY, (75)
Lt
_ Rer + RARL + rdRA (76)
Rergm + RL + Td
R,r; + R,R; + ;R
T25= LTa Ak, dalia - 77

Ri7qgm + R, + 14

Para C., el modelo de la Figura 26 muestra la resistencia entre sus terminales
0).
(RD):
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rd

Figura 26. Modelo de PSRR para RY en transistor de paso tipo N.

0 =R)C, (78)
. Ve V¢
ly = a + R_L + ImVs (79)
= (1+1+ ) (30)
lg = V¢ 4 R, Im
v
-t = R? (81)
le
1
-7 1 (82)
Ta Ry Im
0 1

Para las constantes de tiempo de segundo orden, el modelo de la Figura 27

muestra la resistencia entre sus terminales (RS?):
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rd

Figura 27. Modelo de PSRR para R%2 en transistor de paso tipo N.

GD _ pGD
T¢s = Rés Cgs

. Ve Ve
lt = mVt +E+R_
L
%
2= R
la
_ 1
11
TR, T Im
1
Tés =1 1 Ces
ra TR, Im

(84)

(85)

(86)

(87)

(88)

El RP no va a cambiar con respecto al calculo de R? de la Figura 26:

o = REC,

1 1 L
ra R, T Im

(89)

(90)

Y la ultima constante de tiempo se calcula con el modelo de la Figura 28:
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r
= §rd

it
vt 1+
RA § RL

Figura 28. Modelo de PSRR para R$® en transistor de paso tipo N.

Tgs — RIE;SCL (91)
RLGS =Ry//Ta//Ra (92)
1
GS _
S S U ©
R, 14 Ry

Para las funciones de transferencia, el modelo para calcular H? esta repre-

sentado en la Figura 29:
Vin

gm-vgs

Q) (9 O

Figura 29. Modelo de PSRR para H° en transistor de paso tipo N.

|4 Vour — Vi
out + out mn + gmvout — 0 (94)

R, Tq

rdVout + RLVout - RLVin + rdRLngout —

0 (95)
Riry
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Vour(ta + Ry + RLngm) = Vin(Ry) (96)
Vour _ o (97)
Vin
R, (98)

- Ry, +714+ RiT49m

Para el término H®P, el modelo de la Figura 30:

Vin

7

gm-vgs
d

Vout
(G) (S)

.

Figura 30. Modelo de PSRR para H®P en transistor de paso tipo N.

V Vour = V;
out + out in + gm(Vout _ Vin) =0 (99)
RL Tq
TaVout + RiVour — RiVin + 1aRLgmVour — TaRLGmVin =0 (100)
Ryry
Vout(rd + R, + Rergm) = Vin(RL + TdRLgm) (101)
Vout — HGD (102)
Vin
RL + Rergm (103)

N Ry, +714+ RiTa9m

Para el término H®S, el modelo de la Figura 31:
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Figura 31. Modelo de PSRR para H®S en transistor de paso tipo N.

yos - Ru//RA)

= (104)
(Ry//Ry) +7_d

RiRy

— M (105)
RiRy
R, +R, " 'a

_ R RA(R, + Ry)
(R, + RA)((RLRA) + (R, + RA)rd)

(106)

RiRy

= (107)
RLRA + Rer + RATd

Eltérmino H- serd nulo ya que, un valor infinito de C; provoca un cortocircuito

entre la salida y masa que no permite llegar sefial a la salida nunca.
HL =0 (108)

Algo similar ocurre con los tres términos restantes. H?%S crea un camino
directo entre entrada y salida, obteniendo una funcidn de transferencia unidad. Y

HCPL y HCSL tienen la misma propiedad que H:

HEPES = 1 (109)
HSPL = (110)
HSSL = (111)
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Una vez obtenidas todas las constantes de tiempo y funciones de transfe-
rencia, se calculan y simplifican los términos de la funcién de transferencia com-

pleta partiendo de la ecuacién (67):

ap + a;s + a,s?

H(s) = (112)
() 1+ bys + bys?
ap = HO (113)
= Ry (114)
Ry +714 +Ri7q9m
a; = topHP + 12H%S + t) HE (115)
_ RRA(1 4 gmra)Cep + RLR4Cs (116)
ImTaRy + Ry + 14
a, = 12, TEEHOPES + 12, 1P HEPL 72,7 GS HOSL (117)
_ _RiraRaCepClos (118)
Ry + 14+ gmraRy
b, =12y + 125 + T} (119)
_ (gmraRL + R, +710)RyCop + (Ryrg + RRy + Ra1g)Cos + (Ry74) (120)
Ri7q9m + R, + 14
by = T8pTés + TepTL” + TasTL (121)
_ RyR 14(CipCas + CepCr + CsCr) (122)

ngdRL + RL + Tq

A partir de esta funcién de transferencia tan compleja es dificil sacar con-
clusiones sobre la respuesta de la PSRR de este transistor de paso. Para ello, se
va a obtener su valor de pico o valor maximo, que para una funcién de segundo
orden como esta se puede aproximar como la relacién entre sus términos de
primer orden siempre que los polos y ceros estén bien separados entre ellos:

a, R R4(1 + gm7a)Cep + R R4Cs

Y (123)
by (gmraRy + R, +10)RaCip + (Ryrg + R Ry + Ry1q)Cos + (R 1) C,

Para simplificarla, se puede asumir que el valor de la carga (R.) va a ser muy

elevada en comparacién con el resto de los componentes:
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a; _ (1 + gmra)RaCep + RaCs
by (1 + gmra)RaCop + (rq + RA)Cos +14C,°

(R, = ) (124)

Lo mismo sucede con la resistencia de longitud de canal (rq):

a _ ImRaCep
by gmRaCp + Css +C,°

(‘r‘d = OO) (125)

Observando la suma de capacidades del denominador, C; va a ser muchi-
simo mas grande que Cgs, que sera una capacidad parasita. Con esta suposicion
y moviendo el término gm, se llega al siguiente valor del que ya se puede entender
mejor la respuesta:

a;  RaCgp

b_1 = ,(Cos K C) (126)

R,Cpp + =L
A“GD gm

El término comun en numerador y denominador (RaCcp) es uno de los dos
polos principales que se forman en el circuito, el de la salida del amplificador de
error con la carga pardsita del transistor de paso (pa). El otro término (C./gm) es
el otro polo principal del LDO, el que se forma en el nodo de salida con la capaci-
dad de carga y la impedancia desde el surtidor del transistor de paso (po). La
diferencia de ambos factores va a delimitar la tendencia de este valor de pico y
a relacionar de forma directa la estabilidad y la PSRR.

1

= (127)
R,4Cep

Pa

_Im

= 128
Po C, (128)

1
4 _ _Pa (129)
by 1.1
Pa Do

Si se considera que el polo dominante (el que tendra un valor menor y apa-
recerda a menor frecuencia) es p,, el valor de pico tendera hacia la unidad. Esto
supone que la curva de la PSRR tendra un maximo que llegara hasta 0 dB y que

puede dificultar cumplir con la especificacion (Figura 32).
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% =1 (130)
Hpa < po
=0dB (131)
PSRR A
[dB] log (f)

4/ \ >
Figura 32. Respuesta aproximada de la PSRR en un transistor de paso tipo N si paes el polo
dominante.

Por otra parte, si se considera que el polo dominante es po, el valor de pico
tendera hacia valores mas pequefios, despreciando el valor de ps en el denomi-
nador. Esta segunda suposicion otorga una mejor respuesta de la PSRR en valo-

res de frecuencia medios, donde se encontrara este pico (Figura 33).

1
4 _ Pa (132)
b, 1
Po K Pa E
—_Im (133)
CLRA CGD
PSRR
[4B] A Iog)(f)

Figura 33. Respuesta aproximada de la PSRR en un transistor de paso tipo N si po es el polo domi-
nante.
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Como se ha podido observar en este analisis, el proceso por el que se con-
sigue la estabilidad va a afectar de forma directa a la respuesta de la PSRR, la
eleccién del polo dominante va a decidir el valor de pico. A pesar de que la mejor
opcion para mejorar la PSRR sea hacer p, dominante, puede ser necesaria una
capacidad de salida excesivamente grande debido a la baja impedancia del nodo
en que se situa. Dependiendo del caso de diseno, el area maxima disponible

puede delimitar la aplicacion de esta propiedad.

Ademas de este primer modelo de la PSRR, dependiendo de los mecanismos
de compensacion que se vayan a emplear, su respuesta también se va a modifi-
car. Uno de estos métodos es el de la capacidad paralela y consiste en colocar
una capacidad discreta a la salida del amplificador de error para controlar la res-

puesta en frecuencia y mejorar la PSRR.

(D)

rd

(G) <l gm-vgs §
RP
2 ™ [
CGS

cp g -
RL — CL

Figura 34. Modelo simplificado para PSRR en un transistor de paso tipo N con compensacién por
capacidad paralela.

Esta nueva capacidad (Cp) se conecta entre este nodo y masa para disminuir
el ruido en la puerta y ayudar en la respuesta de la PSRR ademads de modificar la
estabilidad. La resistencia en serie (Rp) se coloca para afiadir un cero en la res-
puesta en frecuencia y tener a disposicion otra herramienta para lograr la estabi-

lidad si esto fuera necesario.
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Para obtener la nueva respuesta de la PSRR, se van a calcular los parametros
necesarios para ver su valor de pico. Las constantes de tiempo y funciones de
transferencia de primer orden del modelo anterior no se han modificado con este
cambio, asi que solo es necesario calcular las nuevas relativas a esta capacidad

paralela.

En la nueva constante de tiempo se puede observar que tanto Ra como Rp

serian las resistencias que quedarian en serie con Cp:
Tg = (RA + RP)CP (134)

Y en su funcion de transferencia, la respuesta seria exactamente la misma
que en HY ya que Cp no esta en el camino directo de la sefal entre entrada y

salida:
HP = HO (135)

Ry

= (136)
Ry, +714 +Ri7q9m

El valor de pico para este método de compensacion es:

a RLRA(1 + gm7a)Cop + RLRACcs + R (R, + Rp)Cp (137)
by (gmraRy + R, +17)RsCop + (RyTy + R R4 + Ryrg) Cos + (Ry1)C + (RygmTa + Ry +7)(Ry + Rp)Cp

Al igual que en el caso sin compensacion y por las mismas razones, esta
funcién de transferencia se puede simplificar para poder entender mejor sus ca-

racteristicas y poder emplearla en el disefio de forma mas directa:

a; (14 gmTa)RaCsp + RaCss + (R4 + Rp)Cp 138
—= (R, =)  (139)
by (1 + gmTa)RaCop + (g + Ra)Cos +14C + (1 + gmra) (Ra + Rp)Cp

a R,C
G _ Imbalep ,(ry = ) (139)
by gmRaCsp + Cs + C, + gm(Ry + Rp)Cp

a R,Cop

b_ = ’ (CGS < CL) (140)

- C
1 R,Cep + g—; + (R4 + Rp)Cp

Ademas, la resistencia de la capacidad paralela (Rp) también va a tener un
valor muy reducido en comparacion a la impedancia de salida del amplificador,

por lo que su efecto en la PSRR va a ser limitado:
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a R,4C
B = o /(Rp < Ry) (141)
1 R,Csp +g—an+ R,Cp

Los factores que quedan en la funcion de transferencia simplificada son los
mismos que en el caso sin compensacion, pero se afiade ahora en el denomina-
dor el polo que se forma con la nueva capacidad (pp):

_ 1
"~ R,Cp

P, (142)

1

a _ Pa
b, 1,1, 1 e
Pa Po DPp

Larelacién entre estos polos del circuito vuelve a jugar un papel fundamental
a la hora de medir el valor de pico. Al igual que con po y por las mismas razones,
si se situa pp como polo dominante, el valor del pico tendera cada vez mas hacia

valores mas pequefos.

El punto fuerte de este nuevo método de compensacién es que aparece una
nueva caracteristica que mejora considerablemente la respuesta de la PSRR en
un caso concreto. Si se aleja el polo de salida a frecuencias lo suficientemente
altas eligiendo una C; lo suficientemente pequefa, emerge una relacién muy util

entre esta capacidad y el valor de pico maximo de la PSRR:

a; Cep ( C ) ( C )
—=— |— <K R,C — K R,C (144)
by  Cep +Cp \gm Amap Im amp

La relacién capacitiva entre Csop y Cp serd el unico factor (idealmente) que
afectara al valor de pico. Suponiendo que el primer paso que se realiza en un
diseno es el de dimensionar el transistor de paso, Cep €s un valor que se tiene
desde el principio del disefio y que ahora delimita el valor de C, para conseguir
la respuesta de la PSRR que se desee. Ademas, este nuevo método de compen-
sacioén elimina la necesidad de situar po como dominante y requerir una C. de

valor tan elevado.
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En resumen, la PSRR esta fuertemente ligada a la respuesta en frecuencia
del lazo y, en el caso concreto del transistor de paso tipo N, limita el tipo de am-
plificador de error a uno con el espejo de corriente activo en la parte inferior.
Ademas, dependiendo de si se aplica algun método de compensacion, esta res-
puesta también se va a ver modificada y va a tener distintas limitaciones en los
valores de sus componentes para conseguir un buen comportamiento. Se reque-
rira de una capacidad de salida alta si no se tiene un método de compensacion,
0, en el caso de aplicar la técnica de la capacidad paralela, sera necesaria una
capacidad de salida mas pequefa para otorgar una mejor respuesta de la PSRR
con una relacién muy util que facilita el disefio. La correcta simplificacién de las
funciones que se obtienen como resultado es también un paso importante en el
estudio ya que el tener que tratar con una respuesta muy compleja no ayuda en

el disefio.

4.1.3. Solucién 1: OTA de 5 transistores y level-shifter

La primera solucidn que se va a proponer es la mas simple. Esta consiste en
emplear un OTA de 5 transistores como amplificador de error y no recurrir a nin-
gun método de compensacion, solo la capacidad de carga a la salida. En esta se
va a analizar cuales son las posibles distribuciones de polos y ceros, que limites,
inconvenientes y puntos positivos tiene cada una, y a estudiar y simular un mé-

todo de compensacién adicional para mejorar sus prestaciones.

Como ya se ha justificado en los apartados anteriores, para conseguir una
buena respuesta de la PSRR en DC habra que elegir la version del OTA con el
espejo de corriente en la parte inferior. Esto supone que su tensién maxima de
salida estara limitada por la realimentacion y sera necesario emplear un level-
shifter para cuadrar ambos rangos: el de salida del amplificador y el de la puerta

del transistor de paso.
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+1.8V +1.8V

M7

Vin1 |

M1

Figura 35. Esquema de un OTA de 5 transistores con level-shifter como amplificador de error de un
LDO.

Desde el punto de vista de la estabilidad, la respuesta en lazo abierto se

puede modelizar de la siguiente manera:

Amplificador Transistor de Paso
om_A gm_PT

N
I
|

ro_PT

|

Figura 36. Modelo simplificado de |la respuesta en frecuencia de la solucién 1.

El amplificador de error estaria representado por una transconductancia
(gm_a) y por una resistencia de salida (ro_s). El transistor de paso tendra una ca-
pacidad parasita equivalente desde su puerta hasta masa (Cyqg), su transconduc-
tancia (gm_p7) y su resistencia de salida (ro_r7). Ademds, también se ha de consi-
derar la carga capacitiva a la salida del LDO (C.) para modelizar correctamente
la estabilidad.
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Este modelo simplificado excluye el efecto del nodo que se forma entre am-
plificador y level-shifter ya que es de baja impedancia y capacidad y, por lo tanto,
aparecera a alta frecuencia. Respecto al polo de la realimentacion, el uso del le-
vel-shifter permite realizar una realimentacién directa (sin necesidad de divisor

resistivo) que aumenta considerablemente su frecuencia y permite despreciarlo.

Cada uno de los dos nodos de este modelo tiene un polo equivalente aso-
ciado a su resistencia y capacidad. En el nodo de salida del amplificador se tiene
el polo del amplificador (pa) (Ecuacion (145)), y en el nodo de salida del LDO el
polo de salida (po) (Ecuacion (146)).

1
Py = ——— (145)
“ Toa" ng
1
Py = ———— (146)
To pr " CL

Volviendo al modelo de la estabilidad, la ganancia de lazo vendra dada por
la ganancia combinada de las dos etapas, pero al emplear un transistor de paso
tipo N que esta en configuracién source-follower, la segunda etapa tendra ganan-

cia unidad. Esto simplifica este valor a:

AoL =9ma Toa (147)

Al tratarse de un sistema con dos polos y ningun cero, la unica opcion para
conseguir el margen de fase necesario es situar uno de los polos como domi-
nante limitando el ancho de banda (p1) y alejar el otro (p2) a la suficiente frecuen-

cia como para conseguir el margen de fase requerido.

Aoy [dBHN

P4

log (f)
Y

Figura 37. Distribucién de polos requerida para lograr el margen de fase esperado.
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Respecto al margen de ganancia (GM), en un sistema de dos polos en que
se considere que el resto estaran a mucha mas frecuencia no se llegara hasta
los -180° en la fase hasta ese punto, por lo que se puede suponer que la ganancia
ya ha tenido el suficiente tiempo como para bajar mucho mas y no limitar la es-
pecificacion.

En este caso, al tener el transistor de paso ya dimensionado por la corriente
de salida y el amplificador de error bastante limitado por sus prestaciones, la
unica opcion viable para mover la posicion de los polos es variando la capacidad
de salida. A continuacion, se van a presentar ambas distribuciones y se va a ana-

lizar su rendimiento.

4.1.3.1. pa<po (hMOS)

El primer caso seria el de conseguir que pa (el polo del amplificador) sea el
polo dominante. Al no disponer de ningliin mecanismo para controlar su posicion,
habra que simular su respuesta para ver en que frecuencia aparece y asegurar
que el segundo polo, el de salida, esté lo suficientemente lejos después del cruce

por ganancia cero como para conseguir el margen de fase especificado.

AoL [dE'*]A

pa

log (f)

po

Figura 38. Distribucién de polos para conseguir la estabilidad en la solucion 1: pa<po.

Para esto, al tener solo C. como componente de compensacion, se llega a
una relacién entre la ganancia de lazo, la posicion del polo del amplificador y C;
que asegura un valor maximo de esta ultima para que se cumpla el requisito. Si
Po coincidiera exactamente con el cruce por ganancia cero, el margen de fase

seria de 45°. Para esta simplificacién, se va a suponer que este es el valor
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requerido en lugar de 60°. Al tratarse esto de una aproximacion tedrica, el valor
calculado aqui servira solo como indicador cercano al valor real, que realmente
debera ser menor para conseguir el margen de fase requerido. Igualando la po-

sicion de po con el GBP se llega a la siguiente relacion:

Im_pT
= — 148
o C (148)
1
GBP = . R 149
gnLA Tbjln)A'Cbg ( )
Im_a
=== (150)
Cqg
po, = GBP (151)
Im_pT _ Im_A (152)
C, Cyg
g
Crmax = Cygyg T (153)
gnLA

Cualquier valor de C. menor que el calculado hara que el polo de salida esté
mas lejos que el cruce por ganancia cero y otorgue un margen de fase de al me-
nos 45°. Una vez se pase de la teoria a la simulacion, habra que variar el valor
real de C. disminuyéndolo hasta llegar al margen de fase de 60° para todos los

casos.

El principal inconveniente de esta solucidn recae en el propio tamafio de C;.
Al estar limitado por la estabilidad, su reducido tamafo va a afectar a otros pa-
rametros del LDO como la respuesta frente a transitorios de carga. Respecto a
la PSRR, al haber situado p, como dominante y po como secundario, el pico de la
respuesta va a subir hasta los 0 dB como se explica en la ecuacion (130) y Figura
32. En precisién, al no emplear cascodos en el amplificador de error, la gran va-

riacion de tension a su salida va a disminuir esta especificacion.

Analizando los resultados, esta solucion podria ser apropiada en el caso de
que pa ya esté de por si en baja frecuencia (ya sea por una alta impedancia del

amplificador o un drea grande del transistor de paso) y la gm del transistor de
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paso sea bastante alta, reduciendo asi la impedancia del nodo de salida. Los
requisitos de PSRR y estabilidad tampoco podran ser muy restrictivos y no se
debera requerir un valor de C; alto por ningun otro motivo ya que esta limitado

por la estabilidad.

4.1.3.2. po<pa (NMOS)

El segundo caso de distribucién de polos seria el opuesto, con p, como polo
dominante y p, mas alla del cruce por ganancia cero. Al igual que con la opcién
anterior, no se puede controlar la posicion de p, y la Unica forma de compensa-
ciéon es con la capacidad de salida. Ahora, C. debera ser lo suficientemente

grande como para que la respuesta en frecuencia sea la siguiente:

Ao [d B]A

po

log (f)

)t)

Figura 39. Distribucién de polos para conseguir la estabilidad en la solucion 1: po<pa.

Para conseguir la aproximacion de los 45° de margen de fase, ahora la ecua-

cion debera igualar p, con el GBP:

1

Po = ——F~ (154)

¢ Toa" ng
GBP = G a " To.a —‘g’Z:PT (155)

L
Pa = GBP (156)
1 9m_pT

= ' —_—Y 157
Ton" ng Im. A Toa C, (157)
CLomin = ng "Im PT " Im A’ rozA (158)
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Cualquier valor de C. mayor que el calculado hara que el polo de salida sea
lo suficientemente dominante como para que p, otorgue un margen de fase de
al menos 45°. Una vez se pase de la teoria a la simulacion, habra que variar el
valor real de C, aumentandolo hasta llegar al margen de fase de 60° para todos

los casos.

Al contrario que con la solucién anterior, ahora la distribucion de polos favo-
rece la respuesta de la PSRR. Al tener p, como polo dominante, el valor de su
pico estara limitado por la ecuacion (132) y Figura 33, mejorando su respuesta.
Ahora, el tamafo de C, estara restringido en su valor minimo, por lo que el area
disponible para el disefio puede ser uno de los factores limitantes. La precision

seguira estando afectada al no emplear cascodos.

Al analizar esta segunda posible distribucion de polos se llega a una situa-
cién contraria a la anterior: el caso mas apropiado seria uno en que p, se encuen-
tre en alta frecuencia (ya sea por una impedancia del amplificador baja o una
pequeiia area del transistor de paso), y po se encuentre por defecto en una posi-
ciéon dominante por una gm del transistor de paso pequeiia, permitiendo asi que
C. no deba ser tan grande. La especificacion de PSRR podra ser un poco mas
restrictiva, pero se debera disponer de la suficiente area para alojar la capacidad

de salida moderadamente alta.

Estos primeros disefios propuestos tienen la desventaja de que el disefiador
no tiene las suficientes herramientas como para controlar correctamente su res-
puesta. El uso real de los circuitos estaria limitado a casos muy simples y espe-
cificos en que se cumplan los requisitos de aplicacion y las especificaciones no
sean muy restrictivas. A continuacion, se mostrara en estudio tedrico y simula-
cion una modificacién de esta primera solucién que va a mejorar considerable-

mente las prestaciones con un método de compensacién muy simple.

4.1.3.3. Capacidad paralela (simulacion nMOS)

Con las opciones anteriores, el Unico nodo del circuito sobre el que real-

mente se tiene control es el nodo de salida con C;. El nodo del amplificador esta
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mucho mas limitado ya que el dimensionamiento del transistor de paso esta
fuertemente restringido y el disefio del amplificador de error no puede variar

tanto como para tener un buen control de la respuesta de este punto.

El siguiente método de compensacion modifica la primera soluciéon pro-
puesta afiadiendo una capacidad paralela (Cp) como se muestra en la Figura 40
desde este nodo hasta masa y permite controlar el valor de capacidad en vez de
depender de los valores parasitos del transistor de paso. Ademas, se puede afa-
dir una resistencia en serie con esta (Rp) con el objetivo de afiadir un ceroy poder
controlar mejor la respuesta en frecuencia. Aparte de esta mejora, este método

permite mejorar la PSRR del circuito como se demostré en el apartado PSRR.

Amplificador Transistor de Paso
gm_A gm_PT

N
TI VT

Figura 40. Modelo simplificado de la respuesta en frecuencia de la solucién 1 con compensacién

por capacidad paralela.

Ahora, el polo y cero equivalentes para este nodo serian:

1
Py =——, (104 »Ry) (159)
rO_A ) Cp N
1
Zp =pC (160)

Si se considera que este va a ser el polo dominante, la aplicacién del método
de compensacion hace aparecer una importante relacion entre la ganancia del
amplificador, la frecuencia del polo, y el Producto de Ganancia por Ancho de
Banda o Gain Bandwidth Product (GBP). Su valor es de:
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GBP = ! (161)
=Y9m.a'Toa Toa" Cp
gm A
=—= (162)
CP

Ahora el GBP no depende de la impedancia de salida del amplificador, por lo

que es mucho mas sencillo ajustar su valor al deseado.

Continuando con este hilo de pensamiento, si se ignora por ahora el efecto
de Ry, se sitia pp como polo dominante y se envia p, a frecuencias mucho mas
altas, se puede aplicar la simplificacion de la ecuacién (144) en la que el pico de
la PSRR (PSRRyico) esta definido por la capacidad paralela (Cp) y por el parasito

entre puerta y drenador (Cep).

_ Cep
PSRRpL'co = CGT (163)
D p

Con estas suposiciones se puede aproximar la forma que tendran la res-
puesta en frecuencia y la PSRR a [4]:

PSRR
[dB]

3» log(f)

PSRRp;co f------------

PSRRyalor_final ===/ " TeRTThT

B et

1/AR

AoL
[dB] |

AR

3 log(f)

Figura 41. Aproximacion de larespuesta en frecuenciay PSRR de la solucion 1 con capacidad pa-

ralela.
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En baja frecuencia, la PSRR coincidira con la inversa de la ganancia de lazo
en ese punto (7/AB). Cuando se llegue al primer polo, pp, la ganancia empezara a
bajar con una inclinacién de primer orden, por lo que el efecto regulador del lazo
empezara a disminuir y, con ello, la PSRR empezara a empeorar a la misma velo-
cidad. En el cruce por ganancia unidad (UGF), el efecto regulador del lazo pasara
a ser despreciable y la PSRR llegara a su maximo limitado por la ecuacion ante-
rior (163). Este valor de pico se mantendra constante hasta que se llegue al se-
gundo polo, p,, donde la respuesta en frecuencia empezara a bajar con una incli-
nacién de segundo ordeny la curva de la PSRR volvera a mejorar debido a que la
impedancia de C. sera ya lo suficientemente baja como para absorber el ruido
que llega hasta la salida. Finalmente, la PSRR se estabilizara en un valor final
igual al divisor capacitivo que se forma entre las capacidades parasitas y la ca-

pacidad de carga:

Figura 42. Modelo simplificado de la respuesta de la PSRR en alta frecuencia.

CGD //CGS
PSRRvalor_final = (164)

(Cen//Cegs) +Cy,

Para conseguir cumplir con la estabilidad y obtener una buena PSRR con

esta solucidn, hay que ajustar todos los parametros disponibles para lograr el
margen de fase de 60° y estar por debajo de los tres puntos de las especificacio-
nes de la PSRR en todos los casos. Existen muchas posibles soluciones para
este problema, pero la que otorgara una mejor respuesta con los menos incon-
venientes posibles es la siguiente:
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PSRR

[dB]
1 100 500 log(f)
: i ) [MHz]

-20dB
-30dB
-40 dB

log(f)
> [MHz]

.

\\ N
\ Xpo,méx
v N

LY
v M

Figura 43. Respuesta en frecuenciay PSRR esperadas para la solucion 1 con capacidad paralela.

Para estabilidad, habra que conseguir que el polo de salida (po) este siempre
mas alla del cruce por ganancia unidad para lograr un buen margen de fase. Para
PSRR, habra que ajustar su valor maximoy la frecuencia en la que aparecera para
esquivar los puntos dados en las especificaciones. Estos puntos son los que
aparecen marcados con circulos en la Figura 43: -30dB@1MHz, -20dB@100MHz,
y -40dB@500MHz.

Si se disefa para un valor de pico de la PSRR de -30 dB se consigue evitar
por completo el segundo de estos puntos, ya que la curva nunca subira mas alla
de este valor. También se consigue que, si se llega a este pico después de 1 MHz
(UGF > 1 MHz) se evite también el primer punto. Para ello, conociendo la capaci-
dad pardsita puerta-drenador maxima del dimensionamiento del transistor de

paso, se puede elegir una capacidad paralela de compensacién de unos 30 pF:
Copmax = 884.1 fF (165)

20 -10g10(PSRRico tinear) = —30 dB (166)
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—-30

PSRRpico_lineal = 1020 (167)
= 0.03162 (168)

CGD max
PSRR, ;o = ——m—— 169
pree CGD,méx + Cp (169)

1- PSRRpico_lineal

C.=C . (170)
P Gpmax PSRRpico_lineal
1—-0.03162
=884.1-10"° ———— (171)
0.03162
= 27 pF - 30 pF (172)

A partir de este valor calculado, se puede establecer el valor de UGF a 3 MHz

para evitar el primer punto de la PSRR con la relacion de la ecuacién (162):

GBP =3 MHz (173)
Ima _ cpp (174)

Cp
Gma = C,- GBP (175)
=30-10"%2-2r-3-10° (176)
= 56555 am

Con una transconductancia del amplificador como esta se ajustara la UGF.

Para los valores de frecuencia alta, el polo de salida es el que va a controlar
las prestaciones del circuito. Al tener un rango de corriente de salida de 1 a 100
mA, la transconductancia del transistor de paso variara y, con ello, el polo de
salida. Esto provoca los dos caminos marcados con lineas discontinuas en la

Figura 43: el de pomin para 1 mA'y el de pomax para 100 mA.

Por una parte, en el caso minimo de la localizacién del polo, este se debera
encontrar a la suficiente frecuencia después del UGF como para asegurar el mar-

gen de fase necesario. Por otra parte, en el caso maximo habra que asegurar que

63



S UNIVERSITAT =\ [ B8 ocenrmaveENTO
c m=—y DE INGENIERIA
PD(I:E)L\I/-I/—\EL(I:EEI(SQ E Bas ELE|CTGROIN|CA

la curva de la PSRR baja lo suficientemente pronto como para evitar el tercer

punto de las especificaciones, el de -40dB@500MHz.

Un punto medio para este valor aparece con una capacidad de salida de

1500 pF, que logra situar el polo de salida entre 9 y 100 MHz en sus casos mas

extremos.
9Im_pT
i 178
Po =70, (178)
c, = Im_pT 479
Po
mA
Im_PT min = 85-527 (180)
CL,méx — gm_PT_min 181)
po,min
. -3
_ 85.52-10 182)
2m-9-106
= 1512 pF (183)
mA
Gm_pr_max = 951.2 7 (184)
CL,min = gm_PT_méx (185)
po,méx
. -3
_ 9512:107 oo
2m-100-10°
= 1513 pF (187)

En el caso minimo el polo estara al triple de la frecuencia de cruce, dejando
asi el suficiente margen de fase. En el caso maximo la PSRR tendra mas de me-
dia década para bajar desde los -30 dB del valor de pico a los -40 dB de la espe-
cificacion, cosa que sera posible con una inclinacion de primer orden como la

que se tiene en este punto.

Finalmente, habra que asegurarse de que el valor final de la PSRR esta tam-

bién por debajo de los -40 dB:
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Cesmax = 193.21 fF (188)
1 147!
(0 * )

PSRRvalor_final = 1 131 (189)

(ot *&

( 1 4 1 )—1
_ 884.1-10-15 ' 193.21-10"15 (190)

1 1 - —-12
(884.1 10-15 T 19321 - 10—15) +1500-10

= 0.000105 (191)
= —-79.5dB (192)

Siguiendo todos estos criterios de disefio se dimensiona el transistor de
paso y el amplificador de error acorde, con 30 pF de Cp, y 1500 pF de C. para1y
100 mA de corriente de salida en las condiciones de trabajo tipicas. En ninguna
de las soluciones simuladas se va a entrar a explicar el proceso de dimensiona-
miento del propio amplificador de error o fuentes de corriente ya que no es ne-
cesario para realizar las comparaciones y estudiar su rendimiento. Cabe desta-
car que, a pesar de esto, todos los componentes del circuito han sido disefiados

para cumplir con los calculos tedricos anteriores.

El esquema final del circuito es el siguiente:

+1.8V +1.8V +1.2V

M5 40u M7 l 20u

. I[: pr
Vref VFB Vref
o_| I_o o_l M6 VFB Vout
ove ov9 Cp © 0
M1 M2 a0
| P l IoUT cL
| 1500p

N o

Figura 44. Esquema de la solucién 1 con capacidad paralela.
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Figura 45. Gréafica de ganancia de lazo en la solucién 1 con capacidad paralela.
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Figura 46. Gréafica de fase en la solucion 1 con capacidad paralela.
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PSRR [dB]
2

-90
-100
-110

-120
1E+01  1E+02 1E+03 1E+04 1E+05 1E+06 1E+07 1E+08 1E+09 1E+10 1E+M

Frecuencia [Hz]
lout=1mA, TT, 70°C lout=100 mA, TT, 70°C

Figura 47. Grafica de PSRR en la solucidon 1 con capacidad paralela.

Analizando los resultados de estas graficas y comparandolos con los espe-
rados de las aproximaciones tedricas y las especificaciones se obtienen los re-

sultados de la siguiente tabla:

Tabla 1. Comparacion de resultados de la solucién 1 con capacidad paralela.

VALOR VALOR VALOR UNIDADES
ESPERADO SIMULADO SIMULADO
IOUT =1 mA [OUT =100 mA

UGF 3 3.25 3.33 MHz

Po 9-100 12.58 79.4 MHz
PSRRpico -30 -28.49 -27.39 dB
PSRRuvalor_final -79.5 -82.6 -78.8 dB

PM >60 76.4 87.92 0

GM >10 60.64 59.24 dB
PSRR@1MHz <-30 -39.18 -38.16 dB
PSRR@100MHz <-20 -45.95 -30.64 dB
PSRR@500MHz <-40 -59.82 -42.19 daB
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Como se puede observar, todos los parametros simulados estan relativa-
mente cerca de los esperados y se cumplen todas las especificaciones de esta-

bilidad y PSRR, verificando asi los calculos tedricos y el proceso de disefio.

Si se aplican ahora los criterios de los corners de temperatura y proceso
aparecen dos casos principales que van a limitar la respuesta. Respecto a esta-
bilidad, su minimo de margen de fase aparecera en el caso de p, mas dominante,
en que la gm del transistor de paso sea lo mas baja posible en el corner SS a la
menor temperatura posible de -40°C (SS, lout = TMA, -40°C). Por su parte, la PSRR
aparecera limitada en alta frecuencia en el caso en que p, aparezca a la mayor
frecuencia posible, el caso contrario al anterior (FF, lout=100mA, 125°C). Las to-
lerancias en las fuentes de alimentacién disponibles se van a considerar que es-

tan en su minimo para estos casos.

Estas son las graficas de estabilidad y PSRR para ambos casos extremos y
la tabla comparativa:

100

50

-50

AOL [dB]

-100

-150

-200

1E+01  1E+02 1E+03 1E+04 1E+05 1E+06 1E+07 1E+08 1E+09 1E+10 1E+11
Frecuencia [Hz]
lout = 1 mA, SS, -40°C lout = 100 mA, FF, 125°C

Figura 48. Grafica de ganancia de lazo en la solucién 1 con capacidad paralela en los peores cor-

ners.
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Figura 49. Gréfica de fase en la soluciéon 1 con capacidad paralela en los peores corners.
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-100
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Frecuencia [Hz]
== «= o lout = 1 mA, SS, -40°C «eseolout=100 mA, FF, 125°C

Figura 50. Grafica de PSRR en la solucidon 1 con capacidad paralela en los peores corners.

Tabla 2. Comparacién de resultados de la solucién 1 con capacidad paralela en los peores corners.

VALOR VALOR VALOR UNIDADES
ESPERADO SIMULADO SIMULADO
IOUT =1 mA IOUT =100 mA

SS, -40°C FF, 125°C
UGF 3 3.165 2.241 MHz
Po 9-100 12.5 63.1 MHz
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PSRRpico -30 -28.03 -26.28 dB

PSRRuvalor_final -79.5 -81.01 -79.96 dB
PM >60 76.35 88.84 °

GM >10 60.35 60.12 dB

PSRR@1MHz <-30 -38.48 -34.04 dB

PSRR@100MHz <-20 -45.71 -30.64 dB

PSRR@500MHz <-40 -59.57 -42.02 dB

Al igual que en los casos de operacion tipicos se cumplen todas las especi-
ficaciones, aunque se ven ligeramente degradadas y los resultados simulados

se alejan un poco mas de los esperados.

Uno de los principales inconvenientes de esta solucién es el tamafio de la
capacidad de salida (C.). Su valor de 1500 pF puede llegar a ser uno de los fac-
tores limitantes en el area disponible, por lo que se puede plantear reducir su
tamano a cambio de una degradacion de las prestaciones del LDO. Este cambio
en C. va a provocar un cambio en p, que, a su vez, modificara la estabilidad y la
PSRR. Respecto a la estabilidad, una reduccion de C; solo va a alejar po a fre-
cuencias mas altas, mejorando el margen de fase. Respecto a la PSRR, un polo
de salida menos dominante provoca que la curva de esta propiedad se mantenga
en su pico maximo durante mas tiempo, empeorando la respuesta en alta fre-

cuencia.

Para comprobar esto, se han repetido las simulaciones en el régimen de fun-

cionamiento tipico, pero cambiando C; de 1500 pF a 500 pF:

70



UNIVERSITAT
POLITECNICA
DE VALENCIA

=\

=

™8 ocpARTAMENTO
====3 DE INGENIERIA
B ELECTRONICA

100

—— -y

50

-150

-200

1E+01 1E+05 1E+06 1E+07 1E+08 1E+0

Frecuencia [Hz]
sssselout=100 mA, TT, 70°C

1E+02  1E+03 1E+04

== == olout=1mA, TT, 70°C

9

1E+10

1E+11

Figura 51. Gréafica de ganancia de lazo en la solucién 1 con capacidad paralelay CL de 500 pF.
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Figura 52. Gréafica de fase en la solucidon 1 con capacidad paralelay C. de 500 pF.
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PSRR [dB]
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Figura 53. Grafica de PSRR en la solucion 1 con capacidad paralelay CL de 500 pF.

Tabla 3. Comparacién de resultados de la solucidon 1 con capacidad paralelay C. de 500 pF.

VALOR VALOR VALOR UNIDADES
ESPERADO SIMULADO = SIMULADO
IOUT =1 mA IOUT =100 mA
CL=500pF CL =500 pF

UGF 3 3.338 3.331 MHz

Po >9-100 39.81 251.18 MHz
PSRRpico -30 -28.49 -27.41 dB
PSRRuvalor_final -79.5 -73.09 -69.33 dB

PM >60 85.23 89.27 °

GM >10 60.71 59.18 dB
PSRR@1MHz <-30 -39.3 -38.18 dB
PSRR@100MHz <-20 -36.93 -27.91 dB
PSRR@500MHz <-40 -50.31 -33.68 dB

Como era de esperar, con el valor de C; dividido entre tres la frecuencia de
Po se ha multiplicado aproximadamente por este mismo valor, mejorando el mar-

gen de fase hasta los 85.23° en el peor caso en comparacion con los 76.4° del
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caso original. En PSRR, su valor en alta frecuencia ha pasado de los -42.19 dB a
los -33.68 dB en 500 MHz, lo que supone una caida de 8.51 dB, no cumpliendo

asi con esta especificacion.

Ademas de la estabilidad y la PSRR, la precision de la salida es la otra gran
especificacion que se ha que medir. De los 9 mV de margen que se tienen para
cumplir con esta, la simulacién muestra una desviacién sistematica de 4.6 mVy
un error de mismatch de 11.67 mV. Ambos valores se podrian mejorar con el uso
de cascodos en el amplificador o con un aumento del area del par diferencial y
espejos de corriente como ya se explicé en el apartado Precisién, por lo que solo

se emplearan como punto de comparacion entre distintas soluciones.

Como se ha podido observar durante todo este apartado, la aplicacion del
método de compensacién por capacidad paralela ha mejorado considerable-
mente la respuesta del LDO. Se ha estudiado y demostrado un proceso de disefio
exactoy eficaz que permite aprovechar las prestaciones del circuito para cumplir
con unas especificaciones estrictas. Como desventaja, el elevado valor de C; re-
querido y su correlacion con la PSRR provoca que sea necesaria un area relativa-

mente grande si las especificaciones fueran muy restrictivas.

Esta ha sido la configuracion de esta solucion que mejor aprovecha el cir-
cuito para estas especificaciones y tecnologia concreta, pero existen otras que

también pueden ser viables en algunos casos especificos.

4.1.3.4. Capacidad paralela (otras soluciones nMOS)

Otra solucién valida para disefiar un LDO con esta arquitectura y con el mé-
todo de compensacion de la capacidad paralela es empleando la resistencia en
serie Rp de la Figura 40. Conociendo el cero que se va a afiadir en la respuesta en
frecuencia (Ecuacién (160)) y con la distribucién de polos anterior, su Unica utili-
dad seria la de contrarrestar el efecto de p, para conseguir un mejor margen de

fase para la estabilidad como se muestra en la siguiente figura:
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Figura 54. Solucién alternativa para conseguir la estabilidad empleando Rp en la solucién 1.

Comparando con la solucion simulada anterior, el uso de este nuevo cero
permitiria emplear una C. de mayor valor sin preocuparse por el margen de fase,
pero como su valor ya es relativamente grande por defecto, el uso de este cero
en la respuesta en frecuencia no es de gran utilidad, aparte de que empeoraria la

PSRR como ya se calcul6 en el apartado correspondiente.

Continuando con la PSRR, otra opcién para no rebasar los puntos de las es-
pecificaciones seria la de desplazar su pico maximo a menor o mayor frecuencia

como se muestra en la siguiente figura:

PSRR
[dB]

log(f)
[MHz]

-20 dB
-30dB
-40 dB

Figura 55. Soluciones alternativas para la PSRR de la solucién 1.

Comparando con el caso simulado, la aparicion del pico de la PSRR a menor
frecuencia supondria un menor ancho de banda y una C; todavia mayor. También
se empeoraria su valor en baja frecuencia. Si por el contrario se moviera esta

curva a frecuencias mas altas, lo que pasaria es que el cruce por UGF seria a mas
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frecuencia y los efectos de los polos de la realimentacion o internos del amplifi-
cador de error pasarian a ser no despreciables y complicarian conseguir la esta-

bilidad. También seria necesaria una C. mucho mas pequefia.

Todas estas soluciones alternativas al problema para la aplicacién del mé-
todo de compensacion de la capacidad paralela pueden llegar a ser relevantes
en los casos en que las especificaciones requeridas para el disefo o la tecnolo-
gia con la que se trabaje sean las adecuadas para poder aplicarlas y aprove-

charse asi de sus cualidades.

4.1.4. Solucion 2: folded cascode

Esta segunda solucidon propuesta para el transistor de paso tipo N se va a
basar en un cascodo plegado como amplificador de error. Con este, al contrario
que en la solucién anterior y como se ha demostrado en el apartado de Amplifi-
cador de error, ya no es necesario ajustar su rango de salida con un level-shifter

y es posible realizar una realimentacion directa sin limitar la salida.

Aparte de este cambio, no existe ninguna diferencia en términos de estabili-
dad o PSRR con respecto a la solucién anterior. Los modelos que se emplearon
para analizar su comportamiento siguen siendo validos, simplemente se espe-
rara una mayor impedancia de salida el amplificador debido a sus cascodos. Las
mismas conclusiones aplicaran a esta soluciéon con los mismos métodos de

compensacion y distribucién de polos y ceros.

Por esta razon, tanto el dimensionamiento del transistor de paso, método de
compensacion con capacidad paralela, valores de Ci, Cp y gm_a, Y los procesos de
disefio y simulacion van a ser los mismos que en la solucién anterior. Para reali-
zar la simulacién y poder comparar el rendimiento de ambas, la siguiente figura
muestra el esquema con el cascodo plegado con espejo de corriente activo en

la parte inferior que se va a emplear:
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Figura 56. Esquema de la solucion 2 con capacidad paralela.

Simulando para el régimen de funcionamiento tipico se obtienen las siguien-

tes graficas y tabla de valores:

100
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== w= olout=1mA, TT, 70°C

Figura 57. Gréafica de ganancia de lazo en la solucién 2 con capacidad paralela.
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Figura 58. Gréafica de fase en la solucion 2 con capacidad paralela.
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Figura 59. Gréafica de PSRR en la solucién 2 con capacidad paralela.
Tabla 4. Comparacion de resultados de la solucién 2 con capacidad paralela.
VALOR VALOR VALOR UNIDADES
ESPERADO SIMULADO SIMULADO
IOUT =1 mA I0OUT =100 mA
UGF 3 2.153 2.32 MHz
Po 9-100 3.98 79.43 MHz
PSRRpico -30 -32.3 -26.85 dB
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PSRRuvalor_final -79.5 -85.6 -64.94 dB
PM >60 64.94 89.04 °

GM >10 46.08 49.44 dB

PSRR@1MHz <-30 -39.84 -34.91 dB

PSRR@100MHz <-20 -58.98 -29.26 dB

PSRR@500MHz <-40 -72.7 -39.72 dB

Al igual que en el apartado anterior todos los valores simulados aparecen
cerca de los valores esperados de forma tedrica. Las discrepancias entre estas
se reducen a las pequefias diferencias entre los disefios de los amplificadores

que cambian ligeramente la ganancia en DC y, en consecuencia, la PSRR en DC.

Aplicando ahora los peores corners para estabilidad y PSRR como en la so-

lucién anterior, se obtienen las siguientes graficas y tabla de valores.
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lout =1 mA, SS, -40°C lout = 100 mA, FF, 125°C

Figura 60. Gréafica de ganancia de lazo en la solucién 2 con capacidad paralela en los peores

corners.
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Figura 61. Gréafica de fase en la solucion 2 con capacidad paralela en los peores corners.
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Figura 62. Grafica de PSRR en la solucion 2 con capacidad paralela en los peores corners.

Tabla 5. Comparacién de resultados de la soluciéon 2 con capacidad paralela en los peores corners.

VALOR VALOR VALOR UNIDADES
ESPERADO SIMULADO SIMULADO
IOUT =1 mA IOUT =100 mA

SS, -40°C FF, 125°C
UGF 3 2.091 1.664 MHz
Po 9-100 3.98 63.09 MHz
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PSRRpico -30 -32.15 -23.41 dB

PSRRuvalor_final -79.5 -85.33 -63.45 dB
PM >60 65.38 88.86 °

GM >10 46.29 50.32 dB

PSRR@1MHz <-30 -39.45 -29.15 dB

PSRR@100MHz <-20 -58.92 -26.62 dB

PSRR@500MHz <-40 -72.63 -37.93 dB

Como era de esperar, las prestaciones del circuito se desvian un poco mas
de las ideales, siendo la PSRR para el segundo caso la unica especificacién que

no se cumple del todo para este caso.

Pasando a la precision, el afiadido de los cascodos a la salida del amplifica-
dor de error ha mejorado considerablemente el error sistematico, bajando desde
los 4.6 mV de la solucién anterior a los 0.9 mV. Respecto al error de mismatch,
el valor ha quedado practicamente igual en 13.83 mV frente alos 11.67 mV de la
anterior ya que el tamafio de espejos de corriente y par diferencial es practica-

mente igual.

Esta segunda solucién propuesta para el transistor de paso tipo N es muy
similar a la primera. El cambio en la arquitectura del amplificador de error sol-
venta el problema del rango de salida con realimentacion directa y, con la elec-
cion de la distribucion de polos y ceros y la aplicacién del método de compensa-
cioén por capacidad paralela mostrados en la solucién anterior, otorga una gran
variedad de posibilidades de disefio dependiendo de las especificaciones que se

tengan que cumplir y las herramientas que se tengan a disposicion.

4.2. pMOS

La configuracion en que va a estar conectado el transistor de paso tipo P en

un LDO se conoce como surtidor comun o common source.

80



UNIVERSITAT =\ [ B8 ocenrmaveENTO
m=—y DE INGENIERIA
PD(I:E)L\I/-I/—\EL(I:EEI(?[Q E Bas ELE|CTGROIN|CA

Vgate
go_|[ PT

Vout

§ RL — CL

Figura 63. Etapa del transistor de paso tipo P en un LDO en configuracién surtidor comun.

En esta el transistor de paso (PT) se sitla en la parte superior con su drena-
dor directamente a la salida y controlando una carga (R.) conectada desde ahi
hasta masa. Considerando que esta carga sea mucho mas grande que la resis-
tencia de longitud de canal del propio transistor de paso, la resistencia de salida

del LDO sera aproximadamente de:

Rout = 14 (193)

El polo que se forma en el nodo de salida (po) con la capacidad de carga (Cy)

es:

! (194)

Po =75~

? Rout - €
_ 1 (195)

7R
Y la ganancia que tendra la etapa con efecto inversor es:

Gain = g, - Rowt (196)
=0gm " Td (197)

La conexion del surtidor del transistor de paso directamente a la entrada su-
pone que la tensién DC en la puerta tenga que estar siempre por debajo de este

valor menos la tension umbral para asegurar que trabaje en saturacion.
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Vgate,DC < Vin - VTH (198)

Por esta razén nunca sera necesario emplear una fuente de tension adicio-
nal para alimentar el amplificador de error, aunque, a pesar de esto, en algunos
casos puede seguir siendo beneficioso emplear la fuente de 1.8 V si se utilizan
topologias de amplificador con cascodos que requieran mas margen de tension

en sus componentes.

4.2.1. Dimensionamiento del transistor de paso (pMOS)

La disposicién en que estaran conectados los terminales del transistor de

paso pMOS en un LDO es la siguiente:

1V2 (S) Vin

(G)_”:

0V9 (D) Vout

Figura 64. Conexion de un transistor de paso tipo P en un LDO.

El drenador sera la salida y estara a los 0.9 V que requiere la especificacion,
mientras que el surtidor sera la entrada de tension del LDO y debera estar a 1.2
V para dejar un margen de 0.3 V entre ambos terminales. Este margen es sufi-
ciente para poder dimensionarlo correctamente, por lo que no es necesario em-

plear la fuente de 1.8 V.

Por su parte, la puerta variara su nivel de tension en DC dependiendo de la
corriente de salida gracias al bucle de regulaciéon, cambiando asi su punto de
funcionamiento. Siguiendo la ecuacion de disefio (13), para el valor de corriente
de salida minima la tensién puerta-surtidor debera estar justo al limite de la re-

gion subthreshold:

Vs > Von (199)
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Vemax = Vs —Vry (200)

Para el valor de corriente maxima, la tension en la puerta debera bajar hasta
llegar al limite de la regidn de triodo. Al tratarse esta de una etapa con una cierta
ganancia, es importante asegurarse de que el transistor de paso se mantenga en
saturacion para no perder ganancia en los casos mas extremos y dificultar asi la

obtencidn de la estabilidad. Este limite vendra dado por la siguiente ecuacion:
Vps > Vgs — Vry (201)
Vemin =Vp = Vry (202)
Conociendo este ultimo valor limite, el criterio de dimensionamiento para
este tipo de transistor de paso sera el de limitar su tamafio minimo para que no

se exceda esta igualdad en el caso mas extremo. A partir de la ecuacién de di-

sefio se obtiene:

-1 2 (203)
7 HnCox(VS - VG,max - Vth)

[ I D,max
L

min

Analizando esta igualdad, el término entre paréntesis es la tension de over-
drive, que sera la misma que la de surtidor a drenador y se mantendra constante
en 0.3 V. Por esto, para elegir la version del transistor que dé un tamafo minimo
lo mas pequefio posible, hay que minimizar el parametro punCox. La version ULVT
o ultra low voltage threshold sera la que cumpla este requerimiento, ademas de

minimizar la tension umbral:

HA
UnCox = 50% (204)
Vi = 0.275V (205)

Con estos valores, los limites de tension que se tendran en la puerta seran
de:

Ve max = 1.2 — 0.275 (206)

=0925V (207)
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Vmin = 0.9 — 0.275 (208)
= 0.625V (209)

Si se limita la longitud (L) a la mds pequefia posible de 36 nm para los circui-
tos analdgicos de esta tecnologia y disminuir asi el area total necesaria, habra

que elegir la anchura (W) que cumpla con la relacién anterior:

w 0.1
T =7 (210)
min 5-50-107¢ - (1.2 — 0.625 — 0.275)?
= 44444 44 (211)

Como en esta primera aproximacion solo se han tenido en cuenta los efec-
tos principales del transistor, es necesario realizar una simulacién con el modelo
real para asegurar un correcto funcionamiento del dispositivo. El modelo que se

emplea es el siguiente:

Vref

Figura 65. Modelo para el dimensionamiento del transistor de paso.

En este la corriente de salida (lout) variara entre los limites de 1 a 100 mA
de las especificaciones y se tendran en cuenta la tolerancia de la fuente de ali-
mentacién del 5% ademas de los corners de proceso y temperatura para poder
simular todos los posibles casos y asegurarse de que su respuesta es correcta
para todos ellos. Tomando como punto de partida las dimensiones obtenidas

tedricamente e iterando sobre ellas, los resultados finales son los siguientes.

84



S UNIVERSITAT =\ | I8 ocearTaveENTO
c m=—y DE INGENIERIA
PD?L\I/-I/—\EL(I:EEE:[Q E Bas ELE|CTGROIN|CA

Para una longitud (L) de 36 nm y una anchura (W) de 1752000 nm o 1.752
mm, el tamafio final (W/L) es de 48666.66. Respecto a los valores de transcon-
ductancia (gm), resistencia de longitud de canal (ry) y ganancia (gm'rq), en la si-
guiente tabla se muestran los valores tipicos y los que otorgan la minima y ma-

Xima ganancia:

Tabla 6. Resultados de dimensionamiento del transistor de paso tipo P.

TT TT GANANCIA GANANCIA
IOUT =1 mA IOUT =100 mA MINIMA MAXIMA
IOUT =100 mA IOUT =1 mA
SS, 125°C SS, 125°C
gm 42.65 1694 1205 25.33
[MA/V]
rd 2013 27.93 19.84 3725
[Q]
Gain 38.67 33.49 27.57 39.49
[dB]

Esta gran variacion entre los valores de ganancia y rg, junto con las altas ca-
pacidades parasitas que se obtienen por culpa de la gran area del transistor entre
puerta y surtidor (Cgs) de 1.4 pF, y entre puerta y drenador (Csp) de 1.05 pF, son

los factores que va a dificultar la obtencién de la estabilidad.

4.2.2. PSRR (pMOS)

La configuracion en que esta conectado el transistor de paso en este tipo de
LDOs hace aparecer un efecto indeseado respecto a la PSRR. Al tener el surtidor
conectado directamente a la sefal de entrada, todo el ruido procedente desde
ahi se ve reflejando en la vgs que, a su vez, se convierte en corriente y se transmite
a la salida. Para contrarrestar este efecto, la opcidon mas sencilla seria la de con-
seguir acoplar una sefial de ruido de igual magnitud y fase a la puerta del tran-
sistor para que ambas se cancelasen y la vgs se mantuviera libre de esta sefial de

ruido.
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Como el camino principal por el que se acopla el ruido a la puerta del tran-
sistor de paso es por el amplificador de error, habra que elegir uno que no atente
este camino desde la alimentacion hasta la salida. Recuperando las versiones
de amplificadores estudiadas en el apartado Amplificador de error, las que tienen
el espejo de corriente activo en la parte superior son las que tienen esta propie-
dad.

Vdd

Vout
O 1/gm3 R4 i3

—] | [ s

M1 m2

R1 R2

(a) (b)
Figura 66. (a) OTA de 5 transistores con espejo de corriente arribay (b) su modelo para PSRR.

Al igual que en el analisis del apartado PSRR y por los mismos motivos, se
emplea el modelo de la Figura 66 (b) para obtener la funcién de transferencia

entre alimentacion y salida de esta version del amplificador:

v 1
i, =22 (— &« Rl) (212)
Rl gm3
R, RyR,
- +i (213)
Vout = Vad p =7 p " BRI R,
. R, Vaga RaR, (214)
R, + R, R, R, + R,
R R
= V4a —i 4 Vaa —, (R1 =Ry) (215)
R, + R, R, + R,
R, + R,
= gyt (216)
R, + R,
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= vy (217)

Al existir una atenuacion idealmente nula en este camino, todo el ruido pro-
cedente de la alimentacion se acoplara primero al surtidor del transistor de paso
por la entrada del LDO y después a su puerta por este camino que se forma en el
amplificador. Gracias a esto, ambas sefiales se cancelaran y se conseguira ate-

nuar el ruido considerablemente [4].

Esta eleccion de amplificador también asegurara un nivel de PSRR en baja
frecuencia muy bueno, con un valor igual a la inversa de la ganancia de lazo:
PSRR ! (218)
DC — Aﬁ
Para obtener la funcion de transferencia de la PSRR en frecuencias mayores
sera necesario emplear un modelo simplificado en el que se tengan en cuenta

los efectos parasitos y capacitivos que empezaran a dominar la respuesta:

Vin Vin
CGS Q
| |
1
RA (S)
L(G) <l gm-vgs § rd
Vout
[ () o
1
CGD
§ RL — CL

Figura 67. Modelo simplificado para PSRR en un transistor de paso tipo P.

Este modelo de la Figura 67 incluye los efectos del transistor de paso tipo P,
amplificador de error y carga de salida. La resistencia de salida del amplificador
de error (Ra) aparece ahora conectada desde la puerta del transistor de paso
hasta la entrada de tensién, modelizando la baja PSRR del propio amplificador
elegido. El resto de los componentes coinciden con el del tipo N de las solucio-
nes anteriores.
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Uno de los métodos de compensacién que se aplicara en las soluciones de
este apartado es el de la capacidad de Miller. Esta consiste en situar una capa-
cidad discreta entre la puerta y el drenador del transistor de paso para controlar
la respuesta en frecuencia. Por esta razén y al tratarse de una modificacion del
circuito original, se puede sustituir el componente Cep por esta nueva capacidad
(Cwm) con su resistencia en serie (Rv) como se muestra en la siguiente figura para
obtener la PSRR:

Vin Vin
CGS Q
| |
RA " (S)
L(G) <l gm-vgs g rd
(D) Vout
F—MWWA 0
CM RM
§ RL —— CL

Figura 68. Modelo simplificado para PSRR en un transistor de paso tipo P con compensacién por
capacidad de Miller.

Para calcular esta funcion de transferencia también se aplicara el método
de las constantes de transferencia de tiempo o time transfer constants, cuyo pro-
cedimiento se detalla en [5]. La forma de esta funcién de transferencia sera:

o 00N 2
H0+(2711H1TL)S+(2711 ?<jHUTl'T;)S

1 n 0 nyn 10.0)g2 (#19)
+(21T1)S+(21 l<]TlT])S

H(s) =

Comenzando a calcular las constantes de tiempo, la relativa a Cgs anulara
todas las demas capacidades y solo dejara Ra como resistencia en serie con

esta:

Tgs = RyCgs (220)
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Para la capacidad de Miller (Cw), el modelo equivalente que quedaria para
calcular la resistencia entre sus terminales se muestra en la Figura 69y los calcu-

los a continuacion:

(G)

RA it (S) -

vt gm-vgs

|
VWV

Figura 69. Modelo de PSRR para RY, en transistor de paso tipo P con compensacion por capacidad

de Miller.
9% = RYCy (221)
Vs = —itRy (222)
vy = i;(Ry + Ry) — v; (223)

it(Ra + Ry) — v _

i+ iegnRs + 0 (224)
L
'(1+ R +RA+RM)— ( 1 ) (225)
ST ImEA T R, ) T T \na R,
2 RY, (226)
L
R, +R
= Gl /R (1+ gmPa + 772" @27
raRy, ImRaraRy +R +R (228)
A M

:rd+RL rd+RL

_ TqRy + gmRaraRL + Ryrq + R4Ry, + Ryry + Ry R,

(229)
Tq + RL
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L0 TRy + gmRaTqRy + Ryrq + RyRy + Ry7q + RyR, C (230)
M Tq + RL M

Para Ct, el modelo de la Figura 70 muestra la resistencia entre sus terminales
0).
(RL):

gm-vgs
(G)

rd
RA

Figura 70. Modelo de PSRR para RY en transistor de paso tipo P con compensacion por capacidad

de Miller.

0 =RYC, (231)
RY = ra//R, @32
— ﬂ (233)

Tq + RL

r4R

=—2"L ¢ (234)

Tq + RL

La primera constante de tiempo de segundo orden es la del modelo de la

Figura 71, que muestra la resistencia entre sus terminales (R%):

Figura 71. Modelo de PSRR para R$’ en transistor de paso tipo P con compensacion por capacidad
de Miller.
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TI\G/IS — R]\G/ISCM (235)
Ux == I'tRM - Ut (236)
. iRy — v
jo4 Mt (237)
‘ Ta//Ry
1) =)
i =y, |———
‘ ra//Ry “\ry//R,
v
—L = RSS (239)
Lt
= (ra//R.) + Ry (240)
raR;,
= +R (241)
Ta + RL M
_ rdRL + RMTd + RMRL (242)
Ta + RL
T,GV,S _ 4R, + Ryrq + RyR;, . (243)
Tq + RL
Para R’S, el modelo seria el de la Figura 72:
) () 1‘
| RA gm-vgs
—_ rd
it
§RL vt

Figura 72. Modelo de PSRR para R%S en transistor de paso tipo P con compensacion por capacidad

de Miller.
185 = RESC, (244)
RS =71,4//R, (245)
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__Taks (246)
Tq + RL
os _ _TaRu (247)

L _rd+RL L

Y la ultima constante de tiempo se calcula con el modelo de la Figura 73:

(G)

RM it

Figura 73. Modelo de PSRR para R} en transistor de paso tipo P con compensacion por capacidad

de Miller.
™ = RM(, (248)
R
Vgs = —Vp (249)
R4+ Ry
i, = V¢ ViRpGm n V¢ (250)
RA+RM RA+RM RL//Td
1+ g,,R 1
i, = vt( GmZa | ) (251)
Ry+Ry R,//7q
v
L =RM (252)
lg
TdRLRA + rdRLRM (253)

- rdRL + T'dRLngA + rdRA + TdRM + RLRA + RLRM

TM _ T‘dRLRA + T'dRLRM C (254)
L T v R, + 4R, GmRa + T4Ry + T4Ry + RLRy + R.Ry *

Pasando ahora a las funciones de transferencia parciales, el modelo para

calcular H° se representa en la Figura 74:
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Vin Vin

?—'\A/\,—(G) (S)

RA gm-vgs
rd

Vout

§RL

Figura 74. Modelo de PSRR para H° en transistor de paso tipo P con compensacién por capacidad

de Miller.
V.. =V R, (255)
out m RL + rd
Vout — o (256)
Vin
- _ R (257)
RL + Td

Para H®, el modelo de la Figura 75:
Vin Vin

'EEPPWCING) (

RA gm-vgs

Vout

RL

Figura 75. Modelo de PSRR para H®S en transistor de paso tipo P con compensacién por capacidad
de Miller.
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Vour = Viyy — (258)
out m RL + _rd
Your = HGS (259)
Vin
- Ry (260)
RL + Tq

Para HM, el modelo de la Figura 76:

Vin Vin
(o]
(S)
§RA gm-vgs §
rd
(G) Vout
NN— 0
RM
§RL

Figura 76. Modelo de PSRR para HM en transistor de paso tipo P con compensacion por capacidad

de Miller.
Vin - Vout
Vo = Ry ————— (261)
95 7 A R+ Ry
Vi - Vout ngA (Vin - Vout) + Vi - Vout _ Vout (262)
RA + RM RA + RM Td RL
1 R 1
V"”(R +R +Rgri§ +r_)
A M A M d (263)
1 R 1 1
=V0ut< Imiy +_+_>
Ry+Ry R4+Ry 714 R,
Yout — gM (264)
Vin
R (gmRarq + Ry + Ry +14) (265)

"~ 14(Ry+ Ry) + R.(gmRata + Ry + Ry + 1)
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La funcion de transferencia H- sera nula debido al camino directo que forma

esta entre la salida y masa:
H:E=0 (266)

La primera funcién de transferencia parcial de segundo orden, H®™, vendra

modelizada por la Figura 77:

Vin Vin Vin

RA rd
Vout

MV o
RM
%RL

Figura 77. Modelo de PSRR para H®SM en transistor de paso tipo P con compensacién por

capacidad de Miller.

R,
Vour = Vs (267)

out "Ry + (ra//Ru)
Vour _ HGSM (268)
Vi

_ Ri7g + RLRy (269)

Rer + RLRM + rdRM
Y H6SLy HML seran nulas al igual que H- por la misma razon:

HESL =0 (270)
HML =0 (271)

Con todas las constantes de tiempo y funciones de transferencia parciales
calculadas, se puede obtener la funcion de transferencia final a partir de la ecua-
cion (219):
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ap + a;s + a,s?

H(s) = (272)
(s) 1+ bys + b,s?
ay = HO (273)
__ R (274)
RL + Tq
a; = t2H + tyHY + t0HY (275)
_ RL((RAngd + Ry + Ry +14)Cy + RACGS) (276)
RL + Ta
a, = TgsTI\G/ISHGSM + TgSTLGSHGSL + TI(\)4T£/IHML (277)
_ Ro(Ry + 14)CyCes (278)
RL + Tq
by =15 + 1y + 17 (279)

_ (RaRLgmTa + RaRy + Ryt + RyRy + Rira + Ryra)Cy + (Ra(Ry + 7)) Cs + (RL7a)Cy (280)
- RL + Tq

b, = 12575 + 125785 + THTH (281)

_ (Ra+ Ry)RrqCCy + (RAR 1) C Cis + (R Ry + Ry + Ry7g)RaCuCos
B RL + Tq

(282)

Al igual que en el caso del transistor de paso tipo N, no es posible sacar
conclusiones a partir de esta funcién de transferencia tan compleja, por lo que
se va a obtener su valor de pico o valor maximo que sera igual a la relacién entre

los términos de primer orden:

a _ Ry ((Ragmra + Ra + Ry +74)Cu + (R4)Cos) (283)
by (RaR.gmTq + RaR, + Ryvq + R.Ry + Ry + Ry7g)Cy + (R, + 79)RCqs + (R74)C,,

Esta se puede empezar simplificando, asumiendo que la resistencia de sa-

lida del LDO (R.) va a tener un valor muy elevado:

a; (RagmTa + Ry + Ry +14)Cy + (R4)Cgs
by  (RygmTa + Ra+ Ry +14)Cy + (Ry)Cqs + (r5)C,,

Y que el valor de Cgs va a ser muy pequefio en comparacion con Cu:
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Ry + .
a Ry (1 + 9mra + _MRA d.) Cy oo ) o85)
b, Ry +7. (Ges < Cu
Ra (14 gmra + MR—Ad) Cy + (ra)C,

El término (gm'rq) también se puede considerar mucho mds dominante que
la suma que tiene a continuacion, por lo que se puede simplificar una vez mas
hasta:

a, Ry(1+ gmra)Cy

L (286)
by  Ry(1+ gmra)Cu + (ra)C,,

El término comun en numerador y denominador es uno de los polos domi-
nantes del circuito, el polo de Miller (pm), donde se aprovecha la ganancia de la
etapa para amplificar el valor efectivo de la capacidad. El otro término es el otro
polo dominante del circuito, el polo de salida (po). Este es el que se forma entre

la capacidad de salida y la resistencia de longitud de canal del transistor de paso.

1
= (287)
PM = Rl + gmra)Cu
_ 1 (288)

Conociendo esta relacion entre la PSRR y la posicion de los polos dominan-

tes del circuito, se llega a la siguiente relacion.

1
G__Pu (289)
by 1.1
pM po

El primer caso limite de esta funcion de transferencia seria la de tener puy
como polo dominante, con p, a mucha mas frecuencia. En este caso el valor de
pico de la ecuacion (289) llegaria hasta un valor unitario o de 0 dB que dificultaria
el cumplimiento de la especificacién como se muestra en la Figura 78:

e —1 (200)

b
Hpu < po

=0dB (291)
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PSRR A
[dB] log (f)

>

Figura 78. Respuesta aproximada de la PSRR en un transistor de paso tipo P si pm es el polo
dominante.
El otro caso seria el opuesto, con po como polo dominante y py a mucha mas
frecuencia. Ahora el valor de pico tenderia hasta un valor inferior, atenuando asi

el valor maximo como se muestra en la Figura 79:

1
e _ bm (292)
b, 1
Po K Pm E
_ Ry(1+ gmra)Cy (293)
rqCy
P A log ()

Figura 79. Respuesta aproximada de la PSRR en un transistor de paso tipo P si po es el polo
dominante.

Este analisis de la PSRR para el transistor de paso tipo P con la compensa-
cion de la capacidad de Miller muestra una fuerte relacién entre la distribucion
de los polos para conseguir la estabilidad y el valor maximo al que llegara esta
propiedad del LDO. El polo de salida (po) deberia ser el dominante para atenuar

al maximo este camino, con una C; de valor elevado para crear este camino de
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bajaimpedancia desde la salida hasta masa que absorba el ruido de alta frecuen-
cia. Una capacidad de Miller muy elevada generaria el efecto contrario, con un
polo de Miller (pm) muy dominante que conectaria la ruidosa puerta del transistor
de paso directamente con la salida, aunque este se pueda atenuar ligeramente

con la resistencia de Miller (Rw).

Este analisis de la PSRR se puede reinterpretar para el caso sin método de
compensacion. La capacidad de Miller (Cw) se sustituiria por la capacidad para-
sita de puerta a drenador (Cep) y se igualaria la resistencia de Miller (Ru) a cero
en las ecuaciones obtenidas para volver al modelo de la Figura 67. Todos los

calculos y conclusiones serian iguales, pero con los nuevos componentes.

Otro método de compensacién que va a modificar la respuesta de la PSRR
es el de la capacidad paralela. Este consiste en situar una capacidad paralela
(Cp) con resistencia en serie (Rp) entre la puerta del transistor de paso y la en-

trada de tension:

Vin
Vin Cp Vin
CGS Q
|1
1
RA Rp (S)
(G) <l gm-vgs § rd
Vout
i O o
4
CGD
§ RL —— cL

Figura 80. Modelo simplificado para PSRR en un transistor de paso tipo P con compensacién por

capacidad paralela.

Ademas de mejorar el control que se tiene sobre ese nodo para la estabili-
dad, este método de compensacion va a influir en la PSRR creando un nuevo

camino por el que se va a propagar el ruido hacia la salida del LDO.
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Para obtener la funcion de transferencia de este nuevo modelo se va a partir
del calculado anteriormente sin método de compensacidn, pero se van a sustituir
los términos de constante de tiempo y funcion de transferencia relativos a la ca-

pacidad de Miller por los nuevos de la capacidad paralela.

Para la constante de tiempo, esta nueva capacidad va a quedar en serie solo

con la resistencia de salida del amplificador y su resistencia en serie:
Tg = (RA + RP)CP (294)

Y la nueva funcién de transferencia parcial serd la misma que la de H?, ya

que Cp no va a influir en el camino entre entrada y salida:

HP = H° (295)
== I:_Lr (296)
Lt 7

El nuevo valor de pico para el método de compensacion por capacidad pa-

ralela para el transistor de paso tipo P es ahora:

a; R, ((RAngd + Ry +12)Cop + (R)Cs + (Ra + Rp)CP) (297)
by (RgRigmTa + RaRy + Rarg + Rir)Cop + (R, + 10)RaCis + (R, + Td)(RA + Rp)CP + (Ryra)C,,

Simplificando de igual forma que en el caso de la capacidad de Miller, el valor
de pico de esta funcion sera de:

a; (RagmTa + Ry +14)Cop + (R4)Cgs + (Ry + R,)Cp

G _ (R, = ) (298)
by (RagmTa + Ra+714)Cep + (R)Css + (RA + Rp)CP + (r)C,,

T,
a Ry (1 + gmTa + ﬁ) Cep + Ra(Cgs + Cp)

bt S .
by Ry (1 + gmTa + ﬁ) Cop + Ra(Cgs + Cp) + (ra)Cp

,(Ry > R,) (299)

a Ry(1 + gm7a)Cop + R4C,
by  Ri(1+ gmra)Cep + RaCp + 14C,,

(300)

El nuevo polo que aparece dentro del valor de pico de la PSRR es el de la

capacidad paralela (pp):

1

_ (301)
Ry(1+ gmra)Cop

Pep
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1
= (302)
Pr = R.C»
_ 1 (303)
Po = 72C,
1.1
a _ Pep Dp (304)
by 1 1 1
Pep pp Po

Y al estar tanto en numerador como en denominador, su efecto es el mismo
que el de pep, tiene que ser lo menos dominante posible para reducir el valor de
pico. Esto provoca que tanto el pico de la PSRR con la compensacién de Miller
como el de la capacidad paralela sigan una forma idéntica. La unica diferencia
se encontrard en el propio valor de la Cv 0 la Cp, que en el primer caso sera mas
pequefia que en el segundo para provocar un efecto igual ya que este se ampli-

fica por la ganancia de la etapa del transistor de paso.

Como se ha podido observar durante este apartado, la PSRR esta fuerte-
mente ligada a la estabilidad y la distribucion de los polos principales del circuito.
El tipo de amplificador de error debera ser también el correcto, con el espejo de
corriente activo en la parte superior para que tanto la puerta como el surtidor del
transistor de paso tengan un ruido acoplado con la misma magnitud y fase y se
puedan cancelar para mejorar la PSRR en bajas frecuencias. En los siguientes
apartados de soluciones propuestas sera donde se aplicaran todos estos efec-
tos, se estudiaran las relaciones entre ellas, como afectan al resto de las especi-

ficaciones y en qué casos concretos se pueden aplicar.

4.2.3. Solucién 3: OTA de 5 transistores (pMOS)

La tercera solucion propuesta en este trabajo y la primera para el transistor
de paso tipo P consiste en emplear un OTA de 5 transistores como amplificador
de error sin ningun método de compensacion. En esta se va a analizar la distri-
bucion de polos y ceros para conseguir la estabilidad y maximizar la PSRR, en-
contrar sus limites, y proponer varios métodos de compensacion simulados y de

forma tedrica donde se mejoren las prestaciones del circuito.
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La variante del OTA que se va a emplear para mejorar la PSRR, como ya se
demostro en el apartado PSRR, es la del espejo de corriente activo en la parte
superior. Con esta, su rango de salida coincide con el esperado en la puerta del
transistor de paso y no es necesario emplear ningun level-shifter para hacerlas

coincidir.

vdd

M3

Vin1 |

M1

Figura 81. Esquema de un OTA de 5 transistores como amplificador de error de un LDO.
El modelo que se va a emplear para analizar la respuesta en frecuencia en

lazo abierto de esta solucion es el siguiente:

Amplificador Transistor de Paso
gm_A gm_PT

N

Figura 82. Modelo simplificado de la respuesta en frecuencia de la solucién 3.

El amplificador de error se modeliza con una transconductancia (gm_a) y con
una resistencia de salida (ro_), el transistor de paso también con su transcon-

ductancia (gm_r7) y resistencia de salida (ro_r7), ademas de su capacidad parasita
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de puerta a drenador (Cg4q), y, por ultimo, la capacidad de carga del LDO (Cy). El
resto de los componentes, como la realimentacién o nodos internos del amplifi-
cador, se van a considerar despreciables debido a las bajas impedancias o ca-

pacidades en los nodos donde se encuentran.

Los polos asociados a cada uno de los nodos del circuito seran: el polo del
amplificador (pa) (Ecuacién (305)), donde se tiene en cuenta el efecto Miller de
la etapa del transistor de paso, y el polo de la salida (p,) (Ecuacion (306)), donde

se consideran la resistencia y la capacidad de salida del LDO.

1
Dg = (305)
¢ ro_A(l + 9m.pT " To_PT)ng
= 1 (306)
Po Topr " CL

Ademas de estos dos polos, la ganancia en lazo abierto (Ao.) sera la otra
caracteristica que influira en la estabilidad. Esta estara compuesta por la serie

de las dos etapas que forman el modelo:

AoL = 9ma Toa 9mpr Vo PT (307)

Con este sistema de dos polos y ningun cero, la Unica opcion viable para
conseguir el margen de fase requerido es la de situar uno de los dos polos como

dominante (p1), y alejar el otro (p2) mas alla del cruce por la ganancia unidad.

AoL [‘13]A

P1

log (f)

p2

Figura 83. Distribucion de polos requerida para lograr el margen de fase esperado.

Observando los componentes que forman parte del modelo de la estabilidad,

tanto el amplificador de error como el transistor de paso estan fuertemente
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restringidos por otras especificaciones del sistema como la corriente de salida.
Al no aplicar tampoco ningun método de compensacion en esta primera parte de
la solucidn, el unico de los componentes que se puede variar para controlar la
respuesta en frecuencia es la capacidad de salida (C.). A continuacién, se van a
analizar ambas distribuciones de polos y a estudiar como el valor de C. puede
limitar cada una de ellas dependiendo del caso de disefo en que se vaya a apli-

car.

4.2.3.1. pa<po (pMOS)

La primera de estas distribuciones consiste en situar p, como polo domi-
nante y asegurarse de que po este lo suficientemente a alta frecuencia como para

conseguir el margen de fase necesario.

AgL [d B]A

pa

log (f)

po

Figura 84. Distribucion de polos para conseguir la estabilidad en la solucidn 3: pa<po.

Al disponer solo de C. como componente real de compensacion para con-
trolar la frecuencia a la que aparecen estos polos, habra que simular la respuesta
del circuito para conocer en que frecuencia aparece pa y limitar el tamafio ma-
ximo de C. (o frecuencia minima de po) para cumplir con la estabilidad. Si se
situase este segundo polo exactamente en el cruce por ganancia unidad, el mar-
gen de fase seria de 45°. Esta relacion puede servir como meta para realizar una
aproximacion tedrica. Igualando la posicién del polo de salida (p,) con el GBP y
realizando unas simplificaciones, el valor maximo tedrico al que puede llegar C.

para cumplir con esta distribucién es de:
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1
_ 1 (308)
Po Topr - CL
GBP ! (309)
— g T . g - T
mA " To A" ImPT " ToPT To. A(l + 9m.pT " ro_PT)ng
__Y9ma - Gmerr " Torr (310)
(1 + gm_pr  To_pr)Cya
g
- CL_A' (gm_PT “To_pT > 1) (G
gd
pPo = GBP 312
1
_ Im_4 (313)
T'O_pT . CL ng
1
Crmax = Cg (314)

T —
Im A " To_PT

Un valor de C; superior a este provocaria que p, apareciese a menos frecuen-
cia y, por consiguiente, no se cumpliria con el margen de fase. En un caso de
disefio real, el valor de C. deberia ser todavia mas pequefio al obtenido aqui ya
que en la aproximacioén se ha tenido en cuenta un margen de fase de 45° en vez

de 60° y se ha pensado en un caso ideal.

Al igual que en el caso del transistor de paso tipo N, esta distribucién sin
método de compensacion tiene el inconveniente de que el reducido valor de C.
gue se espera va a empeorar otras especificaciones como la PSRR, llegando a
un valor de pico de 0 dB en frecuencias medias como aparece en la ecuacion
(290). A pesar de esto, esta distribucion podria ser aplicada en situaciones de
disefio en que la PSRR no sea muy restrictiva y donde pa ya sea de por si un polo
bastante dominante, ya sea por una Cgyq de valor elevado o por unas gm_a O ro_pr

de valor reducido, permitiendo asi emplear una C. de mayor valor.

4.2.3.2. Po<pa (p MOS)

La segunda distribucion de polos para esta solucion sin método de compen-
sacion es la contraria, con po como polo dominante y p, a la suficiente frecuencia
como para cumplir con el margen de fase necesario.
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Aoy [aBHN

po

log (f)

pa

Figura 85. Distribucion de polos para conseguir la estabilidad en la solucidn 3: po<pa.

Realizando un proceso igual que en el apartado anterior y asumiendo que se
requiere un margen de fase de 45° para la aproximacion tedrica, se iguala pa con

el GBP para obtener un limite minimo de Ci:

1
Pa = (315)
¢ ro_A(l + 9mpT " To_PT)ng
1
GBP =gm a Toa Impr " Torr T~ (316)
Topr * CL
Pa = GBP (317)
1 . .
_ Im_a " To A Im_PT (318)
ro_A(l + 9m_pr " To_PT)ng Cp
Cromin = (1 + 9mpr* To_PT)ng Gm pT Ima Téa (319)

Un valor de C; inferior a este supondria que el polo de salida no seria lo sufi-
cientemente dominante como para que p. aparezca mas alla del cruce por ga-
nancia unidad y se cumpla con el margen de fase. Al igual que en el caso anterior,
en un disefo real el valor minimo de C. deberia ser todavia mayor ya que la apro-
ximacion se ha realizado para un margen de fase de 45° en vez de 60° y para una

situacion ideal.

Esta segunda distribucion tiene la ventaja de que el valor de pico de la PSRR
seguira el valor de la ecuacién (292), limitandose a un valor inferior alos 0 dB y
siendo asi ideal en situaciones de disefio con PSRR mas restrictiva. Otros facto-

res que favorecen la aplicacién de esta distribucién incluyen una p, en alta
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frecuencia, ya sea por unaro_a 0 una Cqq de valor reducido, o una po en frecuencias
mas dominantes por una ro_pr de valor elevado. También seria necesario dispo-
ner de un area para C. bastante grande debido al limite minimo que se tiene para

su tamano.

Al no disponer de ningun método de compensacién real para controlar la
respuesta en frecuencia de estas primeras soluciones, su uso estaria limitado a
casos de disefio muy simples y concretos y con especificaciones muy poco res-

trictivas.

4.2.3.3. Capacidad paralela (pMOS)

El método de compensacion por capacidad paralela tiene la ventaja de con-
trola la capacidad en el nodo de salida del amplificador de error, simplificando y
mejorando la respuesta del circuito. Este consiste en situar una capacidad (Cp)
con resistencia en serie (Rp) desde este nodo hasta el rail de alimentacion. El

modelo para estudiar su respuesta en frecuencia es el siguiente:

Amplificador Transistor de Paso
om_A ogm_PT

ro_A Cp— o PTS cL

Figura 86. Modelo simplificado de la respuesta en frecuencia de la solucién 3 con compensacion
por capacidad paralela.

La diferencia respecto al modelo sin compensacion es la modificacion del
polo del amplificador. Ahora, debido a que la capacidad paralela que se va a si-
tuar va a ser mucho mayor que los valores parasitos que aparezcan en ese nodo,
este se puede simplificar al valor de pp. Ademas, R, hace aparecer un cero en la
respuesta en frecuencia que puede ser Util en algunos otros casos.
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1
= 320
pP Toa- Cp ( )
__1 (321)
“?~R,-C,

Este incremento en la capacidad del nodo supone que, el polo que antes se

formaba ahi, ahora aparezca todavia mas dominante ya que ningun otro parame-

tro del circuito ha sido modificado. Esta caracteristica sirve para mejorar la dis-

tribucion de polos del apartado pa<po, haciendo el primero de los polos todavia

mas dominante y permitiendo situar un valor de C. mayor, que era el inconve-

niente principal de esa solucién.

Ao, [dB]

A

PP

log (f)

po

Figura 87. Distribucién de polos para conseguir la estabilidad en la solucion 3: capacidad paralela.

El nuevo calculo del valor de C; maximo para conseguir el margen de fase

de 45° es el siguiente:

1

Po=T——+ (322)

? To pr * Cy,

1
GBP = gma %o a 9mpr " To P C (323)
0_A p
_ Im A" 9m_pT " To_PT (324)
Cp

P, = GBP (325)
1 _ Im_a * 9m_pT " To_PT (326)

Topr " CL Cp
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1

Crmax = Cp (327)

2
Im A " 9m_pT "o PT

Este valor resultara siempre superior al obtenido con el método sin compen-
sacion, pero a expensas de reducir el ancho de banda del circuito. Respecto a la
PSRR, el valor maximo continuara siendo el mismo ya que el polo de salida se-
guira siendo el secundario y se seguira aplicando la situacion de la ecuacién
(290). Por lo tanto, esta solucidon también seria solo aplicable en situaciones en
gue no se requiera una alta PSRR, pero se desee una capacidad de carga un poco

superior que la de la versién sin método de compensacion.

Siguiendo con este razonamiento, una opcion mas extrema consistiria en
situar p, antes del cruce por ganancia unidad y compensar la caida en la fase

que esto supondria con el cero que otorga la resistencia paralela:

Agp [dB]

A

pp

po

zp

\ 3 log (f)

Figura 88. Distribucion de polos para conseguir la estabilidad en la solucién 3: capacidad y
resistencia paralela.

Este nuevo paso supondria otro incremento en el valor maximo admitido
para la C, pero a cambio de una mayor complejidad a la hora de conseguir la
estabilidad debido a que el polo de salida va a variar su posicion dependiendo de
la corriente de salida. La diferencia respecto a la opcidn anterior seria que no se

limitaria tanto el ancho de banda, pero la PSRR seguiria igual.

Incluso en el caso mas extremo en que el nuevo polo de la capacidad para-
lelay el de salida estuvieran a la misma frecuencia, el valor pico de la PSRR solo

bajaria hasta los -6 dB (ecuacién (290) con valor igual a 0.5). Por esta razén, la
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opcion anterior seguiria siendo mejor que esta, a no ser que el ancho de banda
esté muy restringido. El siguiente paso para mejorarlo seria el de pasar a la ver-
sion del apartado po<pa, donde la capacidad paralela ya no otorgaria ninguna ven-

taja haciendo p, mas dominante.

4.2.3.4. Capacidad de Miller (simulacion pMOS)

El método de compensacion por capacidad de Miller es muy similar al ante-
rior ya que también sirve para controlar el valor de capacidad el en nodo de salida
del amplificador en lugar de depender de los valores parasitos. Para esto, se
afade una capacidad discreta (Cv) en serie con una resistencia de compensa-
cién (Rw) entre los terminales de la puerta y el drenador del transistor de paso. El
siguiente es el modelo simplificado que se va a emplear para analizar la res-

puesta en frecuencia de esta solucion:

Amplificador Transistor de Paso
am_A gm_PT

N

Figura 89. Modelo simplificado de la respuesta en frecuencia de la solucién 3 con compensacién
por capacidad de Miller.
Esta conexion permite aprovechar el efecto Miller que aparece al conectar
un condensador entre los terminales de entrada y salida de una etapa inversora

con ganancia [1, p. 174]. El nuevo valor del polo y el cero que se forma en este

nodo son:
! (328)
Pm =
ro_A(l + 9m pr° To_PT)CM
1
(329)

ZM:RMCM
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Ademas, el valor del polo de salida también cambiara, modificando la impe-

dancia de salida del LDO por la transconductancia del transistor de paso:

_ Im_pT
pO CL

(330)

Observando estos valores se llega a la conclusion de que el sistema para
lograr la estabilidad y obtener una buena PSRR es el mismo que en el caso de la
capacidad paralela. Tanto el nimero de polos y ceros disponibles como el efecto
de estos sobre la PSRR teniendo en cuenta el mecanismo de compensacion ge-
neran unos resultados equivalentes en ambos casos. Por esta razon, el actual
apartado de simulacion con la capacidad de Miller se va a centrar en el caso del
apartado pa<po, pero con el polo de Miller (pm) como dominante en lugar del polo
del amplificador (pa). El resto de las combinaciones se analizaran en el siguiente

apartado.

Las ecuaciones para la GBP de esta solucion y el nuevo valor teérico maximo

para C. con un margen de fase de 45° son las siguientes:

1
GBP = gma 1o Gm_pr " Topr (331)
e - % To_A(l + 9m pr* To_PT)CM

_ Im A " Ym_pT " To_PT (332)

(1 + 9m pT* To_PT)CM
ggl__A» (Gm_pr * Topr » 1) (333)

M
po, = GBP (334)
Im_pT _ Im_a (335)
Cy Cm
g

Comix = Cy = (336)

Im_A

En relacién con la PSRR, el valor de pico seguira llegando a los 0 dB debido
a la dominancia del polo de Miller y la alta frecuencia a la que va a aparecer el

polo de salida (ecuacién (290)). Por esto, resultard imposible cumplir con las
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especificaciones de PSRR y habra que situar este pico sobre unas frecuencias

medias para aproximarse todo lo posible.

Al igual que ocurre en el apartado Capacidad paralela (simulacién nMOS) y
como se explica en [4], como el primer punto de las especificaciones de la PSRR
se encuentra en 1 MHz con un valor de -30dB, la eleccion de una frecuencia de
cruce de 5 MHz situaria el inicio del pico en ese mismo valor sin limitar mucho
ese punto. Para ello, habra que dimensionar tanto la capacidad de compensacién
(Cm) como la transconductancia del amplificador de error (gm_a) siguiendo la
ecuacion (337). Al no tener ninguna especificacion que limite estos valores mas

alla de la GBP elegida, se va a optar por un valor de Cv de 10 pF que va a limitar

la gm.a a:

cpp = ImA (337)

Cu
Im a = Cy - GBP (338)
=10-10"%% .27 -5-10° (339)

uA
= 314— (340)

74

Estos valores podrian haber sido distintos, pero, en este punto medio, ni el
tamano de la capacidad es excesivamente grande ni pequefio, ni la transconduc-

tancia es muy dificil de obtener con el tipo de amplificador elegido.

Con estos valores ya se puede calcular la nueva capacidad de salida maxima
para el margen de fase de 45°. El peor caso se encontrara para una corriente de

salida de 1 mA, donde la gm_rr llegara a su minimo de:

mA
Impr (1 MATT) = 25.337 (341)
Crmax = Cu Jm 1 (342)
Im_a
25.33-1073
=10-10712 —— (343)
314 -10°°
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(344)

El valor real elegido para C. va a ser de 500 pF para considerar el margen de

fase hasta los 60° y los corners. Con este valor, la frecuencia del polo de salida

para los casos extremos de corriente de salida es:

25.33-1073

— 345
Pomin(1MATT) = 06 012 o
= 8 MHz (346)
1.783
. — (347)
Pomin(100 MATT) = o= 012
=567 MHz (348)

La respuesta en frecuencia y PSRR esperadas con estas condiciones de di-

sefio serian las siguientes:

PSRR
[dB]
100

-20 dB
-30 dB
-40 dB

AoL
[dB]

1567

>

[MHz]

log(f)
[MHz]

Figura 90. Respuesta en frecuenciay PSRR esperadas para la solucién 3 con capacidad de Miller.
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El polo de salida (po) estaria siempre detras del cruce por ganancia unidad,
aportando el margen de fase necesario. La curva de la PSRR no lograria esquivar
los puntos de las especificaciones, pero conseguiria minimizar su impacto si-

tuando su valor de pico en las frecuencias medias.

El valor final de la PSRR se estabilizara siguiendo el divisor capacitivo que se
formara en alta frecuencia entre la capacidad parasita del transistor de paso, la

capacidad de Miller y la carga:
Vin

I

—— CGS

+——-o>0 Vout

Figura 91. Modelo simplificado de la respuesta de la PSRR en alta frecuencia para la solucién 3

con compensacién por capacidad de Miller.

Css = 1.4 pF (349)
CGS//CM
PSRR ol = (350)
valor_final (CGS//CM) + CL

1 1 -1

_ (1= + w1 as1)
( L1 )_1 +500-10-12
14-10"12 710 1012

= 0.00245 (352)
= —52.22dB (353)

El esquema final que se va a emplear para simular esta solucién es el si-

guiente:
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+.8Y

ms |__| Me

M3 Vout
_ O
VFB Vret | R1i
o—| |—o CFF 1oUT
27.778k

Mg R2 —
50u 72.222k

cL
500p

=
:
=
:
2
-
(2]
=
m
w
[
23]
:
I

Figura 92. Esquema de la solucion 3 con capacidad de Miller.

Todos los componentes se han dimensionado acorde con los valores obte-
nidos de los calculos tedricos, como la capacidad de carga, la de Miller, o la trans-
conductancia del amplificador de error. También se ha decidido situar cascodos
en al amplificador para aumentar la precision del LDO a expensas de emplear la
fuente de tension de 1.8 V para alimentarlo. Esto provoca que ya no se pueda
realizar una realimentacién directa de la salida y haya que limitarla a unos 0.65
V con un divisor resistivo de valor 100 kQ siguiendo los pasos explicados en el

apartado Realimentacion:

R; =100 kQ (354)
Veg = 0.65V (355)
B = Vrp (356)

Vout
_ 0.65 (357)

0.9

= 0.7222 (358)
R, = 27.778 kQ (359)
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R, = 72.222 kQ (360)

El polo que aparecera en el nuevo nodo tomara una frecuencia de:

1
PrB = m (361)
Crg =35 fF (362)
Rrp = R1//R; (363)
= 20 kQ (364)
Prg = 226 MHz (365)

Por lo que habra que compensarlo con el método de la capacidad de feed-

forward de la ecuacion (36):

Crr =B Crp (366)
=0.7222-35-10715 (367)
=25 fF (368)

Las simulaciones de ganancia de lazo, fase, PSRR, y una tabla comparativa
entre los valores tedéricos mas importantes y los resultados simulados para el
régimen de funcionamiento tipico en 1y 100 mA de corriente de salida son las

siguientes:

150

100

50

0

AOL [dB]

-50

-100

-150
1E+00 1E+01 1E+02 1E+03 1E+04 1E+05 1E+06 1E+07 1E+08 1E+09 1E+10

Frecuencia [Hz]
lout = 1 mA, TT, 70°C lout = 100 mA, TT, 70°C

Figura 93. Gréfica de ganancia de lazo en la solucién 3 con capacidad de Miller.
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-135
-180
1E+00  1E+01  1E+02 1E+03 1E+04 1E+05 1E+06 1E+07 1E+08  1E+09

= == slout=1mA, TT, 70°C

Frecuencia [Hz]

lout = 100 mA, TT, 70°C

Figura 94. Gréafica de fase en la solucion 3 con capacidad de Miller.

0
-10
-20
-30
-40

-50

PSRR [dB]

-60
-70
-80
-90

-100

1E+00

1E+01

1E+02

1E+04 1E+05 1E+06
Frecuencia [Hz]

1E+07 1E+08 1E+09

= = olout=1mA, TT, 70°C

lout =100 mA, TT, 70°C

Figura 95. Grafica de PSRR en la solucion 3 con capacidad de Miller.

Tabla 7. Comparacién de resultados de la solucidon 3 con capacidad de Miller.

VALOR VALOR VALOR UNIDADES
ESPERADO SIMULADO  SIMULADO
IOUT =1 mA IOUT =100 mA

UGF 5 4.5 4.5 MHz

Po 8-567 11.25 210 MHz
PSRRpico 0 0 0 dB
PSRRvalor final -52.22 -50 -50 dB

PM >60 69.24 88.91 0
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GM >10 35.62 53.35 dB
PSRR@1MHz <-30 -13.45 -13.42 dB
PSRR@100MHz <-20 -18.28 -0.04 dB
PSRR@500MHz <-40 -32.19 -3.249 dB

Todos los valores simulados aparecen relativamente cerca de los esperados
tedricamente. El polo de salida para 100 mA es el que se desvia mas notable-
mente con un factor 2.7 veces mas dominante que el esperado. Esto se puede
deber a una mala aproximacion de la transconductancia del transistor de paso.
La PSRR también tiene la forma esperada. En 1 MHz la curva ya ha subido lo
suficiente como para no cumplir la especificacion en unos -13 dB y llegar a su
pico maximo cerca de los 5 MHz del UGF. En alta frecuencia la curva de 1 mA
empieza a mejorar mucho antes que la de 100 mA, coincidiendo estos puntos
con la frecuencia del polo de salida. El valor final, a pesar de no poder apreciarse

en la grafica, tiende hacia un valor proximo a los -50 dB.

Si se tienen ahora en cuenta los corners de proceso y temperatura, aparecen
dos casos principales que van a empeorar la respuesta. El primero es (FF, lout =
TmA, 125°C) y va a otorgar el menor margen de fase de todos los casos. El se-
gundo es (FF, lout = 100 mA, -40°C) y va a dar la peor PSRR en alta frecuencia.

Los resultados son los siguientes:

150

100

50

0

AOL [dB]

-50

-100

-150
1E+00 1E+01 1E+02 1E+03 1E+04 1E+05 1E+06 1E+07 1E+08 1E+09 1E+10

Frecuencia [Hz]
lout = 1 mA, FF, 125°C lout = 100 mA, FF, -40°C

Figura 96. Gréafica de ganancia de lazo en la solucién 3 con capacidad de Miller en los peores

corners.
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180 vy
135 ‘e,

% "---HH———-——HHH:"'"""0.

-90 h Y [

-135 N

-180
1E+00 1E+01 1E+02 1E+03 1E+04 1E+05 1E+06 1E+07 1E+08 1E+09 1E+10

Frecuencia [Hz]
== == olout = 1 mA, FF, 125°C  sesse lout = 100 mA, FF, -40°C

Figura 97. Gréfica de fase en la solucion 3 con capacidad de Miller en los peores corners.

P e i AL
2. \ -l

PSRR [dB]
&
D
’
[
!

- o - - - - o

-70

-100
1E+00 1E+01 1E+02 1E+03  1E+04 1E+05 1E+06  1E+07 1E+08 1E+09  1E+10

Frecuencia [Hz]
= == «|out =1 mA, FF, 125°C +»«sslout =100 mA, FF, -40°C

Figura 98. Grafica de PSRR en la solucidon 3 con capacidad de Miller en los peores corners.

Tabla 8. Comparacién de resultados de la solucién 3 con capacidad de Miller en los peores

corners.

VALOR VALOR VALOR UNIDADES
ESPERADO SIMULADO SIMULADO
IOUT =1 mA IOUT =100 mA

FF, 125°C FF, -40°C
UGF 5 3.16 5 MHz
Po 8-567 6.4 225 MHz
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PSRRpico 0 0 0 dB

PSRRuvalor final -52.22 -50 -50 dB
PM >60 66.07 88.93 °

GM >10 36.05 53.5 dB

PSRR@1MHz <-30 -10.76 -13.87 dB

PSRR@100MHz <-20 -22.59 -23.24 dB

PSRR@500MHz <-40 -36.45 -3.00 dB

Como era de esperar, los resultados simulados se degradan ligeramente de
los del caso de funcionamiento tipico, pero se mantiene la estabilidad para todos

los casos.

La otra especificacion principal que se va a emplear para comparar las solu-
ciones es la precisién. En este caso, de los 9 mV de la especificacion para la
precision del 1%, 0.3 mV recaen sobre el error sistematicoy 7.9 mV en el error
por mismatch. Gracias al uso de los cascodos se ha conseguido minimizar con-
siderablemente el error sistematico, mientras que el error por mismatch se ha
mantenido similar al de otras soluciones ya que se han empleado tamafos de

transistores similares en todas las soluciones simuladas.

En resumen, en esta solucién simulada el factor que mas ha limitado las
prestaciones ha sido la PSRR. Al no poder emplear una C; de tamafio arbitraria-
mente grande debido al esquema de estabilidad que se pretende conseguir, hay
gue comprometer este factor. Una GBP mas dominante permitiria situar una C,

de mayor tamano, pero esto empeoraria todavia mas el primer punto de la PSRR.

4.2.3.5. Capacidad de Miller (otras soluciones pMOS)

lterando sobre esta solucion simulada, al tener las mismas caracteristicas
que la compensacion por capacidad paralela, las soluciones alternativas son
equivalentes en ambos casos. La principal diferencia se encuentra en el valor
absoluto de la capacidad de compensacion que se emplee. Al aprovechar el

efecto Miller, ese método de compensacion requerira una capacidad de menor
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valor para lograr el mismo efecto, lo que es una ventaja. Los efectos que tendran
las distribuciones de polos y ceros seran equivalentes a las expuestas al inicio

de la solucion.

Respecto a los resultados de la simulacién, una variacion de los valores ab-
solutos de los componentes podria llegar a ser una opcion viable en algunos ca-

sos de disefo especificos:

PSRR
[dB]

-20dB
-30 dB
-40 dB

Figura 99. Soluciones alternativas para la PSRR de la solucion 3.

Si se desplazasen tanto el polo de Miller como el polo de salida a mayor o
menor frecuencia, se podrian evitar los puntos de las especificaciones de la
PSRR de las formas que se muestra en la figura anterior. El inconveniente en este
caso de diseno especifico es que tanto los valores de Cy como de C; estan limi-
tados. Para mover estos puntos, por ejemplo, diez veces a menor frecuencia, se-
rian necesarios condensadores diez veces mas grandes, lo que limitaria consi-
derablemente el drea. Si en otro caso de diseno especifico esto no fuera un pro-
blema, ésta seria una forma viable de sobrepasar los resultados de la solucion

simulada propuesta.

El principal punto negativo se podria encontrar en la solucién alternativa
donde se emplea el cero de la compensacién para lograr la estabilidad, como en
la Figura 88. Al tener una capacidad de menor valor, sera necesaria una resisten-
cia mayor para lograr que el cero aparezca a la misma frecuencia. Esto puede
complicar la respuesta en frecuencia de la PSRR y muchas simplificaciones
donde su valor se desprecia en comparacion con la resistencia del amplificador

de error pueden empezar a no ser tan exactas.
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4.2.4. Solucion 4: buffer y capacidad paralela

La segunda solucién propuesta para el transistor de paso tipo P y la cuarta
y ultima de este trabajo consiste en buscar un esquema de estabilidad que con-
trole la capacidad e impedancia de todos los nodos del circuito y que mejore la
curva de la PSRR para que no tenga que subir siempre hasta los 0 dB como en

los casos anteriores. Para ello se propone el modelo siguiente:

Amplificador Buffer Transistor de Paso
gm_A gm_buf gm_PT

N
L

ro_A Rp § Rbuf ro_PT cL
|1
I

Cgd

— Cp:: — —

t——

Figura 100. Modelo simplificado de la respuesta en frecuencia de la solucién 4 con compensacién
por buffer y capacidad paralela.

El elemento que va a caracterizar principalmente su respuesta es la etapa
buffer que se sitla entre el amplificador y el transistor de paso. Con su baja im-
pedancia de salida, el objetivo funcional que cumple es el de apartar el polo que
se forma en su nodo de salida a frecuencias superiores donde ya no influya de
forma tan directa en el comportamiento del circuito. El nuevo nodo que aparece
ahora entre amplificador y buffer se controla mediante una compensacion por
capacidad paralela. A partir de este modelo, el esquema de estabilidad que se

desea lograr para la solucién es el siguiente:
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AgL [dB]
pPp
po,min
\\
AJIRN
‘\ x po,max
\ ‘
v M
\
, Oz
AY ~
2 Y
0O N log (f)
S A
- v >

N
“~
. X pout
S \
,

.
pbuf x
\

Figura 101. Aproximacion de la respuesta en frecuencia de la solucién 4 con compensacion por
buffer y capacidad paralela.
Haciendo referencia tanto al modelo de la Figura 100 como a la respuesta
en frecuencia objetivo de la Figura 101, el polo dominante del circuito (pp) sera el
que se forma entre la capacidad paralela de compensacion (Cp) y la resistencia

de salida del amplificador de error (ro_4). Su valor seréa de:

1
= —_ 369
pp ro_A . Cp ( )

La eleccion de este como polo dominante del circuito permite también ajus-
tar el GBP facilmente. Suponiendo que la etapa del buffer no tiene ganancia, los
unicos valores que van a fijarlo van a ser Cp y la transconductancia del amplifica-

dor de error (gm_a):

AoL = 9ma Vo a 9mpr " Vo PT (370)
GBP - AOL . pp (371)
! (372)
= g . r . g . ‘r' —
m_A 0_A m_PT o_PT ro_A K Cp
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Im_A

= C *9m_pT " To_PT (373)
p

El segundo factor de esta ecuacion (gm_e7 - ro_p7) €S la ganancia del transistor
de paso. Como se supone que ya se fijo en el paso inicial del dimensionamiento
del transistor de paso, se puede substraer facilmente de la ecuacion a la hora de

aplicarla.

El segundo polo que aparecerd serd el de salida (po), el que se forma entre la
propia capacidad de salida (C.) y la resistencia de salida del LDO (ro_r7), que en
este caso es la resistencia de longitud de canal del transistor de paso (rq) vista

desde su drenador. Su frecuencia vendra dada por:

1
=— (374)
Po Topr " CL

Al estar rq influenciada de forma inversa por la magnitud de la corriente de
salida (ecuacion (1)), este segundo polo puede tomar principalmente dos posi-
ciones. Para la corriente de salida maxima rq llegara a su valor minimo, lo que
situard po en su frecuencia maxima (po,max) Y viceversa. Este desdoble a partir de
la frecuencia del segundo polo dificulta considerablemente la estimacion de pun-
tos importantes de la respuesta en frecuencia como el cruce por la ganancia uni-
dad (UGF) o el margen de fase esperado, por lo que no sera posible determinar

unos limites tan claros como en las otras soluciones.

Como a partir del segundo polo la ganancia empieza a bajar con una inclina-
cion de segundo orden, es necesario compensarla con el cero de la capacidad
paralela (zp) para cruzar el UGF con una inclinaciéon lo mas cercana posible a una
de primer orden y cumplir asi con el margen de fase. Este cero dependera tanto

de Cp como de su resistencia en serie (Rp). Su valor sera de:

(375)

Este cero debera situarse a una frecuencia donde, para el caso de corriente

de salida minima y polo de salida mas dominante, tenga el suficiente margen
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como para incrementar la fase a mas de 60° antes del cruce por ganancia uni-
dad.

El tercer polo que aparecera en el circuito es el del buffer (ppur). Este depen-
derd tanto de la propia resistencia de salida del buffer (Rpyr) como de la capaci-
dad parasita puerta-drenador del transistor de paso (Cep) amplificada por su ga-

nancia. Su valor es de:

1
Rpys (1 + 9m pr " To_PT)CGD

Pour = (376)

La posicion de este polo debera ser lo suficientemente alejada como para
que, en el caso de corriente de salida maxima donde p, también aparecera a la
maxima frecuencia posible, la ganancia tenga tiempo de cruzar la UGF con una
inclinacion de primer orden antes de llegar a este polo. Para ello se reducira Rpur

para alejar el polo todo lo necesario.

La ventaja que se obtiene con esta distribucion de polos y ceros es la de
mejorar la PSRR respecto al resto de las soluciones con el transistor de paso tipo
P. Ahora que el polo que se forma con la Cep es mucho menos dominante gracias
al buffery po aparece a menos frecuencia, su valor maximo ya no va a subir hasta
los 0 dB. Siguiendo el estudio de la revision de [6, p. 27], la forma y puntos mas

importantes de la curva de la PSRR son los siguientes:

PSRR
[dB]

» log(f)

PSRRp;co

F:'SRRvalc:r_final

PSRRpc

Figura 102. Aproximacién de la PSRR de la solucion 4 con compensacion por buffer y capacidad

paralela.
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Su valor en baja frecuencia (PSRRpc) vendra dado por la inversa de la ganan-

cia del amplificador de error:

1
PSRRp,y = ——— (377)
pe Ima - To A

Como en frecuencias medias la impedancia del bucle es la que domina la
respuesta, la PSRR seguira una forma aproximadamente inversa a la de la ga-
nancia de lazo. En pp, donde la ganancia empieza a degradarse con una inclina-
cion de primer orden, la PSRR también lo hard, coincidiendo con el primer cero
en su respuesta (z7). Este efecto continuara hasta que se llegue a la frecuencia
del cero de la ganancia (zp), donde la resistencia en serie con la capacidad para-
lela empezara a dominar la impedancia de ese nodo y la estabilizara en un valor
igual a su propia resistencia. En ese mismo punto, la PSRR pasara por su primer

polo (p7) y también se estabilizara en su valor maximo.

Conociendo el valor inicial de la PSRR y la frecuencia a la que van a ocurrir

su primer cero y polo, la ecuacién que va a delimitar su valor maximo (PSRRpico)

es:
Zp
PSRRyico = PSRRpc + 20 - logy, - (378)
14
1 TO A ¢ Cp
=20 - log <—> +20-1o <— (379)
10 Im A " To A 810 RP ’ CP
20 -1 < ! ) (380)
— . Og —_—
10 Ima- Rp

A partir de este punto, la PSRR se mantendra en su maximo hasta que la
ganancia de lazo cruce por la UGF y deje de dominar la respuesta. Aqui es donde
se encontrard el segundo polo (p2) y la curva empezara otra vez a mejorar. Final-
mente, esta se estabilizara en un valor final igual al divisor capacitivo entre los
parasitos del transistor de paso y la propia capacidad de salida. El modelo para

estimar este valor y su resultado son los siguientes:
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Vin

—— CGS

— CGD

+——0 Vout

Figura 103. Modelo simplificado de la respuesta de la PSRR en alta frecuencia para la solucion 4.

Ces//Cep
(Ces//Cep) + C,

Como se ha podido observar durante esta primera parte de la solucién pro-

PSRRvalor_final = (381)

puesta, el analisis tedrico tanto de la ganancia de lazo como de la PSRR es mu-
cho mas complejo que en las soluciones anteriores. Por ejemplo, el valor de la
resistencia de compensacion R, sirve tanto para controlar la frecuencia del cero
con la ecuacioén (375) y lograr la estabilidad, como para delimitar el valor maximo
de la PSRR con la ecuacion (380). Esto provoca que no sea viable encontrar rela-
ciones directas entre las especificaciones a cumplir y los valores de los compo-

nentes y se deba seguir un proceso de disefio mas iterativo.

Este proceso debe tener siempre como objetivo lograr cumplir o aproxi-
marse lo maximo posible a las especificaciones del margen de fase y la PSRR,
que son las mas restrictivas y principales en un LDO. Durante varias simulacio-
nes se han ido ajustando los valores de los componentes siguiendo las tenden-
cias calculadas en las ecuaciones anteriores hasta llegar a un punto de equilibrio
entre todas ellas. Los resultados tedricos que se obtienen de estas son los si-

guientes.

Un valor medio para la GBP puede ser de unos 350 MHz. Conociendo la ga-

nancia del transistor de paso de 37 dB (70.8 en lineal) de su dimensionamiento

y eligiendo una C, de 10 pF y una gm_a de 314 % se obtiene:
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GBp = 1% 107 70.8 (382)
T 2m-10-10-12
= 353 MHz (383)

Para los esquemas de estabilidad donde solo hay un polo antes del cruce
por la UGF, este valor y la GBP coinciden. En esta solucion, al tener tanto p, como
el zp entre medias, la UGF ocurrird antes de este valor calculado. Debido a la re-
lacién que tiene la UGF con la PSRR (punto p2 donde empieza a mejorar después
del maximo) y con el margen de fase (frecuencia en que este se mide), este valor

se ha ajustado hasta encontrar el equilibrio entre ambos factores.

Para la frecuencia del polo de salida, un valor de C, de 5 nF con unarq de 3.7

kQ para 1 mA de corriente de saliday 19 Q para 100 mA se obtiene:

Pomin(1mA) =227 37001- 5.10-° .
= 8.6 kHz (385)

1
Pomax(100 mA) = o———— 5 (386)
= 1.67 MHz (387)

Este valor se ha ajustado teniendo en cuenta la frecuencia a la que aparece
el polo anterior pp y el cero posterior z, para tener el suficiente espacio como

para lograr cumplir con el margen de fase.

A continuacion, con estos primeros polos ya establecidos, se elige un valor
de R, de 10.6 kQ para controlar la posicion de z, y lograr el margen de fase:

1

- (388)
%P = 2710600 - 10 - 10-12

= 1.5 MHz (389)

Respecto al valor de pico de la PSRR, con todos los componentes que influ-
yen en su valor ya dimensionados y buscando como objetivo evitar dentro de lo

posible los puntos de las especificaciones, el resultado teérico es de:
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1
PSRRypico = 20 - logso (314 1076 - 10600) (390)

= —10.44 dB (391)

Y su valor final, siguiendo el divisor capacitivo de la ecuacién (381), es de:

1 1 -1
+
(1.4 -10-12 7 1. 10‘12)
PSRRvalor_final = 1 1 1 (392)
. -9
1o tTigo)  t5 10
= 0.0001166 (393)
= —-78.66dB (394)

El polo del buffer (prur) Se envia lo suficientemente a alta frecuencia con un
valor de Rpur de 100 Q con el objetivo de no empeorar el margen de fase en el
peor caso de corriente de salida de 100 mA. Su frecuencia es de:

1

_ (395)
Pbuf = 57100 - (1 + 70.8) - 1- 10-12

= 2216 MHz (396)

Finalmente, como se vera en el esquema del circuito de la proxima figura,
sera necesario emplear una realimentacién no directa para ajustar este valor
desde los 0.9 V de la salida a los 0.65 V que requerira el amplificador disefiado.
Como este amplificador tendra exactamente las mismas caracteristicas que el
disefiado en la solucién anterior apartado Capacidad de Miller (simulacidn
pMOS), se puede considerar que aparecera a una frecuencia lo suficientemente

elevada como para no influir en el disefio con una Crr de valor 25 fF.

El esquema final de la solucion es el siguiente:

129



~

) POLITECNICA
DE VALENCIA

+1.8V

+1.2V

miz |__| w13

T

M1

™8 ocpARTAMENTO
=== DE INGENIERIA
B ELECTRONICA

=\

=

Vout
O

VFB

M14
1.51

CFF I

251

> R1

out
27.778k

R2

1

72.222k

Figura 104. Esquema de la solucion 4.

Y las simulaciones de ganancia, fase y PSRR con una tabla comparativa en-

tre los puntos mas importantes para el caso de funcionamiento tipico:

150

-----------g

100 ™~

AOL [dB]
o

-100

-150

1E+00 1E+10

1E+04 1E+05 1E+06 1E+07 1E+08 1E+09

Frecuencia [Hz]
lout =100 mA, TT, 70°C

1E+01 1E+02 1E+03

== e= olout=1mA, TT, 70°C

Figura 105. Grafica de ganancia de lazo en la solucién 4.
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Figura 106. Grafica de fase en la solucioén 4.
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Figura 107. Gréafica de PSRR en la solucion 4.
Tabla 9. Comparacién de resultados de la solucion 4.
VALOR VALOR VALOR UNIDADES
ESPERADO SIMULADO SIMULADO
IOUT =1 mA IOUT =100 mA
Po 8.6-1670 17 1000 kHz
UGF <353 5 158 MHz
Zp 15 1.58 1.58 MHz
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Pbuf 22.16 225 225 MHz
PSRRpico -10.44 -10.72 -10.72 dB
PSRRuvalor_final -78.66 -76.31 -76.31 dB

PM >60 72.12 55.44 °

GM >10 48.93 17.98 dB
PSRR@1MHz <-30 -14.99 -15.75 dB
PSRR@100MHz <-20 -37.2 -9.705 dB
PSRR@500MHz <-40 -52.98 -19.9 dB

El unico valor que se desvia considerablemente del esperado es el polo del
buffer (psur). Aparece sobre los 225 MHz cuando en teoria, con su ecuacién de
diseno y los valores de los componentes elegidos, deberia aparecer sobre los 22
MHz. Esto se puede deber a la precision de valores como la ganancia del tran-

sistor de paso o su capacidad parasita.

Continuando con las especificaciones, el margen de fase no se llega a cum-
plir por completo en el caso de 100 mA de corriente de salida, solo llega a 55°.
Al estar tan cerca se ha dado como bueno para realizar las comparativas. Por su
parte, el margen de ganancia se cumple en ambos casos, pero, también para 100
mA, su valor estda mucho mas ajustado que en otras soluciones. Esto se debe al
esquema de distribucién de polos y ceros que hace caer la fase muy rapido en

alta frecuencia.

En PSRR, a pesar de no cumplir con todos los puntos de las especificaciones,
estas se aproximan mucho mas que en la solucidén anterior. El factor que la ha
limitado en baja frecuencia ha sido la estabilidad. Para cumplir con el margen de
fase, la localizacién de pp, po Y zp €sta muy restringida y no es del todo compati-
bles con llegar al punto de -30 dB en 1 MHz. Solo se ha logrado llegar hasta los -
15 dB. En alta frecuencia, la UGF del caso de 100 mA provoca que la PSRR no
empiece a bajar lo suficientemente pronto como para no rebasar los limites, aun-

que esto no ocurre en el caso de T mA.
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Respecto a los corners de proceso y temperatura, el caso que va a otorgar
una peor PSRR va a ser (FF, lout = 100mA, -40°C) y el que va a otorgar un menor
margen de fase (SS, lout = 100mA, -40°C). Sus simulaciones de ganancia, fase y

PSRR con la tabla comparativa son las siguientes:

150

100 ~ o

AOL [dB]
')

-50 »

-100
1E+00 1E+01 1E+02 1E+03 1E+04 1E+05 1E+06 1E+07 1E+08 1E+09 1E+10

Frecuencia [Hz]

== == olout = 100 mA, FF, -40°C lout = 100 mA, SS, -40°C

Figura 108. Gréafica de ganancia de lazo en la solucién 4 en los peores corners.

180 -
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-180
1E+00 1E+01 1E+02 1E+03 1E+04 1E+05 1E+06 1E+07 1E+08 1E+09 1E+10

Frecuencia [Hz]
== == »|out = 100 mA, FF, -40°C lout = 100 mA, SS, -40°C

Figura 109. Gréfica de fase en la solucién 4 en los peores corners.
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1E+00 1E+01 1E+02 1E+03 1E+04 1E+05 1E+06 1E+07 1E+08 1E+09 1E+10

Frecuencia [Hz]

lout = 100 mA, FF, -40°C lout = 100 mA, SS, -40°C

Figura 110. Gréfica de PSRR en la solucién 4 en los peores corners.

Tabla 10. Comparacion de resultados de la solucién 4 en los peores corners.

VALOR VALOR VALOR UNIDADES
ESPERADO SIMULADO SIMULADO
IOUT = 100 IOUT = 100

mA mA
FF, -40°C SS, -40°C

Po 1670 1000 1000 kHz

UGF <353 155 155 MHz

Zp 15 1.58 1.58 MHz

Pouf 22.16 235 235 MHz
PSRRyico -10.44 -10.3 -10.3 dB
PSRRuvalor_final -78.66 -75 -75 dB

PM >60 55.75 55.09 0

GM >10 18.34 17.97 dB
PSRR@1MHz <-30 -16.08 -15.53 dB
PSRR@100MHz <-20 -10.14 -9.379 dB
PSRR@500MHz <-40 -18.94 -20.56 dB
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Las prestaciones empeoran ligeramente respecto al caso tipico pero las ra-

zones de los limites de cada una de ellas son las mismas.

Respecto a la precision del circuito, de los 9 mV de desviacion que se tienen
disponibles para cumplir con el 1%, 0.3 mV corresponden con el error sistematico
y 7.9 mV al error por mismatch para un total de 8.2 mV. Estos valores coinciden
con los de la solucidn anterior ya que ambos emplean el mismo amplificador de

error y transistor de paso.

Esta ultima solucién propuesta mejora considerablemente las prestaciones
del resto de las soluciones para el transistor de paso tipo P. Su PSRR ya no debe
subir siempre hasta los 0 dB y se puede ajustar su comportamiento para minimi-
zar el impacto en las especificaciones. Su principal inconveniente recae en la
complejidad de disefio. Al introducir una etapa extra y dos métodos de compen-
sacion en un solo circuito, los pasos para tener un LDO funcional son mayores.
Ademas, el proceso iterativo y la dependencia entre los componentes hace mas
dificil estimar los valores finales y realizar una primera aproximacion. El uso de
recursos también sera superior al de otras soluciones, con un buffer que necesita
mucha corriente para reducir su impedancia de salida y una C. relativamente

grande que va a ocupar un area considerable.

135



UNIVERSITAT =\ [ B8 ocenrmaveENTO
' m=—y DE INGENIERIA
PD(I:E)L\I/-I/—\EL(I:EEI(?[Q E Bas ELE|CTGROIN|CA

Capitulo 5. Comparativa de resultados

La lista con todas las soluciones propuestas durante este trabajo teniendo
en cuenta el tipo de transistor de paso, amplificador de error y método de com-

pensacion aplicado es la siguiente:

Tabla 11. Soluciones a comparar teniendo en cuenta el tipo de transistor de paso, amplificador de
error y método de compensacion aplicado.

TRANSISTOR | AMPLIFICADOR DE
DE PASO ERROR

METODO DE COMPENSACION

OTADES5 NINGUNO

TRANSISTORES

CAPACIDAD PARALELA
Y LEVEL-SHIFTER

nAMOS
NINGUNO
CASCODO PLEGADO
CAPACIDAD PARALELA
NINGUNO
OTADE 5 CAPACIDAD PARALELA
pMOS
TRANSISTORES CAPACIDAD DE MILLER

BUFFER Y CAPACIDAD PARALELA

Ademas de los circuitos de estas soluciones, en cada una de ellas se propo-
nen varios métodos de distribucidn de polos y ceros o valores objetivo para la
PSRR. Para realizar la comparativa, algunas de estas soluciones han sido simu-
ladas para generar un punto de comparacién absoluto y poder extrapolar las
prestaciones de las puramente tedricas. Las comparativas se van a realizar entre

estos tres puntos: especificaciones, recursos, y disefo.

Empezando por las especificaciones, la mas importante es la estabilidad. Al
tratarse de una especificacién funcional es imprescindible que se cumpla con el

margen de fase y el margen de ganancia en todos los casos para tener un
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correcto funcionamiento del circuito. Debido a esto, el punto de comparacion no
serd entre los valores de estos parametros, sino entre la facilidad para conseguir

cumplirla.

Para las soluciones sin método de compensacion el cumplimiento de la es-
tabilidad es muy simple. En las distribuciones de polos como en la del apartado
Pa<po se obtiene un valor de C. maximo y para los apartados del tipo po<pa un
valor de C. minimo. Solo hay que seguir un proceso de diseio simple para tener
un LDO estable.

Para las soluciones con método de compensacion por capacidad paralela o
capacidad de Miller este proceso se complica un poco mas. Al tener en estos
casos control tanto sobre el nodo de salida con C. como sobre el nodo compen-
sado aparecen mas posibles soluciones para lograr la estabilidad. En el caso de
la solucién 4 con el buffer se llega al limite de esta complejidad con varios para-

metros modificando el margen de fase al mismo tiempo.

Tabla 12. Dificultad para lograr la estabilidad teniendo en cuenta el método de compensacion apli-

cado.

DIFICULTAD PARA CONSEGUIR
LA ESTABILIDAD

METODO DE COMPENSACION

NINGUNO BAJA
CAPACIDAD PARALELA MEDIA
CAPACIDAD DE MILLER MEDIA

BUFFER (pMOS) ALTA

La segunda especificacion mas importante es la PSRR. Al tratarse ahora de
una especificacién de rendimiento si que se ha de comparar el valor absoluto de
cada una de ellas. La primera distincion clara aparece en el tipo de transistor de
paso. El nMOS es mucho mejor ya que, como se explica en el apartado PSRR [4],
la impedancia vista desde la entrada de tensién es superior a la version pMOS.
Esto significa que, para unas especificaciones de PSRR muy restrictivas, seria
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muy recomendable realizar el disefio con el transistor de paso tipo N siempre
que se tenga disponible una fuente de tensién adicional y superior a la primera

para cumplir con su requisito de aplicacion.

Analizando también los métodos de compensacion, si no se aplica ninguno
el control sobre el valor de pico y la frecuencia donde este aparece va a ser muy
limitada. Al aplicar uno de estos, especialmente el de la capacidad paralela en el
nMOS, la PSRR ya se puede controlar con mas precision y se mejora su valor

absoluto.

Tabla 13. Prestaciones de la PSRR teniendo en cuenta el tipo de transistor de paso y el método de

compensacion aplicado.

TRANSISTOR ) ) PRESTACIONES
METODO DE COMPENSACION
DE PASO PSRR
NINGUNO BUENA
nMOS
CAPACIDAD PARALELA EXCELENTE
NINGUNO MUY MALA
CAPACIDAD PARALELA MALA
pMOS
CAPACIDAD DE MILLER MALA
BUFFER Y CAPACIDAD PARALELA MEDIA

La ultima especificacidn que se ha tenido en cuenta en este estudio es la
precision. La mayor influencia sobre el error sistematico la tiene el uso o no de
cascodos a la salida del amplificador de error. Sin ellos se produce el efecto ex-
plicado en el apartado Amplificador de error donde las dos ramas del amplifica-
dor de error se desequilibran y, en los casos simulados, muestran un error de
unos 4.6 mV. En los casos con cascodos, este valor se reduce a unos 0.3 0 0.9

mV mostrando una clara mejora.
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Tabla 14. Error sistematico esperado teniendo en cuenta la arquitectura del amplificador de error.

AMPLIFICADOR DE ERROR ERROR SISTEMATICO
SIN CASCODOS ALTO
CON CASCODOS BAJO

El otro factor que empeora a la precision de la salida es el mismatch. En este
caso ni la arquitectura del LDO ni el método de compensacion aplicado van a
afectar a este error, solo el area del par diferencial o los espejos de corriente.
Ambas fuentes de error se deberan complementar para no superar el limite de
las especificaciones, reduciendo al minimo el error por mismatch en el caso de

error sistematico alto y viceversa.

El segundo punto de comparacion elegido ha sido entre los recursos em-
pleados para el circuito y, en un circuito microelectrénico, el area es el mas pre-
ciado de estos. La capacidad de salida (C.) sera la que mas drea ocupe, por lo
que sera preferible aplicar soluciones donde su valor no sea excesivamente
grande si el area disponible para el disefio esta muy limitada. Los resultados de

este estudio son los siguientes:

Tabla 15. Estimacion del area empleada teniendo en cuenta el método de compensacion aplicado.

METODO DE COMPENSACION AREA EMPLEADA
NINGUNO (pa<po) BAJA
NINGUNO (po<pa) ALTA

CAPACIDAD PARALELA MEDIA
CAPACIDAD DE MILLER MEDIA
BUFFER + CAPACIDAD PARALELA ALTA

Ademas de la C., los componentes que van a ocupar mas area van a ser el

transistor de paso, las capacidades de compensacion y el amplificador de error

139



S UNIVERSITAT =\ [ B8 ocenrmaveENTO
c m=—y DE INGENIERIA
PD(I:E)L\I/-I/—\EL(I:EEI(?[Q E Bas ELE|CTGROIN|CA

con sus redes de polarizacion. Comparadas con el tamafno del primer compo-
nente estas pueden ser despreciadas en la mayoria de los casos, pero hay que
tener en cuenta situaciones con mucha corriente de salida o capacidades de

compensacion muy grandes donde puede que su tamafio ya no sea tan pequefo.

El otro gran recurso que afecta a la eficiencia del LDO es el consumo de co-
rriente. La red de realimentacién y la polarizacién del amplificador de error van a
consumir una pequefa corriente estatica que puede limitar la eficiencia o la disi-
pacion de potencia del circuito. En el caso de emplear una etapa buffer este valor

de corriente va a ser mucho mas elevado para reducir su impedancia de salida.

Tabla 16. Consumo de corriente esperado teniendo en cuenta la arquitectura del LDO.

SOLUCION CONSUMO DE CORRIENTE
OTA DE 5 TRANSISTORES BAJO
CASCODO PLEGADO BAJO-MEDIO
BUFFER ALTO

El dltimo punto de comparacién va a tratar sobre el proceso de disefio. De
forma general, cuanto mas complejo sea un disefio mas tiempo va a requerir,
pero mejores prestaciones va a otorgar. Dependiendo del método de compensa-

cion aplicado el tiempo de disefio va a cambiar.

Tabla 17. Complejidad de disefio esperada teniendo en cuenta la arquitectura del LDO.

METODO DE COMPENSACION COMPLEJIDAD
NINGUNO BAJA
CAPACIDAD PARALELA O MILLER MEDIA
BUFFER ALTA

Dentro del apartado de diseiio también hay que tener en cuenta el nivel de

control que el disenador va a tener para aplicar algunas de las soluciones
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propuestas y limitar algunos valores como, por ejemplo, el valor maximo al que

llega la PSRR. Las soluciones sin método de compensacion aplicado van a estar

muy restringidas por los valores parasitos de algunos componentes, mientras

que al aplicar un método como el de la capacidad paralela todos los elementos

de la respuesta en frecuencia o PSRR pueden ser controlados.

Tabla 18. Nivel de control durante el proceso de disefio teniendo en cuenta la arquitectura del LDO.

METODO DE COMPENSACION

NIVEL DE CONTROL

NINGUNO BAJO
CAPACIDAD PARALELA O MILLER ALTO
BUFFER MEDIO
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Capitulo 6. Conclusion

Cada circuito que se vaya a alimentar dentro de un sistema microelectrénico
requerira de unas prestaciones diferentes y variadas y, por lo tanto, las especifi-
caciones del LDO que lo vaya a realizar también lo seran. Dependiendo de la es-
tructura interna de este regulador, los limites de su rendimiento en aspectos
como la PSRR o la precision también cambiaran, por lo que habra que elegir una
acorde al objetivo que se desee cumplir. En este estudio comparativo se han
analizado las arquitecturas, métodos de compensacion y distribuciones de polos
y ceros mas tipicas para un LDO, asi como los limites de cada una de ellas y
cdmo esto afecta a las prestaciones del circuito. En el aspecto comparativo del
trabajo se ha creado una guia de disefio preliminar en que, dependiendo del tipo
de transistor de paso, amplificador de error, red de realimentaciéon o método de
compensacion aplicado, se pueda tomar una decision respecto a esta estructura
para ajustar su rendimiento al deseado ademas de mostrar paso a paso todo el

proceso de disefio para llegar a la solucion propuesta.
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Capitulo 7. Futuros trabajos

Un posible futuro trabajo podria basarse en las carencias de este para ex-
pandir su contenido y contestar mejor a la pregunta de como afecta la estructura
de un LDO a sus prestaciones y cual se deberia elegir para cada situacion de
diseno. Algunas de las soluciones que se han propuesto no se han podido simu-
lar debido al tiempo que eso requeriria y se han tenido que estudiar solo de forma
tedrica. Otras arquitecturas, como la realimentacién por corriente o versiones al-
ternativas del amplificador de error, tampoco se han podido analizar en profun-
didad.

Respecto a las especificaciones, solo se han tratado las mas basicas e im-
prescindibles para un regulador de tension, por lo que se podrian incluir otras
como como el ruido, la regulacion de carga o la respuesta frente a transitorios
para investigar de forma mads precisa cada solucion. De las que si se han exami-
nado, la PSRR es la que mas necesitaria una revision. Solo se ha estudiado su
respuesta para las distribuciones mas basicas y no se han visto todas las com-
binaciones posibles de transistor de paso, amplificador de error, método de com-

pensacion y distribucién de polos y ceros.

Dejando aparte las mejoras que se podrian realizar sobre el trabajo actual,
otro posible futuro trabajo consistiria en aplicar los conocimientos adquiridos
para realizar un disefio que pueda ser empleado en un proyecto real. En este se
deberian tener en cuenta aspectos como las secuencias de encendido y apa-
gado, la tensidn que debera soportar cada transistor o el dimensionamiento del
amplificador de error o redes de polarizacién. Su objetivo seria el de perfeccionar
el proceso de disefio concreto de un circuito completamente real donde se ana-

licen de forma detallada todos los aspectos de un LDO.
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