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Lorsqu’on parle de l’offset d’un OTA, on doit avoir à l’esprit qu’il existe en réalité deux types d’offset bien distinct :
· un offset systématique 
· un offset aléatoire

L’offset systématique provient d’un décalage entre le point de polarisation en sortie de l’étage différentiel et le point de basculement (de polarisation en entrée) de l’étage de gain. Cet offset peut donc être annulé en équilibrant correctement les deux étages.

L’offset aléatoire provient des dispersions des paramètres électriques des composants intégrés (deux transistors de mêmes dimensions n’auront pas les mêmes caractéristiques). En considérant chaque source de dispersion, on peut établir une expression de cet offset aléatoire. Néanmoins, cet offset ne peut pas être annulé. Tout au plus, on peut le minimiser en dessinant correctement les masques du circuit et en jouant sur les dimensions des transistors. Typiquement, un OTA en technologie CMOS présente un offset de 10mV. Pour descendre en dessous, il est nécessaire d’utiliser des techniques de compensation actives (ou de trier les circuits produits!).

Les dispersions des caractéristiques affectent aussi bien l’étage différentiel que l’étage de gain. Néanmoins, si des dispersions ont lieu sur l’étage de gain, entraînant un décalage de son point de basculement (de son point de fonctionnement en entrée), l’effet en termes de tension d’offset ramenée à l’entrée sera divisé par le gain de l’étage différentiel. Par exemple, le point de basculement de l’étage de gain peut être décalé de 5mV par rapport au point de polarisation en sortie de l’étage différentiel (supposé parfait); l’offset en entrée ne sera que de 5/100=50mV si le gain de l’étage différentiel est de 100!.
En conclusion, seules les dispersions sur les caractéristiques des transistors de l’étage différentiel contribuent à l’offset aléatoire.


Dans la plupart des cas, c’est la dispersion sur la tension de seuil des MOS de la paire différentielle d’entrée qui détermine l’offset aléatoire.
L’utilisation de structure «common centroid» permet de minimiser cette dispersion.

En prenant en compte les recommandations précédentes, on atteint facilement des offsets inférieures ou égales à 10mV

Ces dispersions affectent aussi bien les transistors d’entrée M1 et M2 ainsi que les transistors de charge active M3 et M4.

Il faut augmenter gm1 (en augmentant W/L), ou diminuer I et VDS pour minimiser cet offset.
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Comparateur à deux étages :
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Sachant que les transistors M1 et m2 sont matchés et que VGS1 = VGS2 alors ID1 = ID2

Si on note  
Dans notre cas, S1 = S2 et S3 = S4

 



  donc on peut écrire  et  


Il vient :  	 


Maintenant, on suppose que   ce qui implique que  

Par conséquent, on doit avoir  

Alors  


Puisque   on aboutit à la relation :   

Avec   car M4 est saturé.


   résistance de sortie

Conductance gds :  

Vdsat = Vov = VGS - Vth
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Dynamique d’entrée en mode commun  
La dynamique d’entrée en mode commun correspond à la plage sur laquelle le mode commun vinc peut varier de telle sorte que l’étage permet d’obtenir un gain de mode commun qui soit nul (rejet du mode commun) et que le gain différentiel soit élevé (amplification du mode différentiel.).

Borne inférieure CMR-
On suppose l’étage attaqué par une même tension vinc que l’on applique sur les deux entrées vin+
et vin-. Lorsque vinc diminue, la tension VA sur la source commune à M1 et M2 suit fidèlement vinc car les VGS aux bornes de M1 et M2 restent identiques, déterminés par le courant constant IB/2.
Si la source de courant IB était parfaite, VA pourrait atteindre VSS. Or la source est généralement réalisée par un transistor M5 qui fonctionne en régime de saturation.

Ainsi, la borne inférieure de la dynamique d’entrée en mode commun est limitée par l’entrée en linéaire de M5


 


Sachant que   et que  

 


Borne supérieure CMR+
Lorsque vinc augmente, VA augmente aussi en suivant fidèlement vinc. Or, les potentiels sur les drains de M1 et M2 sont identiques, égal à VOUT. Ainsi, les VDS de M1 et M2 diminueront, et leurs VGS resteront constants. Pour une certaine valeur vinc = CMR+, M1 et M2 entreront en linéaire, et le gain différentiel de l’étage chutera.

Par conséquent, la borne supérieure de la dynamique d’entrée en mode communest limitée par l’entrée en linéaire de M1 et M2.




 

Dynamique de sortie négative

 
Dynamique de sortie positive
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Two-Stage OpAmp
Gain
# overall gain for low frequency application is the
most critical parameter of an OpAmp

gain of the first stage A

{differential stage) 1= gml(r,m ".1;4)

T, e P T
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\ L 2
L approximation to the finite output
T = 00— Ve +V,;  resistance, where a is technology
Iy dependent parameter: 5e-6 \2/m
ignoring short channel effects
gain of the second stage A 7&'».7(",136 as7 )
(common-source stage)
qainof the third stage A4, 3 = 8w
(common-drain stage) GL+8,90+ 8as+ &8aw
gain of the third stage A, = 8o
with body effect (bulk <*v3 —
not connected to source) G+ 85+ 8+ 8as + 8o
body effect constant y=0.5V""2 &.Y
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Two-Stage OpAmp
Frequency Response

 frequency response where capacitor C_ causes the
magnitude of the gain to decrease, but still well
below unity gain frequency (open-loop gain = 1)

= midband frequency
# only compensation capacitor C;, repsected

 assume Qi is not present (resistor for lead
compensation, effect only at unity gain frequency)

# discuss simplified circuit:

} . ~ 8m
dband A(s)=
midband gain ‘( ) SC,
Yo - ~ 8m
untity gain frequency @0, =
C,
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Two-Stage OpAmp
Slew Rate

# slew rate SR is the maximum rate the output
changes when input signals are large

 at slew rate limitation all current of Q; goes either
inQor Q,
= this current has to go through C;

dv

SR=Bou|
. dr
v,
™1 SR- 2(1,,l o,
- C

increasing Vi and @,, increases SR
p-channel fet inputs increases SR
increasing V. reduces transconductance g,
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Two-Stage OpAmp
Systematic Offset Voltage Cancelation

 two-stage OpAmps may have a systematic input
offset voltage if not properly designed

# the differential input is zero: v, * = v,~
# lyg = |y, which requires a well defined Vg, value
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Two-Stage OpAmp
n- or p- channel input stage

 comparison between n- and p-channel input stage
OpAmps
 overal dc gain is largely unaffected since both designs

have one stage with n-channel and one stage with one or
more p-channel driving fets.

 for a given power dissipation, and therefore bias current,
having a p-channel input-pair stage maximizes the slew
rate.

 having a p-channel input first stage implies that the
second stage has an n-channel input drive fet. This
arrangement maximizes the transconductance of the drive
fet of teh 2nd stage, which is critical when high
frequency operation is important.

 output stage: n-channel source follower is preferable
because this will have less of a voltage drop (if separate
p-well is used). Its higher transconductance reduces the
effect of the load cap on the second pole. There is also
less degradation on the gain when small load resistances
are being driven.

= p-channel input fets for the first stage is almost
always the best choice
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# First order model of transfer function of a
dominant-pole compensated OpAmp:

A
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Compensating the Two-Stage OpAmp

 Capacitor C; realizes dominant-pole compensation and
thereby control @,;and @, :
y mpl ©a o, = Aompl

# fet Qyq is included to realize a left-half-plane zero at
frequencies around or slightly above ¢, (lead-
compensation). Qy has \/,,=0V and thus is in triode
region: 1

R,

c = Taas —
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