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Resumen

Se realizó el diseño de una prueba de concepto para un circuito de est́ımulo que protege

al corazón de la sobre-estimulación, impidiendo pulsaciones menores a 300ms entre pulsos

sucesivos. Se usó una tecnoloǵıa comercial CMOS no revelable, para la cual se desarrolló

una metodoloǵıa para obtener los parámetros generales I-V del proceso como VTh, λ y κ’.

Se utilizaron transistores tanto de bajo como de alto voltaje (low voltage, high voltage),

para implementar no solo el bloque de seguridad (safety block) que impide la generación

sucesiva de pulsos, sino también el desplazador de nivel (level shifter) que permite generar

los impulsos de alto voltaje necesarios para el est́ımulo (10V).

El bloque de seguridad o Safety Block es el que abarcó la mayoŕıa del diseño y pruebas

de verificación en todo el circuito, sobretodo por su naturaleza analógica y sus altas

restricciones en consumo de potencia.

Para el desarrollo de cada sección se usaron diferentes metodoloǵıas en el diseño de circui-

tos digitales y analógicos, tal es el caso de la metodoloǵıa gm/ID para el dimensionamiento

de los transistores. Para el diseño y verificación a nivel de esquemáticos de esta propuesta

se usó el ambiente Pyxis de Mentor Graphics; el ISE de Xilinx para diseñar circuitos digi-

tales; LTSpice para representar algunos esquemáticos de los circuitos, aśı como el Python

3.4, para el desarrollo de script ’s que facilitaron el cálculo y la verificación del modelo

matemático de la corriente en los transistores. Este modelo se utiliza para la región de

subumbral, pero no considera efectos de ruptura y corrientes de fuga.

Palabras clave: Dispositivos implantables médicos, marcapasos, metodoloǵıa gm/ID,

circuitos integrados CMOS, comparador de bajo consumo, modelo EKV del transistor

MOS.



Abstract

A cardiac stimulus circuit with protection from overstimulation (successive pulses with

less than 300ms between them) has been proposed as a proof of concept. A commercial

CMOS technology has been used, which required the generation of several design I-V

parameters, such as: VTh, λ y κ’.

Both low and high voltage transistors were used, either for the design of the safety block

(the circuit that avoids the overstimulation) and a level shifter that provides the high

voltage output (10V).

The Safety block is the critical component of the system in terms of functionality and

power consumption. Thus, a great part of the project was focused on this unit.

Different methodologies for digital and analog design were used. Among them was the

gm/ID method for dimensioning transistors for low power applications. The Mentor Grap-

hics’ Pyxis suite was used for the schematic entry and verification of the proposed circuits;

some testing required the ISE Project suite from Xilinx. The mathematical model used

for all the three regions of the transistor was written on a small Python script. This

model does not include junction leakage and breakdown effects.

Keywords: Implantable medical devices, pacemaker, gm/ID method, analog integrated

circuits, low power comparator, EKV Mosfet model.
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Índice de figuras

4.1 Estructura básica de un MOSFET tipo n y su śımbolo con cada una de las
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Nótese que ahora λ parece coincidir en ambos modelos. . . . . . . . . . . . 29
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7.2 Topoloǵıa de un comparador de bajo consumo con un amplificador de Miller

sin compensar [2]. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 32
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7.11 Esquemático utilizado para la referencia de tiempo con los transistores

utilizados para generar la corriente Itimer. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 44

7.12 Primer prueba del circuito de referencia de tiempo con pulsos de 60ms y
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7.17 Esquemático de la salida del Safety Block en el ISE. . . . . . . . . . . . . . 49

7.18 Diagrama de tiempos generado por el circuito de la figura 7.17 visto en el

ISE. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 49
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Índice de tablas

6.1 Resultado promedio de VTh de los transistores NMOS y PMOS simulados. 25

6.2 Valores de λ obtenidos para simulaciones de un transistor cuadrado L=W=1um. 26

6.3 Valores generales de las variables caracteŕısticas del proceso CMOS com-
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Caṕıtulo 1

Introducción

El ser humano sufre de gran cantidad de enfermedades que se presentan por diversas

causas, entre ellas, las que afectan al corazón. Este órgano se encarga de bombear la

sangre para que el ox́ıgeno y otras sustancias alcancen los demás sistemas del cuerpo. Este

proceso ocurre gracias a que el corazón se contrae y relaja a una determinada frecuencia.

En condiciones de reposo esta frecuencia card́ıaca está en un rango de 60 a 70 latidos por

minuto en adultos y de 80 a 120 en niños. Pero pueden ocurrir arritmias card́ıacas, lo

cual significa que el corazón late a menor o mayor frecuencia según el rango normal del

organismo [15].

Es por esto que surge la necesidad de utilizar dispositivos ajenos al corazón para estimular

y controlar la frecuencia card́ıaca de los pacientes que sufren enfermedades asociadas a

este causa, usualmente llamados marcapasos o su similar en inglés pacemaker .

Aunque existen diversas clases de marcapasos, el tiempo promedio que un paciente puede

portar este tipo de mecanismos ronda entre los 5 y 12 años [15], esto debido a recambios

de la bateŕıa, desgaste de los componentes o por la tecnoloǵıa utilizada.

Es por esto que en el laboratorio de Diseño de Circuitos Integrados (DCILab) del Instituto

Tecnológico de Costa Rica (TEC), como parte de uno de los centros de investigación y

desarrollo del páıs, se están iniciando proyectos que mejoren áreas de la salud como lo

son los dispositivos implantables.

El presente proyecto es una propuesta para diseñar un circuito preliminar para estimula-

ción card́ıaca, con una etapa de protección a los sobre est́ımulos, implementado en una

tecnoloǵıa CMOS (“Complementary Metal-Oxide Semiconductor”) de alta tensión [16].

El DCILab ya tiene algo de experiencia en diseño de circuitos analógicos [1, 5, 13, 14],

que apuntan al desarrollo de sistemas de muy bajo consumo. Esta experiencia le permite

entonces incursionar en un área donde el consumo de potencia es cŕıtica, tal como los dis-

positivos médicos implantables. Este proyecto servirá como un antecedente en el DCILab

para futuros poyectos relacionados con dispositivos implantables, aśı como de gúıa para

el diseño de circuitos integrados en tecnoloǵıas CMOS de 130nm.

1
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Es importante destacar la razón de usar protección a los sobre est́ımulos en el diseño del

circuito. Esto se debe a que la señal que genera los pulsos proviene de un microcontrolador

externo al sistema de estimulación card́ıaca, por lo tanto, se deben bloquear los pulsos

consecutivos que ocasionen frecuencias mayores a 3.33 Hz y aśı proteger el órgano.

Cabe destacar que el diseño de la solución es una prueba de concepto y que para el alcance

de este proyecto, no se produjeron trazados para enviar a fabricación. En particular

porque el proceso usado no está capacitado para manejar altos voltajes. Además, los

manuales del usuario del proceso no ofrecen parámetros adecuados para el modelado del

transistor en todas las zonas de inversión, por lo que fue necesario dedicar una buena

parte del proyecto a realizar esta caracterización. El trabajo de diseño y verificación de

la propuesta se realizó dentro del entorno de desarrollo de circuitos integrados Pyxis de

la compañ́ıa Mentor Graphics.

El enfoque de la solución está dirigido desde el punto de vista de los circuitos integrados

VLSI (Very Large Scale Integration) [19], es decir, se toma en cuenta el diseño desde

la estructura y el funcionamiento de los transistores MOSFET, para hacer un análisis

más directo sobre condiciones importantes como el consumo de potencia y el tiempo de

respuesta de cada bloque del circuito. Se trabajó en la región de subumbral del transistor

[21] con base en el modelo EKV válido en todas las regiones, por la particularidad buscada

de un circuito de ultra baja potencia.

Para tener un punto de referencia en cuanto al consumo de potencia de todo el circuito,

se consideró que la corriente utilizada por el diseño fuera de 25nA y la tensión máxima

de 10V, por lo tanto el ĺımite que se propuso fue de 250nW. Aunque, es más importante

cumplir con el presupuesto de corriente de aproximadamente 25nA.



Caṕıtulo 2

Meta y objetivos

2.1 Meta

Desarrollar en el DCILab de la Escuela de Ingenieŕıa Electrónica las capacidades de diseño

de circuitos electrónicos integrados de muy bajo consumo, orientados a los dispositivos

médicos implantables.

2.2 Objetivos

2.2.1 Objetivo general

• Desarrollar un circuito para estimulación card́ıaca con una etapa de protección a los

sobre est́ımulos, implementado en una tecnoloǵıa CMOS comercial de bajo consumo

de potencia.

2.2.2 Objetivos espećıficos

• Diseñar un circuito de seguridad que proteja al órgano de la sobre estimulación

temporal bloqueando pulsos sucesivos con un peŕıodo menor a los 300 ms.

∗ Indicador: Obtener un tiempo igual o mayor a 300 ms entre pulsos sucesivos.

• Implementar un desplazador de nivel (Level Shifter) para elevar la tensión de los

pulsos.

∗ Indicador: Verificar que la tensión aumenta de 2.2V a 10V.

• Minimizar el consumo de potencia del dispositivo.

∗ Indicador: Obtener un consumo de potencia menor o igual a los 250nW para

todo el sistema.

3



Caṕıtulo 3

Procedimiento metodológico

Para desarrollar el proyecto se hizo una división por etapas para llevar un mejor control en

el proceso y la finalización del mismo. Estas etapas fueron el proceso de investigación de

la teoŕıa que envuelve al proyecto, entrenamiento con el software utilizado, diseño de blo-

ques funcionales, pruebas de simulación, integración de todos los bloques y rediseño para

cumplir con los objetivos. A continuación se da una extensión de cada punto mencionado

anteriormente.

Primeramente se realizó un estudio bibliográfico sobre la teoŕıa de transistores MOSFET,

sus regiones de funcionamiento, el modelo matemático que explica el comportamiento del

mismo (modelo de Schockley), aśı como las relaciones I-V. También se estudió un modelo

para la corriente de drain que funciona para todas las regiones de inversión, siendo una

aproximación a partir del modelo EKV. Además, se investigaron métodos de diseño en

circuitos analógicos como la metodoloǵıa gm/ID, para el dimensionamiento de transistores.

Por otra parte, se estudió el funcionamiento de los comparadores con amplificador de Mi-

ller y sus diferentes caracteŕısticas al ser sometidos a los análisis en AC y DC. Finalmente,

se debió estudiar el comportamiento de los marcapasos y la estimulación de tejidos por

señales de voltaje.

Paralelo a la revisión bibliográfica, se realizó un entrenamiento con el software necesario

para llevar a cabo el proyecto. Este fue el entorno de desarrollo de circuitos integrados

Pyxis de la compañ́ıa Mentor Graphics.

Después de estudiar la teoŕıa relacionada al proyecto, se realizó la caracterización de los

parámetros del proceso CMOS usado para poder comenzar con el diseño de los circuitos.

Esta actividad llevó gran parte del proyecto porque no se contaba con los datos del proceso

comercial, por lo tanto, se debió desarrollar una metodoloǵıa para obtenerlos a partir de

las curvas I-V.

El siguiente paso fue desarrollar los circuitos internos por cada bloque del diseño general.

Primero se diseñó un bloque de seguridad compuesto por un circuito que generara una

referencia de tiempo de 300ms, aśı como una sección digital para manejar sus señales de

4
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salida. También se implementó un Level Shifter que fue sometido a diferentes pruebas y

rediseños. Los circuitos necesitaron una serie de iteraciones y rediseños para cumplir con

las especificaciones de la propuesta en cada componente.

Una vez que se desarrollaron los bloques principales del circuito, se unieron para verificar

el comportamiento según las especificaciones. Estas pruebas fueron satisfactorias, por lo

tanto, se realizó un pequeño análisis en la salida del circuito, y el proceso de polarización

del tejido.

Finalmente, al desarrollar todas las actividades y verificar el funcionamiento de los circui-

tos diseñados, se da por concluido el proyecto. Aunque, esta es una primer iteración de

la propuesta y el proyecto se considera de final abierto, para mejorar sus bloques y llevar

a cabo el layout de los esquemáticos.



Caṕıtulo 4

Marco teórico

4.1 Estructura del transistor MOSFET

En la actualidad, debido a su comportamiento y caracteŕısticas, el campo de la micro-

electrónica está dominado por el uso del transistor MOSFET (del inglés Metal Oxide

Semiconductor Field Effect Transistor) [17].

La estructura básica de un MOSFET se puede observar en la figura 4.1, las terminales

marcadas como S, G y D corresponden a sus nombres en inglés source, gate y drain

respectivamente.

Figura 4.1: Estructura básica de un MOSFET tipo n y su śımbolo con cada una de las termi-

nales Source S, Gate G y el Drain D [17].

Para entender este dispositivo, es necesario ubicarse en su estructura molecular y estudiar

su comportamiento. El transistor está compuesto por silicio (Si), lo cual pertenece al

grupo IV de la tabla periódica de los elementos, esto quiere decir que forma enlaces

covalentes con 4 átomos adyacentes en su estado puro, sin dejar electrones libres como lo

ejemplifica la figura 4.2 [22].

6
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Figura 4.2: Representación básica en dos dimensiones de un enlace covalente entre átomos de

Si puro [22].

Al introducir impurezas o dopantes en determinadas zonas de la placa de silicio, la con-

ductividad aumenta porque se liberan iones con carga positiva o negativa, facilitando su

movimiento y produciendo flujo de cargas. La adición de los dopantes es similar a lo que

se observa en la figura 4.3.

Figura 4.3: Dopantes en una estructura de silicio, a) arsénico (As) que provoca la liberación

de cargas negativas y b) boro (B) que ocasiona cargas positivas libres [22].

Estas cargas libres también son llamadas portadores: los electrones son las cargas nega-

tivas, mientras que la falta de un electrón en algún enlace se considera como una carga

positiva, llamada hueco. Por lo tanto, el silicio dopado con impurezas que ocasionan por-

tadores de carga negativa se denomina silicio de tipo-n y el dopado que produce huecos

es del tipo-p. Estas regiones son las que se observan en la figura 4.1 y están conectadas

a las terminales S y D, de tipo-n. Por otra parte, estas regiones también sirven para

clasificar los MOSFETS, los que están compuestos por regiones tipo-n, comunmente se

llaman NMOS y los que poseen zonas tipo-p son PMOS [22].

El espacio ubicado entre el source y el drain es conocido como canal, y tiene un ancho W

(del inglés width) y un largo L (length) con proporciones desde una fracción de micrómetro

hasta unos 1000µm. Por encima de esta zona se ubica una placa compuesta por dióxido

de silicio con un espesor aproximado de 70 a 200 Å, que a su vez se conecta con una placa

de metal o polisilicio para formar el gate [21].
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4.2 Regiones de operación del MOSFET

Al aplicar tensiones entre las terminales del transistor, el comportamiento del mismo

cambia y pueden identificarse caracteŕısticas diferentes según el valor de la tensión. Es

importante definir algunos parámetros para el análisis de estas tres regiones. La tensión

entre la terminal G y S se conoce como VGS, entre D y S es VDS, la corriente que se

presenta entre las terminales D y S se llama IDS, pero usualmente se utiliza el nombre de

ID para definir la corriente que entra por la terminal D.

La figura 4.4 muestra la región del canal de un transistor NMOS y cómo afecta la tensión

aplicada en el gate en cuanto a la carga de portadores libres.

Figura 4.4: Comportamiento de las cargas presentes en un transistor al ser sometido a diferen-

tes valores de tensión, presentando la región de a) acumulación, b) agotamiento e

c) inversión [22].

Cuando se aplica una tensión VG menor a cero, las cargas negativas presentes en el gate

se repelan hacia el interior de la placa, mientras que las cargas positivas del sustrato se

acercan hacia la parte superior como lo muestra la figura 4.4.a, evitando la presencia de

portadores de carga libre que se puedan mover entre el drain y el source, llamada aśı,

región de acumulación. Una vez que el potencial VG es mayor a cero, algunas cargas

positivas se ven repelidas hacia el interior del gate, al contrario de aplicar una tensión
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negativa. Por lo tanto, las cargas positivas en el sustrato, también se repelen formando

una zona de agotamiento de iones negativos vista en la figura 4.4.b [22].

Conforme VG aumenta, la zona de agotamiento se vuelve más profunda, pero cuando esta

tensión es suficientemente positiva, algunos electrones libres son atráıdos hacia la placa de

óxido de silicio, formando un canal conductor. Este fenómeno sucede cuando se alcanza

la tensión de “subumbral” (VTh o Vt), que es cuando el potencial del gate es suficiente

para que aparezca un canal entre el drain y el source. Una vez superada esa tensión, el

transistor trabaja en la región de “inversión” como lo muestra la figura 4.4.c.

Las regiones antes mencionadas son determinadas por el nivel de tensión de VGS, por lo

cual se puede encontrar el transistor en: región de subumbral, inversión débil, moderada

o fuerte, tal y como lo muestra la figura 4.5.

Figura 4.5: Curvas ID vs VDS con las regiones de inversión débil, fuerte y moderada según el

valor de VGS [21].

Con base a la tensión VDS, el transistor puede trabajar en tres regiones principales: corte

o subumbral, lineal o tŕıodo y saturación [17], las cuales se presentan en inversión débil,

fuerte o moderada según VGS. La figura 4.6 muestra el comportamiento de la corriente

ID en cada región según VDS.
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Figura 4.6: Curva ID vs VDS . La región de tŕıodo presenta un aumento pronunciado de la

corriente, mientras que en saturación se mantiene constante [21].

Para empezar, se van a derivar algunas relaciones tradicionales sobre las relaciones I-V

de un transistor MOSFET.

Región de saturación

La región de saturación en el modelo de Shockley está dada por

VDS ≥ VGS − VTh (4.1)

Se conoce aśı porque, de forma ideal, la corriente ID no cambia al seguir aumentando

el valor de VDS como lo muestra la figura anterior. En la realidad, esta corriente posee

pequeñas variaciones en comparación a los cambios que ocurren en la región de tŕıodo.

Para tomar en cuenta esos cambios, se considera la modulación del canal, con efectos

similares a los que se presentan en la figura 4.7, donde la corriente ID, según el modelo

cuadrático de Shockley, sigue el comportamiento de [17]

ID =
1

2
µnCox

W

L
(VGS − VTh)2(1 + λVDS) (4.2)

donde si se hace

κ′ = µnCox , κ = µnCox
W

L
(4.3)

la ecuación de la corriente ID resultante seŕıa

ID =
κ

2
(VGS − VTh)2(1 + λVDS) (4.4)
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Figura 4.7: Curva ID vs VDS con modulación de canal. Aunque el transitor esté en la región

de saturación, la corriente no se mantiene constante [19].

La variable Cox es la capacitancia por unidad de área descrita como

Cox =
εox
tox

(4.5)

donde εox es la permitividad del óxido de silicio (εox=3.9ε0 = 3.45·10−11 F/m) y tox es

su grosor en el transistor [19]. La constante de proporcionalidad, µ, es conocida como

movilidad y sus unidades son m2/V·s. Para facilitar las expresiones, debido a que algunas

dependen del proceso, se utiliza la variable κ’, que es el parámetro de transconductancia

del proceso con su unidad, A/V 2. Además, λ es el coeficiente de modulación de canal

[V −1].

Región de tŕıodo o lineal

La región lineal ocurre cuando

VDS < VGS − VTh (4.6)

y

VGS > VTh (4.7)

La curva ID con respecto a VDS posee una pendiente casi constante en esta región, por

lo tanto, el MOSFET puede utilizarse como un amplificador o una resistencia lineal [22].

En esta zona, ID se aproxima como

ID =
1

2
µnCox

W

L
[2(VGS − VTh)VDS − V 2

DS] (4.8)

Región de corte o subumbral

Esto sucede cuando

VGS < VTh (4.9)



4 Marco teórico 12

Entonces el canal entre el drain y el source no se ha terminado de crear, por lo tanto, la

corriente ID es igual a cero [22]. Pero se ha estudiado que en realidad bajo estos niveles

inferiores de tensión, hay corrientes de canal de varios órdenes de magnitud [21] menores

a las t́ıpicas de los transistores en la zona cuadrática. Es precisamente esta cualidad la

que ha impulsado el desarrollo de circuitos que operan en la región de sub-umbral con

aplicaciones de muy baja potencia.

4.3 Modelo EKV y otras aproximaciones

Es un modelo matemático para transistores MOSFET, el cual sirve para simular y di-

señar más fácilmente circuitos analógicos de bajo consumo, que es válido en todas las

regiones de inversión del transistor MOSFET. Las siglas EKV provienen de los autores

que desarrollaron el proceso: C.C.Enz, F.Krummenacher y E.A.V ittoz [6].

Existen diferentes modelos para aproximar la expresión de la corriente ID en cada región,

uno de ellos es el modelo simétrico, el cual se puede comparar con el modelo general en

la figura 4.8.

Figura 4.8: Comparación del modelo general con el simétrico en cada una de las regiones del

transistor MOSFET. La ĺınea continua es la curva que genera el modelo general

o cuadrático, mientras que la ĺınea discontinua es el comportamiento del modelo

simétrico [21].

De la figura anterior, la ĺınea sólida es la forma de la corriente de drenaje realizada con el
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modelo general o cuadrático, mientras que las ĺıneas discontinuas son las aproximaciones

del modelo simétrico en la región de inversión débil y fuerte. El modelo simétrico no

toma en cuenta la región de inversión moderada, por eso es que en la gráfica se presentan

discrepancias en la forma de la corriente. No se presentan las ecuaciones que rigen el

comportamiento del modelo simétrico, ya que este ejemplo solo sirve para evidenciar las

diferencias entre las aproximaciones y la dificultad de obtener un modelo más exacto en

cuanto al comportamiento del transistor.

Debido a que las aproximaciones difieren una de otra y no coinciden según la región en

que se encuentre, se busca una ecuación para ID más exacta y que funcione en todas las

regiones, esta aproximación se conoce como modelo EKV [21], que propone una ecuación

única para la corriente de drain sin importar la zona de inversión del transistor:

ID = IZ

{
ln2

[
1 + exp

(
VGS − VTh

2nφt

)]
− ln2

[
1 + exp

(
VGS − VTh − nVDS

2nφt

)]}
(4.10)

donde IZ es el valor de ID en la región de inversión moderada como se observa en la figura

4.8, expresada como

IZ = 2Knφ2
t (4.11)

La constante φt es la tensión térmica descrita como

φt =
kT

q
(4.12)

y κ es la constante de Boltzmann (1.38 · 10−23 V.C/K), T es la temperatura en Kelvin y

q es la carga del electrón (1.602 · 10−19 C) [19].

La variable n es adimensional y se puede obtener de la pendiente de subumbral medida

en V/década como

S = nφtln(10) (4.13)

Esta ecuación parte de una definición de corrientes en el canal hacia adelante y en reversa,

en función tanto de VGS como de VDS. Hacer tender a VGS hacia cero o llevarla muy por

encima de VTh transforma la ecuación en sus equivalentes exponencial (para inversión

débil) o cuadrática (para inversión fuerte). Este modelo es una interpolación realizada

a partir de mediciones caracteŕısticas de transistores conforme pasan por los distintos

niveles de inversión.

Con el modelo EKV, se puede entonces realizar el diseño de circuitos analógicos me-

diante la metodoloǵıa gm/ID, que busca disminuir un poco las complejidades del cálculo,

haciendo notar que t́ıpicamente en diseño analógico se busca maximizar la razón de la

transconductancia con respecto a la corriente de polarización de drain [7]. Para iniciar, se

parte de la curva gm/ID con respecto a ID/IZ vista en la figura 4.9, donde gm se conoce

como transconductancia (medida en A/V, Ω−1 o Siemens).

De la figura 4.9, el eje de las abscisas se expresa como

X =
ID
IZ

(4.14)
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Conociendo las ecuaciones anteriores, se puede hacer una aproximación de la corriente ID
que funciona para todas las regiones de inversión cuando el transistor está saturado (VDS
no mayor a unos cuatro o cinco φt) que es la región t́ıpica donde se usa el transistor como

amplificador, tal que:

ID = IZ ln2

[
1 + exp

(
VGS − VTh

2nφt

)]
(4.15)

Figura 4.9: Curva gm/Id versus Id/Iz con el modelo general y el simétrico en cada una de

las regiones del transistor MOSFET. De aqúı se puede escoger el valor de X que

corresponda a la región en que trabaja el transistor [21].

Para tomar en cuenta todas las regiones, gm se calcula con

gm =
ID
nφt
· 1

f(x)
(4.16)

Donde utilizando la figura 4.9, se ubica la región de inversión con la que se desea trabajar

y se cambia el valor X en la función f(x)

f(x) =

√
1 + 0, 5

√
x+ x (4.17)

Por lo tanto, con las ecuaciones anteriores, el proceso de diseño se reduce a la obtención de

cada variable y el cálculo según la región de inversión en que se necesite cada transistor.

4.4 Amplificador operacional CMOS

Se puede definir un amplificador como un sistema de elementos activos que toma una

señal eléctrica de entrada y la escala en su salida, es decir, puede verse aumentada o

disminuida. Además, la señal de salida no necesariamente comparte la misma unidad

que la entrada, por ejemplo, la señal de salida puede ser una corriente que responde de

acuerdo a los cambios de tensión en la entrada [17].
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Un amplificador ideal debe cumplir con 3 caracteŕısticas principales: una ganancia infinita,

una resistencia de entrada infinita y una resistencia de salida cero [17]. El amplificador

no ideal vaŕıa estas caracteŕısticas según las condiciones necesarias en un diseño.

La figura 4.10 muestra el esquemático de un amplificador operacional CMOS conformado

por dos etapas, la primera es un par diferencial con los transistores M1, M2, M3 y M4,

mientras que la segunda etapa es un common source con el transistor M6. Una de las

ventajas de utilizar MOSFET es que en la entrada del gate, su resistencia es infinita [16].

Por otra parte, la entrada diferencial, rechaza señales comunes como por ejemplo el ruido.

Figura 4.10: Amplificador operacional compuesto por dos etapas, la primera es un par dife-

rencial (M1, M2, M3 y M4), la segunda es una common source a partir de M6.

Los transistores M5, M7 y M8 conforman el circuito de polarización [12].

La ganancia del amplificador de la figura anterior responde a

AV =
Vo
Vid

= gm1 · gm6 (ro2//ro4) (ro6//ro7) (4.18)

donde ro es

ro =
1

λ · ID
(4.19)

Cada sección del amplificador posee un nivel óptimo de inversión para sus transistores.

Para el circuito de polarización es en inversión fuerte, para el par diferencial es la región

de inversión débil, aunque también se utiliza inversión moderada, mientras que para el

common source es inversión débil o moderada [12].
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4.5 Marcapasos y estimulación de tejidos por señales

de tensión

El marcapasos es un dispositivo electrónico implantable que regula la frecuencia del co-

razón cuando se presentan arritmias card́ıacas. Una arritmia card́ıaca es la perturbación

de la frecuencia card́ıaca en estado de reposo del organismo. Esta es de 60 a 70 latidos

por minuto en un adulto y de 80 a 120 en los niños [15].

Los marcapasos se dividen en dos tipos según el modo de aplicación, los externos y los

internos. Los externos son utilizados en medio de una emergencia cuando el corazón se

detiene, aplicando pulsos de hasta 150V. Los internos son usados por largos peŕıodos de

tiempo, internamente en el cuerpo del paciente, con pulsos de 0 a 15V y un rango de

0,1mA a 20mA. El ancho del pulso no supera los 5ms [9].

El tiempo promedio de vida de los marcapasos se ha aumentado conforme la tecnoloǵıa

avanza. Entre 1968 y 1972, la vida útil era de 22 meses, para 1974 era de 31 meses.

Luego, de 1975 en adelante se llegó a más de 5 años. En la actualidad, algunos fabricantes

aseguran un buen funcionamiento de por vida, bajo ciertas condiciones [15].

Para entender el funcionamiento del marcapasos, primero se debe conocer el comporta-

miento del corazón y cómo es que sucede la contracción del tejido card́ıaco. Una sección

del corazón llamada nodo sinusal (SA) posee células especializadas llamadas miocitos,

éstas coordinan el intercambio de iones de sodio y potasio que crean una diferencia de po-

tencial (ver figura 4.11), estimulando el tejido muscular card́ıaco. Esta estimulación crea

contracciones en las cavidades del corazón, bombeando la sangre hacia todo el organismo,

además, el tiempo que tarda este proceso es aproximadamente 300ms [10].

Con respecto al comportamiento anterior, los marcapasos cumplen la función del nodo

sinusal, es por esto que los electrodos se conectan a diferentes secciones del órgano para

generar la contracción artificial del tejido card́ıaco.
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Figura 4.11: Proceso de estimulación card́ıaco generado por el nodo sinusal del corazón, al

intercambiar iones de potasio y sodio mediante las células llamadas miocitos. El

intercambio de iones produce la polarización del tejido, generando una diferencia

de potencial que estimula el tejido muscular en el corazón [10].

La estimulación artificial utiliza un pulso con una estructura bifásica, es decir, en una

primera etapa se cambia la carga presente en el tejido al aplicar el pulso de tensión.

Luego, se descarga o se modifica la polarización por medio de un capacitor [18]. La figura

4.12 muestra el comportamiento descrito.
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Figura 4.12: Estrutura del pulso generado por medio de un marcapasos, se presenta una primer

etapa de polarización, seguida de una descarga para regresar a las condiciones

iniciales de reposo [18].

Para generar la despolarización en las células card́ıacas, es necesario una cantidad mı́nima

de enerǵıa de un impulso eléctrico, esta cantidad o punto se denomina umbral de esti-

mulación. Técnicamente es medido por la densidad de corriente o flujo de electrones

intracelular, pero en la realidad suele medirse en voltios [18].

La determinación del umbral de estimulación depende de diferentes factores como el nivel

del pulso, la resistividad de los tejidos, aśı como la forma y el material del electrodo.

Por lo tanto, se realiza un estudio por cada paciente para poder calibrar el marcapasos y

determinar sus condiciones óptimas de corriente y la frecuencia de cada pulso [18].



Caṕıtulo 5

Diseño de un circuito CMOS para

estimulación card́ıaca con protección

a los sobre est́ımulos

Para realizar el diseño del circuito de estimulación card́ıaca se parte del esquema general

visto en la figura 5.1.

Figura 5.1: Esquema general del circuito de estimulación card́ıaca, el cual incluye la llave de

est́ımulo M1 y el Level Shifter que lo controla, aśı como la llave de balance de

carga M3. También se muestra el Safety Block que impide est́ımulos mayores a

200ppm. [4]
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El funcionamiento del circuito inicia con una señal generada por un microcontrador lla-

mada STIM (por referirse a la palabra en inglés stimulus), la cual es la variable de entrada

del sistema a diseñar. Seguidamente, STIM llega al bloque denominado Safety Block al

que los pulsos lo atraviesan sin ningún inconveniente, excepto en aquellos casos en que

se produzcan dos pulsos sucesivos separados con un tiempo menor a 300ms entre śı. La

señal que sale de ese bloque se denomina LSIN .

El Level Shifter aumenta la tensión de LSIN hasta 10V, para poder alimentar al electrodo

con los 10V del pulso. El transistor M1 es el que provee la tensión al electrodo.

Por otra parte, hay una segunda señal proveniente del microcontrolador denominada

BALANCE, que sirve para controlar el balance de carga en la salida y proteger la salida

del electrodo de las corrientes de fuga. El comportamiento de la señal BALANCE no se

especifica en la documentación utilizada como referencia, y simplemente se encarga de

asegurar que la carga neta entregada al tejido es igual a cero.

Para facilitar el diseño completo del circuito de estimulación, se dividió el problema en

diferentes secciones para exponer el desarrollo de su solución con mayor claridad. Además,

se presentan los resultados de las pruebas y mediciones realizadas en cada bloque, con el

fin de ser analizadas por separado y concluir al respecto. También se incluyó un apartado

con la obtención de algunos parámetros del proceso utilizado a partir de las curvas de los

transistores.



Caṕıtulo 6

Obtención de curvas y parámetros

de los transistores en la tecnoloǵıa

usada

Se posee un manual del usuario del proceso CMOS utilizado en este proyecto (del que no

se ofrecen datos por ser un proceso comercial). No obstante, algunos de los parámetros

t́ıpicos de diseño en CMOS analógico, no están disponibles. Para obtenerlos se tuvo que

establecer una metodoloǵıa de extracción y ajuste de los mismos, a partir de las curvas

ID vs VDS e ID vs VGS de cada transistor.

Los transistores utilizados para el diseño son tanto de bajo voltaje como de alto voltaje

(estos últimos necesarios para manejar los pulsos de alta tensión necesarios para estimular

el tejido).

Si bien la máxima tensión en el proceso escogido no alcanza los 10V [8], se prosiguió

con el diseño ignorando esta caracteŕıstica. Ello pues lo que interesaba era demostrar el

principio de funcionamiento y a nivel de simulación obtener los pulsos deseados no seŕıa

problema.

La metodoloǵıa usada siguió el siguiente procedimiento (que se ejemplifica con uno de

los muchos transistores medidos): Primero se realizó la obtención de la curva ID vs VGS,

donde se inició con VDS = 0,2V y se fue variando la tensión aproximadamente cada

0,2V hasta llegar al VDS máximo soportado por el transistor, mientras que se haćıa un

corrimiento de VGS para cada valor de VDS. Uno de los resultados se puede observar en

la figura 6.1, de la cual se guardan los datos en formato .txt o .csv para su respectivo

análisis. Además, se utilizaron diferentes valores de W y L para la simulación, tratando

de cubrir un buen rango de muestras entre transistores de tamaños mı́nimos a de mediano

y gran tamaño, tanto para transistores de bajo (LV) como alto voltaje (HV).
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Figura 6.1: Curva ID vs VGS de uno de los transistores medidos con baja tensión VDS .

Una vez realizadas todas las simulaciones con diferentes valores de VGS, se colocaron los

datos en una hoja del programa Excel para tener un mayor orden y facilidad al momento

de hacer cálculos. Esto se puede ver en la figura 6.2.
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Figura 6.2: Distintas curvas ID vs. VGS para uno de los transistores medidos, para distintos

VDS .

El mismo método se realizó para ID vs VDS, pero en este caso se utilizaron valores cons-

tantes de VGS mientras que se haćıa un corrimiento de VDS. Al graficar los datos juntos,

se pueden comparar las curvas como se muestra en la figura 6.3.
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Figura 6.3: Curvas ID vs. VDS para distintos VGS para uno de los transistores medidos.

Con base a los datos obtenidos que fueron graficados en las figuras 6.2 y 6.3, el paso

siguiente fue calcular VTh a partir de las curvas ID vs VGS, ya que como se observa en la

figura 6.4, al tomar
√
ID la curva se linealiza y el punto que corta el eje VGS en ID = 0 es

VTh.

Figura 6.4: Curva
√
ID vs VGS para la obtención del valor de VTh. [21]

Conociendo esto, se realizó un script en Python en el cual se toman los datos de cada

simulación y se calcula VTh, generando una recta en un intervalo que se puede variar a

conveniencia. Un ejemplo de su resultado se presenta en la figura 6.5, donde se exponen

los datos utilizados en la simulación y las curvas generadas.
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Figura 6.5: Obtención del VTh emṕırico de uno de los transistores simulados. Arriba el script.

Los resultados se dan como un promedio de varias pruebas debido a que VTh no es un

parámetro estático o constante. Se obtuvieron parámetros de VTh para un promedio de

transistores en la tabla 6.1 (no se muestran debido a la confidencialidad de los resultados).

Tabla 6.1: Resultado promedio de VTh de los transistores NMOS y PMOS simulados.

Tipo VTh [V]

LV
nmos 0,2585

pmos -0,3040

HV
nmos 0,6033

pmos -0,7031

Otro parámetro importante es λ que se determina a partir de la tensión de Early VA como

lo muestra la figura 4.7. Esta variable se obtiene de las curvas ID vs VDS como las vistas

en la figura 6.3, donde por medio de un script similar al utilizado para el cálculo de VTh,



6 Obtención de curvas y parámetros de los transistores en la tecnoloǵıa usada 26

se toman los valores de la simulación y se determina su valor. Para su obtención, se utiliza

un valor de VGS = 5·φt para que se encuentre en la región de subumbral, el resultado al

correr el script se muestra en la figura 6.6.

Figura 6.6: Ejemplo del cálculo de λ para determinado transistor en la zona de saturación.

Realizando el mismo procedimiento para cada transistor, se obtuvieron los resultados de

λ que se usaron para los cálculos de pequeña señal en el diseño.

Tabla 6.2: Valores de λ obtenidos para simulaciones de un transistor cuadrado

L=W=1um.

Tipo λ [V −1]

LV
nmos 0,461

pmos 0,286

HV
nmos 0,195

pmos 0,115

Una vez calculado los valores de VTh y λ se necesitaba el parámetro κ’ del proceso para

poder iniciar los diseños posteriores. Las ecuaciones 4.10 a la 4.15 poseen valores que se

deben obtener antes de calcular el κ’, estos datos se pueden observar en la tabla 6.3 y son

obtenidos por medio de las hojas de datos del proceso usado en este proyecto.
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Tabla 6.3: Valores generales de las variables caracteŕısticas del proceso CMOS comercial

usado en este proyecto.

Variable Valor Unidad

φt 0,026 V

S−1 0,083 V/dec

n 1,3864 Adimensional

Con la información anterior, se despejó κ’ de la función de ID para todas las regiones de

inversión 4.15 tal que

κ′ =
ID

2W
L
nφ2

t ln2
[
1 + exp

(
VGS−VTh

2nφt

)] (6.1)

Como ya todas las variables son conocidas, se colocaron los datos en un script con la

ecuación 6.1 y la curva ID en función de VGS. Con esto, se logra obtener el valor de κ’

para cualquiera de los transistores a utilizar. Este valor es un promedio a lo largo de todas

las regiones de operación. Puesto que el interés del proyecto se enfocaba en las regiones

de inversión moderada y débil, se restringió el rango a estas zonas para tener un valor

un poco más preciso. Debe recordarse que este valor es solo un parámetro de arranque

en el planteo inicial del diseño de los circuitos. Será luego mediante simulaciones que se

ajusten los tamaños apropiados finales de los transistores.

Claro está, este valor no es constante y vaŕıa de acuerdo a la región en que se encuentre

o a la tensión VGS, pero como se busca trabajar en la región de subumbral, se tomó el

resultado con valores por debajo de VTh. En resumen, los resultados de κ’ se muestran

en la tabla 6.4.

Tabla 6.4: Valores promedio de κ’ en la región de subumbral y moderada (VGS < VTh)

para los transistores simulados.

Tipo κ’
[
µA
V 2

]
LV

nmos 102,95

pmos 91,15

HV
nmos 425,30

pmos 160,21

Una vez que se obtuvieron todos los parámetros que se necesitaban, se realizó un ajuste

de los parámetros del modelo matemático de la ecuación 4.10, utilizando los valores de

VTh, λ y κ’ aproximados anteriormente, con el fin de ajustarlos numéricamente hasta

hacer coincidir los modelos de simulación con los del cálculo manual. Para esto se hizo

un script en Python para comparar la simulación de los transistores con el modelo de la

ecuación 4.10, en la figura 6.7 se muestra uno de los resultados parciales obtenidos para

un transistor en particular.
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Figura 6.7: Comparación del modelo matemático de la ecuación 4.10 con los datos obtenidos

en la simulación. Nótese el error especialmente en la zona de saturación.

Como vemos en la figura anterior, ha de tenerse cuidado al definir los rangos de operación

del transistor. Ello pues el modelo teórico no incluye efectos de ruptura. En este caso, se

excitó al transistor con una VDS que superaba la máxima tensión aplicable para el VGS
respectivo. Por eso se decide aumentar VGS y su resultado fue como de la figura 6.8.
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Figura 6.8: Comparación del modelo matemático de la ecuación 4.10 con los datos obtenidos

en la simulación. Se ajustan tensiones a los rangos adecuados. Nótese que ahora

λ parece coincidir en ambos modelos.

A partir de los resultados anteriores, se realizó un ajuste numérico de κ’ que llevó a la

coincidencia en las curvas mostrada en la figura 6.9. Ya con estos parámetros, es posible

entonces hacer cálculos manuales que se saben, estarán cerca de los valores reales.

Figura 6.9: Ajuste del modelo matemático de la ecuación 4.10 con los datos obtenidos en la

simulación. El porcentaje de error promedio fue 4.96% y el κ’=162 µA/V 2.
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En la tabla 6.5 se muestran los valores ajustados de κ’ para los distintos transistores.

Tabla 6.5: Valores obtenidos de κ’ en la región de subumbral para cada transistor, des-

pués de ser ajustados para el modelo matemático de la ecuación 4.10.

Tipo κ’
[
µA
V 2

]
LV

nmos 162.12

pmos 61.18

HV
nmos 210.25

pmos 150.10

Al finalizar el desarrollo presente en este caṕıtulo se determinó que aunque los parámetros

de los transistores no sean constantes, se debe obtener una aproximación inicial para tener

un punto de partida en el diseño de los circuitos del sistema. Además, es importante

considerar el tamaño del transistor porque afecta el valor de la corriente que pasa por

ellos.

Para obtener los parámetros del proceso, es necesario realizar varias mediciones, a dife-

rentes tensiones, por que el comportamiento del transistor también vaŕıa con respecto a

VDS o VGS. Con los diferentes tipos de transistores, se puede seguir una misma metodo-

loǵıa para la obtención de sus parámetros, ya que se comportan de forma similar al ser

polarizados.

Por otra parte, los resultados deben ser verificados por medio de modelos matemáticos

para determinar si coinciden con los parámetros utilizados en el software de simulación.



Caṕıtulo 7

Diseño del bloque de seguridad o

Safety Block

Para el sistema, exist́ıan una serie de restricciones definidas según la propuesta inicial del

proyecto. Una funcional: que no pod́ıan permitirse pulsos sucesivos separados menores de

300ms entre śı. Y otra relacionada con la eficiencia: exist́ıa un presupuesto de corriente

que no deb́ıa superar los 25nA para todo el sistema. En función de la primera restricción,

era necesario entonces contar con un sistema generador de tiempos. Para ello, partiendo

de la sugerencia de [4] se propuso una primera versión de dicho generador, considerando

que no se podŕıa superar el presupuesto de potencia asignado. Este bloque utiliza una

fuente de corriente de referencia Iref de 5nA y una fuente de tensión Vref de 0.8V. Por

aparte, era necesario algún tipo de lógica digital que determinara a partir de la base de

tiempos cuándo era permisible aplicar un pulso. En la figura 7.1 tenemos la propuesta

del generador de base de tiempos propuesto en [4].

Figura 7.1: Propuesta inicial para la generació de la base de tiempo de 300ms que se dispara

con la señal STIM, el transistor MRES resetea la tensión en el capacitor CT y lleva

la salida del comparador a ‘1’, cuando STIM baja, la corriente Itimer carga a CT .

Cuando la rampa de tensión en e− es mayor a 0,8V, la salida del comparador baja

a ‘0’. [4]
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El generador de tiempos inicia con la carga del transistor CT por medio de la corriente

Itimer, mientras que la tensión en e− es superior a Vref (conectada a e+ del comparador),

la salida del comprador es un ‘0’ lógico. Esto es controlado por medio de la señal de

entrada STIM, cuando esta señal es cero, el transistor MRES está desactivado, pero una

vez que sube a VDD, MRES se activa y el capacitor se descarga, obteniendo en la salida

del comparador un ‘1’ lógico.

7.1 Comparador utilizando un amplificador opera-

cional de Miller

Como se observa en la figura 7.1, el Timer necesita un comparador de bajo consumo

para su funcionamiento. Por ello se utiliza un comparador desarrollado a partir de un

amplificador de Miller sin compensar, como el de la figura 7.2.

Figura 7.2: Topoloǵıa de un comparador de bajo consumo con un amplificador de Miller sin

compensar [2].

Cómo se desea disminuir el consumo, para este circuito se usaron transistores LV . El

dimensionamiento se realizó por medio de la metodoloǵıa gm/ID y partir de los datos de

la tabla 7.1.

Puesto que se supone que este comparador manejará alguna lógica, se hizo primero un

estudio sobre la posible capacitancia de carga con la que podŕıa toparse. Para ello, se

determinó la capacitancia teórica que presentaŕıa en su compuerta un inversor mı́nimo

con relación 2:1 entre PMOS y NMOS [22]. Aśı:
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Cg = COXWL = 3, 9ε0
WL

tOX
= Cgs + Cgd + Cgb (7.1)

Por ende el valor total entonces de un carga de inversor mı́nimo será entonces de tres

veces Cg, tal que:

CT = 3Cgnmos = 0, 9828fF (7.2)

Ahora, aplicando los conceptos de óptimo esfuerzo lógico, suponemos una carga de Fan-

out of 4 (FO4) a la salida del comparador, tal que [22]:

CTFO4 = 4CT = 3, 9314fF ' 4fF (7.3)

Tabla 7.1: Datos del fabricante y calculados que se usaron para el dimensionamiento del

circuito (se tachan los datos por asuntos de confidencialidad) de los transis-

tores del comparador.

Variable Unidad NMOS PMOS

S−1 V/dec 0,083 0,084

n - 1,3864 1,4031

φt V 0,026 0,026

κ’ µA/V 2 162,12 61,18

tox nm 3,03 3,23

Wmin µm 0,16 0,32

Lmin µm 0,12 0,12

Coverlap fF/µm 0,34 0,34

ε0 pF/m 8,8542 8,8542

Slew Rate SR V/µs 0,1 0,1

IZU nA 405,223 154,744

Esta carga de salida es la que debe poder manejar el comparador (su slew-rate), lo que

a su vez define su corriente de salida, si nos proponemos un SR adecuado (en este caso,

suponemos 0,1V/µs, ya que no estamos ante una situación donde la velocidad sea cŕıtica).

Aśı, la corriente de salida del comparador es:

IDout = SR · CTFO4 = 0, 4nA (7.4)

Escogemos IDout = 0,5nA para cubrir la carga del Common Source del comparador y el

cableado. Además, se conoce que

IDout = ID3 (7.5)
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Luego debemos considerar la corriente unitaria en el punto Z, IZU , debido a que como lo

expresa la ecuación 4.14, se puede despejar la relación W/L de [7]

X =
ID

IZU · WL
(7.6)

y obtener
W

L
=

ID
X · IZU

(7.7)

Con respecto a lo anterior, ya se pudo calcular la relación del transistor M3 a partir de

X, el cual se puede escoger a conveniencia y de acuerdo a la región de inversión mostrada

en la figura 4.9. Para facilitar su compresión, la expresión de 7.7 para M3, seŕıa

(W/L)3 =
ID3

X · Izunmos
(7.8)

El resultado depende del valor escogido de X, que es la región de inversión del transistor

que, en este caso, para minimizar consumo y maximizar la transconductancia, obliga a

ir hacia la zona de inversión débil (X alrededor de 0,1 o menos). Valores preliminares

de W/L se pueden notar en la tabla 7.2, a partir del script usado para calcular estas

relaciones.

Para el transistor M4c, el cálculo es el mismo que el de M3 ya que los transistores están

en serie y comparten la misma corriente. La única diferencia es que se utiliza Izupmos.

Además, se consideró que la corriente por M4b fuera igual a IDout, por lo tanto, su tamaño

es el mismo que M4c por el espejo de corriente con M4a.

Como el transistor M4a es el que posee la corriente de referencia Iref , su tamaño se obtuvo

con base al de M4b y M4c, según la relación del espejo de corriente

(W/L)M4a

(W/L)M4b

=
IDref
IDout

(7.9)

y despejando M4a

(W/L)M4a = (W/L)M4b ·
IDref
IDout

= (W/L)M4b · 10 (7.10)

El siguiente paso fue determinar el tamaño de M2a y M2b (de ahora en adelante M2ab),

que para evitar el offset sistemático. Dado que el amplificador de Miller cumple que [12]

(W/L)M3

(W/L)M2ab

= 2 · (W/L)M4c

(W/L)M4b

(7.11)

y como M4b es igual a M4c
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(W/L)M3

(W/L)M2ab

= 2 (7.12)

(W/L)M2ab =
(W/L)M3

2
(7.13)

Finalmente los transistores M1a y M1b se calcularon de forma similar a M3 y M4c, debido

a que la corriente que pasa por cada uno de ellos es

ID1a =
IDout

2
(7.14)

con lo que se obtuvo que

(W/L)M1ab =
ID1a

X · Izupmos
(7.15)

Para realizar estos cálculos, se utilizó una plantilla con la que se pudo probar diferentes

valores de X, aśı como variar algunos parámetros y facilitar la iteración y el rediseño del

comparador para obtener el tamaño de cada transistor observado en la tabla 7.2.

Tabla 7.2: Tamaño de los transistores sin optimizar que conforman el comparador.

Transistor W [µm] L [µm]

M1a 1 100

M1b 1 100

M2a 1 100

M2b 1 100

M3 1 50

M4a 1 4

M4b 1 40

M4c 1 40

Una vez que se obtuvo esa relación en cada transistor, se buscó optimizar el tamaño de

los mismos mediante transistores en serie para obtener la misma relación W/L, pero con

transistores de largo menor. Los resultados de esta optimización se observan en la tabla

7.3.

Con el comparador diseñado, se montó el circuito para comprobar su comportamiento y

el consumo de potencia (ver figura 7.3).

En la figura 7.4 se puede observar el resultado de la primera simulación del comparador.

La respuesta del circuito es inesperada debido a que la señal de salida nunca cambia

y se mantiene casi en cero voltios. Luego de evaluar exhaustivamente y sin resultados

el circuito para buscar errores, se procedió a revisar las capacitancias parásitas de los

transistores calculados.
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Tabla 7.3: Tamaño de los transistores optimizados del comparador.

Transistor Cantidad W [µm] L [µm]

M1a 10 2 20

M1b 10 2 20

M2a 10 2 20

M2b 10 2 20

M3 5 2 20

M4a 2 8 16

M4b 10 4 16

M4c 10 4 16

Figura 7.3: Esquemático del comparador con un amplificador de Miller. La entrada Va hace

referencia a la entrada IN(+) del comparador, mientras Vb es IN(-).
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Figura 7.4: Primera simulación del comparador diseñado, la señal de salida VOUT se mantiene

casi en cero, sin importar el valor de tensión aplicada en la entrada.

Los cálculos de área se realizaron para cada uno de los transistores en los nodos de señal.

A partir de estos cálculos, se encontró una capacitancia excesiva en el nodo interno (la

salida del diferencial hacia el commom source), del orden de 2,3 pF. El SR [13] calculado

fue de:

SR =
IC

CCarga
=

0, 5nA

2, 3pF
' 217V/s (7.16)

Al pasar el valor anterior a mV/µs, se obtuvo un SR = 0,217 mV/µs, algo demasiado lejos

de los 0,1V/µs buscados, ya que en tan solo un microsegundo, el cambio de tensión es

menor a un milivoltio. Puesto que se estaba bastante dentro del presupuesto de corriente

de 25nA, la corriente de salida se aumentó en un orden de magnitud, y se llevó hasta

4,839nA, lo que mejoró un poco el desempeño del circuito (ver figura 7.5).

Se procedió a realizar un estudio más cuidadoso del procedimiento. Aqúı se encontró un

error en los cálculos de la constante de ganancia κ’ del proceso (que se muestra corregido

ya en el caṕıtulo 6). El recálculo de los transistores dio tamaños mucho más cercanos a

la realidad (ver tabla 7.4). Además, un breve análisis de modo común en el simulador en

el operacional pareció indicar que el diferencial PMOS no pod́ıa manejar las referencias

de tensión positivas deseadas, pues la fuente de corriente de cola se saĺıa de saturación

y el diferencial dejaba de operar. Para solucionar este segundo punto, se procedió a
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implementar el operacional con un diferencial NMOS, tal como se muestra en la figura

7.6.

Figura 7.5: Funcionamiento del comparador una vez que se aumentó corriente IDout. Cuando

Vb supera el valor de 0,8V, VOUT baja a un ‘0’ lógico. Caso contrario ocurre

cuando Vb es menor a Va, entonces VOUT debeŕıa cambiar a un ‘1’ lógico, pero

esto no sucede, con lo que se siguen presentando errores.
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Tabla 7.4: Tamaño final de los transistores que conforman el comparador, una vez que

se verificó el modelo matemático 4.10.

Transistor W [µm] L [µm]

M1a 0,2 5

M1b 0,2 5

M2a 0,2 5

M2b 0,2 5

M3 0,4 5

M4a 4,0 3

M4b 0,2 3

M4c 0,2 3

Figura 7.6: Esquemático del comparador con amplificador de Miller, con par diferencial

NMOS.

Como puede apreciarse en la figura 7.7, el comportamiento del circuito ahora es satisfac-

torio.
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Figura 7.7: Funcionamiento correcto del comparador visto en la figura 7.6 al realizar todas

las modificaciones. Vb es la señal que está conectada a la entrada de la patilla

negativa del comparador, por eso la salida se ve invertida con respecto a Vb.

En la figura 7.8 se muestra un análisis de respuesta de frecuencia del amplificador, excitado

con una señal de 1mV (-60dB). La ganancia total del comparador según la figura 7.8 es de

unos 44 dB. Queda pendiente para continuaciones de este proyecto mejorar esta ganancia

relativamente baja.
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Figura 7.8: Ganancia del comparador a partir del análisis AC, colocando una fuente de prueba

de 1mV equivalente a -60dB en la entrada Vb. La curva continua es la forma de

la salida con un valor de -16,5357dB y un ancho de banda de aproximadamente

200 KHz. La ganancia del comparador es de 44dB aproximadamente, quizás muy

baja y que deberá optimizarse para posteriores aplicaciones.

La figura 7.9 muestra la curva de transferencia del comparador. Se determinó su ventana

entre el 10% y el 90% del valor de VDD.
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Figura 7.9: Ventana del comparador medida entre el 10% y el 90% de la tensión VDD en la

salida.

La figura 7.10 muestra la prueba realizada para medir la corriente en el comparador, que

se tomó a partir de la fuente de tensión VDD.
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Figura 7.10: Corriente medida a partir de la fuente VDD en el comparador. Se analizó el

comportamiento de la corriente en el transitorio y se calculó su promedio.

El valor de la corriente promedio en el comparador fue de 14,2nA, por lo que, dentro del

presupuesto de 25nA, restaron entonces unos 11nA para el resto del sistema.

7.2 Diseño de la referencia de tiempo para el Safety

Block

La referencia de tiempo la conforma la parte izquierda de la figura 7.1, donde se dimensiona

el transistor MRES, el capacitor CT y se asigna una corriente Itimer, que se extrae de la

corriente de referencia.

Para obtener una capacitancia en el orden de los pico amperios, la corriente que pasa

por CT también debe de estar en ese mismo orden. Por lo tanto, esta corriente se puede

calcular de

IC = CT ·
M V

M T
(7.17)

y con MV = 0,8V y MT = 300ms, se escoge una corriente de IC de 800pA para obtener
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un CT de

CT = IC ·
M T

M V
= 800pA · 300ms

0, 8V
= 300pF (7.18)

Como la corriente Itimer se obtiene a partir de la referencia de 5nA, entonces se utilizó otra

vez el método de espejo de corriente para dicho propósito. El tamaño de los transistores se

determinó a partir de M4a presente en el comparador de Miller. Se escogió una corriente

Itimer de aproximadamente 3nA para la referencia de tiempo. En la tabla 7.5 se anotan

los tamaños de los transistores usados. En la figura 7.11 tenemos los componentes del

esquemático final.

Tabla 7.5: Tamaño de los transistores utilizados para generar la corriente Itimer vista en

la figura 7.11.

Transistor W [µm] L [µm]

Mtimer 0,2 0,2

M1t 0,16 0,2

M2t 0,32 0,2

Mres 0,16 0,2

Figura 7.11: Esquemático utilizado para la referencia de tiempo con los transistores utilizados

para generar la corriente Itimer.

Esta etapa consumió un total de 4,935nA.
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El transistor MRES debe soportar el flujo de corriente grande para descargar el capacitor

CT . Se usa por ello un transistor ancho.

En la figura 7.12 se observa el funcionamiento durante la primera prueba del circuito.

Fueron necesarios algunos ajustes en el tamaño de MRES y CT , motivados primero por

la excesiva capacitancia parásita en la primera propuesta del transistor de descarga, y el

bajo valor del capacitor que haćıa la constante de tiempo muy pequeña.

Figura 7.12: Primer prueba del circuito de referencia de tiempo con pulsos de 60ms y un

peŕıodo de 380ms, se presenta un fallo debido a que la tensión de salida Vb no

presenta cambios al cargarse el capacitor CT .

En la figura 7.13 se puede observar el buen funcionamiento de esta sección una vez rea-

lizadas las modificaciones mencionadas anteriormente, con un pulso de 20ms de ancho

y un tiempo de 680ms entre cada pulso. Se puede observar que Vb alcanza los 0,8V

aproximadamente en los 330ms, es decir, 310ms después de que STIM baja.
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Figura 7.13: Funcionamiento correcto de la referencia de tiempo al obtener aproximadamente

310ms hasta que Vb alcance los 0,8V de la tensión de referencia Vref.

7.3 Diseño del circuito digital en la salida del Safety

Block

Las partes diseñadas en las secciones anteriores, sirven para crear la referencia de tiempo

del Safety Block y obtener una señal que funciona como control para la salida del mis-

mo. Se definió la salida del comparador como RefTime. Este bloque debe responder al

diagrama de tiempos de la figura 7.14.

Como se puede ver en la figura anterior, mientras que RefTime esté en alto, ningún pulso

proveniente de STIM puede verse reflejado a la salida, ya que RefTime es la referencia

de tiempo que mantiene bloqueados los pulsos menores a 300ms. La salida LSIN tiene

una forma inversa de STIM porque esta señal se aumenta de nivel y controla a la llave

M1 de la figura 5.1, el cual es un PMOS que se activa con un ‘0’ lógico una vez que es

polarizado.
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Figura 7.14: Diagrama de tiempos del circuito digital en la salida del Safety Block . Si RefTime

está en alto, cualquier pulso que llegue de STIM no puede verse reflejado en la

señal de salida LSIN , la cual está invertida porque controla el PMOS M1 de la

figura 5.1.

Un simple análisis del diagrama de tiempos deriva en la tabla 7.6. Es claro que LSIN
es simplemente STIM invertido, siempre y cuando RefTime no sea ‘1’. Ello apunta a

la necesidad de un circuito de control de paso de pulso (clock gating), como el que se

propone en la figura 7.15 (ver [20]).

Tabla 7.6: Comportamiento de LSIN al utilizar una compuerta NAND como salida.

RefTime STIM LSIN

0 0 1

0 1 1

1 0 1

1 1 0

Al realizar el análisis anterior, se decidió utilizar el circuito de la figura 7.15 para com-

probar si con ese esquema se cumple el diagrama de tiempos de la figura 7.14.

Figura 7.15: Esquema del circuito de salida del Safety Block utilizando un Latch tipo D y una

compuerta NAND.

Para entender más fácilmente cómo se comporta el circuito de la figura anterior, se analizó

el comportamiento de todas sus señales. Para esto se basó en el comportamiento t́ıpico

de un Latch que funciona por nivel, tal y como se presenta en la tabla 7.7.
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Tabla 7.7: Comportamiento t́ıpico de un Latch tipo D [20].

E D Q Q

0 0 No cambia -

0 1 No cambia -

1 0 0 1

1 1 1 0

La figura 7.16 muestra el diagrama de tiempos resultante de aplicar una determinada

excitación al circuito propuesto.

Figura 7.16: Diagrama de tiempos de las señales externas e internas del circuito digital en la

salida del Safety Block .

El diagrama de tiempos inicia con STIM en bajo, por lo tanto, el latch toma el valor de

RefTime en la entrada, ya que STIM se conecta al Enable del latch y según la tabla 7.7,

cuando la entrada E tiene un ‘1’, se copia lo que esté en la entrada D. Esto ocasiona que

Q tenga en su salida un alto, entonces en la entrada de la NAND hay un alto y un bajo,

que da como resultado un alto en la salida, que es la señal LSIN .

Una vez que llega un pulso a STIM, RefTime inicia el ciclo de los 300ms, pero en Q no

se percibe una variación porque STIM baja, impidiendo el cambio de estado del latch,

entonces en ese instante, a la entrada de la NAND se presentan dos altos que ocasionan un

bajo en su salida. Una vez que se acaba el pulso, STIM regresa a ‘1’ y copia a RefTime,

que en ese momento está en alto, provocando que Q presente un bajo que ocasiona que

LSIN permanezca en alto. Si se presentan pulsos mientras que RefTime está en alto, no

se van a percibir cambios porque Q permanece en bajo.

Una vez que se termina el ciclo de RefTime en alto, todas las señales vuelven al estado

inicial hasta que se presente otro pulso, aśı inicia otro ciclo y se comprueba que el es-

quemático funciona. Se hizo una breve simulación de este concepto en el programa ISE

de Xilinx, según el esquemático de la figura 7.17.

En la figura 7.18 vemos el resultado de la simulación en ISim de Xilinx, con el esperado

diagrama de tiempos.
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Figura 7.17: Esquemático de la salida del Safety Block en el ISE.

Figura 7.18: Diagrama de tiempos generado por el circuito de la figura 7.17 visto en el ISE.

La razón de utilizar un latch en lugar de un flip flop se puede determinar a partir del

diagrama de tiempos de la figura 7.16.

Como a partir de STIM se generaba RefTime, las dos señales no iban a llegar al mismo

tiempo al bloque digital, por lo tanto, si se utilizaba a STIM como señal de reloj en un

flip flop de flanco positivo. RefTime no se iba a copiar correctamente, ya que la señal no

iba a estar lista. Si el flanco hubiese sido negativo, RefTime se copiaŕıa bien, pero cuando

pasaran los 300ms el circuito no tendŕıa la forma de cambiar la salida hasta que llegue

otro pulso, a no ser de que se utilizara lógica complementaria, pero para eso se necesitaŕıa

aumentar el uso de componentes.

Con base a ese análisis, al utilizar STIM como Enable negativo en un latch, cuando llega

un pulso positivo, el latch se desactiva y no cambia, pero cuando vuelve a un nivel bajo,

se copia lo que esté en la entrada, por lo tanto, una que vez que llega el primer pulso a

STIM, éste pasa correctamente. Cuando se termina el pulso, se copia RefTime y aunque

lleguen más pulsaciones antes de los 300ms, no se ven reflejadas en la salida LSIN por

que Q estaŕıa en ‘0’ y la única combinación que genera un ‘0’ en la salida de una NAND

de dos entradas, es 11.

Con esto se finalizó la prueba del esquemático y se procedió a diseñar cada componente

a nivel de transistores. Para el caso del Latch, este se construyó según el esquema de la

figura 7.19.
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Figura 7.19: Esquemático del Latch compuesto por compuertas NAND y NOT.

Los circuitos espećıficos CMOS de cada compuerta son conocidos y se presentan en la

figura 7.20. Luego, los circuitos fueron portados al proyecto en Pyxis (ver figura 7.21).

Figura 7.20: Estructura a nivel de transistores de una compuerta a) NOT y una b) NAND

[22].
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Figura 7.21: Estructura a nivel de transistores de la NAND implementado en el Pyxis.

En la figura 7.22 se muestra la verificación de la NAND.

Figura 7.22: Simulación y verificación transitoria de la NAND.

El esquemático del Latch se puede ver en la figura 7.23.
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Figura 7.23: Esquemático del Latch armado en el Pyxis. Cada compuerta posee la alimenta-

ción VDD y VSS necesaria para que los circuitos internos funcionen.

Con esto armado, se probó que el funcionamiento era igual al teórico, tal como muestra

la figura 7.24.

Figura 7.24: Funcionamiento del Latch al aplicarse diferentes valores lógicos en sus entradas.
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Por otra parte, se puede observar en la figura 7.25 el transitorio de la corriente suminis-

trada por la fuente, donde su promedio fue de aproximadamente 4,826nA con un consumo

de potencia de 10,617nW.

Figura 7.25: Corriente suministrada por la fuente de tensión V1 (VDD) en el análisis transitorio

del Latch.

Finalmente se armó el bloque completo digital de salida del Safety Block y se comprobó

el diagrama de tiempos y el consumo de potencia. Para las pruebas se utilizó un tiempo

en el orden de los nanosegundos, porque las señales de entrada son generadas por medio

de fuentes de tensión con una frecuencia espećıfica. Por tanto era necesario nada más

verificar que el circuito completo se comportaba según lo esperado, aunque en las entradas

se encuentren estados que no pueden ocurrir por las secciones anteriores. Esto se puede

ver en la figura 7.26. La señal STIM se construyó con un tren de pulsos con un ancho de

20nS y un peŕıodo de 50nS, mientras que para la señal RefTime su ancho fue de 100nS

y su peŕıodo de 200nS. En su diagrama de tiempos se puede observar que al inicio STIM

y RefTime están en bajo, lo que ocasiona que LS esté en alto, luego STIM percibe un

pulso que se refleja inversamente en LS, además RefTime pasa a alto y cuando el pulso

se termina, la señal RefTime se copia y provoca que LS regrese a un alto.
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Figura 7.26: Diagrama de tiempos del circuito digital en la salida del Safety Block .

Por otra parte, la corriente promedio suministrada por la fuente de tensión que alimenta

el bloque fue de 5,728nA y un consumo de 12,602nW. La prueba se presenta en la figura

7.27.

Figura 7.27: Transistorio de la corriente suministrada por la fuente de tensión V1 (VDD) del

circuito digital en la salida del Safety Block .
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7.4 Construcción del sistema completo del Safety Block

Al finalizar el diseño de cada sección y probar su funcionamiento, se realizó la unión

de cada una de ellas para formar el bloque completo del Safety Block . Para resumir los

resultados de cada parte, en la tabla 7.8 se muestran los datos de la corriente y el consumo

de potencia por sección.

Tabla 7.8: Corriente y consumo de potencia en cada sección del Safety Block .

Sección Corriente [nA] Potencia [nW]

Comparador 14,2 31,24

Referencia de tiempo 4,935 10,86

Circuito Digital de salida 5,728 12,602

Una vez que se unieron las secciones, el Safety Block quedó como lo muestra la figura

7.28. Se observa la fuente de corriente IRef , el pulso que genera la señal STIM, el bloque

que se encarga de la referencia de tiempo, aśı como el bloque digital de salida con la señal

LSIN .

Figura 7.28: Diagrama del circuito interno del Safety Block en Mentor , una vez que se unieron

todas las secciones que lo conforman.

Para comprobar el funcionamiento del Safety Block , se utilizó un diagrama de tiempos

de prueba que se muestra en la figura 7.29. Cada pulso tiene un ancho de 20mS y los 3

pulsos consecutivos cercanos también tienen 20ms. Después del último pulso se aguarda

220ms y se env́ıa otro est́ımulo.
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Figura 7.29: Diagrama de tiempos de prueba que debe mostrar el Safety Block al momento

de su simulación. Los pulsos tienen un ancho de 20mS.

Con base al diagrama de tiempos anterior, se realizó la simulación final del bloque para

determinar si se alcanzó el objetivo propuesto para este bloque. La figura 7.30 muestra el

correcto funcionamiento del sistema al aplicar el tren de pulsos y la respuesta de la señal

de salida LSIN .

Figura 7.30: Simulación del Safety Block al aplicarse el tren de pulsos de la figura 7.29.
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7.5 Conclusiones parciales sobre el diseño del Safety

Block

A terminar el desarrollo de esta etapa, queda claro que una mala aproximación de los

parámetros de diseño, puede ocasionar graves efectos en los circuitos analógicos, hasta

el punto de hacer que no funcionen en su totalidad. Ahora, un problema común en el

diseño de circuitos, es la presencia de capacitancias parásitas que afectan la conmutación

y el slew rate de los amplificadores. Esto genera problemas no deseados en los circuitos

aunque su lógica sea correcta, lo que obliga a considerar cuidadosamente estos efectos.

Por otro lado, la metodoloǵıa gm/ID fue una herramienta útil en el diseño de los circuitos

analógicos y para obtener resultados aproximados en el dimensionamiento de transistores

MOSFET. Donde el tamaño de los transistores puede afectar directamente al consumo

de potencia, el funcionamiento y las capacitancias parásitas presentes en un circuito.

La combinación de señales digitales y analógicas permitieron desarrollar un bloque de

seguridad que protege al órgano de la sobre-estimulación. Por lo que fue posible desarrollar

Safety Block funcional con un bajo consumo de potencia y sin utilizar señales externas

de reloj.



Caṕıtulo 8

Diseño del Level Shifter o

desplazador de nivel

Como se puede ver en la figura 5.1, se debe aumentar el nivel de tensión de LSIN a 10V

porque ese es el valor necesario para controlar el transistor M1 que sirve como llave de

paso. Para este punto se escogió diseñar el Level Shifter con base al modelo de la figura

8.1.

Figura 8.1: Circuito utilizado para aumentar la tensión VDD a VHigh = 10V, la señal de entrada

es LSIN y la de salida es LSOut, vistas en el esquema general 5.1 [3].

Para este caso se necesitaron los transistores LV para la primera etapa que maneja la

tensión VDD, la cual está compuesta por los transistres Mi1, Mi2, Mi3 y Mi4. Mientras

que los HV fueron utilizados en la segunda etapa formada por M1, M2, M3(a,b), M4(a,b),

M5 y M6(a,b).

Como este circuito es totalmente digital, y no debe ser muy rápido, se usaron como punto

de partida las relaciones t́ıpicas en CMOS 2 a 1 entre PMOS y NMOS, con transistores

58
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de tamaño mı́nimo.

(W/L)PMOS = 2 · (W/L)NMOS (8.1)

Para entender el comportamiento del circuito de la figura 8.1, se analizaron los dos casos

posibles en la entrada del Level Shifter , es decir, cuando se teńıa un alto y un bajo.

Primeramente se analiza el caso cuando se tiene un ‘0’ lógico en la entrada, tal y como se

muestra en la figura 8.2. Notar que se le colocó un nombre a algunos nodos (A, B, C y

D) para facilitar la explicación.

Figura 8.2: Comportamiento del Level Shifter al tener un ‘0’ lógico en su entrada. Su com-

portamiento se muestra a partir de los transistores encendidos o apagados [3].

Al iniciar, la entrada posee un ‘0’, por lo tanto el transistor Mi1 está encendido y ocasiona

que en el nodo A se presente un ‘1’ (VDD). Esto genera que Mi4 se encienda, obteniendo

un ‘0’ en el nodo B, que es la última etapa de los transistores Low Voltage. El nodo A

está conectado a la entrada de M2 y M5, por lo tanto, éstos se activan y hacen pasar un

‘0’ al nodo D y a la salida. Con esto es suficiente para verificar el comportamiento de

cuando hay un bajo en la entrada, ya que no se presenta ningún corto en el esquemático.

En el caso de un ‘1’ a la entrada (ver figura 8.3), el nodo A cambia a ‘0’, por lo tanto,

M2 y M5 no conducen, pero el nodo B cambia a ‘1’, el cual a su vez está conectado a

M6, donde ese 1’ lógico es el valor de tensión VDD. Aśı se logra activar el transistor High

Voltage M6b, permitiendo que se presente un ‘1’ (VHigh) en la salida. Además, el nodo B

también activa a M1, el cual deja pasar un ‘0’ hacia la entrada de M6a, que lo activa al

ser un PMOS, ocasionando que la compuerta de paso conformada por M6a y M6b esté

conduciendo y reafirmando la salida con un ‘1’ (VHigh).
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Figura 8.3: Comportamiento del Level Shifter al tener un ‘1’ lógico en su entrada. Su compor-

tamiento se muestra a partir de los transistores encendidos o apagados, de forma

similar al caso anterior [3].

Una vez que se analizó el comportamiento teórico del LS, se armó el circuito de la figura

8.1 y se verificó su funcionamiento que se muestra en la figura 8.4, donde se confirmó que

la salida sigue a la señal de entrada, pero con el aumento de tensión a 10V.

Figura 8.4: Respuesta del Level Shifter ante una entrada de pulsos con VDD = 2,2V. La salida

responde de igual forma, pero con un nivel VHigh = 10V.
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Al verificarse el comportamiento del Level Shifter , se necesitaba determinar la corriente y

el consumo de potencia del circuito. Para ello se tomó en cuenta la potencia suministrada

por las fuentes de tensión VDD y VHigh, donde la fuente VDD otorgaba un promedio

de corriente de 5,14nA, es decir, 11,31nW, mientras que la fuente VHigh proporcionaba

2,91µA, alcanzando los 29,1µW. Al obtener corrientes en el orden de los microamperios,

se supera por mucho el presupuesto de los 25nA. Las gráficas de la corrientes se pueden

observar en la figura 8.5, donde I(V1) es la corriente que proviene de la fuente VHigh,

mientras que I(V2) es la que suministra VDD.

Figura 8.5: Primer prueba del consumo de corriente utilizado en el Level Shifter , basándose

en la corriente promedio suministrada por las fuentes de tensión. V1 es VHigh y

V2 es VDD.

Por la cantidad de corriente excesiva que necesitaba la etapa de los transistores HV en el

Level Shifter , se analizó la posibilidad de eliminar algunos transistores para obtener un

circuito más compacto y reducir el consumo de potencia. El juego de transistores PMOS,

M3a,b, M4a,b y M6a,b, en la figura 8.1, sirven como una puerta de paso, permitiendo que

las señales no se degraden, pero como se está trabajando con tensiones que alcanzan hasta

los 10V, se decidió eliminar la puerta de paso y utilizar solamente un transistor para su

funcionamiento. El esquemático resultante se observa en la figura 8.6.
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Figura 8.6: Circuito del Level Shifter una vez que se quitaron las puertas de paso del circuito

visto en la figura 8.1.

Seguidamente se verificó en simulación el circuito variado, tal como se muestra en la figura

8.7

Figura 8.7: Funcionamiento del Level Shifter visto en la figura 8.6, al realizar las modificaciones

al LS inicial.
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Vemos las mediciones de corriente de nuevo en la figura 8.8: 5,13nA para los transistores

de baja tensión y 1,78µA para los de alta tensión.

Figura 8.8: Resultado de las corrientes medidas para el Level Shifter modificado de la figura

8.6. V1 es VHigh y V2 es VDD.

Luego de un cuidadoso análisis, se cayó en cuenta que el problema se deb́ıa a los modelos

de ruptura de los transistores para la tecnoloǵıa usada para esta prueba. Los transistores

aqúı llamados HV no soportan tensiones VDS de 10V. Aśı que simplemente se escaló VDD

para estas simulaciones.

Según se desprende de la figura 8.9, ahora las corrientes no pasan de 0,162nA para el

bloque de LV, y de 2,429nA para el bloque HV, dentro del presupuesto total. Esto

utilizando tensiones para VDS dentro del ĺımite, según el manual de usuario del proceso

CMOS utilizado.

Al determinar que el problema lo generaba la tensión VDS, se escaló la tensión VHigh
de 10V a 5V. Con estos datos, se volvió a realizar la medición de las corrientes, pero

no se representa por medio de figuras ya que se realizó de igual manera que en los casos

mencionados anteriormente. Lo que importaba al final, era obtener su corriente promedio,

donde para I(VDD) se obtuvo 5,15nA y para I(VHigh) 2,90nA.

Como se estaban utilizando transistores de tamaño mı́nimo, se decidió aumentar el largo

L de todos ellos para reducir el consumo de corriente. El tamaño de los transistores del

circuito utilizado en la figura 8.6, se muestra en la tabla 8.2.
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Figura 8.9: Resultado de las corrientes medidas en el Level Shifter al aplicar las tensiones

máximas soportadas por los transistores en el proceso utilizado, para el circuito

de la figura 8.6.

La figura 8.10 muestra el resultado del Level Shifter al utilizar una tensión VHigh de 5V

del esquemático 8.6. Donde se da el aumento de 2,2V a 5V y también se verificó de nuevo

la corriente como lo muestra la figura 8.11. Para resumir los datos, en la tabla 8.1 se

muestran los resultados finales de corrientes y consumo de potencia presentes en el Level

Shifter de la figura 8.6, a partir de las fuentes de tensión.
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Figura 8.10: Comportamiento del Level Shifter al considerar un VHigh de 5V, en el circuito de

la figura 8.6.

Figura 8.11: Medición de las corrientes presentes en el Level Shifter a partir de las fuentes de

tensión VHigh (V1) y VDD (V2) de la figura 8.6.
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Tabla 8.1: Resultados finales para el Level Shifter de la figura 8.6, en cuanto a corriente

y consumo de potencia.

Fuente Corriente [nA] Potencia [nW]

VDD 0,105 0,231

VHigh 2,795 13,975

Tabla 8.2: Tamaño de los transistores que conforman el Level Shifter de la figura 8.6.

Transistor W [µm] L [µm]

Mi1 0,32 0,4

Mi2 0,16 0,4

Mi3 0,32 0,4

Mi4 0,16 0,4

M1 0,5 0,8

M2 0,5 0,8

M3 1,0 0,8

M4 1,0 0,8

M5 0,5 0,8

M6 1,0 0,8

8.1 Conclusiones parciales del Level Shifter

Al finalizar el Level Shifter , como conclusiones parciales, fue posible obtener el aumento

del nivel de tensión, pero con un ajuste en la tensión máxima de 5V para reducir la

corriente presente en el circuito.

Por otra parte, aunque se trabaje en un ambiente de simulación, es mejor limitarse a los

valores máximos soportados por la tecnoloǵıa, con el fin de tener un mayor control sobre

las caracteŕısticas de los diseños. Además, fue posible obtener un rango de tensión mayor

a los niveles soportados por los transistores, donde todav́ıa no se presentaba efectos de

ruptura en las simulaciones.



Caṕıtulo 9

Salida del circuito de estimulación:

Balance de carga y tensión en el

electrodo

Para este punto, los objetivos principales del proyecto ya estaban completos porque se

teńıa los dos bloques principales funcionando, bajo los niveles de potencia dentro del

rango establecido.

Sobre la etapa de balance de carga se hizo un pequeño análisis para observar el compor-

tamiento de esta etapa de salida.

Antes de poder realizar las pruebas del balance de cargas, se conectaron el Safety Block y

el Level Shifter para observar si efectivamente la señal LSOut llegaba correctamente a la

entrada de la llave M1. La prueba realizada fue igual al tren de pulsos de la figura 7.29.

El resultado de esta prueba se observa en la figura 9.1.

67



9 Salida del circuito de estimulación: Balance de carga y tensión en el electrodo 68

Figura 9.1: Resultado de la simulación, al conectarse el Safety Block y el Level Shifter , donde

se obtiene el comportamiento de la señal LSOut al generar un tren de pulsos en

la entrada STIM. Revisar el diagrama de tiempos de la figura 7.29 para un mejor

entendimiento.

Una vez que se verificó el funcionamiento, con base a la prueba realizada en la figura

9.1, se armó la sección del balance de carga con el electrodo, que se representa como una

resistencia de 1.2 KΩ. El esquemático se observa en la figura 9.2.

Figura 9.2: Esquemático de la salida del circuito general con la sección del balance de carga.
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En la figura 9.2 se presentan los componentes de la salida del circuito general: LSOut es

la entrada al circuito que deja pasar los pulsos de 5V hacia el electrodo, el capacitor de

CS se encarga de bloquear las corrientes DC que se puedan presentar, debido a que éstas

son dañinas para el tejido humano. El transistor M3 y la resistencia Rbalance se encargan

de extraer la carga aplicada al electrodo, controlado por la señal Balance.

Hay que tener en cuenta que cuando llega un pulso al electrodo, el tejido se polariza,

generando una contracción del corazón. Luego, cuando el pulso se termina, se debe volver

a despolarizar el tejido para llegar al estado de reposo [11]. Es por esto que para el

balance de carga, cuando llega el pulso primero se carga el capacitor CS, permitiendo

la polarización del tejido, pero una vez que se desactiva la llave de paso M1, se debe

despolarizar o descargar el capacitor.

Para observar ese comportamiento, se simuló el circuito de la figura 9.2 con los siguientes

estados. Al principio, la señal BALANCE está en bajo para que el transistor M3 esté

desactivado; luego, llega un pulso negativo a LSOut para que el transistor M1 se active y

deja pasar los 5V, esto produce que el capacitor CS se cargue y que aparezca un pico de

5V en Vele. Una vez que se termina el pulso, la señal BALANCE se activa, permitiendo

descargar el capacitor CS y aśı, despolarizar el tejido. Este comportamiento se representa

en la simulación de la figura 9.3.

Para la prueba, se utilizaron los valores dados en la propuesta de desarrollo, con Rbalance

igual a 2KΩ, CS de 10µF, mientras que el electrodo es como una resistencia de 1.2KΩ.

Los transistores fueron de 80µm/1µm en M1 y de 10µm/1µm para M3.

No se realiza un análisis exhaustivo de este comportamiento porque es una parte extra

del proyecto, pero para futuros desarrollos, lo importante es determinar que el tejido se

polariza y despolariza adecuadamente. Lo anterior se puede realizar por medio del estudio

del área en las curvas de la corriente del electrodo. Donde el área debajo de la curva al

momento de llegar el pulso, debe ser igual al momento de realizar el balance de carga, aśı

se puede determinar el tiempo en que la señal BALANCE debe estar activa.
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Figura 9.3: Funcionamiento del balance de carga en la salida del circuito general, para polarizar

y despolarizar el tejido que hace contacto con el electrodo. El balance de carga

inicia cuando se termina el pulso proveniente de LSOut. La corriente en el electrodo

muestra el proceso de polarización del tejido, donde el área bajo la curva que

produce el pulso en el electrodo, debe ser igual al momento de balancear la carga.



Caṕıtulo 10

Conclusiones

Se desarrolló un circuito de estimulación card́ıaca en una tecnoloǵıa CMOS comercial,

basado en una propuesta de desarrollo que protegiera al órgano de la sobre estimulación

temporal, con un bajo consumo de potencia.

Se diseñó un circuito que bloquea est́ımulos sucesivos con un tiempo menor a 308,13ms

entre cada pulso, impidiendo la sobre estimulación. Se utilizaron técnicas de diseño de cir-

cuitos analógicos como la metodoloǵıa gm/ID, en combinación con el modelo matemático

en la región de subumbral.

Fue posible la implementación de un Level Shifter de bajo consumo para aumentar la

tensión VDD a VHigh, siendo esta última ajustada de 10V a 5V, porque en la tecnoloǵıa

usada para el proyecto todav́ıa no existen transistores que soporten tensiones de ese nivel.

En todo caso, el concepto ha sido comprobado, que es lo que se deseaba.

Se logró obtener un circuito funcional completo con un bajo consumo de potencia, donde

la corriente para el Safety Block fue de 24,863nA y en el Level Shifter de 2,9nA, para un

total de 27,763nA. Para una primera iteración, el resultado es bueno porque está muy

cercano al presupuesto de 25nA. El consumo total de potencia obtenido fue de 68,908nW.
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Caṕıtulo 11

Recomendaciones

Para una segunda iteración de este proyecto, se recomienda depurar los scripts utilizados

para calcular los parámetros de la tecnoloǵıa, ya que esto facilitaŕıa la revisión de las

simulaciones y sus resultados.

Para mejorar los resultados y los cálculos, es mejor utilizar las condiciones óptimas de los

transistores, como por ejemplo la tensión que se puede aplicar entre sus bornes. Ello busca

evitar efectos secundarios que enmascaran el correcto funcionamiento de los circuitos (en

el caso de este proyecto, los efectos de ruptura en los transistores HV que no soportaban

los 10V deseados).

Para generar el tamaño de los transistores en el diseño final, se recomienda utilizar com-

binaciones en serie o paralelo, para obtener tamaños similares y mejorar el apareo o

matching en el posterior layout .

Seŕıa bueno revisar el comparador con amplificador de Miller y mejorar su ganancia, para

facilitar las conmutaciones en su salida, ya que la rampa aplicada en su entrada es lenta.

Si se lleva a cabo la producción en f́ısico del dispositivo, se debe realizar un análisis más

exhaustivo del balance de cargas, además, la señal BALANCE proviene de un micro con-

trolador con tensión VDD, por lo tanto, se debe utilizar otro Level Shifter para aumentar

la tensión y poder activar el transistor M3 de la figura 5.1.
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