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Resumen

El presente Trabajo de Fin de Grado trata el diseño de un ṕıxel de tipo DVS (Dynamic

Vision Sensor) con una tecnoloǵıa de fabricación moderna y especificaciones de diseño que co-

llevan unas prestaciones competitivas. Los campos de aplicación de este ṕıxel son en su mayoŕıa

a nivel de investigación, siendo comercializado por muy pocas empresas. De esta forma, resulta

de interés realizar un diseño propio para su operación en un grupo de investigación. Además, el

coste de un sensor DVS comercial puede ser de miles de euros en la actualidad debido a la baja

oferta que hay. Por ello, si se desea un diseño custom, puede compensar diseñar un sensor de

baja resolución y fabricar múltiples sensores con las especificaciones dadas por el propio grupo

de investigación, con el fin de utilizarlo en una gran variedad de aplicaciones. Para llevar a cabo

dicho diseño, nos encontramos con el amplio rango de retos que ello supone.

En primer lugar, en la parte de śıntesis del diseño, comenzamos con las consideraciones de

las especificaciones de diseño proporcionadas, las cuales centraban su atención en un equilibrio

entre la maximización de la ganancia y la reducción del consumo. Teniendo esto en cuenta,

definimos y analizamos la arquitectura de nuestro ṕıxel DVS, aśı como la comprobación de su

funcionamiento a través de la realización de diversas simulaciones. En este proceso, entre otros

resultados, se obtiene un rango dinámico de al menos 8 décadas, ó 160 dB, un consumo de 80,83

nW y un jitter máximo de 4,71 ms.

Una vez finalizada la parte de śıntesis con éxito, se da paso al diseño f́ısico comprendido dentro

del proceso de Layout en el diseño de circuitos integrados. En ésta, se ha tenido en cuenta las

restricciones impuestas por la tecnoloǵıa CMOS(1−poly 6−metal 1,8 V UMC 0,18 µm CMOS

process) utilizada. Finalmente, se ha logrado realizar la comparación Layout Vs. Esquemático

(LVS) con éxito y construido matrices de ṕıxeles M×N. Cada uno de los procesos nombrados

serán descritos y analizados detenidamente en los caṕıtulos que forman nuestro trabajo.

Dentro de las posibles aplicaciones de nuestro diseño, cabe destacar el uso de ṕıxeles DVS

en microscoṕıa electrónica, que consiste en aprovechar la capacidad de estos ṕıxeles para detec-

tar variaciones temporales de carga con una excelente resolución temporal. Siendo la corriente

detectada, la producida en las proximidades de las uniones PN por los electrones generados por

los microscopios electrónicos de barrido. Para ello, la alta ganancia obtenida en nuestro diseño

resultará de gran utilidad, permitiendo detectar incidencias de un número de cargas extraordi-

nariamente bajo.
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2.4. Comparadores . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 19

2.4.1. Análisis Cualitativo . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 19
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2.6. Ṕıxel DVS . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 24

3. Simulaciones y Resultados 28

3.1. Fotorreceptor . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 28

3.2. Seguidor de Tensión . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 31

3.3. Amplificador Diferenciador . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 33

3.4. Comparador . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 35
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do los parámetros señalados, se debe lograr una ganancia de Av ≈ −25 en esta

parte del diseño. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 17
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3.14. Evolución temporal de las señales de salida de los diferentes circuitos que conforma
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CAPÍTULO 1

Introducción

El concepto “neuromórfico” fue introducido por Carver Mead a finales de 1980. Definió la

ingenieŕıa neuromórfica o sistemas neuromórficos como sistemas artificiales que comparten sus

principios de organización con el sistema nervioso biológico.

“The brain is imagination, and that was exciting to me; I wanted to build a chip that could

imagine something.” fue la inspiradora frase de Misha Mahowald, graduada en bioloǵıa por el

Institudo de Tecnoloǵıa de California (Caltech) en 1985, donde continuó su carrera como PhD

en el programa “Computation and Neural Systems” bajo la supervisión del mayor especialista

en la integración a muy gran escala (VLSI), el Profesor Carver Mead. Unos años más tarde,

Mahowald realizó una tésis que abarcaba la combinación de diversos campos como el de la

bioloǵıa, computación e ingenieŕıa electrónica, publicándola en la revista Scientific American en

Mayo de 1991 [1], sacando a la luz la famosa “Silicon Retina”. Este trabajo, mostró por primera

vez el desafio de reproducir la arquitectura neuronal del ojo, o funciones biológicas de bastones,

conos u otras células fotorreceptoras que constituyen nuestra retina, a partir de dispositivos

analógicos integrados. Dentro de la brillante carrera de Misha Mahowald cabe destacar su libro

“An Analog VLSI System for Stereoscopic Vision” publicado en 1994 [2], donde se investiga por

primera vez la interacción entre el medio f́ısico y la computación en sistemas tanto biológicos

como VLSI analógicos (aVLSI) sintetizando un sistema neuromórfico funcional en silicio. Estos

cient́ıficos del Instituto de Tecnoloǵıa de California fueron los pioneros que abrieron este incréıble

campo al resto del mundo, siendo los primeros pasos que llevaron al desarrollo de los sensores

de visión o de imagen constituidos por ṕıxeles como el que se ha diseñado en este trabajo.

Los primeros sensores de imagen fueron los tubos de cámara de video que aparecieron en los

años 30. No obstante, éstos estaban basados en tubos de rayos catódicos, por lo que todav́ıa no

se consideraba su implementación en circuitos integrados. De hecho, no fue hasta algunos años

después de la invención del transitor MOSFET en 1959 [3], cuando apareció el primer sensor de

imagen que utilizaba tencoloǵıa MOS en 1970 [4], denominado CCD del inglés “Charge-coupled

device”, basado en el uso de condensadores MOS. Al igual que en cualquier rama dentro del

mundo MEMS, los sensores de imagen han evolucionado a gran velocidad, llegando a los sensores

CMOS, basados en amplificadores MOSFETs, que son los más comercializados desde mediados

del año 2000. La principal diferencia con respecto a los CCDs es el hecho de que los CMOS

pueden tanto detectar como procesar la imagen en un mismo circuito integrado. Además, tienen

un menor coste tanto en potencia como en producción. Los sensores CMOS deben su evolución

a la invención de los fotodiodos denominados “pinned photodiode” (PPD), que sabemos que

tienen capas adicionales para minimizar la corriente oscura (en inglés dark current). También

1



2 1.1. MOTIVACIÓN Y OBJETIVOS DEL PROYECTO

optimizan la profundidad a la que se encuentra la región de Deplexión para mejorar aśı la

absorción de fotones con longitudes de onda cortas. De esta forma, se lograba un bajo ruido y

una alta eficiencia cuántica (ratio entre el número de fotones incidentes y el número de cargas

recolectadas).

Como ya sabemos, los elementos fotosensibles de un sensor de imagen son los denominados

ṕıxeles, acrónimo del inglés picture element. Estos están dispuestos formando una matriz cuya

dimensión es proporcional a la resolución de la imagen resultante. Al comienzo de la integración

de ṕıxeles en los sensores de imagen se utilizaban ṕıxeles que recib́ıan el t́ıtulo de “pasivos”

debido a que no amplificaban la señal sino que se limitaban a transformar la radiación electro-

magnética en una señal eléctrica y ésta era detectada directamente por la periferia. Sin embargo,

más adelante se desarrollaron los ṕıxeles “activos”, que utilizaban transistores MOSFET para

amplificar la señal antes de iniciar la comunicación con el exterior. Nuestro ṕıxel será de este

último tipo.

1.1. Motivación y Objetivos del Proyecto

Las técnicas de diseño de ṕıxeles se han desarrollado con el objetivo de mejorar el comporta-

miento de los sensores de imagen principalmente, ya que por lo general han sido multinacionales

dedicadas a la producción de éstos los que han incentivado su evolución. De esta forma, en el año

2008 se publicó un art́ıculo de Lichtsteiner et al. [5], en el que aparećıa por primera vez el diseño

de un ṕıxel DVS (Dynamic Vision Sensor). Dicho trabajo inspiró a la investigación y al desarro-

llo de este tipo de ṕıxeles como queda reflejado en el art́ıculo presentado por C. Posch et al. [6],

donde cabe destacar algunas evoluciones del ṕıxel DVS original [7]-[8]-[9]-[10]-[11]-[12]-[13]-[14].

Lo más destacable de este tipo de ṕıxeles es el hecho de que son totalmente autónomos, es

decir, cada ṕıxel de la matriz cuantifica la señal luminosa local tranformándola en una señal

eléctrica cuyas variaciones siguen a la anterior, detectando cambios en la intensidad de la luz

incidente e informando de los mismos a través de la generación individual de eventos de forma

aśıncrona mediante el protocolo “4-phase AE handshaking”. Aśı, cuando uno de los ṕıxeles

comunica la detección de un cambio suficiente de luminosidad (generación de un evento) a

través de una señal de solicitud, nos informará sobre el instante de tiempo y la posición exacta

del mismo (Adress-Event Representation). Por supuesto, solo se podrá producir un evento en

cada ṕıxel al mismo tiempo por lo que podremos compartir las señales de comunicación con el

exterior independientemente del tipo de evento. Además, al tartarse de comunicación aśıncrona,

el bus de bits con la información de los eventos generados en la matriz será leido en el exterior

siguiendo la organización FIFO (first-in, first-out). Cuando la información sea recibida en la

perfieria, se activarán las señales de confirmación reactivando la lectura del respectivo ṕıxel. Este

tipo de diseño, que constituye la base de las cámaras de evento, presentaba una serie de ventajas

respecto a las cámaras convencionales: una resolución temporal muy alta y baja latencia (ambos

del orden de µs), un rango dinámico muy alto (140 dB Vs. 60 dB en las cámaras convencionales),

y un consumo muy bajo.

El ṕıxel DVS original presentado por Lichtsteiner et al. [5], teńıa varias caracteŕısticas de las

cuáles, cabe destacar el logro de un rango dinámico superior a 120 dB, un consumo de 23 mW

y un área de 40 × 40 µm2 con un fill factor del 9,4 %. Sin embargo, la tecnoloǵıa en el mundo

MEMS se ha desarrollado a gran velocidad. Aśı, con el desarrollo de este trabajo se pretende

diseñar un ṕıxel DVS que presente unas mejores caracteŕısticas que el original. De esta forma,
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nuestro diseño, basado en el de 2008, presenta una ganancia mucho mayor que éste, menor área

y menor consumo de enerǵıa. Obteniendose un rango dinámico superior a 160 dB, un consumo

de 80,83 nW y un área de 25,44 × 11,48 µm2 con un fill factor del 11,51 %. Para ello, se han

llevado a cabo una serie de modificaciones con respecto al diseño original, que veremos en los

caṕıtulos posteriores.

A modo de resumen previo, nuestro diseño es un ṕıxel que detecta cambios de iluminación,

lo que se lleva a cabo en tres pasos o etapas principalmente:

Hay un fotorreceptor que convierte los niveles de intensidad luminosa en tensión compri-

miendo el rango dinámico.

Le sigue un circuito (Amplificador Diferencial) que calcula la derivada temporal de la

salida del anterior, amplificándo las variaciones temporales con una ganancia dada por la

razón entre las capacidades del circuito.

Finalmente, hay un bloque que detecta si esta derivada temporal es nula o no. Si no lo es,

manda al exterior un evento (coordenadas del ṕıxel en cuestión), indicando que el ṕıxel

ha detectado un cambio temporal de iluminación en su posición. Los umbrales de tensión

podrán ser modificados variando aśı la resolución del ṕıxel.

Además, veremos que se utiliza un Seguidor de Tensión con el fin de aislar la señal de salida del

Fotorreceptor de las repentinas variaciones en tensión que se produzcan en el Amplificador Di-

ferencial, aśı como una circuiteŕıa que llevará a cabo la comunicación aśıncrona con la periferia.

Podemos observar un esquema de bloques del mismo en la Figura 1.1.

Fotorreceptor Seguidor Derivador

Comparador

Comparador

𝑉𝐻

𝑉𝐿

AERs

𝑒𝑣+

𝑒𝑣−

Solicitud

Confirmación

Radiación 
Electromagnética

Figura 1.1: Diagrama de bloques del ṕıxel DVS diseñado.

Finalmente, la principal motivación para el desrrollo del trabajo es la gran variedad de aplica-

ciones futuras que presenta, muchas de las cuales se recogen en el trabajo presentado por G.

Gallego et al. [15]. Entre otros, un campo en el que se pretende probar el sensor es la micros-

coṕıa electrónica. En los microscopios SEM, los electrones que bombardean el circuito generan

pares electrón-hueco que pueden generar corriente en las uniones PN. La alta ganancia con la

que se ha diseñado el sensor DVS permite detectar variaciones de carga muy pequeñas en los

microscopios, logrando aśı una extraordinaria resolución. De hecho, idealmente, si la ganancia

fuera suficientemente alta podŕıa detectarse la llegada de electrones individuales, permitiendo

un conteo directo del número de electrones que inciden y el instante de tiempo en el que se

produce esta incidencia. Un ejemplo del uso de fotodiodos para este campo podemos observarlo

en el art́ıculo realizado por J. A. Leñero et al.[16].



CAPÍTULO 2

Análisis de la arquitectura del ṕıxel

DVS

En este caṕıtulo se presenta un análisis, tanto cualitativo como cuantitativo, de las distintas

partes que componen nuestro ṕıxel cuyo diagrama de bloques se ha presentado en la Figura 1.1.

Para ello, se utilizará el modelo de orden 0 del transistor MOS, aśı como algunos conocimientos

que se han adquirido mediante información adicional que serán referenciados. Todos los circuitos

tendrán una polarización común con un carril positivo a VDDA = 1,8 V y un carril negativo a

tierra. Por otro lado, cabe destacar que el resto de tensiones de polarización son los valores que

se han considerado óptimos para lograr nuestro objetivo.

2.1. Fotorreceptor

En primer lugar tendremos el photorreceptor, cuyo esquemático podemos observar en la

Figura 2.1.

Iph C0

Vd

Mn

Vbiasn

Mcas

Vp
Mfb

Vbiasp

Mpr

VDDA

VoMn

Tensiones de Polarización:

VDDA = 1.8V

Vbiasn= 0.4V(1V en Saturación)

Vbiasp= 1.4V(0.4V en Saturación)

VSS = 0V

Dimesiones de Transistores y Condensadores (en µm):

(W/L)fb = 2/2

(W/L)n = 1/0.6 = (W/L)cas
(W/L)pr = 1.6/5.6

C0 = 19.9805fF → (W/L)C0
= 4/4.67

Figura 2.1: Esquemático del Fotorreceptor. Se han utilizado transistores de óxido fino de la
tecnoloǵıa CMOS(1−poly 6−metal 1,8 V UMC 0,18 µm CMOS process), con dimensiones
W/L(µm/µm) y valor de capacidades: Mfb 2/2, Mpr 1,6/5,6, Mcas 1/0,6, Mn 1/0,6. C0 ≈ 20 fF.
Usando las tensiones de polarización señaladas, se ha comprimido el rango dinámico de la señal
de entrada y se ha logrado una ganancia máxima de A0 ≈ 25,83 GΩ en esta parte del diseño.

4
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2.1.1. Análisis Cualitativo

Comencemos con un análisis cualitativo del fotorreceptor. En primer lugar, contamos con

una primera etapa donde tendremos un fotodiodo (simulado por Iph en paralelo con C0) en serie

con un transistor nMOS (Mfb) donde, tal y como aparece en [17], se generará la fotocorriente

cuyo rango dinámico se comprimirá y se transformará en la tensión de salida (Vp ∝ ln Iph).

Nótese que C0 se incluye para modelar el condensador parásito del fotodiodo. Luego, con una

segunda etapa que consta de tres transistores en serie (dos nMOS: Mn,Mcas y un pMOS: Mpr)

podremos modificar la ganancia negativa del fotorreceptor. Esta segunda etapa junto con Mfb

formarán en definitiva un amplificador logaŕıtmico con realimentación negativa. A continuación,

vamos a explicar las funciones de cada transistor para profundizar más en nuestro análisis:

Primera Etapa

Mfb → Transconductor

Por este transistor pasará la fotocorriente, que comprende unos valores de intensidad muy pe-

queños, lo que fuerza al transistor a operar en la Zona de Inversión Débil. Aunque Iph sea muy

pequeña, la amplitud de los pulsos será muy grande (de nA a fA) por lo que necesitaremos

comprimir estos valores. Para ello, utilizaremos el transistor Mfb, que funcionará como trans-

conductor transformando la corriente Iph en la tensión Vp siendo Vp ∝ ln Iph, comprimiendo aśı

el rango dinámico de la señal de entrada dentro de un rango en tensión comprendido entre los

carriles de polarización.

Para la segunda etapa los transistores operarán en una zona u otra en función de la tensión

con la que polaricemos la puerta de los mismos. Tendremos que elegir entre su operación en la

Zona de Inversión Débil (Z.I.D) o la Zona de Inversión Fuerte (Z.I.F) donde, en ésta última,

tendremos que asegurar que se encuentren en la Región de Saturación para un resultado óptimo.

Tras realizar el análisis cualitativo de la función de los transistores que componen ésta segunda

etapa para las zonas de operación posibles, se comentarán las consecuencias y el motivo de la

decisión tomada.

Segunda Etapa (Z.I.F)

Mn → Fuente de corriente

Conociendo Vd tendremos la tensión de puerta del transistor, que supondremos que es ma-

yor que su tensión umbral y por tanto, opera en la Zona de Inversión Fuerte. Además, para

lograr un buen funcionamiento, necesitamos que se encuentre en la región de Saturación, por

lo que será necesario que la tensión del drenador VoMn , sea mayor que la tensión de overdrive

del mismo (VoMn > Vd − VT ), obteniendo una corriente drenador-fuente con una impedancia de

salida moderada.

Mcas → Transistor Cascode

El comportamiento del transistor cascode ha sido estudiado con detenimiento en [18]. Cabe

destacar que comprende varias funciones:
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Aisla VoMn de Vp, es decir, permitirá altas variaciones en la tensión de salida del fotorre-

ceptor mientras VoMn permanece prácticamente constante. De esta forma, podemos tener

mayor seguridad de que el transistor Mn siga operando en saturación y no entre en óhmica.

La tensión con la que polarizamos la puerta del cascode (V biasn) será la que defina el

valor de VoMn , siendo VoMn ≈ V biasn − VT . Nótese que para que Mn permanezca en

saturación debe cumplirse que, sustituyendo el valor de VoMn en la condición anterior,

V biasn − VTcas > Vd − VTn → V biasn > Vd − VTn + VTcas.

Toma la corriente generada por Mn con una entrada de baja impedancia y la copia con

una impedancia de salida mucho más alta. Esto nos permitirá tener una gran ganancia.

Veremos en el análisis de pequeña señal que gm|cas ≈ gm|Mn
y Rout|cas � Rout|Mn

.

El efecto Miller de la capacidad existente entre Vd y VoMn se mitiga prácticamente.

Con los trasistores explicados hasta el momento podemos obtener el ĺımite inferior de la tensión

Vp para que no afecte a los modos de operación de Mn y Mcas. Debido a que se trata de dos

transistores en serie, solo debemos asegurar que Vp sea mayor que las dos tensiones de overdive

correspondientes a Mn y Mcas:

Vp > VOVn + VOVcas ⇒ Vp > Vd − VTn + V biasn − VoMn − VTcas (2.1)

Mpr → Fuente de corriente

Teniendo en cuenta que por la puerta del transistor Mfb la corriente es nula, tenemos que

la corriente generada por Mpr debe ser la misma que la generada por Mn para que se cumpla

la ley de Kirchoff de intensidades, ya que al no haber carga en la salida la corriente será nula

por esa rama. Por ello, podemos considerar que a la salida tenemos una resistencia infinita y

entonces, en caso de que discrepen las corrientes generadas, la tensión de salida irá variando su

valor buscando el equilirio. De esta forma, variando la poalrización de la puerta del transistor

pMOS cabiaremos el valor de la tensión de salida. No obstante, para ello será necesario que el

transistor Mpr opere en saturación, es decir, tenemos un ĺımite superior para Vp. Este ĺımite será

la tensión de overdrive del pMOS:

VSD = VDDA − Vp > VOVpr = VSG − |VTpr| = VDDA − V biasp − |VTpr| ⇒

⇒ Vp < V biasp + |VTpr| (2.2)

Segunda Etapa (Z.I.D)

Si polarizamos los transistores de la segunda etapa con el objetivo de que operen en la Zo-

na de Inversión Débil, seguirán teniendo la misma función que cuando operan en la Región

de Saturación, y por tanto, la segunda etapa también lo hará. Sin embargo, en lugar de tener

las limitaciones descritas sobre el rango de la tensión de salida, ahora tendremos unos ĺımites

sobre las tensiones de polarización para que los transistores permanezcan operando en la Z.I.D.
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Para ello, la tensión puerta-fuente de cada transistor deberá ser menor que su tensión umbral,

obteniendo:

V biasp > VDDA − |VTpr| (2.3)

V biasn < VoMn + VTcas (2.4)

A continuación, vamos a discutir la elección de la zona de operación de la segunda etapa de

esta parte del diseño. Para ello, cabe destacar que tendremos tres objetivos principales que

trataremos de lograr durante el diseño de nuestro ṕıxel:

En primer lugar, aumentar la ganancia de forma que la amplitud de los pulsos de la señal recibida

se amplifiquen lo máximo posible (amplificar las variaciones de luz medidas). En segundo lugar,

intentaremos reducir el desapareamiento ó mismatch entre las componentes del circuito. Y por

otro lado, buscaremos poder crear una matriz con el mayor número de ṕıxeles posibles, es

decir, necesitaremos disminuir el consumo todo lo que podamos. Lamentablemente, para lograr

uno de los objetivos tendremos que sacrificar en parte la obtención de los otros. Por ejemplo,

en este caso, la ganancia obtenida con los transistores de la segunda etapa operando en la

Región de Saturación (A|Z.I.F ≈ 25,34 GΩ) es similar a la obtenida si estos transistores operan

en Inversión Débil (A|Z.I.D ≈ 25,83 GΩ). Sin embargo, las corrientes en la Z.I.F son varios

ordenes de magnitud mayores que en la Z.I.D por lo que si trabajamos en la Z.I.F será mucho

mayor el consumo. Por otro lado, al ser las corrientes en ZID muy pequeñas, el consumo será

mı́nimo, aunque aumentará el desapareamiento. No obstante, cabe destacar que el mismatch de

los fotodiodos y de las capacidades parásitas de los mismos no es demasiado alto y podremos

asumirlo. Por ello, se ha decidido trabajar en Z.I.D puesto que el sacrificio en el mismatch será

mucho menor que el impacto en consumo. Siempre buscaremos la opción óptima y para ello

tendremos que hacer algunos sacrificios.

2.1.2. Análisis en Gran Señal y en Pequeña Señal

En este subapartado, realizaremos un análisis en gran señal y en pequeña señal del foto-

rreceptor. Para ello, tendremos en cuenta que los transistores que componen la segunda etapa

operan en Z.I.D, aunque también se añadirán los resultados finales correspondientes a la opera-

ción en Saturación para una mayor profundidad de nuestro análisis.

Análisis en Gran Señal

A continuación, comenzamos con el análisis en gran señal. Para ello, consideraremos que el

lazo de realimentación negativa compensa las variaciones de la señal de entrada y su ganancia

en pequeña señal permanece constante durante todo el rango de operación.

Para el análisis en gran señal ha sido de gran utilidad [17] donde podemos observar algunas

posibles estructuras de receptores logaŕıtmicos aśı como un profundo análisis de los mismos.

En primer lugar, sabemos que la corriente drenador-fuente de un transistor operando en la Zona

de Inversión Débil viene dada por la siguiente expresión:

IDS,weak = IS · e
κVG−VS−VT

UT

(
1− e−

VDS
UT

)
≈ IS · e

κVG−VS−VT
UT (2.5)
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Donde Is es la intensidad máxima en inversión débil, κ = 1/n siendo n un parámetro de ajuste

con valor entre 1 y 2 que depende del efecto substrato, y UT =
(
kT
q

)
es la tensión térmica siendo

UT ≈ 26mV a temperatura ambiente en el Silicio. Nótese que si consideramos que VDS es algún

orden de magnitud mayor que la tensión térmica podemos despreciar la exponencial y aplicar

la aproximación anterior.

De esta forma, las corrientes que circulan por los transistores del circuito de la Figura 2.1,

confiando en que el transistor cascode copiará la corriente sin tener ninguna repercusión sobre

ella, son: 

IDS,fb = ISfbe
κVp−Vd−VTfb

UT Transistor Mfb (nMOS)

IDS,n = ISne
κVd−VTn

UT Transistor Mn (nMOS)

ISD,pr = ISpre
VDDA−κV biasp−|VTpr |

UT Transistor Mpr (pMOS)

(2.6)

Nótese que para Mpr, al tratarse de un transistor pMOS, hemos cambiado las variables (VGS →
VSG, VDS → VSD, IDS → ISD, VT → |VT |), llevándonos las caracteŕısticas del tercer cuadrante

al primero obteniendo aśı un comportamiento totalmente equivalente al del nMOS.

Entonces, tras el análisis cualitativo anterior, teniendo en cuenta que la corriente por la puerta

del transistor Mn es despreciable, sabemos que en la primera etapa la corriente drenador-fuente

del transistor Mfb será la ya definida fotocorriente, proporcionando la siguiente relación:

Iph = IDS,fb = ISfbe
κVp−Vd−VTfb

UT (2.7)

Donde, aplicando logaritmos y despejando la tensión de salida Vp, llegamos a la siguiente expre-

sión:

Vp = nVd + nVTfb + nUT ln

(
Iph
ISfb

)
(2.8)

Por otro lado, en la segunda etapa, teniendo en cuenta ahora que la corriente que circula por

la puerta del transistor Mfb es despreciable y que el transistor cascodo no modifica la corriente

que circula por él, tendremos que las corrientes drenador-fuente de los transistores Mpr y Mn

deben ser iguales:

IDS,n = ISD,pr ⇒ ISne
κVd−VTn

UT = ISpre
VDDA−κV biasp−|VTpr |

UT (2.9)

A continuación, con el objetivo de simplificar nuestro análisis, vamos a realizar dos aproxima-

ciones:

Todos los transistores tienen el mismo valor de tensión umbral, |VTpr| ≈ VTn ≈ VTfb = VT .

Las corrientes de saturación de los transistores Mpr y Mn son iguales, ISn ≈ ISpr .

Sin embargo, tal y como la palabra indica, son aproximaciones por lo que se alejan en cierta

medida de la realidad. En la práctica nunca tendremos valores idénticos de las tensiones um-

brales debido al desapareamiento (mismatch) que presentan entre ellos los transistores. Pero,

incluso si estuvieran apareados, cabe destacar que el transistor Mfb tendrá efecto substrato, lo
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que provoca una variación en la tensión umbral del mismo. Dicho efecto es un ejemplo de los

fenómenos que despreciamos con estas aproximaciones pero no será el único.

Suponiendo que se cumplen las aproximaciones anteriores, podemos llegar a la siguiente ex-

presión:

Vd = nVDDA − V biasp (2.10)

Finalmente, si sustituimos esta última relación en la expresión (2.8), llegamos a la ecuación final

donde tendremos la señal de salida en función de las tensiones de polarización, la tensión umbral

y la fotocorriente:

Vp = n2VDDA − nV biasp + nVT + nUT ln

(
Iph
ISfb

)
(2.11)

Podemos observar que se cumple el comportamiento descrito en el análisis cualitativo donde

ya comentábamos que la relación de proporcionalidad de la señal de salida Vp con la señal de

entrada Iph iba a ser logaŕıtmica para comprimir el rango dinámico de la señal de entrada.

Aśı, el diseño proporciona una forma de medir variaciones de la fotocorriente entorno a un va-

lor estático, pero también aportará una menor sensibilidad ante el ruido y una mayor estabilidad.

Por otro lado, si los transistores de la segunda etapa operasen en la Región de Saturación

de la Z.I.F, debeŕıamos utilizar la expresión por la que se rige la corriente drenador-fuente en

dicha zona:

IDS =
β

2
(VGS − VT )2 (1 + λVDS) (2.12)

Siendo las corrientes de los distintos transistores:
IDS,n = βn

2 (Vd − VTn)2 (1 + λVoMn) Mn (nMOS)

ISD,pr =
βpr
2 (VDDA − V biasp − |VTpr|)2 (1 + λ(VDDA − Vp) Mpr (pMOS)

(2.13)

De nuevo, igualando las corrientes, podemos obtener una relación entre la señal de salida y la

señal de entrada, haciendo uso también de la ecuación (2.8) puesto que el comportamiento de

la primera etapa no cambia. Parar ello, hemos obtenido dos resultados realizando dos consi-

deraciones distintas: En primer lugar, considerando que el efecto de modulación del canal es

prácticamente despreciable, y por tanto, su coeficiente λ � de forma que podamos realizar la

aproximación
√

1 + cteλ ≈ 1− cteλ
2 ). Obteniendo:

Vp =

√
βpr
βn

[
VDDA−V biasp−|VTpr|

2−λVoMn

]
(2− λVDDA) + VTn + VTfb + UT ln

(
Iph
Isfb

)
κ− λ

√
βpr
βn

[
VDDA−V biasp−|VTpr|

2−λVoMn

] (2.14)

Y por otro lado, sin considerar directamente el efecto de modulación del canal, siendo λ ≈ 0,

una aproximación que se aleja bastante más de la realidad:

Vp = n(VTfb + VTn) + nUT ln

(
Iph
Isfb

)
+ n

√
βpr
βn

(VDDA − V biasp − |Vpr|) (2.15)
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Nótese que la movilidad de los portadores de carga en el transistor Mn (electrones) será entorno

a tres veces la de los portadores en Mpr (huecos), µn ≈ 3µp. De esta forma,

√
βpr
βn

=

√√√√µpC ′ox
(
W
L

)
pr

µnC ′ox
(
W
L

)
n

≈

√√√√ (
W
L

)
pr

3
(
W
L

)
n

≈ 0,24 (2.16)

Donde hemos considerado que la capacidad de óxido-puerta es la misma en ambos transistores.

De esta forma, vemos que desaparece la dependencia con la moviliadad de portadores en las

expresiones anteriores y por tanto el fenómeno de segundo orden denominado degradación de

movilidad no perjudicará los resultados.

Análisis en Pequeña Señal

Generalmente, un transistor tiene interés práctico cuando se utiliza en aplicaciones dinámi-

cas. Resulta primordial conocer, además de la relación entre las variables para un punto de

operación dado, Q, la relación entre las variaciones de estas mismas variables entorno a dicho

punto. En la Zona de Inversión Débil la corriente de drenador, ID, viene dada por la expresión

(2.5), donde podemos observar que depende de dos variables (sin considerar el efecto substrato

ya que al tratarse de corrientes tan pequeñas será despreciable): VGS y VDS . Si ahora asumimos

que entorno al valor en DC añadimos una pequeña excitación AC (consideradas cuasi-lineales),

podemos definir estas variables como:{
VGS = VGSQ + νgs
VDS = VDSQ + νds

(2.17)

A continuación, sabemos que ID = ID(VGS , VDS) puede expresarse en función de estas variacio-

nes utilizando un desarrollo en serie de Taylor entorno al punto de operación:

ID = IDQ + id = ID +
∂ID
∂VGS

∣∣∣∣
VGSQ

· (νgs − VGSQ) +
∂ID
∂VDS

∣∣∣∣
VDSQ

· (νds − VDSQ) (2.18)

Ahora, al considerar que las variaciones son tan pequeñas que son lineales, podemos aplicar el

principio de superposición y separar la parte de continua de la parte en pequeña señal. Entonces,

tenemos:

id = gmνgs + gdsνds (2.19)

Siendo,
gm = ∂ID

∂VGS

∣∣∣
VGSQ

= ID
VGS−VT
(nUT )2

Transconductancia de Puerta

gds = ∂ID
∂VDS

∣∣∣
VDSQ

=

(
ISe

VGS−VT
nUT − ID

)
VDS
U2
T

Conductancia de Salida

(2.20)
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Para la operación en Z.I.D. Y para la Región de Saturación siguiendo el mismo procedimiento,

gm = ∂ID
∂VGS

∣∣∣
VGSQ

= 2ID
VDSAT

Transconductancia de Puerta

gds = ∂ID
∂VDS

∣∣∣
VDSQ

= λID
1+λVDS

Conductancia de Salida

gmb = ∂ID
∂VSB

∣∣∣
VSBQ

= γ
2
√
2φ+VSB

Transconductancia de Bulk

(2.21)

Entonces, el circuito equivalente en pequeña señal de un transistor MOS, teniendo en cuenta las

capacidades parásitas, será:

gmνgs gmbνsb
1

gds
≡ ro

Cgd

Cgs

Cdb

Cgb
Csb

+

−
νsb

+

−

νgs

G D

B

S

id

+

−

νds

Figura 2.2: Modelo en Pequeña Señal de un transistor MOS.

Una vez explicado el circuito en pequeña señal para un transistor MOS, podemos obtener el

circuito equivalente en pequeña señal del fotorreceptor de forma sencilla:

Para ello, consideraremos que la tensión VGS del transistor cascodo será prácticamente cons-

tante puesto que era una de las caracteŕısticas de éste. De esta forma, las transconductancias

que afectarán a nuestro análisis serán las correspondientes a los transistores Mn y Mfb pues-

to que las tensiones de puerta de los demás transistores tendrán valores de tensión en DC, y

sabemos que en pequeña señal se consideran nulas, aśı como las tensiones de los carriles de pola-

rización. Teniendo esto en cuenta, llegamos al circuito equivalente en pequeña señal presentado

en la Figura 2.3. Donde hemos utilizado el efecto Miller para simplificar los cálculos, quedando

−iph + gmfb(νp − νd) gdsfb C∗
in gdspr

gdscas

gdsngmnνd

C∗
out

+

−

νd

+

−

νp

Figura 2.3: Modelo en Pequeña Señal del Fotorreceptor.

las capacidades equivalentes como C∗in ≈ Cin + AvCgsfb y C∗out ≈ Cout + Cgsfb, siendo Av la
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ganancia en tensión del circuito y las capacidades de entrada y salida:
Cin ≈ C0 + Cgsn + Cgdn ≈ C0 Capacidad de Entrada

Cout ≈ Cgdfb + Cgbfb + Cdbcas + Cgdp + Cdbp Capacidad de Salida

(2.22)

Nótese que para la obtención de las capacidades la aproximación de que la tensión en la fuente

del transistor Mcas es prácticamente constante (VoMn ≈ cte) ha simplificado en gran medida los

cálculos. Además, cabe destacar que se tratará de una buena aproximación puesto que una de

las funciones de un transistor cascodo por las que lo hemos utilizado es conseguir que la tensión

de drenador del transistor Mn permanezca aproximadamente constante.

A continuación, una vez obtenido el modelo en pequeña señal del fotorreceptor, podemos rea-

lizar un análisis frecuencial del mismo. La función de transferencia obtenida viene dada por la

siguiente expresión:

A(s) =
νp
iph

=
gmn · gdscas
as2 + bs+ c

(2.23)

Donde los coeficientes del denominador se presentan a continuación:

a = C∗inC
∗
out(gdscas + gdsn)

b = C∗in [gdspr(gdscas + gdsn) + gdscas · gdsn] + C∗out(gdscas + gdsn)(gmfb + gdsfb)

c = (gmfb + gdsfb) [gdsn · gdscas + gdspr(gdscas + gdsn)] + gmfb · gdscas · gmn

(2.24)

Como podemos observar, se trata de un sistema cuya ganancia se verá degradada por las capa-

cidades parásitas mediante dos polos que la atenuarán en 20 dB/década cada uno. Además, a

partir de la expresión (2.23) podemos obtener la ganancia máxima del amplificador inversor de

transimpedancia A(s = 0):

A(0) =
gmn · gdscas

(gmfb + gdsfb) [gdsn · gdscas + gdspr(gdscas + gdsn)] + gmfb · gdscas · gmn
(2.25)

Cabe destacar que este será el resultado más importante puesto que las capacidades parásitas

del circuito serán prácticamente despreciables al trabajar en la Zona de Inversión Débil donde

las corrientes serán muy pequeñas.
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2.2. Seguidor de Tensión

A continuación, antes de llegar a la parte diferencial, añadiremos un seguidor de tensión cuyo

esquemático podemos observar en la Figura 2.4. De nuevo se han añadido las dimensiones de

los transistores utilizados aśı como las tensiones de polarización.

VDDA

Vout

Vbiasf

Vin

Msf

Mf

Tensiones de Polarización:

VDDA = 1.8V

Vbiasf= 0.3V

VSS = 0V

Vin≡Vp , Vout≡Vsf

Dimensiones de transistores (en µm):

(W/L)sf = 0.6/0.6

(W/L)f = 0.6/0.6

Figura 2.4: Esquemático del Seguidor de Tensión. Se han utilizado transistores de óxido fino de
la tecnoloǵıa CMOS(1−poly 6−metal 1,8 V UMC 0,18 µm CMOS process), con dimensiones
W/L(µm/µm): Msf 0,6/0,6, Mf 0,6/0,6. Aplicando una polarización V biasf = 0,3 V se ha
copiado de forma óptima los pulsos de la señal de entrada en la de salida y a su vez, se han aislado
los respectivos nodos para evitar que la carga afecte a la señal de entrada y a su transmisión.

2.2.1. Análisis Cualitativo

Nos encontramos ante un seguidor de tensión o seguidor de fuente con transistores MOS.

Como podemos observar, este dispositivo está compuesto por dos transistores de canal n co-

nectados en serie. El transistor Mf actua como circuito de polarización fijando una corriente

en la rama, mientras que Msf actua como driver, es decir, es el que recibe la señal de entrada.

Nótese que Mf podŕıa operar tanto en la Z.I.D como en la Z.I.F dependiendo de la tensión con

la que polaricemos la puerta del mismo (V biasf ). En nuestro caso, se ha escogido dicha tensión

de forma que el transistor opere en Inversión Débil para reducir el consumo. De esta forma, la

corriente de polarización será muy pequeña y al circular por el transistor Msf forzará que éste

opere también en Inversión Débil. Entonces, al permanecer la corriente constante la tensión de

overdrive del driver permanece constante y por tanto, las variaciones de la señal de entrada se

copian en la de salida. Es decir, la señal de salida seguirá prácticamente a la señal de entrada,

aunque tendrá un offset cuyo valor dependerá principalmente de la tensión de overdrive del

transistor Mf . Además, nótese que el comportamiento del seguidor se verá afectado por el efecto

substrato que se presenta en el transistor Msf que dependerá de la tensión del nodo de salida.

Por otro lado, cabe destacar que el seguidor de tensión se ha utilizado con el objetivo de ais-

lar el nodo de entrada del de salida, transmitiendo la señal sin que dicha transmisión se vea

afectada significativamente a resultas de la carga que pongamos a la salida. Esto es posible ya

que este circuito prácticamente no drena corriente por lo que no afecta a la señal de entrada

y le proporciona a la carga toda la corriente necesaria para conseguir la tensión nominal en el
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nodo de salida. Además, veremos que si se cumplen ciertas condiciones, idealmente podŕıa tener

ganancia unidad.

2.2.2. Análisis en Gran Señal y en Pequeña Señal

En este subapartado, realizaremos un análisis en gran señal y en pequeña señal del Seguidor

de Tensión.

Análisis en Gran Señal

A continuación, comenzamos con el análisis en gran señal. De nuevo, teniendo en cuenta que la

corriente drenador-fuente de un transistor operando en la Zona de Inversión Débil viene dada

por la expresión (2.5), tenemos que la corriente que circula por cada transistor se rige por:
IDS,sf = ISsf e

κVp−Vsf−VTsf
UT Transistor Msf (nMOS)

IDS,f = ISf e
κV biasp−VTf

UT Transistor Mf (nMOS)

(2.26)

Donde se ha considerado que la tensión de drenador es suficientemente grande para poder rea-

lizar la aproximación dada en (2.5).

Ahora, teniendo en cuenta que la corriente que circula por ambos transistores es la misma

y considerando que las corrientes de saturación de ambos transistores son prácticamente iguales,

ISsf ≈ ISf , amplicamos logaritmos y despejamos la tensión de salida llegando a la siguiente

relación:

Vsf = κVp − VTsf (Vsf )− (κV biasp − VTf ) = κ(Vp − V biasp)− VTsf (Vsf ) + VTf (2.27)

Donde podemos observar que la señal de salida será función de las tensiones de overdrive, aun-

que lo que nos importa es que seguirá la señal de entrada con un offset dado principalmente

por la tensión de polarización. Nótese que se ha tenido en cuenta el efecto substrato a través de

la tensión umbral del transistor Msf , que implicará una pendiente distinta de la unidad en la

caracteŕıstica tensión entrada-salida. Para alcanzar nuestro objetivo no nos importará el offset

ya que lo único que nos interesa son los pulsos. Sin embargo, tal y como hemos comentado, el

efecto substrato si afectará a la amplitud de los pulsos y por tanto habrá que intentar reducirlo.

Podŕıamos hacerlo variando las dimensiones del transistor Msf.

Análisis en Pequeña Señal

Para realizar el análisis en pequeña señal asumiremos que las señales toman valores incrementa-

les alrededor de las condiciones de polarización definidas por la tensión de polarización V biasp.

Entonces, sustituyendo los transistores por su modelo en pequeña señal obtenemos el circuito

equivalente que aparece en la Figura 2.5. En ella, se ha reflejado el efecto substrato a través de

la fuente de corriente controlada por tensión proporcional a ηsf , y las capacidades del circuito
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Cin gmMsf
(νp − νsf ) gdsMsf

Cio

Cout ηsfgmMsf
νsf gdsMf

+

−

νp

+

−

νsf

Figura 2.5: Modelo en Pequeña Señal del Seguidor de Tensión.

vendrán dadas por las capacidades parásistas del sistema como:

Cin ≈ CgdMsf
+ CgbMsf

≈ CgbMsf
Capacidad de Entrada

Cout ≈ CsbMsf
+ CdbMf

+ CgdMf
≈ 0 Capacidad de Salida

Cio ≈ CgsMsf
≈ 0 Capacidad de Miller

(2.28)

Nótese que, al igual que en el fotorreceptor, al operar en Inversión Débil todas las capacida-

des parásitas serán despreciables excepto la dada entre puerta-substrato. Sin embargo, para

obertener la función de transferencia más completa vamos a considerarlas y luego se añadirá la

expresión por la que se rige la ganancia máxima del sistema que volverá a ser lo más interesante.

De esta forma, la función de transferencia que rige el comportamiento frecuencial del seguidor

de tensión viene dada como,

A(s) =
νsf
νp

= A0

1 + s
ωz

1 + s
ωp

(2.29)

Donde A0 es la ganancia máxima y podemos observar que el sistema tendrá un polo y un

zero dados por: 

A0 =
gmMsf

gmMsf
(1+ηsf )+gdsMsf

+gdsMf

ωz =
gmMsf

Cio

ωp =
gmMsf

(1+ηsf )+gdsMsf
+gdsMf

(Cin+Cout)

(2.30)

Nótese que al ser Cio → 0 el cero se encontrará a una frecuencia muy alta por lo que será

prácticamente despreciable. Sin embargo, no podemos decir lo mismo sobre el polo, donde Cin
no podremos despreciarla y por tanto afectará al sistema atenuando su ganancia en−20 dB/déca-

da.
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Por último, es importante destacar que si despreciamos el efecto substrato y conseguimos unas

resistencias de salida suficientemente grandes, la ganancia máxima seŕıa aproximadamente la

unidad, es decir,

ηsf � 1

gdssf ≈ 0

gdsf ≈ 0


⇒ Av0 ≈ 1 (2.31)
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2.3. Amplificador Diferenciador

A continuación, pasaremos al amplificador diferenciador, cuyo esquemático podemos observar

en la Figura 2.6. Nótese que se han añadido las dimensiones de los transistores utilizados aśı

como las tensiones de polarización y los valores de las capacidades MIMCAPs.

Vout
Mr Mgr

Mdp

Mdn

diff

Resetpix

VDDA

Globalreset

VDDA VDDA

C2

C1
Vin

Tensiones de Polarización:

VDDA = 1.8V

VSS = 0V

diff = 0.3V

Resetpix = 1.8V ó 0V

Globalreset = 1.8V ó 0V

Vin≡Vsf , Vout≡Vdiff

Dimesiones de Transistores y Condensadores (en µm):

(W/L)r = 0.48/0.8 = (W/L)dp
(W/L)gr = 0.4/0.35

(W/L)dn = 0.38/0.8

C1 = 50.0275fF→ (W/L)C1
= 7/6.85

C2 = 2.0224fF→ (W/L)C2
= 1.28/1.28

Figura 2.6: Esquemático del Amplificador Diferenciador. Se han utilizado transistores de óxido
fino de la tecnoloǵıa CMOS(1−poly 6−metal 1,8 V UMC 0,18 µm CMOS process), con di-
mensiones W/L(µm/µm) y valor de capacidades MIMCAPs: Mr 0,48/0,8, Mgr 0,4/0,35, Mdp

0,48/0,8, Mdn 0,38/0,8. C1 ≈ 50 fF, C2 ≈ 2 fF. Usando los parámetros señalados, se debe lograr
una ganancia de Av ≈ −25 en esta parte del diseño.

2.3.1. Análisis Cualitativo

El amplificador diferenciador o derivador tendrá diferentes funciones:

En primer lugar, se trata de un circuito que amplificará las variaciones temporales de la señal

de entrada (de ah́ı el nombre de “derivador”) con una ganancia negativa dada por el cociente

entre las capacidades como se demostrará más adelante.

Por otro lado, nos aportará una forma de resetear el circuito tanto de forma interna (Resetpix)

como externa (Globalreset). Estos transistores pMOS (Mr, Mgr) dispuestos en paralelo con C2

operarán en la Zona de Inversión Fuerte de forma que alternando la tensión de puerta entre los

carriles de polarización presenten el comportamiento de un switch a efectos prácticos. Esto es

posible debido a que cuando polarizamos la puerta de uno de estos transistores a 1,8 V, VSG ≈ 0

V y por tanto el transistor está en corte. De forma análoga, cuando aplicamos una tensión de 0

V, VSG = VSGmax y el transistor opera en un alto nivel de la Región Óhmica donde la corriente

que circula por el transistor es máxima. Este comportamiento nos será útil para resetear el dis-

positivo cada vez que se produzca un evento como veremos de forma más detallada en el análisis

del esquemático completo.

También, cabe destacar que los transistores Mdp y Mdn tendrán un comportamiento similar al ex-

plicado anteriormente en la segunda etapa del fotorreceptor. Es decir, la corriente que circula por

ambos transistores deberá ser la misma y, en caso de que haya alguna discrepancia, la tensión de

salida cambiará su valor. De esta forma, esta parte actúa como un amplificador operacional OTA.
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Por último, vamos a analizar el comportamiento para las dos posiciones posibles de los switches,

es decir, para una tensión de polarización de puerta de Mr y Mgr de 1,8 V ó 0 V. En caso de

que algunos de los transistores permita circular la corriente (switch on), Resetpix ó Globalreset
sean 0 V, la corriente no circulará por la rama de C2 y por tanto la tensión de salida vendrá

dada en función de la polarización de puerta del transistor Mdn, Vdiff ≈ nVDDA − diff .

Por otro lado, si ambos transistores están en corte (switch off), es decir, tanto Resetpix como

Globalreset sean 1,8 V, toda la corriente circulará por la rama de C2 y las variaciones temporales

de la señal de entrada serán amplificadas en la salida.

2.3.2. Análisis en Gran Señal y en Pequeña Señal

Tras un análisis cualitativo del circuito, realizaremos un análisis en gran señal y en pequeña

señal del Derivador.

En primer lugar, recordemos que la corriente que circula por un condensador es proporcional a

la variación temporal de la tensión entre sus terminales,

i = C
dV

dt
⇒ i = C

∆V

∆t
(2.32)

Entonces, teniendo esto en cuenta, vamos a analizar el comportamiento para las dos posiciones

posibles de los switches:

Si Resetpix ó Globalreset son 0 V, el nodo de salida estará conectado con el de la puerta

del transistor Mdp, y por tanto Vdiff = VGdp . Donde, ésta tensión estará relacionada con

la tensión de polarización de puerta del transistor Mdn. A continuación, realizamos un

análisis en gran señal para obtener dicha relación: igualamos las corrientes que circulan

por ambos transistores y, aplicando logaritmos y considerando que tanto las corrientes de

saturación como las tensiones umbrales son aproximadamente iguales, obtenemos que

Vdiff = VGdp ≈ nVDDA − diff (2.33)

Nótese que este valor de tensión será aproximadamente el valor medio de la señal de salida,

por lo que podremos variarlo cambiando la tensión de polarización diff .

Si tanto Resetpix como Globalreset son 1,8 V, realizando un análisis en pequeña señal, la

corriente que circula por ambos condensadores será la misma,

iC1 = iC2 ⇒ C1∆VC1 = C2∆VC2 (2.34)

Donde ∆VC1 y ∆VC2 son:
∆VC1 = ∆

(
Vsf − VGdp

)
= ∆Vsf

∆VC2 = ∆
(
VGdp − Vdiff

)
= −∆Vdiff

(2.35)

Nótese que VGdp vendrá dada por tensiones en DC por lo que no tiene sentido considerar

variaciones de la misma.
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Entonces, sustituyendo en (2.34), obtenemos el resultado que confirma el comportamiento

explicado:

∆Vdiff = −C1

C2
∆Vsf (2.36)

Donde podemos observar que, efectivamente, el derivador amplificará las variaciones tem-

porales de la señal de entrada con una ganancia negativa dada por el cociente entre las

capacidades de los condensadores. Por ello, para maximizar la ganancia sin aumentar ex-

cesivamente el tamaño, se han utilizado los valores para las capacidades reflejados en la

Figura 2.6, escogiendo C2 igual al valor mı́nimo permitido por la tecnoloǵıa y C1 con un

valor que se ha considerado óptimo para que sus dimensiones no fueran un problema.

2.4. Comparadores

A continuación, tras el derivador, tendremos dos comparadores que fijarán los umbrales que

definirán lo que el pixel considere como “variación suficiente de luz”. El esquemático viene dado

en la Figura 2.7.

VDDA

Vinn Vinp OUT

VDDA

Vbias Vbias

M1

M0
M4

M3 M2

M5

M6

Tensiones de Polarización:

VDDA = 1.8V

Vbias= 1.4V

VSS = 0V

Dimensiones de transistores (en µm):

(W/L)0 = 2.8/0.7 = (W/L)1
(W/L)2 = 2/0.7 = (W/L)3
(W/L)4 = 6/0.7

(W/L)5 = 1/2 = (W/L)6

Figura 2.7: Esquemático del Comparador. Se han utilizado transistores de óxido fino de la
tecnoloǵıa CMOS(1−poly 6−metal 1,8 V UMC 0,18 µm CMOS process), con dimensiones
W/L(µm/µm): M0 2,8/0,7, M1 2,8/0,7, M2 2/0,7, M3 2/0,7, M4 6/0,7, M5 1/2, M6 1/2. Con
esta parte del diseño podremos detectar las variaciones por encima de un umbral predefinido,
generando aśı los eventos.

2.4.1. Análisis Cualitativo

Como podemos observar en la Figura 2.7, hemos utilizado un OTA de dos etapas: una prime-

ra etapa compuesta por un OTA simple con entrada pMOS (M5) y luego una segunda etapa que

consta de un amplificador a fuente común con entrada nMOS (M4). A menor escala podemos

observar que el circuito está consituido por una parte de polarización dada por un espejo de

corriente pMOS en la parte superior cuya corriente de polarización será modificada por V bias,

la presencia de un par diferencial pMOS donde se han especificado la entrada positiva y negativa

del amplificador, y finalmente otro espejo de corriente nMOS en la parte inferior del mismo.
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En primer lugar, vamos a explicar la operación del circuito en modo común:

Trabajar en modo común significa que la tensión de puerta de los transistores que componen el

par diferencial es la misma. En tal caso, la corriente de polarización se dividirá en partes iguales

por ambas ramas del par diferencial y con el espejo de corriente nMOS será transportada dicha

corriente a la segunda etapa con un factor de escala ×(6/2,8) ≈ ×2 (nótese que las dimensiones

de los transistores que componen el espejo de corriente nMOS no son las mismas que las de M4),

resultando una corriente en la rama de salida de IDS4 ≈ Ibias = ISD6 y por tanto, la tensión

en el nodo de salida se mantiene constante. Es decir, nuestro OTA de dos etapas se ecuentra

totalmente balanceado con un offset sistemático nulo.

Por otro lado, para utilizar este circuito como comparador necesitamos que la señal de sali-

da sea nula a menos que se superen los valores umbrales de tensión impuestos. De hecho, nótese

que para que la tensión de salida alcance el carril de polarización positivo es necesario que la

corriente que circula por M4 sea menor que la que circula por M6. Para ello, al ser un nMOS

tendremos que disminuir la tensión de puerta del mismo, lo que se traduce en que tendremos

que aplicar una diferencia de potencial en el par diferencial tal que la corriente que circula por

M2 sea menor que la que circula por M0 y en definitiva por M3. Es decir, solo tendremos a la

salida un valor de tensión OUT = 1,8 V cuando la tensión Vinp supere la tensión Vinn. Y de esta

forma, hemos obtenido un comparador, donde la salida da un uno lógico cuando la tensión de

la pata positiva del amplificador supera la negativa.

En definitiva se trata de un OTA que se comporta como un amplificador operacional de tensión

(OVA) actuando como comparador, donde una de las señales de entrada del par diferencial será

un valor umbral y la otra la señal de salida del derivador.

En nuestro caso, necesitabamos imponer tanto un ĺımite inferior como superior por lo que hemos

utilizado dos comparadores. El esquemático a alto nivel viene dado en la Figura 2.8, donde la

señal de salida serán los eventos y las de entrada serán la señal de salida del diferenciador y

una tensión umbral que definirá el valor a partir del cuál se produce el evento. Como podemos

−

+

Vdiff

Vpp
ev+

VDDA

Vbias

VSS

−

+

Vnn

Vdiff

ev−

VDDA

Vbias

VSS

Figura 2.8: Esquemático a alto nivel del Comparador.

observar, los valores umbrales Vpp y Vnn serán los ĺımites superior e inferior respectivamente.

Teniendo en cuenta el comportamiento descrito, llegamos a la conclusión de que se generará un

evento cuando, 
ev+ ≈ VDDA sii Vdiff > Vpp

ev− ≈ VDDA sii Vdiff < Vnn

(2.37)
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De esta forma se generarán los eventos cuando se reciba un incremento de la luz detectado por

el fotodiodo (ev+) o un decremento de la misma (ev−).

Nótese que hemos polarizado la puerta de los transistores del espejo de corriente pMOS con

una tensión V bias = 1,4 V, siendo su tensión umbral |VT | ≈ 500 mV, asegurándonos aśı que

todos los transistores que componen el comparador operan en Inversión Débil, reduciendo de

esta forma el consumo. Sin embargo, cuanto menores sean las corrientes con las que trabajemos,

más lenta será la comparación.

2.4.2. Análisis en Gran Señal y en Pequeña Señal

Tras un análisis cualitativo del circuito, realizaremos un análisis en gran señal y en pequeña

señal del OTA de dos etapas.

Análisis en Gran Señal

Para realizar el análisis en gran señal vamos a analizar el caso que nos concierne, es decir,

vamos a observar el comportamiento del OTA de dos etapas cuando se utilizado como un OVA

actuando como comparador. Para ello, consideraremos tres casos posibles:

Caso modo común (Vinp = Vinn): Teniendo en cuenta que polarizamos el circuito con una

corriente de polarización dada como:

Ibias = Is5 · e
VDDA−κV bias−|VT5|

UT (2.38)

Al tener la misma tensión en ambas puertas del par diferencial, por la ley de intensidades de

Kirchhoff, la corriente de polarización se distribuirá de igual forma por ambas ramas siendo

la intensidad que circula por cada una de ellas ISD3 = ISD2 = Ibias/2(= IDS1 = IDS0
al ser un espejo de corriente) dejando de esta forma constante el nodo de salida de la

primera etapa. A continuación, nótese que en el espejo de corriente de tipo n tendremos,

en equilibrio, que VDS1 = VDS0 y por tanto el transistor M4 se comportará también como

un espejo de corriente. No obstante, cabe destacar que las dimensiones de éste último

transistor discrepará de las de los transistores que componen el espejo:(
W
L

)
1

=
(
W
L

)
0

= 2,8
0,7(

W
L

)
4

= 6
0,7

⇒
6
0,7
2,8
0,7

≈ 2 (2.39)

Esto se traduce en un escalado de la corriente ya que sabemos que la corriente de saturación

será proporcional a las dimensiones del transistor:

Is ∝ β ∝
W

L
⇒ IDS4 ≈ 2IDS0 = Ibias (2.40)

Entonces, observamos que en la rama de salida las corrientes coinciden y el OTA está

totalmente balanceado, es decir, tendremos un offset sistemático nulo.

Generación de evento (Vinp > Vinn): Este es el caso que realmente nos interesa puesto que

será cuando se produza un evento informando que el pixel a recibido una variación de luz
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suficientemente grande como para superar el umbral impuesto. Al aplicar una tensión dis-

tinta en cada puerta del par diferencial la corriente ya no se distribuirá de forma simétrica

sino que, de nuevo por la ley de intesidades de Kirchhoff, se producirá una diferencia entre

las corrientes de ambas ramas. La discrepancia con el valor que teńıamos en modo común

será igual en ambas ramas por lo que podemos definir las corrientes como:
ISD3 = Ibias

2 + ID
2

ISD2 = Ibias
2 − ID

2

(2.41)

De esta forma, a través del espejo de corriente tendremos una discrepancia entre las co-

rrientes de la rama de salida de la primera etapa. Dicha diferencia se traduce en nuestro

caso (ISD2 < ISD0) en una descarga del nodo de salida de dicha etapa. Es decir, dismi-

nuirá la tensión de puerta del transistor M4 y por tanto la corriente que circula por él, lo

que provocará una discrepancia en las corrientes de la rama de salida de la segunda etapa

(ISD6 > IDS4) cargando aśı el nodo de salida del circuito hasta alcanzar el valor del rail

de polarización postivo y generando aśı un evento OUT = 1,8 V.

Generación de evento (Vinp < Vinn): En este caso tendremos el resultado contrario, es de-

cir, la distribución de la corriente de polarización será al revés, generando aśı una carga

del nodo de salida de la primera etapa y por tanto un aumento de la corriente que circula

por M4 y aśı una descarga del nodo de salida del circuito hasta alcanzar aproximadamente

el carril negativo OUT = 0 V.

De esta forma, queda descrito el comportamiento del circuito en gran señal.

Análisis en Pequeña Señal

Para realizar el análisis en pequeña señal asumiremos que las señales toman valores incrementa-

les alrededor del punto de operación definido por las tensiones de polarización V bias. Entonces,

sustituyendo los transistores por su modelo en pequeña señal obtenemos el circuito equivalente

que aparece en Figura 2.9. Donde podemos observar claramente diferenciadas ambas etapas,

gm2νin rout1 Cout1 gm4νout1 rout2 Cout2

+

−

νinp
+

−
νinn

+

−
νin

+

−

νout

+

−

νout1

Figura 2.9: Modelo en Pequeña Señal del Comparador.
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cuyas resistencias y capacidades de salidas vienen dadas como:

rout1 = 1
gds2+gds0

Cout1 ≈ Cgb2

 Primera Etapa

rout2 = 1
gds4+gds6

Cout2 ≈ CLoad

 Segunda Etapa

(2.42)

Cabe destacar que se han realizado una serie de aproximaciones:

Se ha considerado que la tensión del nodo de polarización de la primera etapa permanece

prácticamente constante definida por dicha polarización, por lo que en pequeña señal

podemos considerarla nula, lo cuál simplifica bastante el análisis.

Al operar en Inversión Débil sabemos que las capacidades parásitas son en su mayoŕıa

despreciables, por lo que únicamente nos afectarán la formada entre puerta y substrato del

transistor M2 a la salida de la primera etapa, y una carga que se ha añadido para reflejar

las implicaciones que tiene en al salida de la segunda etapa.

Se ha considerado que el comparador es totalmente simétrico por lo que los parámetros de

transistores del mismo tipo y mismas dimensiones son equivalentes.

Entonces, realizando el análisis del circuito de la Figura 2.9 obtenemos su función de transferencia

dada por la siguiente expresión:

A(s) = A1(s)A2(s) =
νout(s)

νin(s)
= A0

1(
1 + s

ωp1

)(
1 + s

ωp2

) (2.43)

Donde A0 es la ganancia máxima y podemos observar que el sistema contará con dos polos que

atenuarán la ganancia −20 dB/década cada uno. Vendrán dados como:

A0 = A(0) = A1(0)A2(0) = (−gm2rout1)(−gm4rout2) = gm2gm4

gds2+gds0+gds4+gds6

ωp1 = 1
Cout1rout1

ωp2 = 1
Cout2rout2

(2.44)

Nótese que Cout2 será bastante mayor que Cout1 por lo que tenemos que ωp2 < ωp1 quedando el se-

gundo polo más cerca del eje imaginario que el primero, siendo aśı el polo dominante del sistema.

Luego, al realizar las simulaciones, observaremos que las aproximaciones consideradas son bas-

tante buenas, analizaremos las posiciones de los polos y discutiremos sus consecuencias.
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2.5. Circuiteŕıa para la Comunicación Aśıncrona

La comunicación aśıncrona se lleva a cabo a través de canales de comunicación. Dicha comu-

nicación se utiliza tanto para sincronizar las operaciones del sistema como para la transferencia

de datos. Cada canal de comunicación, en general, está consituido por dos señales: una de soli-

citud y otra de confirmación. En nuestro caso, utilizaremos el protocolo denominado “4-phase

AE handshaking” donde las señales de solicitud son activadas al producirse un evento y en-

tonces la circuiteŕıa AER (Adress-Event Representation) de la periferia del ṕıxel recibirá dichas

señales y activará las de confirmación, que serán detectadas por el ṕıxel. Para una mayor profun-

didad sobre este protocolo de comunicación aśıncrona se recomienda ver las referencias [15] y [5].

Entonces, una vez se ha generado el evento, será necesario enviar la información mediante el

proceso explicado, por el cuál podremos obtener la posición (x, y) del ṕıxel y el instante de

tiempo en el que se ha generado dicho evento. La parte incluida en nuestro ṕıxel encargada de

llevar a cabo la comunicación aśıncrona con la periferia podemos observarla en la Figura 2.10.

ev+

req row on

ev−

req row off
req col

ack row off

ack row on

VDDA

ack pix

RESET

VDDA VDDA

Resetpix

Mev+ Mev− Mrcol

Figura 2.10: Esquemático de la lógica AE incluida en el ṕıxel.

Donde podemos observar que, al producirse un evento, se activa la señal de solicitud corres-

pondiente pasando de un ‘1’ a un ‘0’ lógico ( req row on si se supera el ĺımite superior ó

req row off si sobrepasa el inferior). Esta señal será recibida en la periferia del ṕıxel anotan-

do la fila en la que se encuentre y activará su respectiva señal de confirmación ( ack row on

ó ack row off ). Nótese que, cuando se active una de las señales anteriores, la salida de la

primera puerta NAND será un uno lógico y por tanto se activará la señal de solicitud req col .

Cuando la circuiteŕıa de la periferia del ṕıxel detecte esta señal, se determinará la posición

exacta del mismo y activará la señal de confirmación ack pix que será recibida por el ṕıxel.

Entonces, teniendo en cuenta que la señal RESET se mantendrá en un uno lógico, a la salida

de la segunda puerta NAND tendremos un ‘1’ que, tras pasar por en inversor, resultará en un

valor de Resetpix = 0 activando el interruptor del derivador y reseteando la señal Vdiff a la

tensión de referencia VGdp . Nótese que cada vez que se ha mencionado el término “activar” para

una señal lógica se haćıa referencia a un paso del ‘1’ al ‘0’ lógico.

2.6. Ṕıxel DVS

Por último, antes de comenzar con las simulaciones, se ha creido conveniente explicar el fun-

cionamiento de nuestro ṕıxel DVS con los conocimientos adquiridos tras esta sección de análisis

de cada una de sus partes. El esquemático global viene dado en la Figura 2.11. Nótese que se

ha presentado un esquemático simplificado donde se han sustituido la gran mayoŕıa de los tran-

sistores por sus circuitos equivalentes. En ella, podemos observar como se conectan las distintas

partes ya analizadas.
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VDDA

Vp

−A

VDDA

V biasf

Vsf

C1

−

+VGdp

C2

Resetpix

GlobalReset

Vdiff

−

+

Vpp

ev+

VDDA
Vbias

−

+Vnn

ev−

VDDA
Vbias

a) Parte Central del Ṕıxel DVS

b) Lógica AER

ev+

req row on

ev−

req row off
req col

ack row off

ack row on

VDDA

ack pix

RESET

VDDA VDDA

Resetpix

Mev+ Mev− Mrcol

Mfb

Msf

Mf

Iph

Figura 2.11: (a) Esquemático de nuestro ṕıxel DVS. (b) Parte de la lógica AER incluida en el
ṕıxel. Tendremos un OTA operando como amplificador inversor y otros dos como comparadores.
Además tendremos un amplificador inversor de una puerta en el fotorreceptor.

A continuación, vamos a realizar un breve análisis cualitativo acompañado de una estimación

de la ganancia total del sistema.

En primer lugar, nos encontramos con el fotorreceptor, donde el fotodiodo se expone a una

cierta cantidad de luz incidente que cuantificará, generando aśı la fotocorriente que será la señal

de entrada de esta primera parte. Dicha corriente, se transformará en la tensión Vp comprimien-

do su rango dinámico a través del transistor Mfb de transimpedancia, y a su vez, la tensión será

amplificada con una ganancia negativa debido al amplificador inversor. De esta forma, a la salida

del fotorreceptor tendremos una señal de tensión cuyas variaciones siguen los cambios percibidos

de luz. Luego, tras esta primera parte, añadimos un seguidor de tensión con el objetivo principal

de aislar el nodo de salida V p de las rápidas variaciones de tensión producidas en el derivador.

Aśı, obtendremos una señal de tensión Vsf que seguirá a Vp pero cuyas variaciones no afectarán

al fotorreceptor. Ésta será la entrada del derivador, que sabemos que se encargará de ampli-

ficar las variaciones temporales de la misma con una ganancia negativa dada por el cociente

entre ambas capacidades. Finalmente, una vez amplificada la señal, llegamos a los comparado-

res donde dicha señal será comparada con dos valores umbrales impuestos que constituyen los

ĺımtes superior e inferior, a partir de los cuáles se genera un evento. La existencia de un evento

será informada a la periferia del ṕıxel a través de los circuitos de la Figura 2.11(b) generando

las señales de solicitud y confirmación. De esta forma, una vez se emita la información sobre

el evento generado, se activará el reset a través de la señal Resetpix, que conducirá a Vdiff al

valor de refrencia escogido a través de diff , finalizando aśı un ciclo activo de nuestro ṕıxel DVS.
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Ahora, si consideramos el circuito divido en bloques como se presenta en la Figura 2.12, po-

demos obtener de forma aproximada la ganancia total del ṕıxel.

Fotorreceptor Seguidor

𝐼𝑝ℎ(𝑠) 𝑉𝑝(𝑠) 𝑉𝑠𝑓(𝑠)𝐺1(𝑠) 𝐺2(𝑠)

Derivador

𝑉𝑑𝑖𝑓𝑓(𝑠)𝐺3(𝑠)

Figura 2.12: Diagrama de bloques del ṕıxel DVS. Se presentan las señales en el dominio de
Laplace aśı como las funciones de transferencia de cada bloque.

Nótese que únicamente se han añadido los bloques correspondientes a las partes que intervie-

nen en la amplificación de la señal de entrada. Donde G1(s), G2(s) y G3(s) son las funciones

de tranferencia de las respectivas partes, que ya fueron halladas en los apartados anteriores

de este caṕıtulo, pero nos centraremos en mostrar la ganancia máxima que podemos conse-

guir. Para ello, sabemos que la función de transferencia total del sistema viene dada como

GT (s) = G1(s)G2(s)G3(s), por lo que para s = 0 tenemos:

A0T =
Vdiff
Iph

= A01A02A03 (2.45)

Donde A0T está en Ω puesto que en definitiva resultaŕıa un solo amplificador equivalente de

transimpedancia. Recordemos que las ganancias de cada bloque vienen dadas por las siguientes

expresiones:

A01 =
Vp
Iph

= − gmn·gdscas
(gmfb+gdsfb)[gdsn·gdscas+gdspr(gdscas+gdsn)]+gmfb·gdscas·gmn

Fotorreceptor

A02 =
Vsf
Vp

=
gmMsf

gmMsf
(1+ηsf )+gdsMsf

+gdsMf
Seguidor

A03 =
Vdiff
Vsf

= −C1
C2

Derivador

(2.46)

Quedando la salida del derivador en función de la fotocorriente a través de la siguiente relación:

Vdiff = A0T Iph (2.47)

No obstante, con el fin de visualizar mejor esta relación, podemos utilizar las ecuaciones halladas

en el análisis de gran señal de las distintas partes y considerar variaciones en las variables de

las mismas entorno al punto de operación. Entonces, recordando las expresiones (2.11), (2.27) y

(2.36), podemos obtener esta relación más simple:

∆Vdiff = −A∆Vsf = −Aκsf∆Vp = −AκsfUT
κfb

∆ ln

(
Iph
Isfb

)
(2.48)

Siendo A = A03 la ganancia del derivador, quedando en definitiva,

∆Vdiff = −C1

C2

κsfUT
κfb

∆ ln

(
Iph
Isfb

)
(2.49)
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Donde UT es la tensión térmica y κi es el factor de la pendiente subumbral del transistor Mi. Y

podemos observar que hemos obtenido una expresión que representa cómo la tensión de salida

del derivador sigue las variaciones de la fotocorriente. Nótese que al considerar variaciones en-

torno al punto de operación, las tensiones en DC se han considerado nulas.

De esta forma, podemos estimar cómo de grande debe ser la variación de luz detectada pa-

ra que se genere un evento. Para ello, sabemos que es necesario que Vdiff supere uno de

los umbrales de los comparadores, que estarán con un offset entorno al valor medio impues-

to VGdp ≈ nVDDA − diff , alrededor del cuál se producen las variaciones de Vdiff debido al

interruptor de reset. Es decir, necesitamos que ∆Vdiff > |Vumbral − VGdp |, produciéndose un

evento para un incremento o un decremento de la fotocorriente a partir de los siguientes ĺımites:
∆ ln

(
Iph
Isfb

)∣∣∣
ON
≥ −C2

C1

κfb
κsfUT

(
Vpp − VGdp

)
Ĺımite superior, ev+

∆ ln
(
Iph
Isfb

)∣∣∣
OFF

≥ −C2
C1

κfb
κsfUT

(
Vnn − VGdp

)
Ĺımite inferior, ev−

(2.50)

Por último, una vez obtenido este resultado, me ha parecido interesante reflejar una estimación

que nos proporciona el fotorreceptor: sabiendo que el ṕıxel es sensible a contrastes temporales

de luz que podemos cuantificar como las variaciones del logaritmo natural de la fotocorriente

con respecto al tiempo (d ln (Iph)/dt), podemos estimar de forma aproximada, para variaciones

muy suaves de luz, el ratio con el que se producirán los eventos. Es decir, el número de eventos

por unidad de contraste temporal:

#Eventos(t) ≈ 1

∆ ln
(
Iph
Isfb

)∣∣∣
ev±

d ln
(
Iph
Isfb

)
dt

(2.51)



CAPÍTULO 3

Simulaciones y Resultados

Una vez analizadas las distintas partes de la arquitectura de nuestro ṕıxel DVS en el Caṕıtulo

2, se van a presentar una serie de simulaciones realizadas con Cadance con el fin de visualizar el

comportamiento previamente calculado, discutiendo los resultados obtenidos. Para llevar a cabo

las simulaciones presentadas ha sido de gran utilidad el tutorial [19].

3.1. Fotorreceptor

En primer lugar, al igual que en el capitulo anterior, comenzamos con la parte del fotorrecep-

tor, cuyo esquemático aparece en la Figura 2.1. Para ello, se ha pensado que lo más interesante

seŕıa comparar los resultados obtenidos en simulación con los calculados de forma teórica. En-

tonces, inicialmente, con una fotocorriente de 1 pA, realizamos un análisis en DC guardando el

punto de operacion para comprobar que, efect́ıvamente, todos los transistores se encontraban

operando en la Zona de inversión Débil con la polarización impuesta. Además, se ha aprove-

chado para obtener los parámetros del modelo en pequeña señal entorno al punto de operación,

recogidos en la Tabla 3.1, y aśı poder calcular un resultado numérico para la ganancia máxima

teórica en el fotorreceptor dada por la expresión (2.25).

Tabla 3.1: Transconductancias de puerta y Conductancias de Salida de cada transistor en esta
parte

Parámetros de Pequeña Señal

gmn (Ω−1) gdsn (Ω−1) gdscas (Ω−1) gmfb (Ω−1) gdsfb (Ω−1) gdspr (Ω−1)

169,4 n 4677 n 3,215 n 37,69 p 295 f 49,39 p

Cabe destacar que los valores obtenidos son los esperados, donde podemos observar por ejemplo

que la resistencia de salida (Rout = 1/gds) del transistor cascodo es varios órdenes de magnitud

mayor que la de Mn.

Finalmente, sustituyendo en la expresión de la ganancia obtenemos el siguiente resultado:

Tabla 3.2: Cálculo Teórico de la Ganancia en DC

A0 = 208,2 dB

28
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Nótese que se ha expresado el resultado en decibelios para posteriormente realizar una mejor

comparación presentando en la Figura 3.2 el diagrama de BODE.

A continuación, vamos a observar cláramente el rango dinámico de nuestro ṕıxel DVS. Sa-

bemos que el rango dinámico está definido como el intervalo entre el valor máximo y mı́nimo de

ilumiación en el cuál se generan eventos ante est́ımulos por contrastes en dicha iluminación. Para

obtener estos valores extremos, hemos realizado un barrido en DC de la fotocorriente entre 1 fA

y 10 µA. De esta forma, además de visualizar el rango dinámico verificamos la compresión del

mismo representando en escala semilogaŕıtmica la señal de salida del fotorreceptor en función

de los valores de la fotocorriente, como queda reflejado en la Figura 3.1.

Figura 3.1: Compresión del Rango Dı́namico en la primera etapa del Fotorreceptor

Nótese que, para un amplio rango de Iph obtenemos un comportamiento lineal (en escala semi-

logaŕıtmica) lo que verifica la expresión (2.11) obtenida de forma teórica. Es decir, podemos

concluir que nuestro ṕıxel tendrá un amplio rango dinámico de más de 8 décadas, o lo que es

lo mismo, > 160 dB. Pero dicho comportamiento comienza a desviarse para ciertos valores de

corriente anotados en la gráfica:

Ĺımite Inferior: en primer lugar, entorno a 3 fA, comienza el efecto de la denominada

“dark current” que impondrá el ĺımite inferior del rango dinámico de nuestro ṕıxel DVS.

Tal y como sabemos, la “dark current” se define como la corriente inversa a través del

fotodiodo que podemos medir cuando no hay iluminación, es decir, ésta no dependerá de

la luminosidad, sino que depende del dopado y la temperatura (a través del tiempo de

semivida de los portadores minoritarios). Este efecto podŕıa ser minimizado con “Pinned-

Photodiodes”.

Ĺımite Superior: con respecto al otro extremo, podemos observar que comienza a desviarse

del comportamiento lineal para Iph = 1 µA. Esto se debe principalmente a que, al tratarse

de corrientes de éste orden, el transistor Mfb no puede seguir operando en la Zona de

Inversión Débil, dejando aśı la dependencia logaŕıtmica entre la fotocorriente y la tensión de

puerta. Esta no es una zona apta para el trabajo puesto que ya no estaŕıamos comprimiendo

el rango dinámico y la tensión de salida se saturaŕıa.
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Una vez finalizado el análisis en DC, se ha realizado un análisis en AC con el fin de obtener

el diagrama de BODE del circuito fotorreceptor. Podemos observar el resultado en la Figura 3.2.

Figura 3.2: Diagrama de BODE del Fotorreceptor

En primer lugar, sabemos que la presencia de un polo se manifiesta en el diagrama de BODE

atenuando la ganancia en −20 dB/década e introduciendo un desfase de −90 grados. Podemos

observar que tenemos entonces dos polos afectanto al comportamiento frecuencial puesto que se

puede visualizar claramente que se ha introducido un desfase de −180 grados y una atenuación

de la ganancia de −40 dB/década. Además ambos serán cercanos en frecuencia puesto que no

podemos diferenciarlos en el diagrama. Nótese que se trata del comportamiento obtenido en el

análisis teórico y que no se trata de polos cojungados ya que no se presenta resonancia.

También cabe destacar una discrepancia que se presenta en el valor de la frecuencia de corte

entre magnitud y fase. Probablemente este hecho se deba al error de fase que viene dado como

∆φ = − ωk
GBW .

Por otro lado, obtenemos una ganancia muy similar a la obtenida de forma teórica. Para resaltar

este resultado se adjunta la Tabla 3.3. Además cabe destacar que hemos obtenido un ancho de

banda bastante amplio de prácticamente 4 décadas en frecuencia.

Tabla 3.3: Ganancia en DC
Ganancia Teórica Ganancia Simulación

A0teor = 208,2 dB A0sim = 208,5 dB

Por último, se ha creido conveniente incluir un análisis del transitorio, mostrando en la Figura

3.3 la caracteŕıstica I−V del Fotorreceptor para distintas frecuencias de la señal de entrada Iph.

En ella podemos observar que se presenta una figura de Lissajous diferente para cada frecuencia

como cab́ıa esperar tras observar el Diagrama de BODE. Como sabemos, estas figuras reflejan

el desfase entre las señales de entrada y salida del Fotorreceptor que, como hemos visto en la

Figura 3.2, aumenta a medida que se incrementa la frecuencia debido a la presencia de polos en

el sistema. Además, cabe destacar que para los tres primeros valores de frecuencia la ganancia
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permanece aproximadamente constante, no como en la última. Para una señal de entrada de

frecuencia 100 kHz se puede apreciar la atenuación de la ganancia debida a la proximidad de la

frecuencia de los polos.

Figura 3.3: Caracteŕıstica Intensidad-Tensión del Fotorreceptor para distintos valores de Fre-
cuencia de la señal de entrada.

3.2. Seguidor de Tensión

A continuación, para el seguidor de tensión (Figura 2.4), se han realizado distintas simula-

ciones de las cuales dos tendrán principal interés.

En primer lugar, con el fin de demostrar que tiene el comportamiento deseado, se ha lleva-

do a cabo un barrido en DC de la señal de entrada Vp para valores comprendidos entre los

railes de polarización. Aśı, hemos obtenido el resultado que se presenta en la Figura 3.4, donde

podemos visualizar la caracteŕıstica de la tensión de salida Vsf frente a la de entrada.

Tal y como esperábamos, observamos que el nodo de salida del Seguidor tiene un comporta-

miento prácticamente idéntico al de la entrada. No obstante, se presentan dos fenómenos que

provocan que no sea un seguimiento exacto de tensión:

Para valores de la tensión de entrada comprendidos entre el ráıl negativo y aproximada-

mente 300mV , la señal de salida permanece prácticamente nula y por tanto no se cumple

la función de esta configuración en dicha zona. Esto se debe a que, para tensiones tan

bajas en el nodo de entrada, el transistor nMOS Msf que funciona como “driver” tiene

una tensión de puerta muy baja y no conduce, independientemente de la corriente de po-

larización. De hecho, si recordamos la expresión por la que se rige la corriente que circula

por este transistor operando en la Zona de Inversión Débil (2.26), podemos observar que

para valores tan pequeños a la entrada la exponecial se hace prácticamente despreciable.

Podemos tanto observar como calcular fácilmente que la recta de la caracteŕıstica corres-

pondiente al nodo de salida no tiene pendiente unidad (≈ 0,86). Este comportamiento
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fue adelantado en la expresión (2.27), y se debe a la presencia del efecto substrato en el

transistor Msf , presentando aśı una pendiente proporcional a la tensión umbral del mismo.

Figura 3.4: Comportamiento del nodo de salida del Seguidor de Fuente

Por otro lado, nótese que la pendiente obtenida no es más que un valor aproximado de la ganancia

máxima del Seguidor, que ya esperábamos que fuera distinta de la unidad como consecuencia

de la presencia del efecto substrato. De hecho, para confirmar el análisis frecuencial del circuito

calculado de forma teórica, cuyos resultados se recogen en (2.30), se presenta en la Figura 3.5

el diagrama de magnitud.

Figura 3.5: Comportamiento Frecuencial del Seguidor de Fuente.

Donde podemos observar la presencia de un polo dominante a unos 70 MHz que atenúará la

ganancia. No obstante, tenemos un ancho de banda de cerca de 7 décadas por lo que tendremos

un buen comportamiento del Seguidor de Fuente para un gran rango de frecuencias de la señal de

entrada. De hecho, nótese que el fotorrecptor dejaŕıa de funcionar correctamente antes de llegar

a notarse el polo que introduce el Seguidor. Además, tal y como se ha comentado, obtenemos
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una ganancia máxima de 0,852, que es muy similar al valor obtenido para la pendiente de la

Figura 3.4.

3.3. Amplificador Diferenciador

Seguimos con el Amplificador Diferenciador o Derivador que aparece en la Figura 2.6. Tal y

como se ha explicado anteriormente, la función del Derivador será amplificar las variaciones tem-

porales de la señal de entrada. Por ello, no tiene ningún sentido realizar simulaciones o barridos

en DC en esta parte. Para analizar su comportamiento será interesante observar los resultados

obtenidos para el transitorio y en AC.

En primer lugar, se ha llevado a cabo una simulación en el transitorio con una señal de en-

trada triangular, presentando el resultado en la Figura 3.6.

Figura 3.6: Comportamiento Temporal de la señal de salida Vdiff para C1 = 10 fF, 50 fF y 100
fF.

Nótese que hemos dejado un retraso de 4 ms para observar el valor promedio de la señal que

teóricamente cálculamos como (2.33) y vemos que obtenemos un resultado similar. Además,

cabe destacar que se ha reflejado la señal de salida para distintos valores de la capacidad C1,

mateniendo C2 constante en el mı́nimo valor aportado por la tecnoloǵıa. De esta forma, pode-

mos visualizar perfectamente que la ganancia del amplificador es diréctamente proporcional a la

razón entre estas capacidades, aumentando la amplitud de los pulsos a medida que incrementa-

mos el valor de C1.

Por otro lado, con el fin de analizar con mayor profundidad el comportamiento en frecuencia, se

ha decidido presentar en la Figura 3.7 el diagrama de Magnitud del Amplificador Diferencial.

Donde, de nuevo, se han realizado simulaciones para distintos valores de C1. Sin embargo, en

este caso obtenemos un resultado que discrepa en gran media del obtenido de forma teórica.

Para llevar a cabo mejor esta comparación se recogen los valores en la Tabla 3.4. Donde se ha

tenido en cuenta que C2 ≈ 2 fF y la ganancia máxima viene dada por la expresión (2.36).
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Figura 3.7: Respuesta en Frecuencia del Amplificador Diferenciador para distintos valores de la
capacidad C1.

Tabla 3.4: Comparación entre las ganancias teóricas y las obtenidas por simulación para distintos
valores de C1.

Capacidad Valores Teóricos Valores Simulación

C1 (fF ) |A0teor| |A0sim|
10 5 4,113

50 25 15,97

100 50 24,97

Nótese que la discrepancia aumenta a medida que incrementamos el valor de la capacidad.

Esto podŕıa deberse principalmente a la corriente de polarización del circuito puesto que con-

forme aumentamos la ganancia del mismo, éste requiere una mayor corriente, aumentando aśı

el consumo. Al no aportarse dicha cantidad de corriente se presenta una pérdida en la ganancia

con respecto al valor ideal. Otro factor que probablemente esté provocando esta discrepancia es

que hemos analizado el circuito como un OTA ideal cuando realmente no es exactamente aśı,

por lo que su comportamiento presentará algunas diferencias con el esperado. Aun aśı vemos

que realiza bien su función, amplificando en gran medida la señal.

Por otro lado, cabe destacar que la elección de las dimensiones del condensador C2 influirá

en cierta medida al mismatch del circuito. Para observar su repercusión, se ha realizado un

análisis estad́ıstico de Monte Carlo para distintos valores de dicha capacidad. Sin embargo, tras

llevar a cabo varias simulaciones, hemos observado que parećıa no incrementar sigma al dismi-

nuir el valor de C2. Esto no significa que no aumente el mismatch al disminuir la capacidad de

dicho condensador, sino que el análisis de Monte Carlo en Cadence aún no está modelado para

capacidades como las utilizadas en nuestro diseño, es decir, no existe un modelo que considere

los condensadores del tipo “MIMCaps”. Entonces, no existe un estudio detallado de su compor-

tamiento, y esto es aśı ya que generalente el matching de las capacidades es bueno y la ganancia

no vaŕıa en gran medida entre ṕıxeles. Las dimensiones de los transistores tienen una influencia

mucho mayor en el mismatch y por ello podemos despreciar la de C2.
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Por último, se ha creido interesante añadir la variación que se presenta en la respuesta en

frecuencia del Derivador en función de la polarización aplicada, y por tanto, del valor promedio

de la señal de salida. El resultado de la simulación se presenta en la Figura 3.8.

Figura 3.8: Respuesta en Frecuencia del Amplificador Diferenciador para distintos valores de la
tensión de polarización diff .

Donde se puede observar que, a medida que aumenta la tensión con la que polarizamos la

salida del Derivador, se incrementa el ancho de banda del mismo pero a costa de un decremento

de su ganancia. Se trata de un resultado esperado puesto que el producto ganancia-ancho de

banda unidad GBWu, debe permanecer constante, desplazándose aśı el polo dominante hacia

mayores frecuencias. No obstante, para valores menores a diff = 300 mV observamos que no se

obtiene una mayor ganancia. Esto se debe a que, para esos valores de tensión, las corrientes de

polarización son tan pequeñas que el circuito se encuentra en una zona que no es apta para el

trabajo. Entonces, nótese que el valor utilizado de diff = 300 mV es el mejor para alcanzar la

respuesta óptima del sistema, con un ancho de banda suficientemente amplio como para operar

a mayores frecuencias que el fotorreceptor.

3.4. Comparador

Con respecto al comparador (Figura 2.8), quizás carece de interés realizar simulaciones de su

comportamiento tanto en DC como en AC, puesto que su respuesta es conocida. No obstante,

es muy interesante en este caso llevar a cabo un análisis estad́ıstico del mismo, ya que es uno

de los circuitos de principal importancia en la generación de eventos, que es fundamental para

un funcionamiento correcto de nuestro ṕıxel. Por ello, se ha realizado una simulación de Monte

Carlo y se han obtenido unos resultados de gran relevancia. Estaremos interesados en estimar

un valor para la desviación estándar en tensión σV , que sabemos que se trata de un parámetro

estad́ıstico de dispersión que representa la variabilidad respecto un valor medio, que en nuestro

caso será el punto de corte entre la señal de entrada y el valor umbral impuesto.
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En primer lugar, para medir la desviación estandar del proceso generamos una señal de en-

trada rampa cuya pendiente sea lo más pequeña posible (≈ 0,0034 V/ms), de manera que

permanezca durante un significativo intervalo de tiempo próxima al valor del umbral impuesto.

Aśı, realizando un análisis transitorio, obtenemos el resultado presentado en la Figura 3.9.

Figura 3.9: Simulación de Montecarlo para observar la Desviación Estándar en la Generación de
Eventos (ev+ en este caso) ante una Entrada Rampa.

Nótese que los eventos debeŕıan darse cuando Vpp = Vdiff = 1,3 V para t = 15 ms, pero no se da

ninguno en ese instante de tiempo por lo que podemos decir que la diferencia entre los valores de

Vdiff y Vpp no es suficientemente significativa como para que los comparadores presenten poco

mismatch. Aun aśı, se observa un comportamiento considerablemente bueno teniendo en cuenta

la pendiente de la señal de entrada (caso extremo), generándose los eventos con un adelanto o

retraso máximo de ≈ ±2,8 ms. Es decir, la generación de eventos presenta un jitter máximo

de ≈ 4,71 ms. Sin embargo, la sigma que realmente nos interesa es el rango en tensión, que

definirá el valor de diferencia de tensión suficiente para detectar de forma óptima un evento.

Aśı, obtenemos una desviación en tensión dada como:

σV = 1,30631− 1,2903576 = 0,0159524 V = 15,9524 mV ≈ 16 mV (3.1)

Donde, nótese que no se han añadido tantos decimales en las etiquetas de la gráfica para lograr

una mejor visualización de la misma. Este es el resultado que tiene más importancia en este

apartado puesto que nos proporciona una idea del mismatch que presentan los comparadores.

Además, como cab́ıa esperar, a medida que Vdiff vaŕıa en menor medida entorno al valor umbral,

sigma aumenta.

A continuación, se ha presentado en la Figura 3.10 la respuesta ante una entrada rampa para

observar que se vuelve a dar el mismo comportamiento. Observándose el mismo resultado que

para la entrada rampa, presentando los mismo valores de desviación tanto temporal como en

tensión.
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Figura 3.10: Simulación de Montecarlo para observar la Desviación Estándar en la Generación
de Eventos (ev+ en este caso) ante una Entrada Triangular.

Entonces, una vez hemos estimado un valor de σV , se ha creido conveniente realizar una si-

mulación que refleje un caso ĺımite. Para ello, hemos generado a la entrada una señal triangular

de periodo 1 ms< 2,8 ms y amplitud de pulsos del orden de σV ≈ 16 mV. El resultado se presenta

en la Figura 3.11, donde se han incluido únicamente dos simulaciones (resultados extremos) de

las 20 realizadas en el análisis de Monte Carlo.

Figura 3.11: Simulación de Montecarlo para observar el comportamiento de los Comparadores
en la Generación de Eventos (ev+ en este caso) ante una Entrada de Pulsos de orden Sigma.

Observamos que, cuando los pulsos de Vdiff son del orden de sigma, obtenemos que los compara-

dores dejan de realizar bien su función. En la mayoŕıa de las simulaciones de Monte Carlo se han

obtenido eventos con algo de distorsión, pero los resultados más interesantes (y que buscábamos)

son los representados en la Figura 3.11. Vemos que para uno de ellos, el comparador se encuentra

activado en todo momento, es decir, ev+ = 1,8 V para todo instante de tiempo. Mientras que

para otro, el dispositivo no se activa en ningún momento, es decir, no genera ningún evento,

ev+ = 0 V para todo t. De esta forma, podemos decir que hemos alcanzado un ĺımite inferior
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de la amplitud de Vdiff para asegurar la generación de eventos y por tanto, garantizar un buen

comportamiento de los comparadores. Además, también cabe destacar el ĺımite encontrado en

función de la frecuencia de la señal de entrada. Para ello, se ha generado una señal sinusoidal

situando uno de los ĺımites en el valor promedio de Vdiff y hemos variado la frecuencia de osci-

lación de ésta con el fin de observar cuándo dejan de generarse eventos. El resultado obtenido

es que para una frecuencia superior a 100 kHz (semiperiodo inferior a 5 µs) el comparador deja

de realizar bien su función.

3.5. Ṕıxel Completo

Por último, para finalizar este caṕıtulo se han realizado una serie de simulaciones con el fin

de comprobar el funcionamiento de las distintas partes acopladas, es decir, observar el compor-

tamiento de nuestro ṕıxel DVS (Figura 2.11). Para ello, ha sido necesario incluir en la circui-

teŕıa encargada de la comunicación aśıncrona un transistor pMOS de “pull-up”, logrando una

configuración denominada “NOR distribuida”, que ha sido presentada en la Figura 3.12. Esta

ev+1 ev+2

req row

VDDA

VPU

M1 M2

Ṕıxel #1 Ṕıxel #2

... Ṕıxel #i de la misma fila ...

Figura 3.12: Esquema de la configuración NOR Distribuida para una fila de ṕıxeles.

configuración trata de conectar todos los ṕıxeles de una misma fila a un transistor pMOS que

perteneceŕıa a la parte externa que se encarga de la comunicación aśıncrona con cada pixel de

la matriz. Este transistor externo tiene su fuente y substrato conectado a VDDA = 1,8 V, su

drenador a la señal req row , y aplicaremos una tensión de pull-up en su puerta (Vpu = 1 V).

Con la tensión de pull-up Vpu podremos cambiar la conducción del transistor pMOS y buscare-

mos que ésta sea débil. El fin de esta configuración es que si ninguna de las entradas se activa,

req row está conectada virtualmente a VDDA, mientras que si alguna se activa, el transistor

nMOS correspondiente se hace más conductivo que el pMOS provocando que req row baje

a cero, presentándose aśı una lógica negada. Sin embargo, si la tensión VSG del pMOS fuera

demasiado pequeña el transistor seŕıa muy poco conductivo y la conmutación entre los valores

lógicos de req row seŕıa muy lenta. Por otro lado, si fuera demasiado conductivo, la señal de

salida podŕıa no llegar al ‘0’ lógico. También cabe destacar que, cuanto más conductivo sea el

transistor de pull-up, más consumirá, pero esto no será un problema puesto que solo tendremos

uno por cada fila de la matriz y nos lo podremos permitir. Por ello, se ha utilizado Vpu = 1 V,

donde se presenta un buen comportamiento como veremos en las siguientes simulaciones.
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A continuación, se van a mostrar una serie de gráficas correspondientes a una simulación del ciclo

completo, donde se ha utilizado una señal de entrada comprendida entre 0,5 pA y 5 pA que se

encuentra en el intervalo donde hemos comprobado que el fotorreceptor funciona correctamente.

En primer lugar, se ha créıdo interesante representar las señales Vp, Vsf y Vdiff que, como

ya sabemos, son las señales de salida del Fotorreceptor, Seguidor y Amplificador Diferencial

respectivamente. La finalidad de la Figura 3.13 es mostrar tanto la amplificación obtenida como

las consecuencias de utilizar un seguidor de fuente en nuestro diseño.

Figura 3.13: Evolución temporal de las señales de salida de los diferentes circuitos que conforma
nuestro ṕıxel DVS.

Donde cabe destacar que el Seguidor de Tensión cumple su función prácticamente de forma

óptima, aislando la entrada Vp de las variaciones de Vdiff , que vemos que afectan a la señal

de salida del Seguidor Vsf . En las próximas figuras veremos que estas variaciones de tensión se

deben a la activación de la señal de reset debido a la generación de eventos. Dicha generación

podemos observarla en la Figura 3.14, donde vemos que se han producido 2 eventos postivos

(ON) y uno negativo (OFF ).

Figura 3.14: Evolución temporal de las señales de salida de los diferentes circuitos que conforma
nuestro ṕıxel DVS.
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Podemos observar que la variación producida al aplicarse el reset es tal que es capaz de generar

otros eventos que no debeŕıan producirse. Esto se debe a que al realimentar la salida del ṕıxel

con su reset, cuando éste se aplica, la respuesta del sistema es rápida pero presenta un subamor-

tiguamiento significativo. Un solución a este problema seŕıa que los transistores que contituyen

el Amplificador Derivador operen en la Región de Saturación (Z.I.F) y aśı la respuesta sea más

estable. Para ello, debemos cambiar la tensión de referencia diff , encontrando un valor óptimo

diff = 510 mV donde la corriente producida es de IDS = 927,6 nA, con la intención de minimar

el consumo de enerǵıa. De esta forma, se ha obtenido el resultado reflejado en la Figura 3.15,

donde podemos observar que desaparece el comportamiento anterior siempre y cuando la dife-

rencia de tensión entre los valores umbrales sea de al menos 380 mV, es decir, Vpp − Vnn ≥ 380

mV (en nuestro caso 385 mV). Además, cabe destacar que al operar en Zona de Inversión Fuerte

el valor promedio de la señal ha cambiado respecto al calculado de forma teórica (2.33), siendo

ahora:

VGdp ≈ VDDA − |VTp| −
√
βn
βp

(diff − VTn) (3.2)

Donde se ha despreciado el efecto de modulación del canal (λ ≈ 0).

Figura 3.15: Evolución temporal de las señales de salida de los diferentes circuitos que conforma
nuestro ṕıxel DVS. Siendo diff = 510 mV, operando aśı el Derivador en Z.I.F.

A pesar del resultado observado en la Figura 3.15 (Iph ∼pA), volvemos a presenciar el com-

portamiento indeseado si realizamos simulaciones con valores de fotocorriente del orden de 100

fA. Además, el hecho de tener la condición Vpp − Vnn ≥ 380 mV reduce en gran medida la

resolución de nuestro ṕıxel. No obstante, cabe destacar que este problema solo aparecerá en

simulaciones y no ocurrirá en la práctica, ya que la señal de salida irá a un dispositivo que al-

macena las coordenadas del ṕıxel cuando éste avisa de la generación de un evento, añadiéndose

aśı un retraso que estabiliza la operación del propio ṕıxel. Por tanto, todos los valores discutidos

hasta el momento son válidos, voliendo al uso de diff = 300 mV donde se minimizaba conside-

rablemente el consumo.



CAPÍTULO 3. SIMULACIONES Y RESULTADOS 41

Por otro lado, cabe destacar que la señal de los eventos producidos no llegan al ‘1’ lógico en

ninguno de los casos. Sin embargo, observando el comportamiento de Vdiff se visualiza perfec-

tamente la aplicación del reset. Es decir, el sistema utilizado de NOR Distribuida es lo sufi-

cientemente sensible (transistor de pull-up poco conductivo) como para activar las señales de

solicitud y sus respectivas señales de confirmación sin necesidad de que los eventos alcancen el

rail positivo. Además, vemos que la respuesta es muy rápida por lo que el valor de Vpu = 1 V

ha resultado ser una buena elección.

Por útlimo, vamos a llevar a cabo una estimación del consumo de nuestro ṕıxel. Sabemos que

apareceran dos tipos:

En primer lugar, tendremos el consumo analógico que resultará dominante. Éste proviene

de las corrientes con las que polaricemos cada parte del circuito, es decir: la polarización del

fotoreceptor, del seguidor de tensión, del amplificador diferencial y de los comparadores.

Por tanto, podemos realizar una estimación de la misma mediante simulación midiendo el

punto de operación en DC del sistema completo. A continuación, se recogen en la Tabla

3.5 las distintas corrientes de polarización.

Tabla 3.5: Corrientes de Polarización de los distintos circuitos.
Circuito Corrientes de Polarización Valores de Simulación (nA)

Fotorreceptor Ibiasph 5,274

Seguidor Ibiassf 5,225

Derivador Ibiasdiff 10,550

Comparador Ibiascomp 12,096

Finalmente, una vez obtenidas las corrientes de polarización podemos obtener el consumo

estático:

P = VDDA · (Ibiasph + Ibiassf + Ibiasdiff + 2 · Ibiascomp) ≈ 80,83 nW (3.3)

Por otro lado tendremos el consumo dinámico de las puertas digitales cuando el ṕıxel

conmuta y genera eventos. Sin embargo, éste se determinará experimentalmente puesto

que presenta una fuerte dependencia de la tasa de eventos que genera nuestro sensor DVS,

es decir, en última instancia depende del contraste temporal que experimente el ṕıxel.
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Layout del ṕıxel DVS

Una vez definida e implementada la arquitectura de nuestro ṕıxel, siendo analizada en los

caṕıtulos anteriores que comprenden la parte de śıntesis del diseño, es el momento de comenzar

con el diseño f́ısico del mismo. Este proceso se denomina “Layout”, y será donde se definirán

las geometŕıas y dimensiones, siendo éstas últimas impuestas por el fabricante en función de la

tecnoloǵıa utilizada.

4.1. Layout de las distintas componentes

A continuación, se presentarán distintas imágenes quedando reflejado el procedimiento se-

guido durante todo el proceso donde, en primer lugar, se realizó el Layout de cada parte por

separado (Figura 4.1) y luego fueron modificadas y conectadas dando lugar al ṕıxel DVS (Figu-

ra 4.2). Nótese que, con el fin de reducir las dimensiones de nuestro ṕıxel, se han utilizado las

dimensiones mı́nimas permitidas por la tecnoloǵıa cada vez que ha sido posible.

En a) podemos observar que, finalmente, se ha añadido el fotodiodo, de área (7,15× 4,7) µm2 y

que consta de una simple unión PN a través de un n-well al substrato de tipo P. Además, vemos

que éste ha sido conectado al resto de transistores que componen el Fotorreceptor a través de

un contacto en la parte izquierada del pozo. No obstante, tenemos más fotodiodos disponibles

en la tecnoloǵıa que serán considerados más adelante. También cabe destacar el uso del número

de fingers para acoplar distintos transistores dispuestos en serie, reduciendo aśı el espacio. De

hecho, se puede visualizar perfectamente en el Seguidor de Tensión (b)), donde los transistores

que componen el circuito han sido acoplados compartiendo la fuente de Msf con el drenador de

Mf , quedando un layout muy simple.

Por otro lado, nótese que en el Layout correspondiente al Derivador (c)) no se han añadido

las capacidades puesto que, al ser MIMCAPs, estarán compuestas por los metales de más alto

nivel, es decir, por metal-5 y metal-6. De esta forma, se han dejado para el final, teniendo siem-

pre en cuenta que deb́ıamos dejar espacio libre para el contacto con las mismas.

Quizás, el más complicado de distingir es el correspondiente a la circuiteŕıa que se encarga

de la comunicación aśıncrona (e)), puesto que se ha presentado directamente el layout completo.

Nótese además, que solo se ha añadido uno de los comparadores puesto que ambos tienen un

layout idéntico.

42
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Figura 4.1: Layout de las componentes del ṕıxel DVS por separado con sus respectivas áreas. a)
Fotorreceptor, (9,55 × 10,67) µm2. b) Seguidor de Tensión, (1,92 × 4,96) µm2. c) Amplificador
Diferencial, (4,05× 4,29) µm2. d) Comparador, (7,13× 10,35) µm2. e) AERs, (7,17× 7,16) µm2.

Por último, cabe destacar que todas las vistas se encuentran con la misma escala, es decir, los

tamaños entre los distintos layouts serán los presentados en la Figura 4.1.

4.2. Layout del ṕıxel DVS y Matriz de ṕıxeles

Como se ha especificado en la sección anterior, una vez realizados los layouts correspondientes

a las distintas componentes, se modificaron y conectaron dando lugar al ṕıxel DVS presentado

en la Figura 4.2. Donde podemos observar que se han incluido las capacidades de forma que la

de mayores dimensiones (C1) coincidiera con los ĺımites del ṕıxel. Por supuesto, cabe destacar

que se ha realizado con éxisto la comparación Layout Vs. Esquemático (LVS). Además, con el

fin de proteger los transistores que componen el ṕıxel de la luz a la que éste se verá sometido,

se han extendido las capas de los metales superiores sobre los mismos, como queda reflejado en

la Figura 4.3.

Por otro lado, en la Figura 4.2, podemos observar que se ha diseñado un ṕıxel DVS de área

(25,44 × 11,48) µm2. Es decir, tenemos un ṕıxel rectangular, por lo que se ha considerado

oportuno incluir en el diseño la imagen especular del mismo, formando un conjunto cuadrado

resultante compuesto por dos ṕıxeles completamente independientes y autónomos, como se pue-

de observar en la Figura 4.4. Nótese que se ha añadido una matriz 2× 2 de ṕıxeles puesto que

será el elemento que se repetirá formando matices de mayor tamaño. Además, cabe destacar que

en los huecos que hab́ıa entre ṕıxeles se han incluido contactos a polarización, para aśı asegurar

una buena distribución y acción de la misma.
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Figura 4.2: Layout del ṕıxel DVS completo. Área total (25,44 × 11,48) µm2, logrando un fill
factor del 11,51 %

Figura 4.3: Protección con las capas de metal-5 y metal-6.

Figura 4.4: Layout de una matriz de ṕıxeles 2× 2.
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Finalmente, una vez obtenida la matriz de 2 × 2, podremos crear la matriz de ṕıxeles DVS

del tamaño que deseemos de forma sencilla. Para ello, tenderemos que instanciar el elemento de

la Figura 4.4 y, con la opción que nos proporciona Cadence para reproducir la instancia tantas

veces como deseemos, construiremos la matriz. No obstante, es importante que entre cada ele-

mento haya una distancia mı́nima para asegurar que cumple las restricciones impuestas por el

fabricante. En nuestro caso, las distancias son:
∆y = 25,3 µm

∆x = 52,1 µm

(4.1)

Nótese que realmente lo que se define son las dimensiones del propio elemento para superponer

unos con otros.

A continuación, se presenta un ejemplo en la Figura 4.5 de una matriz de ṕıxeles 8× 6. Nótese

que se ha añadido una matriz pequeña para que se pueda apreciar la disposición de los ṕıxeles.

Figura 4.5: Layout de una matriz de ṕıxeles 8× 6.



CAPÍTULO 5

Conclusiones y ĺıneas futuras

Para finalizar el trabajo, se introduce este caṕıtulo en el que se presentan las distintas

conclusiones obtenidas tras el estudio y desarrollo del mismo. Aśı como las posibles v́ıas para su

continuación y las diversas aplicaciones que tiene un ṕıxel como el diseñado.

En primer lugar, se ha llevado a cabo el diseño de un ṕıxel DVS (Dynamic Vision Sensor), el

cuál es capaz de detectar variaciones temporales de carga con una excelente resolución temporal.

De esta forma, podremos cuantificar la luminosidad transformándola en una señal de corriente y

medir las variaciones de ésta, constituyendo en definitiva un sensor de imagen capaz de informar

de los cambios de luz a los que se ve sometido de forma aśıncrona. Cada ṕıxel será totalmente

autónomo, lo que nos permite una actualización de la imagen evitando la redundancia. Aśı resol-

vemos diversos problemas que presentaban algunos sensores de visión biológica convencionales

utilizados hasta el momento, como pueden ser los basados en fotogramas, los cuales captan una

imagen completa cada cierto intervalo de tiempo especificado por un clock externo, haya o no

variación. Además, cabe destacar que se ha utilizado una tecnoloǵıa de fabricación moderna

CMOS(1−poly 6−metal 1,8 V UMC 0,18 µm CMOS process), lo que posibilita mejores presta-

ciones que el ṕıxel original, el cuál fue diseñado con una tecnoloǵıa más antigua (0,35 µm 4M2P

process).

Por tanto, nuestro diseño, se trata de un ṕıxel que detecta cambios de iluminación, lo que se

lleva a cabo en tres pasos o etapas principalmente:

Hay un fotorreceptor que convierte los niveles de intensidad luminosa en tensión compri-

miendo el rango dinámico.

Le sigue un circuito (Amplificador Diferencial) que calcula la derivada temporal de la

salida del anterior, amplificando las variaciones temporales con una ganancia dada por la

razón entre las capacidades del circuito.

Finalmente, hay un bloque que detecta si esta derivada temporal es nula o no. Si no lo es,

manda al exterior un evento (coordenadas del ṕıxel en cuestión), indicando que el ṕıxel

ha detectado un cambio temporal de iluminación en su posición. Los umbrales de tensión

podrán ser modificados variando aśı la resolución del ṕıxel.

Gracias al uso de una comunicación aśıncrona con el protocolo “4-phase AE handshaking”,

una matriz de estos ṕıxeles, nos aportará información sobre la posición exacta del ṕıxel activo aśı

como del instante de tiempo en el que se genera el evento. El hecho de que sean completamente
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independientes disminuye tanto el tiempo de reacción (latencia) como el consumo del conjunto,

el cuál es extraordinariamente bajo (80,83 nW). También cabe destacar que se ha obtenido un

jitter máximo de 4,71 ms en la generación de eventos para casos extremos y un fill factor del

11,51 %. Además hemos logrado un rango dinámico muy amplio (> 160 dB) que nos permitirá

utilizar el ṕıxel DVS diseñado en múltiples aplicaciones. Nótese que el diseño de nuestro ṕıxel

tiene mayor ganancia, menor área y menor consumo de enerǵıa que el orginal.

Dentro de estas posbiles aplicaciones, cabe destacar el uso de ṕıxeles DVS en microscoṕıa

electrónica. En los microscopios SEM, los electrones que bombardean el circuito generan pares

electrón-hueco que pueden generar corriente en las uniones PN. La alta ganancia con la que se ha

diseñado el sensor DVS permite detectar variaciones de carga muy pequeñas en los microscopios,

logrando aśı una extraordinaria resolución.

Un posible trabajo que quedaŕıa por hacer, tras su fabricación, seŕıa testearlo comproban-

do que cumple aproximadamente con las espectativas, presentando un comportamiento similar

al obtenido mediante simulaciones. Una vez llevado a cabo este proceso, se podŕıa finalizar el

sensor de imagen completo y probar su aplicación en campos tan amplios como la reconstruc-

ción de imagen o la descrita sobre microscoṕıa electrónica. Además, la alta resolución temporal

que presenta este tipo de ṕıxeles, lo hace apto para aplicaciones de estimaciones de flujo ópti-

co, ofreciendo una idea de la velocidad de un objeto en movimiento dentro del plano de la imagen.

Por útlimo, se ha creido conveniente añadir algunas posibles mejoras de nuestro diseño:

Revisar las dimensiones de los transistores con el fin de optimizar el comportamiento de

cada parte y por tanto, del propio ṕıxel.

Sabemos que la comparación realizada en la generación de eventos es más lenta cuanto

menor sea la corriente, pero necesitamos que los transistores operen en Inversión Débil

para minimizar el consumo. Por ello, seŕıa de gran utilidad añadir en los comparadores

un transistor de “boosting” realimentado con la salida. De forma que cuando la salida

comienza a activarse, este transistor se enciende e introduce una gran cantidad de corriente,

acelerando aśı el proceso de comparación. Una vez el ṕıxel ha sido atendido, se desactiva

el transistor de “boosting” y el único consumo estático del pixel seŕıa el de la corriente de

polarización que fijamos con V bias.

Optimizar la respuesta del sistema tras la generación de un evento de forma que podamos

minimizar la diferencia en tensión entre los umbrales, y aśı maximizar la resolución. Es

decir, profundizar en nuestro estudio sobre el Amplificador Diferenciador utilizado.
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[12] C. Posch, D. Matolin, and R. Wohlgenannt, “A QVGA 143dB dynamic range asynchronous

address-event PWM dynamic image sensor with lossless pixel-level video compression,” in

2010 IEEE International Solid-State Circuits Conference - (ISSCC), 2010, pp. 400–401.

[13] C. Posch, D. Matolin, and R. Wohlgenant, “A QVGA 143 dB Dynamic Range Frame-

Free PWM Image Sensor With Lossless Pixel-Level Video Compression and Time-Domain

CDS,” IEEE Journal of Solid-State Circuits, vol. 46, no. 1, pp. 259–275, 2011.

[14] R. Berner, C. Brandli, M. Yang, S.-C. Liu, and T. Delbruck, “A 240×180 10mW 12us

latency sparse-output vision sensor for mobile applications,” in 2013 Symposium on VLSI

Circuits, 2013, pp. C186–C187.

[15] G. Gallego, T. Delbruck, G. M. Orchard, C. Bartolozzi, B. Taba, A. Censi, S. Leutenegger,

A. Davison, J. Conradt, K. Daniilidis, and D. Scaramuzza, “Event-based Vision: A Survey,”

IEEE Transactions on Pattern Analysis and Machine Intelligence, pp. 1–1, 2020.
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