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Resumo

Este trabalho tem como objetivo apresentar subsidios para o desenvolvimento de um ADC
(Conversor Analogico-Digital) de Dobramento (Folding) de 8 bits utilizando circuitos a
Capacitor Chaveado (SC). O conversor utiliza uma amostragem irregular do tipo “amostragem
por cruzamento de niveis”, que € uma amostragem nao uniforme no tempo para realizar as
conversdes, o que faz com que os circuitos internos do conversor s6 sejam acionados quando for
necessario. Foram realizadas simulagdes com o conversor utilizando circuitos a capacitor
chaveado e com o conversor utilizando resistores para comparar o desempenho do conversor de
dobramento SC com um ja existente. Por simulagdo utilizando a tecnologia de fabricagdo padrao
0,35 um (TSMCO035), obteve-se do ADC de dobramento SC de 8 bits, uma relagdo sinal-ruido
mais distor¢do (SNDR) de 45,8 dB, com um consumo de 4,9 mW, enquanto que do conversor de
dobramento de 8 bits utilizando resistores obteve-se uma relagdo sinal-ruido mais distor¢ao
(SNDR) de 41,0 dB, com um consumo de 11,9 mW. Foi realizado o projeto do leiaute do chip do
ADC de dobramento SC, utilizando-se para isso as ferramentas computacionais da Cadence com
a tecnologia de fabricacdo padrdao 0,18 um (CMRF7SF). Por simulagdo, obteve-se do conversor
A/D de dobramento SC de 8 bits, uma relagdo sinal-ruido mais distor¢do (SNDR) de 44,67 dB,
com um consumo de 7,23 mW. Para concluir esta pesquisa foi montado em laboratério o circuito
ADC de dobramento SC de trés bits utilizando componentes discretos, o qual obteve um SNDR
de 18,06 dB e um ENOB de 2,71 bits, enquanto que por simulacao foi obtido um SNDR de 19,05
dB e um ENOB de 2,87 bits.

Palavras chave: Conversores analdgico-digitais, circuitos a capacitor chaveado, chip, leiaute.



Abstract

This work aims to contribute for the development of an 8 bits Folding Analog to Digital
Converter using Switched Capacitor (SC) circuits. The converter uses a sampling irregular
type "sampling crossing levels", which is a non-uniform sampling in time to perform the
conversion, which causes the internal circuitry of the converter are driven only when
necessary. Simulations were conducted with the converter using switched capacitor circuits
and the converter using resistors to compare the performance the folding SC converter with an
existing one. By simulation, using manufacturing standard technology 0,35 um (TSMCO035),
we obtained the 8 bits folding SC converter, a signal-to-noise plus distortion (SNDR) of 45,8
dB, with a consumption of 4,9 mW, while the 8 bits folding converter using resistors obtained
a signal-to-noise plus distortion (SNDR) of 41,0 dB, with a consumption of 11,9 mW. Was
conducted the design of the SC folding ADC chip layout, using for this computational tools
from Cadence with standard manufacturing technology 0.18 um (CMRF7SF). By simulation,
converter was obtained A / D Folding 8-bit SC a signal to noise ratio more distortion (SNDR)
of 44.67 dB, with a consumption of 7.23 mW. To conclude this research was mounted in the
laboratory the SC folding ADC circuit with trés bits using discrete components, which
obtained an SNDR of 18.06 dB and a 2.71-bits ENOB, while in simulation was reached
SNDR of 19.05 dB and an ENOB 2.87 bits.

Keywords: Analog-to-Digital Converter, switched capacitor circuits, chip, layout.
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Capitulo 1

1 INTRODUCAO

As diversas grandezas fisicas existentes na natureza ou em ambientes
industriais, tais como temperatura, umidade, pressdo etc. possuem variagcao
continua de seus valores e, por isto, sdo melhor representados por sinais
analégicos. Uma das principais motivagées para se realizar a conversao desses
sinais da sua forma analdgica para digital é a facilidade de armazenamento e de
compactacao dos sinais digitais. Outra motivacdo que podemos citar é a diminuicao
da largura de banda para transmissao do sinal digital, fora a eliminacéao mais facil do
ruido no sinal digital se comparado ao sinal analdgico. Para poder adquirir,
armazenar e até mesmo processar esses sinais analégicos € que foram
desenvolvidos os diversos sistemas de aquisicdo de dados. Um sistema de

aquisicao de dados tipico pode ser observado na figura 1.1.

Condicionadores Conversor Analdgico/Digital

sensores de Sinai Frocessamento
e Sinais 2
Transdutores do Sinal

Mundo Analdgico Mundo Digital

Figura 1.1: Sistema de aquisicao de dados.

Um sistema de aquisicdo de dados tipico é composto por: um sensor ou
transdutor, um circuito de condicionamento de sinal, um Conversor Analdgico Digital
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(Analog-to-Digital Converter - ADC) e um sistema de processamento digital que pode

ser um microcontrolador ou o computador.

O sensor ou transdutor converte a grandeza medida (fenbmeno fisico) em
uma grandeza elétrica (sinal elétrico), tensdo ou corrente. Os circuitos de
condicionamento de sinais geralmente sao utilizados para aumentar ou diminuir a

amplitude dos sinais elétricos, a fim de ajusta-los a faixa de entrada do ADC.

O ADC é o elo ligagao entre o sistema analdgico, dos transdutores e o
sistema digital, do processamento de sinais e manuseio de dados. ApOs a conversao
desses sinais para a forma digital, o dado convertido pode ser computado e/ou
utiizado na determinacdo de fungdes de controle a serem executadas. Os
resultados deste processamento devem, geralmente, ser convertidos para a forma
analdgica, para acionar atuadores analdgicos, como por exemplo: elementos de
aquecimento, motores, alto-falantes ou um display de video.

Até a década de 1980, as exigéncias militares determinavam as

especificacdes dos conversores de dados no mercado.

Na década de 1980 houve grande crescimento para os conversores de dados
em Circuito Integrado (Cl). O que conduzia fortemente o0 mercado era:
instrumentacdo, aquisicdo de dados, imagens médicas, profissionais e
consumidores de audio/video, computacao grafica e uma série de outras aplicacoes.
O aumento da disponibilidade de microprocessadores com custo relativamente
baixo, de memoria de alta velocidade, DSP, e o surgimento do PC (Computador
Pessoal) com custos mais baixos, aumentaram o interesse em todas as areas de
processamento de sinais. A énfase em ADC comecou a mudar rapidamente para
incluir desempenho em corrente alternada e larga faixa dindmica, e, portanto, houve
uma grande demanda por ADC com amostragem em todas as frequéncias.
Especificagdes, tais como a relacao sinal ruido (SNR), relacéo sinal ruido e distorcéo
(SINAD), o numero efetivo de bits (ENOB), a faixa dinamica livre de espurios (SFDR)
etc. comecaram a aparecer nos datasheets dos ADC (KESTER, 2005).

Os mercados dos conversores de dados na década de 1990 eram ainda mais
diversificados e exigentes do que os dos anos 1980. Os conversores de alta
velocidade, que antes eram encontrados apenas em usos militares, agora estavam

cada vez mais sendo utilizados nos mais diversos equipamentos tanto industriais
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como de consumo. Além das aplicagdes ja conhecidas, foi em telecomunicacdes
que o desenvolvimento dos ADC teve as suas maiores motivacoes, pois 0s sistemas
de telecomunicagbes exigiam cada vez mais baixo custo, baixa poténcia,
conversores de dados de alto desempenho em “modems”, aparelhos de telefone
celular, infraestrutura sem fio (estacdes base) etc. Uma grande vantagem de se ter
conversores de dados cada vez mais velozes e com maior resolucdo € a
possibilidade de processar uma banda de frequéncia cada vez maior, permitindo,

assim, mais canais, com melhor resolugao.

Os ADC de alta velocidade e média resolugao sao amplamente adotados por
sistemas eletrénicos, como os de instrumentacao, disco canal de leitura, links seriais
de alta velocidade, comunicacdes épticas e radios de banda larga etc. Os ADC
nesta categoria foram inicialmente dominados pela arquitetura flash com transistores
bipolares nos anos 80 e inicio dos anos 90, devido a velocidade do dispositivo ser
bem superior a de outros transistores. A primeira mudanga dramatica de paradigma
comecou no final dos anos 90, quando da insercao generalizada da tecnologia
CMOS. Apesar de inicialmente ndo alcangarem uma alta velocidade como a dos
dispositivos construidos com tecnologia bipolar, os avangos tecnolégicos somados
ao seu baixo custo, ampla adoc¢ao da velocidade digital e melhoramento progressivo
do processo de fabricacdo, tém feito com que os ADC CMOS de alta velocidade

sejam uma realidade presente nos dias atuais.

Do ponto de vista da arquitetura, a topologia flash é a preferida para operacao
em alta velocidade uma vez que todas as comparag¢oes sao cumpridas dentro de um
unico ciclo de clock. No entanto, devido ao aumento exponencial da complexidade
com o aumento da resolucdo no ADC flash, surgiram outras possibilidades
arquitetbnicas e até mesmo as mais variadas associacoes de arquiteturas buscando
maiores velocidades associadas a menores consumos, como por exemplo, a
arquitetura ADC pipeline time interleaved (intercalado no tempo), ADC folding flash,
ADC interpolation flash ou até mesmo 0s conversores assincronos como o ADC
pipelined SAR desenvolvido por Chen e Shuo (CHEN e SHUO, 2011) ou o ADC
folding desenvolvido por Rodrigues (RODRIGUES, 2010).
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Ao longo dos anos, uma extensa gama de arquiteturas de conversores tem
sido desenvolvida para obter um consumo de energia ideal para diferentes taxas de

amostragem e resoluc¢des (AHMED, 2010).
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Figura 1.2: Arquiteturas de ADC: Area de abrangéncia segundo resolucées e taxas de
amostragens.

(Adaptado de AHMED, 2010)

A escolha da arquitetura certa é uma decisdo muito importante. Na figura 1.2
podem ser observadas as arquiteturas de conversores A/D mais comuns, com suas
resolucbes e taxas de amostragem. Como pode ser observado, as arquiteturas
Sigma-Delta sdo muito Uteis para aplicagcbes em que sdo necessarias menor taxa de
amostragem e maior resolucédo (cerca de 12-24 bits). As aplicacbes mais comuns
para esta arquitetura sdo encontradas na banda de voz e nas medi¢des industriais e
de audio. A arquitetura de Aproximacao Sucessiva (SAR) é muito adequada para a
aquisicao de dados que necessitem de resolucbes que variam de 8 a 18 bits com
taxas de amostragem que variam de 50 kHz a 50 MHz. A forma mais eficaz para se
atender a uma aplicagdo com uma taxa da ordem de GHz e com uma resolugéo de 8
a 16 bits é a arquitetura pipeline (ZARGAR, 2010).



1 INTRODUCAO 29

Atualmente existem varias arquiteturas de circuitos de conversores, cada uma

delas com caracteristicas especificas. Dentre as principais, destacam-se:
1) Os conversores que seguem o teorema de Nyquist:
o Conversor Paralelo (Flash);
o Conversor de Rampa Dupla (Dual Slope);
o Conversor de Aproximacao Sucessiva (SAR);
o Conversor de Canal (Pipeline);
o Conversor de Dobramento (Folding);
2) Os conversores sobreamostrados:

o Conversor 2-A (Sigma-Delta).

Atualmente a maioria dos fabricantes esta dividindo os ADC em algumas

categorias, a saber:

» ADC de ultra-alta velocidade;
ADC de alta velocidade;

ADC para aplicacdes gerais;
ADC de preciséao;

ADC isolados e

ADC com entrada em corrente.

YV V. V V V

Na categoria dos ADC de ultra-alta velocidade, inserem-se os ADC de
frequéncia de amostragem acima de 1 giga-amostras por segundo (1 GSps), com
baixas e médias resolugdes que variam de 4 a 12 bits, com arquiteturas diversas e,
principalmente, com arranjos entre mais de um conversor para possibilitar atingir
essa taxa. Na categoria dos ADC de alta velocidade, inserem-se os ADC de
frequéncia de amostragem acima de cem mega-amostras por segundo (100 MSps),
com resolucdes de 8 a 14 bits, geralmente com arquiteturas flash ou pipeline.

Na categoria dos ADC para aplicacbes gerais se inserem os ADC de
frequéncia de amostragem até oitenta mega-amostras por segundo (80 MSps), com
resolucbes de até 12 bits, geralmente com arquiteturas sigma-delta ou SAR
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(aproximagéao sucessiva). Na categoria dos ADC de precisao, inserem-se os ADC de
frequéncia de amostragem baixa, em torno de 2000 amostras por segundo (2000
Sps), com resolucdes de 16 a 24 bits, geralmente com arquiteturas pipeline, sigma-

delta ou SAR (aproximacao sucessiva).

Na categoria dos ADC isolados, inserem-se os ADC de frequéncia de
amostragem baixa, de até 100 mil amostras por segundo (100 kSps), com
resolugdes de 16 bits, no maximo. Normalmente, eles possuem arquitetura sigma-
delta. Na categoria dos ADC com entrada em corrente, inserem-se os ADC de
frequéncia de amostragem baixa, de até 100 mil amostras por segundo (100 kSps),
com resolugdes de 14 a 20 bits. Normalmente, eles possuem arquitetura sigma-delta
ou SAR.

Com um mercado cada vez mais exigente, principalmente na area de
telecomunicagcdes, e com o avango tecnoldgico na area de fabricacao, tem-se
buscado cada vez mais no setor académico uma maior velocidade de converséao
relacionada a um menor consumo € uma maior resolugdo, independente da

arquitetura do ADC.

No quadro 1.1 encontram-se algumas publicagbes que mostram o
desenvolvimento dos conversores nos ultimos anos. Foram agrupados alguns tipos
de arquitetura (ADC que segue o teorema de Nyquist e ADC sobreamostrado), para
as mais diversas aplicagdes (baixo consumo, alta velocidade, alta resolugéo etc.). O
quadro 1.1 esta organizado de forma crescente em relacdo a frequéncia de
amostragem para que possa ser realizada uma comparagao do ADC com relacao as

suas outras especificagoes.

Para os ADC com frequéncia de amostragem de até 80 MS/s, que sao
considerados os ADC de aplicacbes gerais, a SNDR (Relacdo Sinal Ruido e
Distor¢do) varia entre 48,5 dB (8 bits) para o ADC SAR desenvolvido por Harpe
(HARPE et al., 2011) e 83,9 dB (14 bits) para o ADC sigma-delta desenvolvido por
Lei (LEI et al., 2011), e 0 consumo varia entre 26,3 yW para o SAR desenvolvido por
HARPE (HARPE et al., 2011) e 76,8 mW para o ADC pipeline desenvolvido por Lu
(LU e TUNG, 2010). Para os ADC de alta velocidade, cuja frequéncia de
amostragem varia entre 100 MS/s até 1 GS/s, a SNDR fica entre 36,45 dB para o
ADC flash de 6 bits desenvolvido por Lad (LAD e BHAT, 2013), com um consumo de
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energia de 15,75 mW e 59 dB para o ADC pipeline de 12 bits desenvolvido por
Mulder (MULDER et al., 2011), com um consumo de 105 mW. Para os ADC de ultra-
alta velocidade cuja frequéncia de amostragem é superior a 1 GS/s, a SNDR fica
entre 20 dB para o ADC flash de 6 bits desenvolvido por Lang (LANG et al., 2011),
com consumo de 2,3 W e 58 dB para o ADC pipeline de 12 bits desenvolvido por
Chen (CHEN et al., 2012) com consumo de 500 mW.

Como pode ser observado nas referéncias de [1] a [12] que se encontram no
quadro 1.1, para sistemas que requerem um conversor de média ou alta resolucéao
somados a baixa poténcia o ADC pipeline é a escolha mais usual. No ambito da
pesquisa do ADC pipeline, o foco tem sido em técnicas para reduzir o consumo de
energia, principalmente nos circuitos Multiplicadores do Conversor Digital para
Analdégico (MDAC), que normalmente sdo responsaveis pela maior parte do
consumo de energia no ADC. Pdde ser observado também que no trabalho
desenvolvido por RODRIGUES, em 2010, foi demonstrado que o ADC sem reldgio
folding (dobramento) tinha melhores resultados que o ADC pipeline (canal), quando
0S mesmos eram construidos com 0s mesmos circuitos internos, tanto do ponto de

vista de consumo, como SNDR e tempo de converséo.

No que concerne ao processo de desenvolvimento e fabricacdo de circuitos
integrados, um dos componentes que ocupam uma grande area de silicio é o
resistor, o qual é responsavel por boa parte do consumo de poténcia dos circuitos
integrados (ALLEN; HOLBERG, 2002).

Além da grande area ocupada, os resistores nao sdo muito exatos na sua
forma integrada. O valor do resistor pode ser definido ajustando-se o comprimento e
a largura das regides de difusédo. A tolerancia obtida para os resistores é muito alta
(20 % a 50 %), porém a relagdo entre os valores (ou casamento) para resistores
similares € razoavel (5 %). Esses resistores também possuem capacitancia parasita
de juncdo substancial, o que os torna pouco adequados as aplicacbes de alta
frequéncia.
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Uma maneira de reduzir os problemas causados pela utilizacdo de resistores
nos circuitos integrados é a utilizacdo da técnica de capacitores chaveados. Os
capacitores MOS (basicamente a capacitancia de porta-fonte do MOSFET) e
interpoly (construido entre duas camadas de Silicio Policristalino), possuem valores
de capacitancia que podem ser construidos com tolerancia menor que 1 %. Valores
praticos de capacitancias situam-se na faixa de 0,5 pF a poucas dezenas de pF. O
casamento entre capacitores similares pode ter um erro de até 0,1 %. Essa
propriedade é extremamente Util para projetar circuitos CMOS (Complementary
Metal-Oxide Silicon) analégicos com maior exatiddo, além de reduzir bastante o
tamanho da area dos circuitos projetados, haja vista que os capacitores possuem
area bem menor que os resistores (ALLEN; HOLBERG, 2002).

A ideia principal da técnica de capacitores chaveados consiste na substituicdo
de resistores por capacitores acionados por chaves. A partir desta substituicdo sera
permitida, simultaneamente, a reducao de area de Silicio, visto que os resistores
ocupam maior drea que 0s capacitores, e a reducdo das incertezas causadas na
implementacéo dos circuitos, pois os resistores possuem uma tolerancia referente a

fabricacdo bem maior que os capacitores (GREGORIAN et al., 1983).

O crescente aumento da densidade de integracdo na tecnologia CMOS
associado as caracteristicas de baixo consumo de poténcia, alta velocidade e baixa
complexidade dos circuitos a capacitor chaveado, tém estimulado a compactacao de
sistemas de processamento de sinais pela integracao de sistemas mistos analégico-
digitais. A importancia da integracdo esta no baixo custo e alto desempenho, além
do tamanho reduzido dos circuitos aliado a alta confiabilidade e estabilidade de
funcionamento (GREGORIAN et al., 1983).

1.1 OBJETIVOS

Considerando a necessidade de circuitos cada vez menores que apresentem
baixo consumo, as questdes de pesquisa descritas na secado anterior e a crescente
demanda na area de desenvolvimento de circuitos integrados analdgicos, expdem-

se nesta secao, os objetivos deste trabalho.
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1.1.1 OBJETIVO GERAL

O objetivo geral deste trabalho foi desenvolver um estudo sobre a aplicagao
dos circuitos a capacitor chaveado em um conversor A/D com arquitetura de

dobramento.

Para tal, foram desenvolvidos dois circuitos de conversores que utilizam os
circuitos a capacitor chaveado, de modo a serem compativeis com 0 conversor
desenvolvido por RODRIGUES para possibilitar a comparacdao das estruturas
projetadas com o circuito desenvolvido por tal autor. Inicialmente, as estruturas
foram simuladas na ferramenta computacional da Mentor Graphics com a tecnologia
CMOS padrao 0,35 um.

O primeiro conversor desenvolvido utiliza uma configuracdo classica dos
circuitos a capacitor chaveado. O segundo conversor, no entanto, foi desenvolvido
utilizando uma estrutura modificada dos circuitos a capacitor chaveado.

Para que fosse possivel a fabricacdo do circuito foi necessario modificar a
tecnologia utilizada. Passou-se a utilizar a ferramenta computacional da Cadence

com a tecnologia CMOS padréo 0,18 pm.

1.1.2 OBJETIVOS ESPECIFICOS

Destacaram-se também como objetivos decorrentes da execucdo deste

trabalho:

e Descricdo das principais arquiteturas dos ADC desenvolvidos na
atualidade e suas aplicacées;

e Levantamento bibliografico relacionado aos circuitos a capacitor
chaveado e suas aplicagdes;

e Apresentacdo da metodologia sistemética de projeto de um ADC de
dobramento utilizando os circuitos a capacitor chaveado, bem como

seu modelo matematico;
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e Apresentacdo do projeto dos circuitos basicos ADC de dobramento
utilizados, como: amplificadores, comparadores, etc., nas tecnologias
padréao 0,35 um e 0,18 um;

e Apresentacdo dos resultados das simulacbes com os circuitos dos
ADC de dobramento projetados em nivel de transistor;

e Construcao do leiaute do chip do ADC de dobramento e apresentacao
dos resultados experimentais realizados em laboratério para validar a

teoria desenvolvida.

1.2 ORGANIZAGAO DO TRABALHO

A apresentacdo do trabalho desenvolvido foi dividida ao longo de seis
capitulos:

Além deste primeiro capitulo introdutério, que se dedicou a contextualizar o
leitor sobre o tema da pesquisa e sua aplicabilidade, no capitulo 2 estao
apresentados os principios da amostragem nao uniforme (ou irregular) dando
destaque a amostragem por cruzamento de niveis. E apresentado também o
principio de funcionamento da arquitetura de dobramento, objeto de estudo deste
trabalho, bem como da técnica de capacitores chaveados.

No capitulo 3 iniciam-se as contribuicbes deste trabalho de tese. Séo
apresentados, detalhadamente, os circuitos dos conversores de dobramento
(folding), utilizando resistores e os circuitos a capacitores chaveados desenvolvidos.
Apresentam-se também os equacionamentos matematicos que comprovam a

equivaléncia da utilizacao dos circuitos a capacitor chaveado no lugar dos resistores.

No capitulo 4 sdo apresentados os leiautes de todos os circuitos que fazem
parte do ADC de dobramento SC.

No capitulo 5 sdo mostrados e comparados os resultados obtidos em
simulacées com os conversores de dobramento, um utilizando resistores e outro
utilizando os circuitos a capacitor chaveado. As simulagées foram realizadas por
meio das ferramentas computacionais da Mentor Graphics com a tecnologia 0,35

pm. Sdo mostrados os resultados obtidos por simulagcado dos circuitos em nivel de
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transistor e de leiaute utilizando as ferramentas da Cadence com a tecnologia 0,18
pm. Sao apresentados também, os resultados experimentais dos circuitos
fabricados, bem como os resultados obtidos a partir de medi¢des sobre o circuito do
conversor de dobramento SC de trés bits montado em laboratério, utilizando
componentes discretos.Estes resultados sdo comparados com os da simulagéo.

Finalmente, no capitulo 6 sdo feitas as consideracdes finais deste trabalho e €
exibida uma lista contendo sugestdes para futuros estudos a serem desenvolvidos

nesta area.

Complementa este documento, no apéndice A, os calculos referentes aos
projetos dos circuitos desenvolvidos e que fazem parte do ADC de dobramento SC.
No apéndice B, esta apresentada a analise matematica do modelo dos circuitos dos
conversores de dobramento com resistores e com os capacitores chaveados (SC)
desenvolvidos neste trabalho.
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Capitulo 2

2 REVISAO DE CONCEITOS BASICOS
2.1 CONVERSAO ANALOGICO-DIGITAL

A conversao analdgico-digital € a etapa, em processamento de sinais, que
permite passar de um sinal analdgico, ou seja, continuo em amplitude, geralmente
continuo no tempo, para um sinal discreto no tempo (amostrado) e em amplitude
(quantizado) e codifica-lo numa representacéo digital. A conversao analdgico-digital
se passa geralmente em duas etapas distintas: a amostragem-retencdo e a
quantizagao-codificacdo. A amostragem-retencdo deve preceder uma filtragem anti-

recobrimento.

A amostragem consiste em manter o valor do sinal continuo analdgico, Vent,
durante uma duracao de tempo fixa chamada de periodo de amostragem (v. figura
2.1), o que é feito por um circuito chamado de amostrador-retentor (S&H — Sample
and Hold). A tensao analdgica V,, continua por partes, é obtida. O periodo de
amostragem, T, € fixado segundo o teorema de Nyquist: a frequéncia de
amostragem deve ser pelo menos o dobro da maior componente de frequéncia do
sinal continuo analégico. (MALOBERTI, 2007).

A
1= Sinal amostrado-bloqueado

L Sinal continuo
i / \.V_"ent
b 2 -l ‘._H"-"fa
\. e
—r

Ta Tempo
Figura 2.1: Amostragem de um sinal continuo.

Amplitude
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7

A quantizagdo-codificacdo é a etapa de conversdao analdgico-digital
propriamente dita: ela consiste em associar o valor da tensao real V, em um numero
binario Vgg=(bi)0<isN-1, escolhido entre um conjunto finito e predeterminado de

valores.

Um sinal pode ser amostrado utilizando uma amostragem uniforme (periddica)
ou utilizando uma amostragem nao uniforme (aperioédica). A amostragem uniforme é
aquela que produz um sinal em tempo discreto cujas amostras sdo regularmente
espacadas pelo periodo de amostragem T,. A amostragem nao uniforme é aquela
em que o sinal € amostrado de maneira aperioddica, sendo 0 processo de conversao
disparado por um evento pré-definido. Para o conversor proposto, foi utilizada uma

amostragem ndo uniforme por cruzamento de niveis.

2.2 AMOSTRAGEM POR CRUZAMENTO DE NIVEIS

Dentre os varios modos de amostragem nao uniforme, destaca-se a

amostragem por cruzamento de niveis.

A amostragem por cruzamento de niveis tem como principio a auséncia do
sinal de relégio que comanda a amostragem nos sistemas de conversao analdgico-
digital. O conversor que funciona baseado na amostragem por cruzamento de niveis
amostra o sinal somente quando o mesmo atravessa um dos niveis de tensao
(niveis de cruzamento), e o valor da amostra corresponde ao valor do nivel cruzado.
Estes niveis sdo uniformemente distribuidos na faixa completa do conversor. Mark,
em 1981, prop6s um método em que as amostras s&o convertidas quando o sinal
cruza um dos niveis repartidos uniformemente sobre a dindmica do sinal de entrada
a fim de comprimir as informagdes coletadas (RODRIGUES, 2011), (MARK; TODD,
1981).

O interesse pela amostragem por cruzamento de niveis reside no fato de a
atividade do sinal controlar automaticamente a operacéo do sistema de conversao. A
amostragem por cruzamento de niveis é muito atrativa para reduzir a atividade do
conjunto do sistema de processamento do sinal e, por conseguinte, 0 seu consumo

de energia.



2 REVISAO DE CONCEITOS BASICOS 39

Para um melhor entendimento do funcionamento deste tipo de amostragem,
pode-se observar as formas de onda existentes na figura 2.2. Supondo que o
conversor possui uma faixa de tensdo de entrada pré-definida cujo valor maximo é
Vm € com cinco niveis pré-definidos cuja largura € igual a V,/6. Percebe-se que em
ambos 0s sinais a amostragem s € realizada quando o sinal cruza um dos niveis
pré-estabelecidos. Outro fato que pode ser observado € que o sinal existente na
figura 2.2 (a), possui um numero de amostras maior que o sinal existente na figura
2.2 (b), isto se deve ao fato de que o sinal existente na figura 2.2 (a) ter atravessado
mais niveis que o sinal existente na figura 2.2 (b).

x(t)
.
uw

[ B S —
i
- i

w

it I

{B)

Figura 2.2: Amostragem nao uniforme por cruzamento de niveis.

2.3 CONVERSOR ANALOGICO-DIGITAL DE DOBRAMENTO

Compreendido o principio de funcionamento de um conversor A/D por
cruzamento de nivel que sera utilizado neste projeto, sera realizada uma descricao
do principio de funcionamento dos conversores analdgico-digital de dobramento
(folding), mostrando os conceitos gerais e basicos desta arquitetura. Além disso,
serao executados o projeto e implementacao do conversor de dobramento utilizando
circuitos a capacitor chaveado.

Um dos conversores projetados e implementados neste trabalho foi o
conversor de dobramento (folding) classico que utiliza resistores. Este tipo de
conversor trabalha com o gerador de residuos (diferenca entre os sinais de entrada
e 0s sinais quantizados em cada estagio), funcionando como uma transformacao
nao-linear da entrada: a gama do sinal de entrada é dividida em um determinado
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namero de partes MSB (bit mais significativo) com relacdes lineares entre entrada e
saida dentro de cada setor. Na figura 2.3 estd mostrada a relacdo linear existente

nos conversores de dobramento entre a entrada e a saida.

V ,
saida Vsaida

Vent Vsaida Vent Vsaida
— —— — ——

ent

(a) (b)

Figura 2.3: Blocos nao lineares para obter o dobramento do sinal de entrada.

A transformacdo nao-linear, mostrada na figura 2.3, € o dobramento do sinal
de entrada que divide o periodo de entrada em um numero de setores (4 na figura
2.3 (a) e 8 na figura 2.3(b)) para obter uma resposta linear dentro de cada bloco,
com inclinagbes alternadamente positivas e negativas simétricas. As transformacgdes
nao-lineares podem ser vistas como um multiplo dobramento de uma rampa (duas
vezes para gerar quatro setores, trés vezes para gerar oito setores). E por isso que o
método é chamado de dobramento (MALOBERTI, 2007).

Um Unico circuito dobra a entrada em torno de 1/2 Vee (tensdo de fundo de
escala) e da origem a dois setores a serem identificados por um cédigo de 1 bit com
pico de amplitude de 1/2 Vre. Dobrando duas vezes conduz a quatro setores a
serem identificados por um cédigo de 2 bits com pico de amplitude 1/4 Vee.
Dobrando trés vezes, o cédigo passa a ser de trés bits e o valor de pico torna-se 1/8
Vee e assim por diante. Assim, sendo dobrado vérias vezes o intervalo de saida é
reduzido, e 0 numero de intervalos que sera necessario para quantizar o sinal
dobrado diminui em conformidade. Por exemplo, apés um dobrador de M bits, sera
necessario o uso de 2N"M - 1 comparadores para concluir a conversdo de N-bits.
Obviamente, é necessario saber em qual segmento a entrada se inscreve para
determinar os MSBs, que sido entdo combinados com os LSBs dados pela
quantizacao do sinal dobrado (MALOBERTI, 2007).
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2.3.1 PRINCIPIO DE FUNCIONAMENTO

Na figura 2.4 pode ser observado um diagrama de blocos conceitual do
conversor de dobramento. O conversor de dobramento de M bits produz dois sinais:
a saida analdgica dobrada e o codigo de M bits que identifica em qual segmento
esta inscrita a entrada. O estagio de ganho aumenta a faixa dindmica para atingir
Vee. O conversor de N bits entdo determina os LSBs que serdo combinados com 0s
MSBs pela légica digital para produzir n = (N + M) bits (MALOBERT]I, 2007).

M bits>
J
X N bit
LN EVAVAN G [MB>

Dobrador de M bits

LOGICA

M+N bits)

Figura 2.4: Arquitetura basica de um conversor de dobramento.

As regides em torno dos pontos de dobradura sao criticas, pois € necessario
que hajam variacbes bruscas na inclinacdo da curva entrada-saida. Esta
caracteristica ndao pode ser obtida diretamente por circuitos praticos usando
transistores bipolares ou MOS, porque suas respostas sao suaves acarretando em
arredondamentos das caracteristicas de transferéncia. Além disso, operar em
diferentes segmentos estabelece atrasos diferentes, porque é necessario carregar
ou descarregar as capacitancias parasitas dos elementos de chaveamento para
realizar a transicao entre os setores (MALOBERTI, 2007).

Além dos limites citados, é necessario levar em consideragdo a largura de
banda finita e a taxa de variacdo, pois o circuito de dobradura € normalmente
utilizado para altas taxas de conversao de média a alta resolucao.

Alguns trabalhos que utilizam arquiteturas de 1 bit por estagio empregam uma
estrutura que é baseada em amplificadores de valor absoluto (amplificadores de
magnitude — MagAMPs). Esta arquitetura é referenciada como serial Gray, porque a
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saida estd em codigo Gray, ou conversor de dobramento (folding), por causa da
forma da funcao de transferéncia. Realizando uma conversdao que usa uma funcao
de transferéncia que produz inicialmente um cédigo Gray que tem a vantagem de
minimizar as descontinuidades nas formas de onda do residuo e oferece um
potencial de operacdo em velocidades mais altas que o conversor de saida binéaria
(PLASSCHE, 2003; KESTER, 2005).

O estagio basico funcional desse tipo de conversor de dobramento é
mostrado na figura 2.5, junto com seus sinais de entrada e saida. Nesta figura, a
entrada do estagio é considerada uma rampa linear de tenséo cuja faixa varia entre
— Vg e + Vg. O comparador detecta a polaridade do sinal de entrada e fornece o bit
Gray de saida do estagio. Ele também determina se o ganho do estagio de
amplificagdo sera + 2 ou — 2. A tensé@o de referéncia € somada com a saida da
chave para gerar o sinal de residuo que € aplicado ao préximo estagio (PLASSCHE,
2003; KESTER, 2005).

ENTRADA | Va
- +V
G =42 >0 )
r'/; : s I
- \}\ /. RESIDUO ENTRADA
oy o
L N"/ !
N | POSICAO DA CHAVE
G=-2 >—0 | C
P | PARA ENTRADA NEGATIVA
L | -Vq
. +Vg
+JE \_\\H .
- RESIDUO
v 0 o N t
BIT DE SAIDA
(CODIGO GRAY)

-Vg

Figura 2.5: Diagrama simplificado de um bloco de um conversor de dobramento e a forma de
onda da entrada e saida para uma entrada de rampa linear.

Um conversor de dobramento de trés bits com amplificadores de magnitude
pode ser observado na figura 2.6, e as formas de onda da entrada e dos residuos
podem ser observadas na figura 2.7. Da mesma forma que o conversor de canal
(pipeline), a polaridade do sinal do residuo de saida de um estagio determina o valor
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do bit Gray para o préximo estagio. A polaridade da entrada do primeiro estagio
determina o Gray MSB. A polaridade da saida de R1 (Residuo 1) determina o bit
Gray 2, e a polaridade de R2 determina o bit Gray 3. Note na figura 2.7, que
diferentemente do conversor de canal, ndo existe transicdo abrupta em nenhuma
das formas de onda do residuo de saida do conversor de dobramento. Isso torna a
operacao mais facil em velocidades mais altas (PLASSCHE, 2003; KESTER, 2005).

+Vp

ENTRADA

ANALOGICA | R1
o SRR AMPMAG | AMPMAG | R2

1 2

BIT 1 BIT 2 BIT 3

W

REGISTRADOR DE CODIGO GRAY

13

CONVERSOR GRAY P/ BINARIO

-3

REGISTRADOR DE SAIDA

%~3

Figura 2.6: Diagrama de blocos de um conversor de dobramento de trés bits
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Figura 2.7: Formas de onda da entrada e do residuo para um ADC de dobramento de trés bits.
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2.4 TECNICA DE CAPACITORES CHAVEADOS

Uma técnica bastante utilizada em circuitos integrados analdgicos é a de
capacitor chaveado (sigla SC, do inglés Switched Capacitor), que se implementa um
resistor (chamado resistor SC) por meio de capacitores e chaves.

Os circuitos SC sao uma classe comum de sistemas em tempo discreto e sdo
utilizados na maioria dos tépicos avancados como filtros, comparadores,
conversores analdgico-digital (ADC) e conversores digital-analégico (DAC).

A técnica surgiu como solucao ao problema de implementar constantes de
tempo de alta exatidao para a construcao de filtros ativos totalmente integrados sem

a necessidade de componentes passivos ajustaveis.

Os elementos cruciais para a construgao de circuitos que se baseiam nesta
técnica sdo capacitores e chaves analdgicas. A tecnologia mais adequada para a
implementagéo destes elementos é a tecnologia CMOS. Nos dias atuais a tecnologia
CMOS é predominante, pois € mais apropriada para a implementacao de sistemas
integrados que englobam circuitos digitais e analdgicos. Deve-se mencionar também
a facilidade na construcdo das chaves analdgicas, por causa da baixa resisténcia de
conducéao das chaves CMOS comparadas as chaves NMOS e PMOS.

A técnica de capacitor chaveado surgiu pela necessidade de reduzir a area do
"chip" assim como de integrar circuitos analdégicos e circuitos digitais. Esta técnica

apresenta as seguintes vantagens:

®,

% Reducado de area do circuito integrado pela nao necessidade de

implementar resisténcias lineares;

K/
L X4

A resposta em frequéncia pode ser controlada mudando a relacéo de
capacitancias da rede;

X/
°e

Pode ser implementada utilizando o processo CMOS padrao de baixo

custo;

% Alta exatidao (~0,1%) ja que a constante de tempo € implementada por
uma razao entre capacitancias. (GONZALEZ, 2011);

+»+ Elevada linearidade.
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2.4.1 PRINCIPIO DE FUNCIONAMENTO

A ideia principal da técnica de capacitores chaveados (GREGORIAN;
MARTIN; TEMES, 1983) consiste na substituicido de resistores por capacitores
acionados por chaves, permitindo, simultaneamente, a reducdo de &rea de Silicio e
a reducdo das incertezas na implementacdo dos circuitos (ALLEN; HOLBERG,
2002).

R=T/C

Vi i " V,
.51 82
CI — YA

Periodo de amostragem: T

Figura 2.8: Técnica de capacitor chaveado: resistor simulado (ALLEN; HOLBERG, 2002).

Considerando a rede representada na figura 2.8, deve-se realizar a analise da
mesma do ponto de vista da transferéncia da carga elétrica. Nela, as chaves S1 e
S2 abrem e fecham periodicamente e muito mais rapido do que a variacdo das
tensdes nos terminais Vi e V.. A chave S1 e S2 operam em fases opostas, o que
significa que quando S1 estiver fechada, S2 estard aberta e vice-versa. Quando S1
estiver fechada, C é carregado com a tensdo V4 e quando S2 estiver fechada, C é
carregado com a tensao V.. Apds S2 ser aberta, S1 é fechada novamente e C é
recarregado até a tensdo V4 novamente. Isso causa uma transferéncia de carga AQ
= C * (V1 = V) que flui pelo ramo do capacitor. Se o ciclo de carga e descarga do
capacitor C se repetir a cada T segundos (T é o periodo de chaveamento), entao a
corrente média que flui através do ramo poderd ser expressa por (ALLEN;
HOLBERG, 2002):

._AQ C C
L ?z;*ch;*(lﬁ—Vz)- (2.1)

Tem-se que a corrente média é proporcional a tensdo do ramo V;— V..
Similarmente, para um circuito que contém um resistor, a corrente média que passa
por esse resistor € definida como (ALLEN; HOLBERG, 2002):
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i = %* V, — V). 2.2)

Observa-se entao que a corrente que flui entre os nés de V1 e V2 seria a

mesma observada num resistor, R = T/C. Pode-se concluir que cada resistor de um

circuito pode ser substituido pela rede equivalente das chaves e do capacitor da

figura 2.8 e que o novo circuito vai realizar as mesmas fung¢des do circuito com
resistores (ALLEN; HOLBERG, 2002).

Assim, as constantes de tempo do circuito original serdo modificadas com a
introducado do resistor emulado, pois dependerdao do periodo de chaveamento e do
valor da capacitancia inserida no circuito. O periodo T dos pulsos de chaveamento é
determinado por um circuito gerador de pulsos controlado por um cristal de Quartzo
que é altamente exato e estavel (ALLEN; HOLBERG, 2002).

E importante frisar que, como as razbes entre capacitores podem ser
implementadas em tecnologia CMOS com exatidao de 0,1%, e a frequéncia de
amostragem pode ser precisamente controlada por um oscilador a cristal, as
constantes de tempo no circuito a capacitores chaveados sdo muito mais exatas do

que aquelas do circuito com resistores.

Um melhoramento significativo também ¢é alcangado em termos da area do
circuito integrado requerida pelos elementos passivos do circuito. Para ter uma
constante de tempo na faixa de frequéncias de audio (10 krad/s), mesmo com uma
capacitancia grande como 10 pF é necessaria uma resisténcia de 10 MQ. Este
resistor ocupa uma area de 10°um? aproximadamente, que representa cerca de
10 % da area de um chip médio. Por outro lado, para um periodo tipico do clock de
10 ys, a capacitincia que realiza um resistor de 10 MQ num circuito a SC é
C=T/R=10°/10"=10"2F = 1 pF. A area requerida para realizar esta capacitancia é
cerca de 2500 pm? ou somente 0,25 % da area necessaria & implementacdo do
resistor que ela substitui (ALLEN; HOLBERG, 2002).

Ha aplicacbes em que os sistemas em MOS de processamento analégico de
sinais sdo competitivos ou inclusive superiores a outras implementacdes. A seguir se
relacionam algumas das mais sobressalentes propriedades dos sistemas analégicos
e se comparam com outras alternativas de realizagédo (ALLEN; HOLBERG, 2002):
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i) Nos circuitos SC os poélos e zeros dependem unicamente das razbes entre
capacitancias (e nao dos valores absolutos), o que permite a realizacdo de
respostas altamente seletivas com uma maior exatiddo e estabilidade. A constante
de tempo dos circuitos SC é proporcional ao periodo T da frequéncia de

chaveamento. Como resultado, a resposta em frequéncia do circuito todo H(f) pode
ser escalada mudando a frequéncia de chaveamento fz =1/T . Substituindo o valor

de fc pelo valor 2*f;, simplesmente produz a expressdo da curva de resposta
horizontalmente por um fator de 2. Esta € uma forma de realizar ajustes de
respostas em aplicagbes como osciladores controlados por tensao, filtros
adaptativos etc (ALLEN; HOLBERG, 2002).

i) Como os circuitos SC trabalham com sinais analégicos, operacdes basicas
como multiplicagdo, soma e atraso sao muito mais simples de realizar do que nos
sistemas digitais. Isto permite uma maior densidade de operagdes nos chips
analégicos (ALLEN; HOLBERG, 2002).

iii) Devido a maior simplicidade das estruturas a capacitores chaveados e a
menor area de Silicio ocupada, o requerimento de poténcia DC para uma
determinada tarefa de processamento é significativamente menor para uma
implementacdo a capacitores chaveados do que para uma digital (ALLEN;
HOLBERG, 2002).

iv) Por outro lado, os circuitos SC tém uma exatidao limitada pelas incertezas
das razbes entre capacitancias, que € de cerca de 0,1 %. Este valor é significativo
para um sistema analégico, mas sé corresponde a uma resolucado de 10 bits com
ponto flutuante para um sistema digital. Para aplicagbes em que este valor é
insuficiente, € necessario o uso de sistemas digitais (ALLEN; HOLBERG, 2002).

v) Outro problema é a faixa dindmica. Devido ao nivel do ruido causado pelos
amplificadores operacionais, as chaves, linhas de alimentacdo e da frequéncia de
chaveamento, a faixa dindmica (razao sinal/ruido) de um circuito SC é inferior a 100
dB. Nos circuitos digitais este valor pode ser ultrapassado com o aumento do
namero de bits utilizados para codificar os coeficientes do filtro e as amostras dos
sinais (ALLEN; HOLBERG, 2002).
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Capitulo 3

3 PROJETO DO CONVERSOR ANALOGICO-DIGITAL

Apresenta-se neste capitulo, o principio de funcionamento do ADC de
dobramento (folding) que faz parte do objetivo deste trabalho. Neste sentido, sé&o
descritos também detalhadamente os calculos referentes aos circuitos projetados e
os resultados de simulacao em nivel de transistor nas tecnologias 0,35 um e 0,18

um.

3.1ARQUITETURA DO ADC DE DOBRAMENTO

Neste trabalho, optou-se por manter a implementacdo dos amplificadores a
capacitores chaveados na forma diferencial, por causa das vantagens que esta

topologia apresenta em relagédo aos circuitos ndo-diferenciais.

Se um amplificador com saida simples for projetado para uma excursao de
sinal compreendida entre —v e +v, entdo, o correspondente amplificador com saida
balanceada possuira uma excursao de sinal compreendida entre -2v e +2v. Isso
acontece porque cada uma das saidas do amplificador balanceado é,
essencialmente, constituida pelo mesmo circuito que a saida do amplificador néo-
balanceado correspondente. Dessa forma, elas apresentam, independentemente, a
mesma excursdo de sinal. Além disso, durante a operag¢do do conversor, as saidas
do amplificador balanceado devem apresentar, idealmente, 0 mesmo médulo de
tensdo, porém com polaridade oposta. Assim, quando a tensdo na saida positiva for

+V, a tensdo na saida negativa sera -V, fazendo com que a tenséo diferencial

correspondente seja igual a +2V.
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Quanto ao ruido, se o sinal diferencial na entrada estiver corrompido por ruido
em modo comum, seja proveniente da fonte ou de algum outro circuito do conversor,
entdo a estrutura diferencial do amplificador ir4 rejeitar esta componente ruidosa.
Entretanto, a implementacéo diferencial tem como desvantagem o fato de ocupar

uma area maior que a estrutura nao-diferencial.

Por outro lado, além da vantagem de eliminar ruidos de modo comum, os
amplificadores a capacitores chaveados diferenciais apresentam uma maior
imunidade a injecao de cargas. Como os circuitos sao totalmente iguais nos ramos
positivos e negativos, as chaves irdo injetar cargas tanto nos capacitores dos ramos
positivos como nos dos ramos negativos. Dessa forma, as tensdes produzidas pela
injecAo de carga irdo aparecer como sinais de modo comum, as quais serao
rejeitadas pela estrutura diferencial. Analogamente, tal estrutura também apresenta
maior imunidade ao clock feedthrough, como é explicado no apéndice A.

Nos proximos topicos, estdo descritos os circuitos utilizados neste trabalho,
contendo detalhadamente toda a teoria desenvolvida.

3.1.1 CONVERSOR A/D DE DOBRAMENTO USANDO RESISTORES

Uma das estruturas possiveis de um ADC de dobramento pode ser observada
na figura 3.1. Ela consiste de uma estrutura em cascata com estagios idénticos que
nao utiliza relégio para conversao do sinal analégico em digital (RODRIGUES,
2011).
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Figura 3.1: Diagrama de blocos do ADC de dobramento — 1 bit/estagio (RODRIGUES, 2011).

A arquitetura apresentada na figura 3.1 é um exemplo das diferentes
arquiteturas seriais ou de 1 bit/estagio. Cada estagio é constituido por um sub-
conversor analégico-digital (sub-ADC) de um bit de saida, e por um sub-conversor
digital-analogico (sub-DAC) de um bit de saida, este ultimo formado por chaves e um
estagio de ganho que multiplica o sinal na saida por +2 ou por —2. O sub-ADC
controla diretamente o sub-DAC para reconstruir o sinal analdégico quantizado. Tal
sinal analégico quantizado é subtraido do sinal analégico de entrada do estagio.
Apl6s a subtracado do sinal quantizado do sinal analégico de entrada, o residuo é
amplificado pelo estagio de ganho e entdo aplicado ao proximo estagio (PLASSCHE,

2003; RODRIGUES, 2011).

O algoritmo para um estagio do ADC de dobramento proposto € mostrado na
figura 3.2, na qual Venp € Venin S80 0s sinais analdgicos da entrada diferencial,
contendo a mesma amplitude e frequéncia, porém defasados de 180 graus, e Vpp €
Vpbn sdo os sinais digitais da saida. Os sinais Vsaigap € Vsaidan S80 0S sinais de saida
diferencial e Vi, € Viwen S80 0s sinais de referéncia positiva e negativa,

respectivamente.
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Figura 3.2: Fluxograma de conversdo do ADC de dobramento proposto.

Na figura 3.3 pode ser observado o diagrama esquematico de um circuito que
é utilizado em cada estagio do conversor de dobramento descrito acima, tal como foi
utilizado por RODRIGUES em 2011. O circuito é composto de um sub-ADC que é o
comparador que possui duas saidas, Vpp € Vpn. Ele € composto de um sub-DAC
que é formado pelo amplificador operacional diferencial, pelos resistores e pelas
chaves S1, S2, S3 e S4 que sao controladas pelo sub-ADC. A saida desse estagio é
composta pelos sinais Vsaigap € Vsaidan, que s@o 0s sinais de residuo que serdo
aplicados na entrada do préximo estagio. A estrutura utiliza no sub-DAC um
amplificador operacional de entradas e saidas diferenciais, cuja vantagem é a sua
capacidade de rejeitar ruidos inerentes da fonte e do sinal de entrada. Outra
vantagem em se utilizar um amplificador com entradas e saidas diferenciais € que a
saida em modo comum, ou seja, o valor médio das tensdes de saida (V,cm) pode ser

controlado independentemente da tensao diferencial.
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Figura 3.3: Diagrama esquematico de um estagio do ADC de dobramento utilizando resistores
(RODRIGUES, 2011).

Dependendo dos valores das saidas do comparador da figura 3.3 (Vpp € Vpn),
o amplificador é ajustado em duas diferentes configuragées. Se Venp = Ventn, @ saida
digital Vpp € igual a 1 e a saida digital Vpy € igual a 0. Dessa forma as chaves S1 e
S3 séo fechadas e as chaves S2 e S4 sdo abertas e o circuito resultante pode ser
observado na figura 3.4 (RODRIGUES, 2011).

52
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Figura 3.4: Diagrama esquematico da primeira configuragdo do ADC de dobramento
(RODRIGUES, 2011).

Aplicando a Lei de Kirchhoff das correntes e analisando o circuito da figura
3.4, é possivel determinar a tensédo de saida do circuito que pode ser expressa por:

Vvaidap - Vvaidan = 2 * (‘/emp - ‘/entn) + (‘/refn - ‘/refp) (31 )

A segunda e ultima configuracdo para o circuito existente na figura 3.3
acontece quando Venp < Venn. ENtéo, a saida digital Vpp é igual a 0 e a saida digital
Vpn € igual a 1. Dessa forma as chaves S1 e S3 sdo abertas e as chaves S2 e S4

séo fechadas. Sendo assim, a tensdo de saida do circuito pode ser expressa por:

Vyaidap - ‘/saidan = 2 * (‘/entn - V ) + (‘/refn - Vrefp)

entp

(3.2)
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Dessa forma, o conversor de dobramento representado na figura 3.3 possui
uma saida analdgica (residuo) que pode ser determinada como:

Vsaidap - Vsaidan = VDP * [2 * (Ventp - Ventn)] + VDN * [2 * (Ventn - Ventp)] +
(Vrefn o Vrefp) (3.3)

3.1.2 CONVERSOR A/D DE DOBRAMENTO UTILIZANDO CIRCUITOS A CAPACITOR

CHAVEADO

Para que os circuitos a capacitor chaveado venham a funcionar de forma
correta, sdo necessarios sinais de clock nédo-sobrepostos os quais sdo os pulsos
utilizados para acionar os transistores que funcionam como chaves. Esses pulsos de
disparo determinam quando as transferéncias de carga ocorrem e nao devem ser
sobrepostos, para garantir que a cargas nos capacitores nao sejam
inadvertidamente perdidas.

Como pode ser observado figura 3.5, o termo sinais de clock ndo-sobrepostos
refere-se a dois sinais légicos de funcionamento com a mesma frequéncia e
dispostos de tal maneira que em nenhum momento, ambos os sinais estejam em
nivel alto. Uma arquitetura geral do circuito de clock nao-sobreposto pode ser
observada na figura 3.6. Neste trabalho, o circuito de clock ndo-sobreposto foi
implementado utilizando inicialmente macromodelos da Mentor Graphics (GUPTA,
2010).

A T
CLK CLK CLK
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ﬁ ! ' 4
% I I
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¢2 *2 P2
=

Figura 3.5: Sinais de clock nao-sobrepostos.
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Figura 3.6: Circuito para gerar os sinais de clock nao-sobrepostos.

Utilizando a mesma arquitetura para o ADC de dobramento da figura 3.3,
substituindo os resistores pelas redes a capacitor chaveado e realizando a
modificacdo na saida do amplificador para que a saida nao fique em aberto em
nenhum momento (para que o amplificador operacional ndo entre em saturacao),
obtém-se o diagrama esquematico que pode ser observado na figura 3.7. Mais
detalhes sobre este aspecto estdo descritos no apéndice A.
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Figura 3.7: Diagrama esquematico do ADC de dobramento utilizando circuitos a capacitor
chaveado.

De modo semelhante ao circuito da figura 3.3, conforme os valores das
saidas do comparador da figura 3.7 (Vpp € Vpn), 0 amplificador é ajustado em duas
diferentes configuragdes. Se Venp 2 Ventn, @ saida digital Vpp € igual a 1 e a saida
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digital Vpn € igual a 0. Dessa forma as chaves S1 e S3 sdo fechadas e as chaves S2
e S4 sao abertas, resultando no circuito que pode ser observado na figura 3.8.

. = | eI s
Vouny, E§+Ef\ (7] IH’h:
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Figura 3.8: Diagrama esquematico da primeira configuragdo do ADC de dobramento utilizando
circuitos a capacitor chaveado.

Analisando o circuito da figura 3.8 do ponto de vista do balanco de cargas dos
capacitores, é possivel determinar a tensao de saida do circuito que pode expressa
por:

Vsaidap (z) — Vsaidan(z) = 2% [Ventp (z) - Ventn(z)] + [Vrefn(z) - Vrefp (Z)] (3.4)

Da mesma forma, pode-se proceder para a segunda e ultima configuragao
que ocorre quando Venyp < Venn. Entdo, a saida digital Vpp € igual a 0 e a saida digital
Vpn € igual a 1. Dessa forma as chaves S1 e Sz sdo abertas e as chaves S, e S4 séo
fechadas e as saidas do amplificador operacional diferencial sdo iguais a:

Vsaidap(z) - Vsaidan(z) =2x [Ventn(z) - Ventp(z)] + [Vrefn(z) - Vrefp(z)] (35)

Desta forma, o conversor de dobramento da figura 3.7 possui uma saida
analdgica cuja tensao pode ser determinada por:
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Vsaidap (Z) - Vsaidan(z) = VDP * [2 * (Ventp (Z) - Ventn(z))] + VDN * [2 * (Ventn(z) -
Ventp(z))] + (Vrefn(z) - Vrefp(z)) (3.6)

Observa-se que a equacgado 3.6 que foi determinada a partir da analise do
circuito da figura 3.7, € equivalente a equacao 3.3 que foi determinada a partir da
analise do circuito da figura 3.3. Desta forma, o circuito da figura 3.7 € equivalente
ao circuito da figura 3.3. O desenvolvimento detalhado das equagbes do circuito da
figura 3.7 pode ser observado no apéndice B no final deste trabalho.

Uma vez realizada a andlise dos circuitos, passa-se a simulagdo do conversor
de dobramento utilizando circuitos a capacitor chaveado. Inicialmente o ADC de
dobramento foi implementado utilizando macromodelos da linguagem SPICE para
simulacao na ferramenta ELDO da Mentor Graphics.

Nas simulagdes feitas com os conversores, o sinal de entrada é uma sendide
com frequéncia de 8 kHz. A escala completa do sinal de entrada é de 1 Vpp (tensé@o
de pico a pico). A tensdo de desvio (offset) do sinal de entrada € 1,65V, com as
tensbes de referéncias Viem € Viep iguais a 1,15 V e 2,15 V, respectivamente. Os
circuitos foram configurados como sendo alimentados por uma tensdo de 3,3 V. Os
capacitores utilizados no circuito a capacitor chaveado sdo de 1 pF e 0.5 pF e a
frequéncia de chaveamento utilizada é de 4 MHz.

Na figura 3.9 s&do mostradas as formas de onda do sinal analégico de entrada,
do sinal analégico de saida (residuo) e do sinal digital de saida dos dois primeiros
blocos, obtidas por simulacdo. Pode-se observar que em cada ponto de comparacao
entre o sinal analdgico de entrada e a tensdo de referéncia (Vyef), uma transicdo é
gerada no sinal digital de saida.
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Figura 3.9: Formas de onda dos sinais dos dois primeiros blocos do conversor de dobramento
SC utilizando os macromodelos.

Uma vez que o sinal anal6gico de entrada é processado pelo primeiro bloco, a
frequéncia do sinal analégico de saida tem o dobro da frequéncia do sinal de
entrada. Este é um dos efeitos no sinal provocado pelo dobramento. Desta forma, o
desempenho dindmico do conversor de dobramento é determinado, principalmente,

pelo desempenho dos amplificadores operacionais dos ultimos estagios.

Observa-se também na figura 3.9, que ndo acontece mais de uma transicéo
dos sinais por instante de tempo. Ou seja, neste conversor, nunca dois sinais digitais
irdo realizar uma transicdo ao mesmo tempo. Esta € uma caracteristica dos circuitos
geradores de cédigo Gray como saida digital, que é o caso do conversor de

dobramento implementado.

Uma vez verificado, pelas simulagdes com os macromodelos da Mentor
Graphics, que o circuito projetado funciona corretamente, passou-se as simulacoes
utilizando transistor. Para que isso fosse possivel foram realizados os projetos do
comparador, do amplificador e das chaves que foram utilizados no ADC de
dobramento, tais projetos sdo explicados detalhadamente no apéndice A. As formas
de onda das simulacbes dos dois primeiros blocos do ADC de dobramento SC
podem ser observadas na figura 3.10.
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Figura 3.10: Formas de onda dos sinais dos dois primeiros blocos do conversor de
dobramento SC utilizando os circuitos projetados.

Por esta figura, observa-se que a saida analégica do primeiro bloco possui
ruidos que sdo propagados e amplificados pelos demais estagios que fazem parte
do conversor (ver saida do segundo bloco). Observa-se também que devido ao
fechamento das chaves em paralelo com os capacitores C3 e C6 ligados nas saidas
do amplificador do circuito da figura 3.7, as tensdes de saida em alguns momentos
se igualam a tensdo de referéncia, o que juntamente com os ruidos ocasionam
alguns erros na saida do comparador, e consequentemente erros no sinal analdgico

convertido e no sinal analégico de saida do circuito amplificador diferencial.

Conforme explicado no apéndice A, quando do projeto do amplificador, no
momento em que as chaves dos circuitos a capacitor chaveado sdo fechadas, os
capacitores sao carregados por uma variagao quase instantanea de corrente, o que
vem a gerar um pico de tenséo oscilatério que leva um determinado tempo para se

estabilizar.

Buscando reduzir esses efeitos decorrentes da carga e descarga dos
capacitores, foi realizada uma modificacdo no circuito do amplificador diferencial a
capacitor chaveado. As modificagdes executadas no circuito podem ser observadas
na figura 3.11.
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Figura 3.11: Diagrama esquematico de um estagio do ADC de dobramento utilizando circuitos
a capacitor chaveado modificado.

A insercdo de mais um capacitor juntamente com as chaves no circuito ndo

gera nenhuma alteracdo na tensdo do sinal de saida, como é demonstrado no

apéndice B. Para tanto, faz-se com que o capacitor inserido tenha a mesma

capacitancia que o capacitor existente ligado a saida do amplificador.

De modo semelhante ao circuito da figura 3.7, conforme os valores das

saidas do comparador da figura 3.11 (Vpp € Vpn), 0 amplificador é ajustado em duas

diferentes configuragdes. Se Venp 2 Venn, @ saida digital Vpp € igual a 1 e a saida

digital Vpn € igual a 0. Dessa forma as chaves S1 e S3 sdo fechadas e as chaves S2

e S4 sao abertas, resultando no circuito que pode ser observado na figura 3.12.
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Figura 3.12: Diagrama esquematico da primeira configuracdo do ADC de dobramento
utilizando circuitos a capacitor chaveado modificado.

Realizando a analise do circuito acima, do ponto de vista do balanco de
cargas dos capacitores, é possivel determinar a tensdo de saida do circuito que
pode expressa por:

Vsaldap(z) saldan(Z) = {2 * [Ventp(z) entn(Z)] + [Vrefn(z) Vrefp (Z)]} *Z 3 7)

Da mesma forma, pode-se proceder a segunda e ultima configuragdo que
ocorre quando Venyp < Venin. ENté0, a saida digital Vpp € igual a 0 e a saida digital Vpn
é igual a 1. Dessa forma as chaves Si e S3 sdo abertas e as chaves S; e S4 sédo
fechadas, e as saidas do amplificador operacional diferencial sdo iguais a:

Vsaldap(z) saldan(z) - {2 * [Ventn(z) entp(z)] + [Vrefn(z) Vrefp (Z)]} *Z 3 8)

O conversor de dobramento representado na figura 3.11 possui uma saida
analdgica cuja tensao pode ser determinada por:

Vsaldap (Z) saldan(z) - {VDP * 2 * [Ventp (Z) entn(z)] + VDN * 2 [Ventn(z)
entp(z) + (Vrefn(z) refp(Z))} *Z -1 (39)
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Como pode ser observada, a equacado 3.9 que foi determinada a partir da
analise do circuito da figura 3.11 € equivalente a equacao 3.3 que foi determinada a
partir da analise do circuito da figura 3.3, tendo apenas um atraso no sinal de saida
em relacdo ao sinal de entrada. Desta forma, o circuito da figura 3.11 € equivalente
ao circuito da figura 3.3. O desenvolvimento detalhado das equacgdes do circuito da
figura 3.11 também pode ser observado no apéndice B no final deste trabalho.

Simulando o circuito da figura 3.11 em nivel de transistor, os sinais de entrada
e saida dos dois primeiros estagios do conversor baseado nos circuitos a capacitor

chaveado modificado podem ser observados na figura 3.13.
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Figura 3.13: Formas de onda dos sinais de entrada e saida dos 2 (dois) primeiros blocos do
conversor de dobramento SC.

Como pode ser observado na figura 3.13, os sinais das saidas analdgicas dos
2 (dois) primeiros blocos do ADC de dobramento SC modificado, ndo possuem mais
ruidos proximos ao valor de referéncia, ndo causando desta forma mais nenhum

erro nos sinais das saidas digitais do conversor.



3_.PROJETO DO CONVERSOR ANALOGICO-DIGITAL 63

3.2MAXIMA TAXA DE AMOSTRAGEM DO ADC

Semelhante a um ADC flash, o ADC que realiza a conversao por cruzamento
de nivel pode processar uma amostra em uma Unica etapa. Para tanto, basta
simplesmente determinar qual nivel de referéncia foi atravessado, isto é, para cada
vez que o sinal de entrada atravessa a tensédo de referéncia pré-determinada é
gerado na saida um sinal digital que € proporcional ao sinal de referéncia que ele

atravessou.

Como o ADC proposto neste trabalho possui um unico nivel de referéncia
para comparar com o sinal de entrada, o tempo minimo entre as amostras de cada
estagio, € o tempo gasto para realizar a conversao do sinal de entrada pelo sub-
ADC (ocomp), que € composto pelo comparador, inversores e o circuito LATCH,
somado ao tempo gasto para reconstruir no sub-DAC (Opac), 0 sinal analégico que
serd enviado para o préximo estagio. Sendo assim, teremos para cada um dos sete
primeiros estagios do conversor, um ciclo de atraso (o) que pode ser determinado

por:

O =0Ocowmp + Opac (3.10)

Como o circuito possui sete estagios completos iguais e o oitavo estagio sé
possui 0 comparador, teremos um ciclo de atraso total (o1), que é o tempo total
gasto para converter uma amostra do sinal de entrada do nosso ADC, que pode ser
determinado por:

OT1= 8" Ocomp + 7 Opac (3.11)

Como pode ser observado, para o ADC proposto, o tempo gasto pelos
circuitos comparador e amplificador sdo criticos, pois determinam o tempo gasto
para realizar a conversao de um determinado sinal que € colocado em sua entrada.
Sendo assim, é de grande importancia que os circuitos, comparador e amplificador

sejam os mais rapidos possiveis.

Uma vez determinado o ciclo de atraso total do ADC, pode-se determinar a

maxima taxa de amostragem (fs ,ax) do conversor que € dada por:

1

fsmax = or (3.12)
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3.3LARGURA DE BANDA DE ENTRADA

Se a entrada para um ADC assincrono atravessa dois niveis de referéncia,
em menos tempo do que o ciclo de atraso, uma distorcdo de sobrecarga de
inclinagdo ocorrera na segunda amostra devido ao erro de tempo resultante. Assim,
a inclinagéo do sinal de entrada é limitada a:

Aq _ Vgs

dVin
| P (3.13)

dt

Em que A, € a diferenga entre os niveis de referéncia, Ves € M s&o o fundo de

escala do sinal de entrada do quantizador e a resolu¢cdo em bits, respectivamente.
Supondo um sinal de entrada de banda limitada, com uma frequéncia maxima
(finmax), € @ amplitude maxima (Ainmax), @ maxima frequéncia de entrada livre de
distorcao pode ser determinada por:
A |4

. = £ (3.14)

2*m*0*Ain max 2*n*0'*14in,ma;vc"‘2M

fin,max -

A partir da equacao (3.14), observa-se que a frequéncia maxima de entrada é,
portanto, inversamente proporcional a amplitude de entrada. Para uma resolucao do
quantizador fixa, a largura de banda de entrada pode ser ajustada para o seu valor
de pior caso em (3.14), que ocorre quando Aj, max €sta no seu valor maximo de fundo
de escala em Vgs/2. Sendo assim, a largura de banda pode ser determinada por:

BW=—1_ (3.15)

Txg*x2M

Como o ADC proposto possui apenas um nivel de referéncia para cada

estagio, a largura de banda de cada estagio pode ser determinada por:

1

TT*x0*2

BW =

(3.16)

3.4CONSUMO DE POTENCIA

O ADC proposto é constituido de 7 estagios idénticos, que sdo compostos de
um circuito sub-ADC e um circuito sub-DAC que utiliza circuitos a capacitor
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chaveado e um amplificador de alto ganho como amplificador de residuos, e um
ultimo estagio que s6 possui o sub-ADC. Em cada estagio, os circuitos sub-ADC e
sub-DAC consomem uma poténcia que depende da topologia utilizada para cada um
deles.

A poténcia total do ADC proposto é a soma das poténcias de cada estagio e
pode ser determinada por:

Piot = 8 * Psypapc + 7 * Psuppac » (3.17)

sendo Psyapc @ poténcia consumida pelo circuito comparador de cada estagio e
Psubpac @ poténcia consumida pelo circuito sub-DAC de cada estagio. O sub-ADC é
composto de um circuito amplificador diferencial de 2 estagios com uma saida unica
como comparador, tendo ligado em sua saida 2 inversores e um circuito LATCH
como pode ser observado na figura 3.14. Sendo assim, a poténcia Pgybapc € a soma

das poténcia de cada um desses circuitos e pode ser determinada por:

Psubapc = Peomp + Pinv + Prarcu (3.18)

Peomp = Vop * Uyns + Iunz+Huns+Ipor) (estatica) (3.19)
Piny = 2% (3% f * Coiny * Vpp? * N ) (dinamica) (3.20)
Puarci =5 * f % Cgp * Vpp® * N (dinémica), (3.21)

em que, Iuns, Iunz € luns S0 respectivamente, as correntes dos transistores MNS,
MN7 e MN8 pertencentes ao circuito da figura 3.14, lpoL € a corrente do circuito de
polarizagéo, f é a frequéncia do sinal que é aplicado no inversor e no LATCH, Cgi. é
a capacitancia parasita entre os terminais de porta e fonte do circuito inversor e Cq_
€ a capacitancia parasita entre os terminais de porta e fonte da entrada do LATCH.
O fator N é a atividade de chaveamento, isto €, 0 nimero de transicées na saida de
uma porta e Vpp € a tensao de alimentacao do circuito.
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Figura 3.14: Circuito sub-ADC composto de um amplificador de dois estagios, dois inversores
e um circuito /atch.

Como pode ser observado na figura 3.14, a poténcia consumida pelo
comparador é determinada pela equacdo 3.19. De acordo com o projeto

apresentado no apéndice A, lyns=20 YA, Iun7= Iuns=50 PA e lIpo =100 pA, entdo:
Peomp = Vop * (Uyns + Iun7 + Iyns + Ipor) = 1,8+ (20p + 50u + 50p + 100u) = 396 uW

Como a frequéncia do sinal que chega ao ultimo estagio do ADC proposto é
128 vezes o valor de entrada, sera utilizada uma frequéncia de 64 vezes a de
entrada para calcular as poténcias dindmicas dos circuitos inversores e LATCH.
Sendo a frequéncia de entrada de 1 kHz serd utilizada uma frequéncia de 64 kHz
para os calculos. Antes de calcular o valor da poténcia, tem de ser calculadas as
capacitancias parasitas dos circuitos inversor (Cginv) € LATCH (CgL).

Cginv =W =L x COX)n + (W *Lx COX)p

fF fF
= 1um = 0,35um * 4,54W + 2um * 0,35um = 4,54W = 4,77fF

1 1
P, =2x|=%f=x*Cg, *VDDZ*N =2x%|=%512k 4,77 f x1,8%2 % 2| = 15,82 nW
mnv 2 gnv 2

Como o circuito LATCH tem dois transistores ligados a terra e dois ligados a
VDD a capaciténcia parasita equivalente é duas vezes a capacitancia de um unico
transistor.
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Cg = 2% (W = L* Cox)n+ 2% (W Lx*Cox)p

fF
= 2% 1um * 0,35um * 4’54W + 2+ 2um * 0,35um = 4,54 = 9,53fF

Mm?

Com isso, a poténcia do circuito LATCH pode ser determinada por:
1 5 1 5
P arcH =E*f*CgL*VDD * N =E*64k*9,53f*1,8 x2 =0527nW

Desta forma, a poténcia consumida pelo sub-ADC é igual a:

PS‘LLbADC = Pcomp + PiTlV + PLATCH = 216# + 15,82 n+ 5,27 n = 396 I,lW

O circuito sub-DAC é composto de um OTA cascode dobrado, com controle
de modo comum e com saida diferencial, e dos circuitos a capacitor chaveado como
pode ser observado nas figuras 3.15 e 3.16, cada circuito sub-DAC possui um
consumo de poténcia estatica que é referente ao circuito amplificador e um consumo
de poténcia dinamica que € referente as chaves dos circuitos a capacitor chaveado.

Assim, a poténcia consumida pelo circuito sub-DAC pode ser determinada por:

Poubpac = Pestatica + Painamica (3-22)
Pestatica = Voo * Iypp (3.23)
Piinamica = sw,tot * VDDZ * fCK (324)

em que, Cqw.10t € 0 Somatério das capacitancias ativas totais de todas as chaves, fck
é a frequéncia de clock utilizada nas chaves, Vpp € a tensdo de alimentacdo do
circuito amplificador, lypp € a corrente do estagio de entrada do amplificador e do

circuito de realimentacdo de modo comum que sao alimentados por Vpp.

Como pode ser observada nas figuras 3.15 e 3.16, a corrente total do circuito

amplificador pode ser determinada por:

IVDD =2*Ibias+2*ld4+2*1bf (325)

Desta forma, de acordo com o projeto apresentado no apéndice A:
Iypp = 2 * 40puA + 2 * 80uA + 2 * 40uA = 320 pA

Pestatica = Vpp * Iypp = 1,8 * 160 uA = 576 uW
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Figura 3.15: Circuito amplificador utilizado no sub-DAC.
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Figura 3.16: Circuito de realimentacao de modo comum do circuito amplificador.

Para o calculo da poténcia dindmica, tem-se de levar em consideracdo a
capacitancia total que esta ligada as portas dos circuitos a capacitor chaveado.
Como as capacitancias parasitas sdo muito menores que as capacitancias utilizadas
nos circuitos, elas serdo desprezadas nos calculos das capacitancias totais.
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Figura 3.17: Circuito sub-DAC utilizado em cada estagio do ADC proposto.

A capacitancia total (Csw 1) € @ soma de todas as capacitancias do circuito
ligadas as chaves, que pode ser determinada por:

CSW,tOt = Cl + Cz + C3 + CS + Cé + C7
Sendo C1=C5= 1000 fF, C2=C3= C6=C7 =500 fF, entao:
Cow tor = 1000 f + 500 f + 500 f + 1000 £ + 500 f + 500 f = 4000 fF

Uma vez determinada a capacitancia total do circuito a capacitor chaveado e
observando que a maxima variacdo de tenséo (Vppa) @ qual os capacitores podem

vir a ter sera igual a 0,5 V, a poténcia dinamica pode ser determinada por:

Pginamica = Csw,tot * VDDAZ * fo = 4000 f * (0,5)2 *4 M= 4 uW
Com isso pode-se determinar a poténcia do sub-DAC:

Poubpac = Pestatica + Painamica = 576 WW + 4 yW = 580 yW

Desta forma o ADC proposto simulado em nivel de transistor tera um
consumo de poténcia total igual a:

Ptotal = 8*PsubADC+ 7*PsubDAC = 8 x 396#W+ 7 * 580 HWz 7,23 mW

Os resultados obtidos das simulacdes realizadas do conversor A/D utilizando
resistores e dos circuitos a capacitor chaveado podem ser observados no capitulo 5.
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Capitulo 4

4 LEIAUTE DO ADC DE DOBRAMENTO A CAPACITOR CHAVEADO

Com o intuito de realizar a fabricacdo do chip do Conversor A/D de
dobramento SC foram realizados os novos projetos dos circuitos internos. Para isto,
optou-se pela utilizacdo do kit de projeto (design kit) da IBM para tecnologia CMOS
180 nm (CMRF7SF). Tendo em vista que as simulagdes dos circuitos desenvolvidos
em nivel de transistor na tecnologia CMOS 180 nm foram semelhantes as
simulagdes dos circuitos desenvolvidos em nivel de transistor da tecnologia CMOS
350 nm, optou-se por ndo colocar os resultados referentes as simulagées da nova
tecnologia.

Apdbs comprovar o funcionamento adequado do ADC proposto, por meio de
simulacbées dos componentes desenvolvidos em nivel de transistor na nova
tecnologia, passou-se para o desenvolvimento dos leiautes de cada componente
(amplificador, comparador, chave etc.) que faz parte do conversor A/D de
dobramento.

Neste capitulo sdo mostrados os leiautes de todos os blocos que fazem parte
do conversor analégico-digital de dobramento SC que foram desenvolvidos neste
trabalho.

O leiaute de um circuito integrado define as figuras geométricas que
aparecerao nas mascaras usadas no processo de fabricacdo. O desenvolvimento do
leiaute também ¢é considerado parte do projeto de um circuito integrado, porque
decisdes tomadas ao longo do seu desenvolvimento podem interferir diretamente no
funcionamento e no desempenho do circuito em questdo. Circuitos com o mesmo
dimensionamento podem apresentar comportamentos significativamente diferentes
quando implementados em diferentes leiautes. (SAINT, C., SAINT, J., “IC mask
design: essential layout techniques”. McGraw-Hill, 2002.).
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4.1 LEIAUTE DOS CIRCUITOS DIGITAIS

Os circuitos digitais desse conversor sao compostos basicamente por dois
tipos de portas ldgicas: porta inversora e portas NAND. Iniciou-se o leiaute do
conversor pela elaboragdo dessas portas légicas. Depois foram sendo montados os
demais circuitos digitais, tais como: circuito /atch e circuito de gerador de sinais de
clock nao-sobrepostos.

Para o leiaute de circuitos digitais é usada a técnica do caminho de Euler, que
consiste em procurar por um caminho que passe simultaneamente pelas redes

NMOS e PMOS uma unica vez por cada transistor com a mesma entrada.

O leiaute dos circuitos digitais foi feito de maneira que viabilizasse a posicao
dos circuitos lado a lado, fazendo com que todos possuissem 0 mesmo
comprimento, diferindo apenas na largura, facilitando deste modo a interconexao

entre as portas légicas basicas.

4.1.1 LEIAUTE DO CIRCUITO GERADOR DE SINAIS DE CLOCK NAO-SOBREPOSTOS

Com os leiautes das portas légicas basicas prontos, péde-se dar inicio ao
leiaute do circuito gerador de sinais de clock nao-sobrepostos, que sdo os pulsos
necessarios para acionar os transistores que funcionam como chaves nos circuitos a
capacitor chaveado. O leiaute do circuito gerador de sinais de clock nao-sobrepostos

pode ser observado na figura 4.1.
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Figura 4.1: Leiaute do circuito gerador de sinais de clock nao-sobrepostos.

As formas de onda de entrada e saida do circuito gerador de sinais de clock
nao-sobrepostos podem ser observadas na figura 4.2.
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Figura 4.2: Formas de onda de entrada e saida do circuito gerador de sinais de clock nao-
sobrepostos
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4.1.2 LEIAUTE DO CIRCUITO LATCH

Conforme exposto anteriormente, o circuito comparador controla as chaves de
entrada que sao responsaveis pela reconstrucdo do sinal analégico que sera
enviado para o préximo estagio. Para garantir que nenhuma parte do sinal de
entrada seja perdida, é necessario que nao haja nenhum atraso na saida do circuito
comparador, ou 0 atraso do circuito comparador tem de ter um periodo bem menor
que o periodo do sinal de entrada. Para garantir que ndo haja perdas no sinal do
residuo, caso ocorra algum atraso significativo no circuito comparador, optou-se por
utilizar na saida do comparador um circuito /latch com dois inversores na entrada. O
leiaute do circuito /latch utilizado pode ser observado na figura 4.3. Os resultados das

simulag¢des do circuito desenvolvido podem ser observados na figura 4.4.
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Figura 4.3: Leiaute do circuito /atch com dois inversores.
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Figura 4.4: Resposta no dominio do tempo do circuito /atch.

4.2 LEIAUTE DA CHAVE CMOS

Buscando reduzir ao maximo a resisténcia da chave analégica CMOS
utilizada na entrada do sinal analégico do conversor e que ocupasse a menor area
possivel, optou-se por utilizar transistores complementares MOS, um transistor canal
P e outro canal N ligados em paralelo. As chaves de entrada do conversor podem
ser observadas na figura 4.5 (b). As larguras dos transistores utilizados nas chaves
de entrada s&o de 20 um para o transistor de canal N e 40 um para o transistor de
canal P, os comprimentos dos transistores utilizados foram iguais a 0,18 um. Como
explicado no apéndice A, buscando reduzir os efeitos de injecdo de carga e de clock
feedthrough, optou-se por utilizar uma chave complementar com transistores dummy
para os circuitos a capacitor chaveado. As larguras dos transistores utilizados nas
chaves de entrada sdo de 10 yum para o transistor de canal N e 20 um para o
transistor de canal P, os comprimentos dos transistores utilizados foram iguais a 0,5
um. Os leiautes das chaves CMOS utilizadas na entrada de cada estagio do
conversor e utilizadas para chaveamento dos capacitores podem ser observado na
figura 4.5 (a).
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(a)

(b)

Figura 4.5: Leiaute das chaves CMOS utilizadas no conversor.

4.3 LEIAUTE DO AMPLIFICADOR OPERACIONAL

O amplificador operacional € um circuito analdégico que requer alguns
cuidados especiais em seu leiaute. Para um bom funcionamento do amplificador
operacional e para conseguir que este fique invariante ao processo de fabricacéo, foi
preciso utilizar algumas técnicas, as quais serdo descritas a seguir. Os transistores
dos espelhos de corrente foram casados entre si. Para os transistores do par
diferencial de entrada foi realizado um casamento do tipo centréide comum, onde
eles sao dispostos um ao lado do outro. O mesmo foi feito com os transistores de
saida.

Como o amplificador € um dos componentes mais criticos do conversor e
buscando testar o processo de fabricagao, o circuito do amplificador foi enviado para
a MOSIS (Metal Oxide Semiconductor Implementation Service) para que fosse
possivel testar e corrigir algum erro de projeto antes de enviar o circuito completo. O
leiaute do circuito do amplificador foi enviado juntamente com outros circuitos na
conta do IFPB (Instituto Federal da Paraiba). O leiaute do circuito amplificador
enviado pode ser observado na figura 4.6.
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Figura 4.6: Leiaute do circuito amplificador.

Na figura 4.7 pode ser observada a resposta em frequéncia do amplificador
em malha aberta. Como pode ser observado, 0 ganho de malha aberta obtido pelo
amplificador projetado é de 55,15 dB e a frequéncia para o ganho de 0 dB é igual a
45 MHz. O leiaute do circuito com os PAD enviado para fabricacdo na MOSIS pode
ser observado na figura 4.8.
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Figura 4.7: Resposta em frequéncia do circuito amplificador
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Figura 4.8: Leiaute do amplificador enviado para fabricacao.

Os testes com o circuito do amplificador fabricado estdo descritos no capitulo

Como relatado no capitulo 3, quando da montagem do circuito completo, foi
observada uma oscilagdo causada pelo chaveamento dos circuitos a capacitor
chaveado na forma de onda analdgica na saida do amplificador, principalmente
préximo ao ponto de comparacao, 0 que gerava erros na saida do comparador, 0

que causava, desta forma, erros na conversao do sinal de entrada.

Essas oscilagbes sdo muito comuns nos circuitos a capacitor chaveado,
recebendo o nome de clock feedthrough. Este fenbmeno acontece no momento do
chaveamento do transistor que esta conectado a um capacitor. Existem algumas
maneiras de reduzir esse problema, uma delas é aumentando a corrente dos
transistores de saida do amplificador, para que ele seja menos sensivel ao
chaveamento desses transistores ligados aos capacitores.

Buscando melhorar o sinal de saida do amplificador foi necessaria a insergao
de um buffer em cada uma das saidas. Para manter a tensdo de saida com um off-
set de 0,9 V foi necesséario aumentar a tensédo de alimentagao da saida para 2,5 V.
O novo leiaute do amplificador pode ser observado na figura 4.9.
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Figura 4.9: Leiaute do circuito amplificador com buffer na saida.

Como pode ser observado no leiaute do amplificador, os transistores dos
buffer de saida ocupam mais da metade da area total. Os buffers foram alinhados
um ao lado do outro para minimizar os efeitos causados pelo processo de
fabricacdo. Na figura 4.10 pode ser observada a nova resposta em frequéncia do
amplificador em malha aberta. Como pode ser observado, o ganho de malha aberta
obtido pelo amplificador projetado é de 48,59 dB e a frequéncia para o ganho de 0
dB é igual a 60 MHz.
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Figura 4.10: Resposta em frequéncia do amplificador com buffer.

Com o intuito de reduzir o consumo, aumentar o0 ganho e a resposta em
frequéncia do conversor, e tendo observado ser uma pratica usual nos circuitos a
capacitor chaveado, a utilizacdo de amplificadores operacionais de transcondutancia
(OTA), optou-se por utiliza-lo. O OTA é basicamente uma fonte de corrente
controlada por tensdo em paralelo com uma resisténcia elevada (RAZAVI, 2001). O

leiaute e a resposta em frequéncia do OTA projetado podem ser observados nas
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figuras 4.11 e 4.12, respectivamente. Os calculos referentes ao projeto do OTA
podem ser observados no apéndice A. Como pode ser observado, o ganho de malha
aberta obtido pelo amplificador projetado é de 62 dB e a frequéncia para o ganho de
0 dB é igual a 400 MHz.
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Figura 4.12: Resposta em frequéncia do OTA.
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4.4 LEIAUTE DO CIRCUITO COMPARADOR

Os comparadores representam o segundo componente mais largamente
utiizado em circuitos eletrénicos, depois dos amplificadores operacionais
(GREGORIAN, 1999). O comparador é um circuito que compara um sinal de entrada
analégico com outro sinal analdgico (ou referéncia) e produz na sua saida um sinal
binario baseado em tal comparacdao (ALLEN et al., 2002). A aplicacdo mais
importante de um comparador de tensao de alta velocidade é vista em um ADC. De
fato, a velocidade de conversao esta limitada ao tempo requerido para que ocorra a
resposta (decisdo) do comparador (GREGORIAN, 1999).

Assim como o leiaute do circuito amplificador, o leiaute do circuito comparador
necessita de alguns cuidados especiais no que diz respeito ao casamento dos
transistores e as mesmas técnicas utilizadas no amplificador foram utilizadas no

comparador. A simulagao do circuito comparador pode ser observada na figura 4.13.

Figura 4.13: Leiaute do circuito comparador.

Os sinais de entrada e saida do circuito comparador podem ser obsevados na
figura 4.14. A simulag&o do circuito comparador permitiu observar um slew rate de 1
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V/ns para uma excursao do sinal de alimentagcado de 0 V a 1,8 V, com um tempo de
atraso de 1,8 ns. Os diagramas de bode do comparador podem ser observados na
figura 4.15. Como pode ser observado, o ganho de malha aberta obtido pelo
comparador € de 55 dB e a frequéncia para o ganho de 0 dB é igual a 200 MHz.

& 12 = — e—— —
o g
(=1 v,
B i > ; 3
T ] - 3 -
gl n '
(‘;\2_{}__: v
e A
] 11
"ﬁ _I'
B 1
= O3
E::n-% =
Ja —f.
B
R e e e R e e R e e
0 0.3 Lo 1.3 b 20
Tempo {ms)
Figura 4.14: Sinais de entrada e saida do circuito comparador.
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Figura 4.15: Resposta em frequéncia do circuito comparador.

4.5 LEIAUTE DO ADC DE DOBRAMENTO SC

Apbs comprovar o funcionamento adequado do ADC proposto, por meio de
simulacées dos componentes desenvolvidos em nivel de transistor e observado o
funcionamento correto de cada componente desenvolvido por meio das simulacdes

poés-leiaute, e como o conversor é composto de varios estagios iguais, exceto o
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ultimo que possui apenas um comparador, partiu-se para montagem do leiaute de
um estagio do conversor para que fosse possivel realizar os testes necessarios para

validar o seu funcionamento.

Com o intuito de reduzir ao maximo o tamanho final do conversor, 0s
componentes foram dispostos de tal forma que obtivéssemos o formato de um
retdngulo para facilitar a interligagdo entre cada estagio. O leiaute de um estagio do
conversor A/D de dobramento SC pode ser observado na figura 4.16. Os sinais de
entrada e saida de um estagio do conversor A/D podem ser observados na figura
4.17.

Figura 4.16: Leiaute de um estagio do conversor A/D de dobramento SC.

Resposta Transiente

Tempo (us)

Figura 4.17: Sinais de entrada e saida de um estagio do conversor A/D.

Depois de feitos os devidos testes com o leiaute de um estagio do conversor.
Foi feito o leiaute final do conversor A/D de dobramento SC de 8 bits copiando cada

estagio e ligando a saida de cada um a entrada do seguinte. Apenas o ultimo
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estagio ficou diferente, pois é composto apenas por um circuito comparador. O
circuito completo do conversor A/D de dobramento SC de 8 bits pode ser observado

na figura 4.18.

Figura 4.18: Leiaute do conversor A/D de dobramento SC completo.

O leiaute do circuito do ADC de dobramento foi enviado juntamente com
outros circuitos na conta da UFPB (Universidade Federal da Paraiba). Em razdo da
falta de area foi necessario realizar uma reduc¢ao no leiaute do circuito do conversor
para 5 bits. O leiaute do conversor enviado para fabricacdo pode ser observado na

figura 4.19.
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Figura 4.19 Leiaute do conversor A/D de dobramento SC de 5 bits.

Apébs enviar o leiaute do circuito para fabricagdo, buscaram-se alternativas
para reduzir o consumo de energia do mesmo. Devido a necessidade de utilizar os
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buffers na saida de cada circuito amplificador, o circuito completo do conversor
desenvolvido no software da Cadence ficou com consumo muito elevado em
comparagdo ao desenvolvido no software da Mentor Graphics, e portanto foi
decidido modificar o amplificador para o OTA cascode dobrado. O circuito do ADC
de dobramento utilizando o OTA cascode dobrado obteve em simulagdes um
consumo menor do que o utilizando o amplificador de Miller. O leiaute de um bloco
do novo ADC de dobramento SC utilizando o OTA cascode dobrado pode ser
observado na figura 4.20 e o leiaute completo do ADC pode ser observado na figura
4.21.

Figura 4.20 Leiaute de um bloco do ADC de dobramento SC de 8 bits utilizando OTA.

Figura 4.21 Leiaute do ADC de dobramento SC de 8 bits utilizando OTA.

Os resultados obtidos a partir das simulacdes do circuito completo pos-leiaute
podem ser observados no capitulo 5.
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Capitulo 5

5 RESULTADOS OBTIDOS

Neste capitulo serdo apresentados os resultados obtidos por simulagédo dos
circuitos dos conversores desenvolvidos neste trabalho, tanto em nivel de transistor
como em nivel de leiaute. Foram realizadas simulac6es utilizando o software da
Mentor Graphics com a tecnologia 0,35 um e o software da Cadence com a

tecnologia 0,18 um.

Serao apresentados também os resultados obtidos em laboratério referentes
aos experimentos realizados para o circuito amplificador, o qual faz parte do

conversor de dobramento SC implementado em circuito integrado (Cl) pela MOSIS.

Além destes, serao analisados os resultados obtidos em laboratorio relativos
aos circuitos do conversor A/D de dobramento SC de trés bits utilizando
componentes discretos, comparando-os com resultados obtidos por meio de

simulagoes.

5.1 RESULTADOS OBTIDOS POR SIMULACAO DO ADC DE DOBRAMENTO

SC EM NiVEL DE TRANSISTOR

5.1.1  UTILIZANDO OS SOFTWARES COMPUTACIONAIS DA MENTOR GRAPHICS

Uma vez concluida toda etapa de projeto dos componentes internos que
compdem o conversor em nivel de transistores na tecnologia 0,35 um, passa-se a
simulagéo do circuito completo do conversor A/D de dobramento SC de 8 bits. Para
tanto, foram utilizados os softwares da Mentor Graphics. As saidas analbgicas e
digitais do circuito completo podem ser observadas na figura 5.1.
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Figura 5.1: Sinais de saida dos 8 bits do ADC de dobramento SC modificado.

Como o conversor de dobramento apresenta em sua saida digital em codigo
Gray, na operagdo com conversores digitais-analdégicos padrées (com entrada
binaria), o codigo de saida do ADC de dobramento deve ser decodificado para
binario. Na figura 5.2 esta exposto o circuito do decodificador utilizado para
converter o cédigo Gray da saida do ADC de dobramento proposto para um codigo
binario padrao (8 bits).
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Figura 5.2: Decodificador do codigo Gray para binario padrao.

Utilizando o decodificador de cédigo Gray para binario mostrado na figura 5.2
e um Conversor Digital-Analogico (DAC) ideal foi possivel reconstituir o sinal que foi
aplicado na entrada do nosso ADC de dobramento SC. Deste modo, o sinal de

entrada e o sinal recuperado podem ser observados na figura 5.3.
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Figura 5.3: Sinais de entrada e recuperado do ADC de dobramento SC.

Um método utilizado para analisar o comportamento dos conversores A/D de
forma dindmica € o método de analise espectral. Ele é baseado na transformada de
Fourier. A analise apropriada da transformada realizada no sinal recuperado fornece

a informacdo sobre o desempenho dos conversores analdgico-digitais. Segundo
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BREITENBACH (BREITENBACH,1998), a realizacao deste teste sobre um
conversor em busca da natureza dos erros nele presentes deve analisar a
magnitude da transformada de Fourier do sinal de saida do conversor quando este é
excitado por uma onda senoidal pré-definida e livre de ruidos. Por meio deste
método é possivel determinar algumas especificacbes dindmicas dos conversores,
tais como: Distorcdo Harménica Total (DTH — Total Harmonic Distortion), Relagéao
Sinal Ruido mais Distor¢do (SNDR - Signal-to-Noise and Distortion Ratio) e Faixa
Dinamica Livre de Espurios (SFDR — Spurious-Free Dynamic Range).

Uma das especificagbes do conversor A/D consideradas mais importantes
neste trabalho foi a SNDR. A SNDR foi calculada utilizando a FFT do sinal
recuperado do ADC de dobramento SC. Para calcular a SNDR do conversor, deve-
se levar em conta que, em primeiro lugar, a saida digital € obtida por meio de um
conversor digital-analégico (DAC) ideal. Em segundo lugar, a saida analdgica em
tempo continuo do DAC é amostrada usando uma alta taxa de amostragem se
comparado com a faixa de frequéncia do sinal de entrada. E, finalmente, uma FFT é
obtida do sinal amostrado.

Em conversores com amostragem por cruzamento de niveis, as amostras nao
séo igualmente espagadas no tempo, porque elas dependem da variagdo do sinal:
quanto mais o sinal varia, mais amostras tém-se neste intervalo de tempo. Por isso,
a frequéncia de amostragem utilizada no calculo da FFT foi determinada pela
medida do menor tempo entre uma amostra e outra do sinal quantizado de saida do
DAC ideal.

A FFT do sinal recuperado do conversor de dobramento SC pode ser

observada na figura 5.4.



5 RESULTADOS OBTIDOS 89

D E L L FOE oW @ e L J LI ¢

SNDR=45.8dB

-50

DENSIDADE ESPECTRAL DE POTENCIA (dB)

-100 B o m a el o o gl r G om oo g el g™ g “"“6 e
10° 10° 10° 10 10 10
FREQUENCIA (Hz)

Figura 5.4: FFT do sinal de saida (quantizado) do conversor de dobramento SC.

O projeto do ADC de dobramento SC foi desenvolvido utilizando circuitos
CMOS na tecnologia padrao de 0,35 ym (TSMCO035). Inicialmente, todas as chaves
utilizadas no circuito foram construidas com transistores NMOS. Com as tensdes de
referéncia Vierp € Vier iguais a 2,15 V e 1,15 V, respectivamente, o conversor de
dobramento de 8 bits consumiu 4,9 mW de poténcia com uma alimentacao de 3,3 V.
A SNDR foi de 45,8 dB.

Com os mesmos circuitos CMOS e tecnologia padrao de 0,35 ym (TSMCO035),
tendo ainda as mesmas tensdes de referéncia, o conversor de dobramento (folding)
utilizando resistores foi implementado em ambiente de simulagdo. Este conversor
obteve uma SNDR de 41,0 dB e consumiu 11,9 mW de poténcia com uma tensao de
alimentacao de 3,3 V, sem contar a poténcia consumida pelas fontes de referéncia.

A FFT do conversor de dobramento utilizando resistores pode ser observada

na figura 5.5.
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Figura 5.5: FFT do sinal de saida (quantizado) do conversor de dobramento utilizando
resistores.

Como pode ser observado, o ADC de dobramento SC utilizando circuitos
CMOS na tecnologia padrao de 0,35 uym obteve uma SNDR de 45,8 dB e consumiu
4,9 mW de poténcia com uma tenséo de alimentacao de 3,3 V, que foi bem préximo
do valor tedrico calculado que é de 4,69 mW. O conversor utilizando resistores e 0s
mesmos circuitos basicos obtiveram uma SNDR de 41,0 dB e consumiu 11,9 mW de
poténcia com a mesma tensao de alimentagdo, demonstrando assim que o ADC
projetado possui um desempenho melhor que o circuito que utiliza resistores
consequentemente. Segundo RODRIGUES o ADC de dobramento possui melhor
desempenho que o ADC pipeline (de canal) quando os dois sdo construidos com os
mesmos circuitos basicos, como o ADC de dobramento SC possui um melhor
desempenho que o ADC de dobramento que utiliza resistores, pode-se concluir que
o ADC de dobramento SC possui um melhor desempenho que o ADC pipeline (de
canal).
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5.1.2 UTILIZANDO OS SOFTWARES COMPUTACIONAIS DA CADENCE

Com a finalidade de realizar a fabricagado do circuito do conversor, passou-se
a utilizar o Virtuoso, que € um programa para simulagéo de circuitos integrados da
CADENCE. Os novos circuitos do ADC de dobramento SC foram desenvolvidos
utilizando a tecnologia padrao de 0,18 ym (CMRF7SF). A tensédo de alimentacao
dessa tecnologia € de 1,8 V. Com a redugdo da tensdo de alimentagédo, que
anteriormente era de 3,3 V, foi necessario reduzir a amplitude do sinal de entrada
cujo valor passou a ser de 500 mV de pico a pico com um off-set de 900m V. Com
iSso, passou-se a trabalhar com novas tensdes de referéncia Viem € Vierp € iguais a
0,65V e 1,15V, respectivamente.

Apbs a conclusdo dos projetos, foram realizados os testes em nivel de
transistor com cada um dos circuitos, de forma individual (amplificador, comparador
etc.). Com todos os circuitos funcionando corretamente, passou-se a montagem do
circuito completo do ADC de dobramento em nivel de transistor. Os resultados das
simulagbes de cada um dos circuitos desenvolvidos podem ser observados no
apéndice A.

Quando o circuito completo foi montado observou-se que a forma de onda
analégica de cada bloco possuia uma oscilacdo proveniente das chaves no
momento de chaveamento, que demorava um tempo maior do que o esperado para
se amortizar, gerando erros na saida do comparador € consequentemente erros na

conversao do sinal.

Conforme explicado no apéndice A, quando do projeto do amplificador, no
momento em que as chaves dos circuitos a capacitor chaveado sao abertas ou
fechadas, os capacitores sdo carregados ou descarregados por uma variacao quase
instantdnea de corrente, o que vem a gerar um pico de tensdo com comportamento

oscilatério que leva um determinado tempo para se estabilizar.

No intuito de diminuir essas oscilacdes, foi necessario aumentar a corrente de
saida do amplificador. Para isso, foi realizado uma modificagdo no circuito

amplificador, inserindo nas suas saidas um buffer de modo que houvesse um
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aumento na corrente de saida, sem prejudicar as condi¢des de funcionamento do

circuito.

Para que a tensédo de saida fosse mantida com um off-set de 900 mV, foi
necessario modificar também a tensao de alimentagdo no estagio de saida do
amplificador, que passou a ser de 2,5 V. O novo circuito amplificador pode ser
observado no apéndice A.

Apesar de ter ocorrido uma mudanca significativa no sinal analégico com a
reducado dessas oscilagdes, foi observada a existéncia de alguns erros na saida do
comparador que ocorriam a partir do terceiro bit do sinal convertido.

No intuito de dirimir esses erros de conversao passou-se a utilizar um
comparador com realimentacédo positiva. Estes comparadores sao muito utilizados
em circuitos onde se deseja comparar sinais que possuam ruidos de alta frequéncia,
como os circuitos a capacitor chaveado. Os comparadores com realimentacao
positiva s6 modificam o seu sinal de saida quando ha uma mudanca nos seus sinais
de entrada efetiva, obtendo assim melhores respostas se comparados aos circuitos
comparadores sem realimentagdo positiva (ALLEN; HOLBERG, 2002). O circuito do
comparador com realimentagcdo positiva desenvolvido pode ser observado no
apéndice A.

Buscando melhorar o funcionamento do circuito e reduzir ainda mais as
oscilagdes no sinal analdgico de saida de cada estagio foi alterado o valor da
capacitancia do circuito a capacitor chaveado para os valores de 2 pF e 1 pF. Desta
forma, a frequéncia de chaveamento teve de ser alterada e passou a ser 1 MHz.

Realizados os devidos testes com cada circuito separadamente, o circuito
completo do conversor péde ser simulado. Foi aplicado na sua entrada uma onda
senoidal com amplitude igual a 500 mV de pico a pico, off-set de 900 mV e
frequéncia de 1 kHz. As formas de onda de entrada e saida de cada estégio obtidos
por simulacao utilizando os softwares da CADENCE foram semelhantes aos obtidos
nos softwares da Mentor Graphics.

Utilizando um decodificador de codigo Gray para binario e um DAC ideal, foi
possivel reconstituir o sinal que foi aplicado na entrada do ADC de dobramento SC.
Assim, o sinal de entrada e o sinal recuperado podem ser observados na figura 5.6.
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Figura 5.6: Sinais de entrada e recuperado do ADC de dobramento SC.

Apés recuperar o sinal analégico, foi possivel tracar a FFT a partir do sinal

recuperado. A nova FFT do sinal recuperado do conversor de dobramento SC pode

ser observada na figura 5.7. Foi possivel calcular o novo valor de SNDR que foi de
45,74 dB.
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Figura 5.7: FFT do sinal de saida (quantizado) do conversor de dobramento SC obtida por

simulacao através do CADENCE.

Devido a necessidade do novo circuito amplificador e do aumento da corrente

nos circuitos de saida, o novo conversor de dobramento de 8 bits passou a consumir

19 mW, com uma alimentagdo de 1,8 V no estagio de entrada do circuito
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e

amplificador, e de 2,5 V no estagio de saida. Esse valor de poténcia foi medido com
todas as fontes de polarizagéo ligadas ao circuito.

5.2 RESULTADOS OBTIDOS POR SIMULACAO DO ADC DE DOBRAMENTO

SC POS-LEIAUTE

Apo6s a montagem do leiaute completo do ADC de dobramento SC, foram
iniciados os testes de forma a serem adquiridos os resultados mais proximos aos

adquiridos por meio das simulagées em nivel de transistor.

As formas de onda da entrada analdgica do primeiro estagio e das saidas
digitais em cédigo Gray de cada estagio podem ser observadas na figura 5.8.
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Figura 5.8: Sinal de entrada analdgico e sinais das saidas digitais do ADC SC obtidos por
simulacao pos-leiaute.

Conforme pode ser observado, nos sinais digitais da saida do ADC de
dobramento a capacitor chaveado, a partir do sexto bit (saida /SON6) ocorrem

alguns erros de conversdo, apesar da utilizacdo de um comparador com histerese.
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Isto ocorre devido as distorgcdes nos sinais analégicos nos ultimos estagios do
conversor, causadas pelo chaveamento dos circuitos a capacitor chaveado e
também ao aumento da frequéncia do sinal analégico que dobra a cada estagio.
Sendo assim, é de grande importancia que os circuitos amplificadores e

comparadores possuam uma resposta em frequéncia muito alta.

Utilizando o decodificador de codigo Gray para binario e um Conversor
Digital-Analogico (DAC) ideais foi possivel reconstituir o sinal que havia sido
aplicado na entrada do ADC de dobramento SC. O sinal de entrada e o sinal

recuperado podem ser observados na figura 5.9.
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Figura 5.9: Sinais de entrada e recuperado do ADC de dobramento SC proposto.

Depois de recuperar o sinal analdgico foi calculado novamente o valor da
SNDR que foi de 44,67 dB. Com o resultado da SNDR ¢é possivel obter o numero
efetivo de bits (ENOB), para o ADC de dobramento SC de 8 bits, obteve-se um
ENOB de 7,12 bits. O que demonstra que para essa resolu¢do o conversor funciona
de forma eficaz, garantindo que nao havera perda de cédigos durante a conversao.
A FFT do sinal recuperado pode ser observada na figura 5.10.



5 RESULTADOS OBTIDOS 96

= s
& o ;
= bl = o
= = =

Densidade Espectral de Poténcia (dB)
- | :

100 ‘ ‘ ‘ ‘ | ‘ ‘ ‘ ‘
‘ : : . . T : : : . : . . : .

Frequencia (kHz)

Figura 5.10: FFT do sinal de saida (quantizado) do conversor de dobramento SC.

Outro teste escolhido para avaliar o conversor projetado foi o método de
histograma de onda senoidal. Os meétodos de teste do histograma também s&o
conhecidos como métodos CDT — Code Density Test, por serem baseados na
avaliacao dos cédigos de resposta dos conversores analdgico-digitais quando
excitados por um sinal cuja funcao de densidade de probabilidade (PDF- Probabitlity
Density Function) é conhecida (BURNS, 2001 e IEEE Std. 1241,2000).

Sendo assim, caso um conversor analdgico-digital seja excitado por um sinal
repetitivo, com uma funcdo de densidade de probabilidade uniforme, sua saida
também seguird esta funcdo de densidade de probabilidade (GREEN,1990). Caso
haja alguma alteracdo na funcéo do sinal de saida, pode-se afirmar a presenca de
falha no conversor. Segundo DOERNBERG (DOERNBERG, 1984), estas variacoes
de cédigos sdo diretamente proporcionais aos erros de ndo-linearidade dos
conversores. O método de histograma senoidal (ou excitado por uma sendide) €
uma modificagdo do método de histograma tradicional e foi desenvolvido
inicialmente por (DOERNBERG, 1984) e (BOSSCHE, 1996). Este método propde a
determinacdo dos erros de n&o-linearidade (DNL - Erro de n&o-linearidade
diferencial e INL - Erro de nao-linearidade integral) em conversores analégico-
digitais seguindo as técnicas utilizadas no método do histograma padrdo. Desde
BLAIR (BLAIR,1994), quando a influéncia do ruido na resposta do sistema foi
avaliada, este método foi adotado como método padrao para teste estatico de ADC
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segundo as normas |IEEE 1057/94 (IEEE Std. 1057, 1994) e IEEE 1241/2000 (IEEE
Std. 1241,2000).

O método do histograma envolve a aplicacdo de um dado sinal analégico na
entrada do ADC e a determinacdo do numero de vezes que cada codigo esta
presente na saida. Apesar de ser bastante simples, diversos parametros devem ser
calculados e sdo necessarias também muitas amostras do sinal para que o método
funcione de forma satisfatéria e garanta sua exatiddo, pois como é um método
estatistico, possui um fator de incerteza. Porém, esta incerteza pode ser tao
pequena quanto desejada, o que torna o método bastante robusto. Outro fator que
aumenta a robustez do método € o fato de se utilizar ondas senoidais como entrada,
que sao obtidas com muito mais exatidao que ondas triangulares, que costumavam

ser a escolha para este tipo de teste (BLAIR, 1994).

Para obtencao do histograma foi utilizado o software MATLAB. O histograma
obtido pode ser observado na figura 5.11. As medidas de desempenho estéticas de
DNL e INL, para o ADC de dobramento SC de 8 bits, obtidas utilizando o método de
histograma de onda senoidal, podem ser observadas na figura 5.12.
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Figura 5.11: Histograma do sinal recuperado.
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Figura 5.12: DNL e INL do ADC de dobramento SC.
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Observando as medi¢coes de DNL e INL para o conversor de 8 bits, pode-se

perceber que o pior caso positivo do DNL foi de 0,06 LSB e o pior caso negativo foi

de -0,28 LSB. O INL teve o seu pior caso positivo de 0,10 LSB e o pior caso negativo
de -0,17 LSB.

5.3 AMPLIFICADOR OPERACIONAL FABRICADO

Buscando testar o processo de fabricacao, o primeiro circuito do amplificador

projetado na tecnologia padrédo 0,18 ym foi enviado para MOSIS para que fosse

possivel testar e corrigir algum erro de projeto antes de enviar o circuito completo do

conversor.

Ao alimentar o amplificador com uma tensdo de 1,8 V observou-se que as

tensdes de polarizagdo nao alcangaram os valores projetados. Assim, a tenséo de

alimentacao foi sendo aumentada até 2,5 V, quando as tensdes de polarizacao

chegaram a valores prdéximos aos projetados.

Quando aplicada uma tensao igual nas duas entradas de 0,9 V, percebeu-se

que com a mudanca da tensédo de alimentacao, houve uma mudanga na tenséo de

modo comum, o que fez com que houvesse uma alteracdo na tensdo de off-set do

circuito. Tal tensédo passou a serde 1,2 V.
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Foi observado também que mesmo variando a tensdo na entrada diferencial
do amplificador, uma das saidas nao alterava a sua tensao. Com isso supde-se que
deve ter ocorrido alguma falha na conexdo dessa saida, pois ao testar outras

amostras do Cl o mesmo ocorreu.

Mesmo sem uma das saidas decidiu-se testar o amplificador como
comparador e foi aplicada uma tensédo continua de 1,2 V em uma das entradas e
uma tenséo alternada de amplitude de 500 mV de pico a pico com um off-set de 1,2
V na outra. As formas de onda de entrada e saida do amplificador obtidas no

osciloscopio podem ser observadas na figura 5.13.

Talk Exec, ii Aclonar.

o o

Figura 5.13: Sinais de entrada e saida do amplificador fabricado.

Para os testes, a frequéncia do sinal de entrada foi sendo variada de 1 kHz
até 100 kHz. Embora o amplificador ndo tenha funcionado por completo, 0 mesmo
pode ser utilizado como um comparador, pois quando aplicados dois sinais para
serem comparados, ele apresenta em sua saida uma onda quadrada, como pode

ser observado na figura 5.11.

5.4 ADC DE DOBRAMENTO SC FABRICADO

Apbs recebimento do circuito do conversor enviado para fabricagéo,
observou-se que o mesmo havia sido encapsulado em SMD, sendo necessario
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confeccionar uma placa para testa-lo. Na figura 5.14 estd apresentada a foto do
CHIP confeccionado, tirada a partir de uma mesa de testes com microscépio.

RO LA AL

et I R s

Figura 5.14: CHIP do ADC fabricado pela MOSIS.

Ao alimentar o circuito e aplicar aos seus terminais de entrada (entradas
diferenciais), dois sinais senoidais de 250 mV de pico, com tensdo de off-set de
900 mV, frequéncia de 1 kHz, defasados de 180°, percebeu-se que a saida do
comparador do primeiro estagio, ndo apresentava uma variagéo de tensao conforme

havia sido projetado.

Variando a tensao de alimentagéao, verificou-se que devido a alguma falha na
parte das tensdes de referéncia internas do comparador, a tensdo de saida nao
atingia a sua excursdo maxima (uma variacdo de 0 a 1,8 V). Uma vez que o
comparador de entrada do ADC néao funciona corretamente e como nao tinha ha
acesso as entradas dos demais circuitos internos, ndo foi possivel continuar os

testes.
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Apo6s uma andlise mais profunda no circuito fabricado, foram observados
alguns pontos que podem ter contribuido para o ndo funcionamento correto do

mesmo:

e Da mesma forma que no circuito amplificador, buscando o menor consumo de
poténcia, as correntes dos circuitos foram reduzidos ao maximo, podendo ter
ocasionado falhas no funcionamento dos mesmos ap6s a fabricacao;

e Foi observado que os PAD foram inseridos no circuito, e que apesar de

estarem interligados, nao foram conectados ao GND;

5.5 CIRCUITO DO ADC DE DOBRAMENTO SC MONTADO EM

LABORATORIO

Uma vez que o circuito fabricado nao funcionou corretamente, e como ja
haviam sido montados o circuito gerador de sinais de clock nao-sobrepostos e o
circuito gerador da forma de onda positiva e negativa com off-set, para serem
aplicadas na entrada do conversor, com o intuito de comprovar o funcionamento
pratico do mesmo, foi realizada a montagem discreta do conversor de 3 bits
utilizando amplificador operacional de entrada diferencial e uma Unica saida (TL084)

e as chaves analdgicas (CD4066).

Para cada bit sdo utilizados sete circuitos integrados CD4066, cada um com
quatro chaves analdgicas, dez capacitores de 100 pF, e um circuito integrado TL084
que possui quatro amplificadores operacionais, onde dois funcionam como
comparador e dois funcionam como amplificador. A placa do circuito de um estagio

(um bit) do conversor montado no laboratério pode ser observada na figura 5.15.
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Figura 5.15: Circuito de um estagio do conversor montado em laboratorio.
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Figura 5.16: Sinais analdgicos de entrada do primeiro bloco.

Na figura 5.16 podem ser observadas as formas de onda positiva e negativa

que foram aplicadas na entrada do conversor A/D de trés bits montado em

laboratério. Como pode ser observado, elas possuem a mesma amplitude, mas

estao defasadas de 180°.
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Figura 5.17: Sinais digitais de saida do primeiro bloco.

Na figura 5.17 podem ser observadas as formas de onda digitais em cédigo
Gray na saida do primeiro estagio do conversor de dobramento SC montado. Essas
formas de onda séo utilizadas para reconstruir o sinal anal6gico, que sera enviado
para o segundo estidgio. Como pode ser observado, elas sdo o resultado da
comparacao entre as formas de onda de entrada do primeiro estdgio. O mesmo
acontece em todos os outros estagios do ADC de dobramento SC.
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Figura 5.18: Sinais analégicos de saida do primeiro bloco.
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Na figura 5.18 podem ser observadas as formas de onda analégicas que
foram reconstruidas no primeiro estagio do conversor de dobramento SC e sao

enviadas para o sub-ADC que se encontra no segundo estagio.

Como pode ser observado, da mesma forma que aconteceu com os sinais
adquiridos em simulacdo do ADC de dobramento nos softwares da Mentor Graphics,
a ondulacao decorrente do chaveamento do circuito a capacitor chaveado estao na
envoltéria da forma de onda que sai de cada estagio.

Na figura 5.19 podem ser observadas as formas de onda digitais de saida do
segundo estagio. Essas formas de onda sao o resultado da comparacédo dos sinais

analdgicos adquiridos na saida do primeiro estagio.
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Figura 5.19: Sinais digitais de saida do segundo bloco.

Na figura 5.20 podem ser observadas as formas de onda analégica e digital
adquiridas na saida do segundo estagio.
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Figura 5.20: Sinais analdgico e digital de saida do segundo bloco.

Na figura 5.21 podem ser observadas as formas de onda digitais em cédigo

Gray adquiridas na saida do conversor de trés bits. Essas formas de onda foram

adquiridas por uma carta de aquisicdo. A carta de aquisicdo € um equipamento de

aquisicao de dados ligado a um computador para processamento de algum sinal

adquirido, as formas de onda adquiridas foram armazenadas no computador para

posterior processamento no MATLAB. Na figura 5.22 podem ser observadas as

formas de onda binarias resultantes, apds passar as formas de onda da figura 5.21

por um decodificador ideal de cddigo Gray para binario.
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Figura 5.21: Sinais digitais de saida em cédigo Gray do ADC de dobramento SC de trés bits.
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Figura 5.22: Sinais digitais de saida em binario do ADC de dobramento SC de trés bits.

Apés passar as formas de ondas da figura 5.22 por um conversor D/A ideal,
foi possivel recuperar o sinal convertido pelo ADC de dobramento SC de trés bits,
que pode ser observado na figura 5.23. Apds aquisicdo do sinal, o mesmo foi
deslocado em amplitude com uma tenséo de off-set de 250 mV para poder dar uma

ideia da real amplitude que o sinal possui com relagdo ao sinal original que tem

amplitude de 250 mV.
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Figura 5.23: Sinal recuperado do ADC de dobramento SC de trés bits.
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A FFT do sinal adquirido pode ser observada na figura 5.24. A FFT foi
calculada utilizando o MATLAB e desconsiderando o sinal de off-set existente no
sinal adquirido. Como pode ser observado, o valor da amplitude do sinal adquirido €
de aproximadamente 230 mV de pico e os valores das amplitudes das harménicas
sdao menores que 20 mV. Realizando os célculos de SNDR e ENOB do sinal
adquirido experimentalmente, foram obtidos os valores de 18,06 dB e 2,71 bits,

respectivamente.
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Figura 5.24: FFT do sinal recuperado do ADC de dobramento SC de trés bits.

Realizando a simulacdo do circuito ADC de dobramento SC projetado com
apenas trés bits e aplicando um sinal senoidal de 250 mV de pico, com um off-set de
900 mV e uma frequéncia de 1 kHz, foi adquirido o sinal em cédigo Gray para
posterior processamento. O sinal em cédigo Gray pode ser observado na figura
5.25. Passando os sinais da figura 5.25 por um decodificador de cédigo Gray para
binario ideal foi possivel obter os sinais binarios resultantes que podem ser
observados na figura 5.26.
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Figura 5.25: Sinais digitais de saida em cédigo Gray do ADC de trés bits simulado.
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Figura 5.26: Sinais digitais de saida em binario do ADC de trés bits simulado.

Apés passar as formas de ondas da figura 5.26 por um conversor D/A ideal,
foi possivel recuperar o sinal convertido pelo ADC de dobramento SC de trés bits,
que pode ser observado na figura 5.27. Da mesma forma que anteriormente, foi
aplicado um off-set de 250 mV para poder dar uma ideia da real amplitude que o

sinal possui com relagédo ao sinal original que tem amplitude de 250 mV.
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Figura 5.27: Sinais de entrada e recuperado do conversor A/D SC de trés bits.

A FFT do sinal simulado pode ser observada na figura 5.26. Como pode ser
observado, as harménicas do sinal simulado possuem valores proximos dos
adquiridos em laboratério. Por meio da FFT foi possivel calcular o SNDR e o ENOB
para o conversor simulado, que foi de 19,05 dB e 2,87 bits, respectivamente. Como
pode ser observado, os valores obtidos experimentalmente de SNDR e ENOB
resultaram em valores bastante préximos dos valores obtidos em simulagéo, o que

comprova a aplicabilidade do circuito do ADC de dobramento SC projetado.
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Figura 5.28: FFT do sinal recuperado em simulacdo do ADC de dobramento SC de trés bits.
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Capitulo6

6 CONCLUSOES GERAIS

Ao longo deste trabalho, foi desenvolvida a proposta de um conversor A/D de
dobramento baseado nos circuitos a capacitor chaveado, com resolugédo de 8 bits e

que utilizasse a amostragem por cruzamento de niveis.

O conceito do ADC de dobramento proposto foi validado tanto por simulacdes
do circuito com 8 bits, utilizando os softwares da Mentor Graphics e da Cadence
além de experimentos de um circuito real com trés bits. Todos estes resultados
podem ser observados no capitulo 5.

Desta forma, verificou-se que o conversor de dobramento utilizando os
circuitos a capacitor chaveado possui melhores resultados de consumo e SNDR que
o conversor A/D que utiliza resistores, quando ambos sédo construidos com os
mesmos circuitos basicos. A SNDR e o consumo do conversor A/D de dobramento
SC foram respectivamente 45,8 dB e 2,5 mW com um tempo de atraso de 90,9 ns,
enquanto que a SNDR e o consumo do conversor A/D de dobramento utilizando
resistores foram respectivamente 41,0 dB e 11,9 mW.

Em simulagcbes no software da Cadence, o novo conversor A/D de
dobramento SC completo, inclusive com todos os circuitos de polarizacao,
apresentou SNDR de 44,67dB com um consumo de 19 mW. Além disso, o tempo de
atraso total para realizagdo de uma conversao foi de 90 ns. Na tabela 6.1 pode ser
observado um resumo comparativo deste trabalho com outras arquiteturas

desenvolvidas.
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Tabela 6.1: Tabela comparativa dos resultados obtidos em simulacao.

SUMANEN e
SUNG et al., ZHAODONG e | AHMED et
Parametros HALOIZEIZ, Este Trabalho
2006 ZHIQUN, 2011 al., 2012
2006
Pipeline Folding
Arquitetura Corrente Pipeline Pipeline Pipeline Capacitor
chaveada chaveado
Tecnologia 0,35 um 0,35 um 0,18 um 0,18 ym 0,18 ym
CMOS
2P4M BiCMOS CMOS CMOS
Tensao de
3,3V 2,7V 1,8V 1,8V 1,8V
alimentacéao
Resolucao 7 bits 6 bits 7 bits 10 bits 8 bits
ENOB 6,68 bits 5,69 bits 6,5 bits 9,4 bits 7,12 bits
Tempo de
30,3 ns 65,1 ns 62,5 ns 20 ns 90 ns
conversao
Consumo de
276 mW 12 mW 3,7 mW 3,9 mW 19 mW
poténcia
SNDR 42 dB 36 dB 40,9 dB 58,2 dB 44,67 dB

O ADC de dobramento tem por caracteristica bésica dobrar a frequéncia do

sinal analégico existente na entrada de cada bloco e, portanto, € necessaria a

existéncia de um amplificador e comparador com uma larga banda passante, de

modo que também possam ser rapidos. O ajuste dos diversos parametros do




6 CONCLUSOES GERAIS 113

conversor mostrou ser algo de razoavel complexidade, por requerer uma
combinacao 6tima de valores de modo a obter um equilibrio entre desempenho,

banda passante de grande largura e consumo.

Nas respostas obtidas por meio do software da Cadence, observa-se que 0s
sinais analdgicos reconstruidos pelo sub-DAC de cada bloco apresentam muito
ruido. Isto se deve ao processo de chaveamento, bem como ao ganho e a resposta
em frequéncia do circuito amplificador que precisam ser altissimos. Buscando
melhorar a resposta do conversor foram feitas varias modificagdes nos circuitos
comparadores e amplificadores; neste sentido, o comparador com histerese e o
amplificador operacional de transcondutéancia obtiveram melhores resultados.

Finalmente, foram apresentados os resultados obtidos em laboratério e por
simulacédo para o conversor A/D de dobramento SC de trés bits. Observa-se que os
resultados obtidos foram bem préximos, como ja era esperado. O conversor A/D de
dobramento SC obteve um SNR de 19,05 dB e com isso um ENOB de 2,87 bits em
simulagéo, enquanto em laboratério ele obteve um SNR de 18,06 dB e ENOB de
2,71 bits.

6.1 TRABALHOS FUTUROS

e Realizar um estudo sobre os melhores amplificadores e comparadores
a serem utilizados nos conversores A/D de dobramento SC, que
atendam melhor as especificacbes de alta velocidade, banda passante
€ consumo.

e Projeto, analise e implementacdo do conversor com a utilizagdo de
sinais de clock’s ndo-sobrepostos multiplos para cada bloco de modo a
minimizar os efeitos do chaveamento dos circuitos a capacitor
chaveado.

e Projeto, analise e implementagdo de uma versao com 1,5 bit/estagio e
2,5 bit/ estagio, de modo a melhorar o desempenho do conversor;

e Realizar um estudo comparativo do circuito implementado com outro,
utilizando circuitos a corrente chaveada.
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APENDICE A

Neste apéndice serdo tratadas as particularidades dos projetos dos
circuitos internos dos conversores A/D usando tecnologia CMOS. Os blocos
dos conversores foram implementados em nivel de transistor utilizando uma
tecnologia padrao de 0,35 um. A utilizagdo dessa tecnologia deveu-se ao fato

de os conversores operarem com sinais de baixa frequéncia nas simulagoes.

Os circuitos do conversor projetado neste trabalho sido formados
basicamente por amplificadores, comparadores, chaves e capacitores, além de
circuitos auxiliares como os circuitos digitais e as fontes de tensdo de

referéncia que serao utilizadas no conversor.

Para o desenvolvimento do projeto proposto neste trabalho seréo
realizadas simulagbes computacionais e uma seérie de analises minuciosas
sobre os pontos mais relevantes para o levantamento dos parametros e a

implementacgao do conversor A/D em tecnologia CMOS 0,35 um.

A.1 PROJETO DOS CIRCUITOS INTERNOS DO ADC DE DOBRAMENTO

A.1.1 CIRCUITOS DIGITAIS

Para o desenvolvimento de alguns circuitos digitais do conversor, foram
projetados algumas portas l6gicas basicas em nivel de transistores. Os
circuitos digitais projetados foram: inversor, portas NAND e XOR e LATCH.
Como os transistores NMOS possuem caracteristica de serem duas vezes
mais rapidos do que os transistores PMOS, decidiu-se fazer com que a largura
dos transistores do tipo PMOS seja duas vezes maior do que a dos transistores
NMOS. Buscando fazer com que o chip final seja o menor possivel decidiu-se
utilizar o comprimento de 0,18 ym para todos os transistores. Os valores das
dimensdes dos transistores utilizados nos circuitos digitais projetados podem
ser observados na Tabela A.1.
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Tabela A.1: Dimensao dos transistores utilizados nos circuitos digitais projetados.

Transistores W (um) L (um)
NMOS 3 0,18
PMOS 6 0,18

A.1.1.1 INVERSOR

Os circuitos logicos inversores fazem parte dos circuitos a capacitor

chaveado onde eles sdo utilizados para realizar a inversdao dos pulsos das

fases que controlam as chaves do conversor. Eles também sao utilizados no

circuito decodificador de Gray para binario. O circuito inversor com dois

transistores, um NMOS e um PMOS utilizado, pode ser observado na

figura A.1. Os nomes MN e MP denotam transistores NMOS (transistores de

efeito de campo de metal-6xido-semicondutor tipo N) e PMOS (transistores de

efeito de campo de semicondutores metal-6xido-semicondutor tipo P),

respectivamente. Tipo N e tipo P querem dizer que o canal do transistor € tipo
N (Negativo) ou tipo P (Positivo) (RAZAVI, 2001). A andlise no dominio do
tempo do circuito inversor pode ser observada na figura A.2.

VDD

Figura A.1: Inversor.
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Figura A.2: Analise no dominio do tempo do circuito inversor.

A.1.1.2 NAND

As portas légicas NAND também fazem parte dos circuitos a capacitor
chaveado, sendo utilizadas nos circuitos geradores de sinais de clock nao-
sobrepostos. A porta légica NAND projetada pode ser observada na figura A.3.
A analise no dominio do tempo da porta I6gica NAND pode ser observada na
figura A.4.
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Figura A.3: Porta logica NAND.
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Figura A.4: Analise no dominio do tempo da porta l6gica NAND.
A.1.1.3 XOR

As portas légicas XOR ou OU-EXCLUSIVO também fazem parte do
conversor, sendo utilizadas no circuito decodificador de coédigo Gray para
binario. A porta légica XOR projetada pode ser observada na figura A.5. A

analise no dominio do tempo da porta légica XOR pode ser observada na
figura A.6.
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Figura A.5: Porta logica XOR.
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Figura A.6: Analise no dominio do tempo da porta légica XOR.
A.1.1.4 LATCH

Os latches sao dispositivos biestaveis e que podem permanecer em um
dos dois estados estaveis usando uma configuragéo de realimentagéo, na qual
as saidas séao ligadas as entradas opostas. No nosso projeto nés utilizamos um
latch para garantir que a saida do comparador tenha sempre niveis l6gicos
inversos (opostos) e que esses niveis tenham também um sincronismo no
momento de subida e descida. Foram colocados dois inversores em suas
entradas para fazer com que as suas saidas sejam iguais as suas respectivas
entradas. O circuito /atch projetado utilizando transistores pode ser observado
na figura A.7. A analise transiente do circuito latch pode ser observada na

figura A.8.
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Figura A.7: Circuito /atch utilizado na saida do comparador.
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A.1.1.5 CIRCUITO GERADOR DE SINAIS DE CLOCK NAO-SOBREPOSTOS

Para que os circuitos a capacitor chaveado venham a funcionar de forma
correta sdo necessarios sinais de clock ndo-sobrepostos que sdo os pulsos
utilizados para acionar os transistores que funcionam como chaves. Estes
pulsos de disparo determinam quando as transferéncias de carga ocorrem e
eles ndo devem ser sobrepostos, para garantir que a cargas nos capacitores
nao sejam inadvertidamente perdidas. Uma arquitectura geral do circuito
de clock nao-sobreposto pode ser observada na figura A.9. No nosso
trabalho, o circuito de clock n&o-sobreposto foi implementado utilizando
inicialmente macromodelos da Mentor Graphics. Depois o circuito foi

implementado utilizando transistores.

CLK= :)c : 1

<

Vo
jp S E

Figura A.9: Circuito para gerar os sinais de clock nao-sobrepostos.

A anélise no dominio do tempo do circuito gerador dos sinais de clock
nao-sobrepostos pode ser observada na figura A.10.
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Figura A.10: Analise no dominio do tempo do circuito gerador dos sinais de clock nao-
sobrepostos.
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A.1.2 AMPLIFICADOR

Os amplificadores operacionais sao fundamentais para os circuitos a
capacitores chaveados, pois realizam buffers, somadores e integradores. Os
amplificadores operacionais trabalham, em geral, com realimentagdo negativa,

e em muitos casos unitaria.

Ao dimensionar um amplificador para aplicacbes nos circuitos a
capacitores chaveados, deve-se olhar ndo apenas para a estabilidade, mas
também para o tempo de estabilizagdo. Para garantir que o circuito funcione
corretamente, esse tempo de estabilizacdo deve ser menor que o periodo de
cada sinal de clock do circuito a capacitor chaveado.

A resposta transitéria da tensdo de saida de um amplificador em
circuitos a capacitores chaveados pode ser dividida em duas partes: o tempo
de slew-rate (SR) e o tempo de acomodacéao linear. Esta divisao € ilustrada na
FiguraA.11 (b).

>t

: :
” |‘_ Ten l|l Tim

Figura A.11: Resposta transitoria dos circuitos a capacitores chaveados.

Para que nao haja distorcées nos sinais de saida do amplificador é
necessario que a corrente de saida seja a mais constante possivel. No
momento em que as chaves sdo fechadas e se inicia a resposta transitoria,
esta corrente constante ira carregar a capacitancia vista pelo terminal de saida
do amplificador, fazendo com que a tensdo de saida cresca linearmente,
conforme ilustrado na Figura A.11. A inclinagcao desta reta é denominada slew-

rate, e pode ser calculada a partir da seguinte expressao:
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AV,
Tsr

SR (A1)

em que AV, é a variagdo da tensdo na saida durante o tempo de slew-rate,
representado por Tsg. Como é dificil determinar o valor exato para AV, para
cada instante de chaveamento, foi considerado o valor maximo de 1V que é a
maior diferenga entre os sinais de saida. Como a frequéncia de chaveamento é
de 4 MHz, o Tsg minimo é igual a 62,5 ns. Com isso, 0 SR minimo necessario é
de 16 V/us. Para garantir que o valor da tensdo de saida chegara ao valor de

regime num tempo menor que o previsto, sera utilizado um SR de 20 V/us.

Devido a realimentagdo negativa, conforme a tensdo na saida do
amplificador cresce, a tensdo diferencial em sua entrada decresce. Em um
determinado instante de tempo, a tensdo na entrada sera pequena o suficiente
para que o par diferencial apresente um comportamento aproximadamente
linear. A partir desse ponto, o0 circuito passara a apresentar uma resposta

transitoria tipica de um sistema linear até atingir o valor de regime permanente.

Feito isso, basta escolher o amplificador que sera utilizado no projeto e
calcular os transistores. Para a implementacédo do circuito gerador de residuo
do conversor, inicialmente foi utilizado o amplificador operacional diferencial em
configuracao de dois estagios que utiliza a técnica Miller para compensacgao de
frequéncia. O amplificador operacional utilizado nos conversores pode ser

observado na figura A.12.

A utilizacdo de amplificadores operacionais diferenciais trouxe varias
vantagens como maior rejeicdo ao ruido da alimentacado, uma maior excursao

do sinal de saida, dentre outras.
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Figura A.12: Amplificador operacional de dois estagios.

O primeiro estagio do amplificador, formado pelos transistores MN1,
MN2, MP3, MP4 e MN5, é configurado como par diferencial com carga ativa.
(RAZAVI, 2001).

O segundo estagio, formado pelos transistores MP6, MN7, MP8 e MN9,
é tipicamente configurado como fonte comum simples para permitir um ganho

mais elevado.

Tendo como base o circuito do amplificador diferencial de 2 estagios da
figura A.12, e estabelecendo que todos os transistores possuem iguais
comprimentos de canal, o valor de W/L de cada transistor € apresentado na
tabela A.2.

As especificagdes adotadas inicialmente sao: Vpp= 3,3 V, Vss=0V, |Ay|
> 60 dB, GB = 200 MHz, SR = 20 V/us, Pr<1 mW e Cca = Ccb = 0,1 pF,
Veomamax = 2,65V e Vevrmin = 1,15V, sendo Av o ganho diferencial, GB o produto
ganho-largura de banda, SR o slew rate, PT a potencia total DC, CC a
capacitancia de compensacao Miller e Voyvrmax € Veomrmin S0 as maximas e
minimas tensées de modo comum, respectivamente;

A partir da especificacdo de SR, pode-se obter o limite minimo para a
corrente de polarizacao:

Vv
IDS = SR * CC => IDS = ZOE* 0,1pF => ID5 = 2 UA
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A partir da especificacdo da poténcia, pode-se obter o limite maximo
para a corrente de polarizacao:

Pr = Vpp * (Ips + Ip; + Ipg) < 1 mW, como Iy, = Ipg e lp;
mW

33V

> 2xIpstemos:  Ipg+2*2xIpg < , entao:

Ips < 60,6pA, escolhe — se a corrente de polarizagéo de Ips = 20pnA

A partir da especificagdo de GB, pode-se adquirir o valor de gmq+:

Sl _ o 200MHz = — ™1 _5 g > 12648

GB=-———+
2T * C¢ 21 *0,1pF

Com isso temos:

(), = (), = &, = sz = 466 => (1), = (7), = 5

Os transistores PMOS (M3 e M4) do espelho de corrente sao calculados
a partir de Vcrmmax:

Vsga=1,115V => (%) = (K)4 = - mIps = 13,8 =>

2
3 L 0*Cox*(VsGs—Vip)

A razdo de aspecto do transistor M5 é calculado a partir da
especificacao de Vcrmmin:

Vpss=0,219 V => (%) = 2mbs _g3-> (%) = 10

5 Ho*Cox*(Vpss)? 5

Geralmente, para uma razoavel margem de fase, gme €
aproximadamente dez vezes a transcondutancia de entrada do primeiro
estégio, logo:

Bme = 10 % gy = 10 * 126pS => g6 = 1260 pS

Para calcular a razdo de aspecto do transistor M6, € necessério
determinar antes o valor de gm4 do transistor M4:
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. W
gm4=\/2*Kp*(T> xI3 =/2%58% 1076 % 14 » 10 x 10~6 = 127,44 uS
3

1) Como € necessario que Sgss = Sase, €NtaO:

w w W\ gme 1260 1076 w
(2),= (D), = (T), " s = 14* 7o 10+ = (7), = 1@
L 6 L 8 L 4 8ma 127,4‘4‘ * 10_6 L 6

Desta forma, pode-se calcular a corrente lg = lg:

gme? (1260 % 107°)?
, - -6
Z*KP*(¥)6 2%58%1076%*138

=100 uA

2) Como as correntes l;=lg=lg=l, pode-se agora determinar as razées de

aspecto dos transistores M7 e M9:

(), = (0, =+ (), - 10 (), = (), -

Apos algumas simulagdes, os valores de W/L dos transistores do circuito
amplificador foram modificados para poderem funcionar de acordo com o
especificado. As dimensodes dos transistores utilizados no circuito amplificador

podem ser observadas na tabela A.2.

Tabela A.2: Dimensdes dos transistores utilizadas no amplificador Miller.

Transistores WI/L (pm/pm)
MN1, MN2 5.53/1.0
MN5 10.0/1.0
MP3 e MP4 14.0/1.0
MN6 e MN8 138.0/1.0
MP7 e MP9 50.0/1.0
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A.1.2.1 REALIMENTACAO DE MODO COMUM

Em um amplificador com entradas e saidas diferenciais é preciso forgar
a tensdo de saida em modo comum, V,cm, a0 terra ou a algum outro potencial
de referéncia, em contraste com o amplificador operacional com saida simples
em que uma entrada é conectada ao terra e a outra virtualmente aterrada
devido a realimentacdo negativa. A realimentagdo de modo comum tem a
funcdo de estabilizar as tensées de modo comum da entrada e da saida
(GREGORIAN e TEMES, 2001).

Além de dimensionar os transistores do amplificador operacional
propriamente dito, foi necessario projetar um circuito de realimentacédo de modo
comum (Common Mode Feedback Circuit). Esse circuito € necessario por
causa da indefinicdo do ganho de modo comum de uma topologia de saida
diferencial, e, sendo assim, um sinal de modo comum na entrada podera
causar uma tensdo de modo comum indesejavel na saida. (ALLEN; HOLBERG,
2002).

A tensdo de modo comum na saida é estabilizada coletando-se a tenséao
de modo comum na saida e usando uma realimentagdo negativa para ajustar a
tensdo de modo comum para o valor desejado. No circuito do amplificador
operacional (v. figura A.12), a tensdo de modo comum é coletada na saida do
primeiro estagio, e um circuito de realimentacao negativa gera uma tensao de
2,44 V na saida NMC1.

As tensdes de saida do primeiro estagio, SOP e SON, sdo ligadas as
portas dos transistores MNA15 e MNA16, como mostrado na figura A.13. A
tensdo de saida para a polarizagdo do primeiro estagio do amplificador
operacional sai nos drenos dos transistores MPA12 e MNA14. E na porta do
transistor MNA14 entra a tensdo de modo comum desejada, ou seja, 2,44 V
(entrada SMCA).
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Figura A.13: Diagrama do circuito de realimentacdo de modo comum.

As correntes 13, 14 e 15, do circuito mostrado na figura A.12, tém os
valores de 80 pA, 40 pA e 160 YA, respectivamente. Esses valores de corrente
foram escolhidos para possibilitar que uma maxima variagdo na tensdo de
modo comum provocasse, no maximo, 10% de variagdo na corrente do circuito
de realimentacao de modo comum. E a justificativa para a utilizagao do circuito
da figura A.13 para a realimentacdo de modo comum é que a impedancia de
entrada do circuito de realimentagdo de modo comum deve ser muito maior
que a impedancia de saida do amplificador operacional para evitar a diminuicao
do ganho de malha aberta. (RAZAVI, 2001).

O ganho em modo diferencial € o ganho em malha aberta, aplicado
sobre a diferenga das tensdes nas entradas do amplificador. Valores tipicos de
ganhos diferenciais variam de 40 dB a 120 dB, o que corresponde a amplificar
o sinal de entrada do amplificador de 102 a 10° vezes. Na figura A.14 pode ser
observada a resposta em frequéncia do amplificador em malha aberta. Como
pode ser observado, o ganho de malha aberta obtido pelo amplificador
projetado é de 63 dB e a frequéncia para o ganho de 0 dB é igual a 40 MHz.
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Figura A.14: Resposta em frequéncia do amplificador em malha aberta.

Quando foi realizado o novo projeto na tecnologia 0,18 pym, observou-se
a existéncia de muito ruido no sinal analégico recuperado em cada estagio.
Com intuito de reduzir esse ruido foi necessario realizar uma modificagdo na
saida do amplificador, inserindo um buffer, 0 que fez com que houvesse um
aumento na corrente do amplificador utilizado no conversor e

consequentemente um aumento no seu consumo de poténcia.

Com o intuito de reduzir o consumo, aumentar o ganho e a resposta em
frequéncia do conversor, e tendo observado ser uma pratica usual nos circuitos
a capacitor chaveado, a utilizagdo de amplificadores operacionais de
transcondutancia (OTA), optou-se por utiliza-lo. O OTA é basicamente uma
fonte de corrente controlada por tensdo em paralelo com uma resisténcia
elevada (RAZAVI, 2001).

Além das vantagens de se utilizar amplificadores operacionais
diferenciais, como maior rejeicdo ao ruido da alimentagcao, uma maior excursao
do sinal de saida etc, os OTA possuem ainda uma maior resposta em
frequéncia com banda maior e um elevado ganho de tensdo em baixa
frequéncia, se comparado ao amplificador com compensacéao de Miller.
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O elevado ganho em baixa frequéncia é necessario para que a tensao
diferencial de entrada dos OTA seja quase nula, para uma dada tensédo de

saida como ocorre em amplificadores operacionais.

No OTA, um elevado ganho de tensao pode ser obtido através de uma

elevada resisténcia de saida, pois o ganho de tensdao de um OTA é dado por:

sz gm* RO, (A2)

em que, gn € a transcondutancia e Ry é a resisténcia de saida do OTA. Quanto
maior a resisténcia de saida, maior sera o ganho do amplificador e,
consequentemente, menor sera o erro introduzido na resposta em frequéncia
do circuito (GEIGER, 1982).

Portanto, com o objetivo de se obter ganho elevado e baixo consumo,
optou-se por implementar o OTA do conversor a capacitores chaveados
empregando a topologia com saida cascode dobrado com controle de modo

comum, cujos circuitos podem ser observados nas figuras A.15 e A.16.

Essa topologia apresenta uma elevada resisténcia de saida, e seu
consumo de poténcia é significativamente menor que o de outras topologias
como o amplificador com saida cascode regulado, por exemplo (RAZAVI,
2001).

O circuito é composto por um amplificador diferencial de entrada {M1,
M2} e um estagio de saida formado por duas fontes de corrente cascode. Os
espelhos de corrente formados pelos conjuntos de transistores {M11, M12,
M17}, {M11, M12, M13, M14}, {M15, M16, M10, M8} e {M15, M16, M9, M7}
polarizam o circuito. Normalmente estabelece-se o mesmo comprimento de
canal para todos os transistores. No ponto de polarizagdo, as correntes

relacionam-se como segue:

_ Ipias

lar = laz = lga = lag = > (A.3)

lag = lg10 = Ipias; lae = las

Iy =1Igg —Iq6 =0
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Figura A.16: Circuito de controle de modo comum do OTA cascode dobrado;
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Os transistores sdo dimensionados de forma a atender as seguintes

equivaléncias:

M1 =M2; M11 = M12; M3 = M4 = M5 = M6;

(A.6)
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M7 = M8; M9 = M10; M13 = M14; M15 = M16; (A.7)
W1 =W2; W9 =2*"W7; W10 = 2*"WS;
wi1 Ip W13 _ lag W10 _ laio

W17 Ipigs’ W17 Ipigs’ W15 Ipp
O OTA diferencial mostrado na figura A.15 possui duas saidas em
corrente cujos valores dependem, idealmente, da diferenca de potencial nas
entradas. Somente a tensao diferencial € processada pelo circuito, sendo a
componente de modo comum rejeitada. Sua estrutura é basicamente a mesma
do OTA com saida simples, mas sem o espelho de corrente formado por {M3,
M4, M5, M6}, que neste caso formam duas fontes de corrente independentes e

de mesmo valor.

As correntes de saida sdo dadas por:

) gm v
lout+ = Td * (V+ - V—) = gmg * 7(1 + gmc(vref - vocm)

— _8Md

_ v4 , (A.10)
lout—- = > * (V+ —-V.) = —gMmg * el + gm, (Vref - vocm)

em que gmc € a transcondutancia do circuito de controle de modo comum, Vocm
tensao de modo comum na saida, e V,e € atensdo de referéncia, sendo Voem €
Vs de modo ideal sdo iguais. Uma vez que isso acontega, os ganhos de
tensdo DC nos modos diferenciais podem ser dados por:

V4 2
Voo _ _gma, o (" (A.11)
V4 0

O circuito da figura A.16 € muito empregado no controle de modo

comum. Uma anadlise detalhada mostra que as correntes iq1s € igi1e dependem

somente da tensdao de modo comum nas entradas V,,. e V,. € da tensdo de

referéncia (V,ef) OU seja,

W) = Ibf + gmyg * (Vref - vocm)

lafie = lpr + gmMg * (Vref -
. (Vo++Vo-) ’ (A12)
ig16 = Ipr — gmg * (Vref - > ) = Ipr — gmy * (Vref - vocm)

em que gms € a transcondutancia dos transistores MF1, MF2, MF3 e MF4.

As relagdes entre os transistores sio:
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MF1 = MF2 = MF3 = MF4 (A.13)
M13 = M14 = MF13 = MF14 (A.14)
M15 = M16 = MF15 = MF16 (A.15)

As dimensdes dos transistores MF1, MF2, MF3 e MF4 devem ser
determinadas pela maxima variagao da tenséo de saida, de forma que todos os
transistores permanecam saturados. No caso limite, a corrente |l passa por

somente um transistor de cada par diferencial.

A resisténcia de saida Ry é o paralelo das resisténcias de saida das

fontes de corrente cascode tipo N e P, ou seja:
Ro = Ron//Rop = (Rdse * (1 + gmg * Rdss))// (RdSB * (14 gmg * Rds10)) (A.16)

A variacao de tensao diferencial entre as saidas pode ser determinada

por:
AVog = (Voir — Voo) = 2% (Vaa — 2% AVsgp — [Vrpl — 2% AVgey — [Vpnl)  (A17)

Para determinacdo das dimesbes dos transistores OTA é necessario
levar em consideracdo o tempo de estabilizacdo do sinal de saida do
amplificador.

Como explicado anteriormente, o slew-rate de um determinado sinal

pode ser calculado a partir da expressao A.1.

Se observarmos o circuito sub-DAC da figura 3.11 nos instantes “P”, que
é a fase de atualizacdo da tensdo de saida do amplificador, desprezando as
capacitancias parasitas das chaves e considerar apenas os capacitores ligados
ao amplificador. Como a entrada do amplificador apresenta alta impedancia, os
terminais de entrada podem ser considerados como estando em aberto, pois a
tensdo de entrada nao ira influenciar a corrente de saida durante o periodo de
slew-rate. A capacitancia equivalente vista por cada saida do amplificador pode

ser, assim, expressa por:

_ (C4+C3)*(C+Cy)
Ceq T (C4+C3)+(Ca+Cy)’ (A18)
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Como:
C4:C3:C26C1:2*C2), (A.19)
Ent&o:

Ceq =% Cy (A.20)

Se for considerado que durante a fase de slew-rate, a corrente de saida
do amplificador € constante, cujo valor Imax corresponde a maxima corrente que
pode ser fornecida na saida, pode-se concluir que o slew-rate também pode
ser obtido através de:

SR = max (A.21)

Nos amplificadores operacionais de transcondutancia, quanto menor for
Tsr, maior serda o slew-rate e consequentemente maior serd a corrente de
saida do amplificador. Portanto, a corrente de polarizacao depende do slew-
rate e da capacitancia equivalente Ceq. Entretanto, o tempo de estabilizagéo
linear ndo depende da corrente de polarizacao, e pode ser otimizado. Desta
forma, minimizando T\, pode-se aumentar Tsg € consequentemente reduzir o

consumo de poténcia do amplificador.

Considerando apenas um lado do circuito e aproximando o modelo do
circuito apresentado na figura 3.7 no momento de atualizacdo da tenséo de
saida para um modelo de primeira ordem, devido as capacitancias ligadas ao
circuito produzirem polos em baixa frequéncia e considerando que a

transcondutancia do circuito (gm) é constante durante este periodo, a

constante de tempo (T) do circuito pode ser dada por:

C1+C, Cy

=1z (A.22)
2+Cxgm  gm

Quanto ao tempo de acomodacéo linear, a resposta transitéria de um
circuito linear de primeira ordem é dada por:

Vo(t) = Vof - (Vof - Voi) * e_t/T ’ (A23)
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em que V,; é a tensao de saida inicial, Vo € a tensao final, valor da tensdo na
saida quando o circuito atinge o regime permanente, e T € a constante de

tempo do circuito.

Entretanto, assim como no caso do slew-rate, ndao & simples obter a
tensdo na saida do circuito quando este inicia seu comportamento linear.
Portanto, para simplificar as equacgdes de projeto, sera considerado Vo = 0 em
(A.23). Dessa forma, (A.23) pode ser reescrita da seguinte maneira:

Vo(D— Vor

=e/T=¢g, (A.24)
Vof

em que € € o erro relativo entre a tens@o na saida no instante t e seu valor de

regime permanente.

O erro € permite ao projetista definir o valor de tensao na saida que
pode ser considerado como ja sendo o de regime permanente. Se o projetista
definir € = 0, 1%, por exemplo, sera considerado que o circuito estara em

regime permanente quando sua saida atingir um valor de tensao que é 0,1%

menor que o valor final.

Dessa forma, dado o valor do erro € e o intervalo de tempo reservado

para a resposta transitoria linear TN, 0 valor da constante de tempo T sera,

entdo, obtido da seguinte forma:

_ _Tun
In (¢)’

(A.25)

Substituindo (A.25) em (A.22), obtém-se a expressao para o calculo da
transcondutancia do amplificador:

_ 1 C,1+Cy
gm = -7 — *(Z*Cz +C;) *In (8). (A.26)

Considerando uma frequéncia de chaveamento de 1 MHz, o novo slew-
rate passara a ser de 40 V/us, sabendo que o capacitor C, tem o valor de 1
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pF, a corrente maxima de saida do amplificador lpmax pode ser calculada
utilizando a equacao A.9 e é igual a 39,2 YA, ou seja, aproximadamente 40 pA.

Desta forma, utilizando as equacdes demonstradas acima e fazendo os
devidos ajustes para que o circuito venha a funcionar de forma adequada,
foram realizados os calculos referentes aos transistores dos circuitos. Foi
utiizado um comprimento minimo para todos os transistores de 800 nm. As

dimensodes dos transistores podem ser observadas na tabela A.3.

Tabela A.3: Dimensoes dos transistores do circuito OTA.

Transistores WI/L (um/pm) Transistores WI/L (um/um)
M1, M2 20.0/0.8 M13, M14, MF13, MF14 9,8/0.8
M3, M4, M5, M6 24.0/0.8 M15, MF15 79,0/0.8
M7, M8 100,0/0.8 | M16, MF16 40,0/0.8
M9, M10 195,0/0.8 | M17 19,8/0.8
M11, M12 13,5/0.8

A.1.3 COMPARADOR

Comparador € um circuito que compara um sinal analégico com outro
sinal analégico ou referéncia de tensao e apds a comparacgao a saida € binaria.

Um comparador € um conversor analégico/digital de 1 bit.

O comparador precisa ter um ganho muito alto para que possa saturar e
obter uma resposta bindria, 0 ou 1 e uma alta impedancia de entrada.
Entretanto, este ganho na realidade é limitado, 0 que afeta na resposta de
transicdo de um estado para outro.

Inicialmente, para a implementagdo dos comparadores foi utilizado o
amplificador operacional em configuracao de dois estagios que utiliza a técnica
Miller para compensagéo de frequéncia. O circuito amplificador utilizado como
comparador nos conversores pode ser observado na figura A.17. A utilizacao

de amplificadores operacionais diferenciais trouxe varias vantagens como
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maior rejeicao ao ruido da alimentagdo, uma maior excursao do sinal de saida,

etc.

Os nomes MN e MP denotam transistores NMOS (transistores de efeito
de campo de semicondutores metal-6xido tipo N) e PMOS (transistores de
efeito de campo de semicondutores metal-6xido tipo P), respectivamente. Tipo
N e tipo P querem dizer que o canal do transistor € tipo N (Negativo) ou tipo P
(Positivo). (RAZAVI, 2001).

Vpp =33V
—— —F —E
MP3 MP4 Cflﬂ MP6 MP8 MP10
1]
en I " SN SP
o 1 I — —_—
MN1I—| |_|~.'nm
ep
L=
EVP1A
ek — SR Sk
MN5 MN7 MHN9 MHNA1
Vae = 0V

Figura A.17: Amplificador de dois estagios utilizado como comparador.

O primeiro estagio do amplificador, formado pelos transistores MN1,
MN2, MP3, MP4 e MN5, é configurado como par diferencial com carga ativa.
Nesse estagio, os transistores operam na saturacdo, sendo utilizados em
aplicacbes que requeiram um ganho de tensdo grande num simples estagio.
(RAZAVI, 2001).

O segundo estagio, formado pelos transistores MP6 e MN7, é
tipicamente configurado como fonte comum simples para permitir uma maxima
excursao do sinal de saida. Como pode ser observado, na saida do segundo
estagio existem 2 inversores para poder ter a saida necessaria para controlar
as 4 chaves do sub-DAC.

Tendo como base o circuito do amplificador operacional diferencial de 2
estagios da figura A.17, e estabelecendo que todos os transistores possuem o
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mesmo canal, podem ser realizados os calculos das dimensbdes dos
transistores obedecendo as especificacoes a seguir: Vpp=3,3V, Vss=0V, |Ay|
> 60 dB, GB = 200 MHz, SR =120 V/us, Pt < 0,5 mW e C¢c = 0,1pF, VomRmax =
2,65V e Vomamin = 1,15V;

1) A partir da especificagdo de SR, pode-se obter o limite minimo para a
corrente de polarizagao:
Vv
Ips = SR* Cc => Ipg > 1205* 0,1pF => Ips > 12 YA
2) A partir da especificacdo da poténcia, pode-se obter o limite maximo
para a corrente de polarizacao:

PT = VDD * (IDS + ID7 + ID9) < 0,5 mW, como ID7 = ID9 e ID7
0,5 mW
3,3V

> 2x*Ipstemos:  Ipg+2*2x*Ipg < , entao:

Ips < 30,3pA. Escolhe — se a corrente de polarizagao Ips = 20pA.

Como o valor referente a corrente Ips escolhido foi o mesmo usado no
projeto do amplificador da figura A.12, optou-se por utilizar 0 mesmo circuito
amplificador de 2 estagios como comparador. Na saida do comparador foi
utilizado um LATCH com 2 inversores na entrada para garantir excursao do

sinal de saida que sera aplicado nas chaves de controle do sub-DAC.

Foram aplicadas uma tensao continua de 1,65 V na entrada negativa do
comparador e uma senoidal de 1 mV de pico a pico com uma tensao de desvio
de 1,65 V na entrada positiva do comparador. Depois foram aplicadas uma
tensao continua de 1,65 V na entrada negativa e uma forma de onda quadrada
de 3,3 V e 100 MHz na entrada positiva do comparador. Nas figuras A.18, A.19
e A.20 podem ser observadas as respostas no dominio do tempo do circuito
comparador projetado, obtidas por simulacdo. Na figura A.19 pode ser
observado que o comparador projetado possui um tempo de atraso de
aproximadamente 2,2 ns. Na figura A.20 pode ser observado que o
comparador possui um Slew Rate (SR) de aproximadamente 1,375 V/ns na
descida.
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Figura A.18: Analise no dominio do tempo do circuito comparador projetado.
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Figura A.19: Analise no dominio do tempo do circuito comparador (atraso).
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Figura A.20: Analise no dominio do tempo do circuito comparador (Slew Rate).

Quando da mudanca de tecnologia para fabricacdo dos circuito do
conversor A/D, observou-se a presenca de muito ruido no sinal anal6gico. Esse
ruido causava mudancas desnecessdrias no estado l6gico de saida do
comparador, fazendo com que o sinal fosse convertido de forma errada. Isso é
comum quando nado se utiliza comparadores sem histerese para comparar

sinais com muito ruido.

Isso acontece principalmente quando é definido certo sinal de referéncia
para a comparacao, se o outro sinal for maior a saida sera 1 ou se for menor
sera 0. Qualquer pequena variacao ou ruido deste sinal pode alterar o estado
de saida do comparador. Entao, o circuito fica vulneravel em relagéo ao ruido.

Para resolver este problema, implementou-se um comparador com
histerese para melhorar o desempenho do conversor. Na Figura A.21 podem
ser observadas as respostas de um comparador com histerese e sem

histerese.
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Comparador sem histerese
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Figura A.21: Resposta do comparador sem e com histerese (ALLEN; HOLBERG, 2002).

A histerese serve para definir duas tensdes Vqtgrp. (positive trip point
voltage) e Vtrp- (negative trip point voltage) em relacao a tenséo de referéncia.
Essas tensbes servem para evitar variagdes com o ruido como pode ser
observado na figura A.22 (ALLEN; HOLBERG, 2002).

YO von
e -/4 1"‘__'.,

1 Virr,

A
Vmﬂ' i

Vor
:T > ‘: >

Figura A.22: Curva transitéria do comparador com histerese (ALLEN; HOLBERG, 2002).

Existe duas maneiras de implementar a histerese em um comparador:

externamente e internamente. Para este projeto implementou-se a histerese
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internamente, utilizando a topologia apresentada na figura A.23, sendo que

com duas saidas, uma positiva e outra negativa.

Voo
M6 M7 |-
M9
Voutl
—0
I M11

Figura A.23: Comparador com histerese interna e estagio de saida (ALLEN; HOLBERG,
2002).

Suponha que a tensdo de entrada do transistor M esteja aterrada e a
tensdo de entrada do transistor M, esteja um pouco abaixo de zero. Entdo o
transistor My esta ligado e o transistor M, estd cortado e em seguida, My liga
também os transistores M3 e Mg (espelho de corrente) e desliga os transistores
M4 e M. A corrente Is flui toda pelos transistores My e M3 colocando a tensao
de saida Voue em Vpp. Neste momento, Mg estd atingindo a seguinte
quantidade de corrente (ALLEN; HOLBERG, 2002):

.= % fie. (A.27)

Assim que a tensao Vi que esta na entrada do transistor M, incrementa
até a tensado Vtrp que ainda ndo é conhecida, uma parte da corrente Is comecga
fluir pelo transistor M.. Isto faz com que a corrente que flui pelo transistor My
seja igual a corrente que flui por M. Esta igualdade é necessaria para analisar

e encontrar qual o valor de tensdo critica (Trip Point Voltage) para que se
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defina a histerese (ALLEN; HOLBERG, 2002). Analisando o circuito da figura
A.23 é possivel determinar as correntes para cada transistor do circuito.

_ (W/L)e .
lg = W/D)s *1 3. (A.28)
i 2 = 1 6" (A29)
. is .

= = . A.31
'3 T TwW/Dew/nsl - 1t (A-31)
(A.32)

—O0va2

Vil

+

¥ig

Figura A.24: Principio de funcionamento da histerese interna (ALLEN; HOLBERG, 2002).

Conhecendo a corrente que flui pelos transistores My e M,, é facil
calcular as tensdes V4 dos respectivos transistores. Desde que a porta do
transistor My esteja aterrada, a diferenga das tensdes Vg1 € Vg2 Se torna a
tensdo Vrrp positiva do comparador com histerese (ALLEN; HOLBERG, 2002).

UG51 ES [31 + VTl' (A33)
UGSZ ES [32 + VTZ' (A34)

Vrrp+ = Vgs2 — Vgsi- (A.35)
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Assim que a tensao Vtgrp: € encontrada, o comparador altera o estado e
a maioria da corrente Is comecga a fluir pelos transistores M, e My. Como
resultado disso, o transistor M; liga e os transistores M3, Mg e My desligam.

Realizando o mesmo procedimento realizado anteriormente para analisar o
circuito da figura A.23, entretanto a ideia agora € encontrar a tensdo Vrgp -, €

possivel determinar as correntes de cada transistor, como pode ser observado
a seguir (ALLEN; HOLBERG, 2002).

7= % *1 4. (A.36)
;=i (A.37)
ig=1,+14. (A.38)

L = D = 2 (A.39)
ii=is—i,. (A.40)
VIrP- = VGs2 — Vgs1- (A.41)

O circuito foi implementado no Cadence utilizando corrente de
polarizagdo de 20 yA e uma histerese de aproximadamente 20 mV para cima e
para baixo. A histerese € simétrica, pois as relagbes W/L dos espelhos de
corrente sao iguais. Os valores dos comprimentos e das larguras dos

transistores utilizados no comparador podem ser observados na tabela A.4.

Tabela A.4: Dimensoes dos transistores do circuito comparador.

Transistores | W/L (um/pum) | Transistores | W/L (um/pm)
M1, M2 5.0/1.0 M8, M9 5.0/1.0
M3, M4 15.0/1.0 M10, M11 15.0/1.0

M5 10.0/1.0 M12 10.0/1.0
M6, M7 127.0/1.0
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O amplificador cascode na saida do comparador foi utilizado para
aumentar a impedancia de saida e consequentemente aumentar o ganho final

do amplificador.

A.1.4 CIRCUITOS DE POLARIZAGAO

Como bem sabemos, para um bom funcionamento dos circuitos
amplificador e comparador necessitam-se algumas tensdes de polarizagéo e
essas tensdes nao podem sofrer variagdes, sendao podem comprometer o bom
funcionamento do conversor A/D. Apds o dimensionamento dos transistores do
amplificador operacional e do circuito de realimentacdo de modo comum, foi
feito o dimensionamento dos transistores do circuito para geracao das tensdes
de polarizagdo do amplificador e do comparador e da tenséo de referéncia Viet.

Para simplificar os circuitos de polarizacdo, optou-se por projetar um
circuito de polarizacao utilizando a configuracdo que pode ser observada na
figura A.25. Para calcular as dimensdes dos transistores é necessario que os

mesmos estejam na regido de saturacgéo.

oD

MPA

Figura A.25: Circuito da tensao de referéncia.

A corrente lg tem o valor de 80 yA. Com o circuito e os valores da tensao

e da corrente, fica facil calcular as dimensodes dos transistores.
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Para simplificar o projeto do ADC foram utilizadas fontes ideais para
gerar as tens@es de referencias positiva (Vierp) € negativa (Viemn). Os valores das
tensoes Vierp € Vien S@0, respectivamente, 1,15V e 0,65 V.

A.1.5 CHAVE ANALOGICA

As chaves anal6gicas estdo entre os dispositivos integrados mais
simples que existem. A grande aplicagdo das chaves analdégicas encontra-se
nos circuitos a capacitor chaveado. Seu papel nesse tipo de aplicagao € de

fundamental importancia, pois sao elas que permitem a dindmica do sinal.

Todavia, os circuitos a capacitores chaveados sofrem com o problema
de injecao de carga (GREGORIAN, e TEMES, 1986). Para que um transistor
MOS conduza corrente elétrica, € necessario que um canal seja formado na
regido abaixo da porta (JONHS e MARTIN, 1997), (GREGORIAN, e TEMES,
1986). O canal é constituido por elétrons, em um transistor NMOS, e por
lacunas, em um transistor PMOS. Dessa forma, quando uma chave MOS se
abre, parte das cargas que constituiam o canal € injetada no capacitor ligado a

ela, provocando um erro em sua tenséo.

O fen6meno da injecdo de carga € aleatorio e ndo-linear. Portanto, a
injecdo de carga provoca erros na resposta em frequéncia do circuito a

capacitores chaveados e aumenta a distor¢cdo harmdnica do sinal na saida.

Neste projeto, o emprego da estrutura diferencial na implementacédo do
circuito do sub-DAC ajuda na reducao dos efeitos da injecao de carga, pois 0s
erros de tensdo provocados por este fendmeno aparecem como tensdes de
modo comum, que sao rejeitadas pela estrutura diferencial. Entretanto, apenas
adotar uma estrutura diferencial ndo é o bastante. E necesséario projetar as
chaves analégicas de tal forma a minimizar a quantidade de cargas injetadas. A
injecdo de carga pode ser significativamente atenuada se as chaves analdgicas
do circuito forem projetadas cuidadosamente, com o emprego de uma estrutura

complementar e com a adi¢ao de transistores dummy.
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].
t‘an "

Figura A.26: (a) Chave simples. (b) Chave Complementar.

Outra questdo a ser considerada no projeto das chaves analdgicas, € o
efeito de clock feedthrough. Na figura A.26 (a) € apresentado um circuito
composto por um capacitor C e um transistor NMOS, operando como uma
chave analégica. A figura mostra que a capacitancia que existe entre a porta e

a fonte forma um divisor capacitivo com o capacitor C, permitindo que uma
parcela do sinal de clock apareca em Vy. Essa interferéncia € conhecida como

clock feedthrough (GREGORIAN, e TEMES, 1986).

A parcela de tensdo sobre o capacitor C devido ao efeito de clock

feedthrough pode ser determinado por:

= — %
Vo ContC Vg (A.42)

A Figura A.26 (b) ilustra 0 caso em que uma chave complementar &
utilizada para carregar o capacitor C. Nesse caso, a tensdo que aparece no
capacitor, devido ao efeito de clock feedthrough, pode ser expressa por:

Cgsn

C
* Ugp + P — vy, (A.43)

-
0 Cgsn+Cgsp+C

Se os dois transistores da chave complementar apresentarem a mesma
area de canal, teremos que Cgsn = Cgysp. Além disso, os sinais de clock que
acionam as chaves sao complementares. No caso deste projeto, como esta
sendo utilizado um sinal analégico com uma tensao de off-set de 0,9 V, o sinal
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de clock tem Vg, = 0,9 Ve Vg, = - 0,9 V, e vice-versa. Desse modo, pode-se

escrever que Vyn = = Vyp.
Portanto, para este caso ideal em que Cgsn = Cgsp € Vyn = = Viyp, (A.44)
mostra que Vp = 0, atenuando o efeito de clock feedthrough.

Por isso, com o objetivo de minimizar a quantidade de cargas injetadas e
o clock feedthrough, adotou-se o circuito da figura A.27 para a implementacao

das chaves analdgicas do conversor A/D a capacitores chaveados.

& 2 @
My L I 1 e
o o

Mo
A o—u-d —— 5B
My
i 1
;1’}'3 T I T )ﬂlr?rgl
ra @ @

Figura A.27: Circuito da chave analdgica.

. Outra vantagem da chave complementar estda no fato de que ela
apresenta uma resisténcia menor que a de uma chave implementada com

apenas um transistor MOS.

Além disso, uma chave construida com apenas um transistor precisaria
de uma largura maior para conseguir ter a mesma resisténcia de uma chave
complementar, 0 que aumentaria a area do canal do transistor e elevaria a
quantidade de cargas injetadas. A resisténcia de uma chave complementar

guando acionada pode ser dada por:

L L
"~ Kn*Wx(Vgs—Vr) Kp*W=(Vgs—Vr)

Ron (A.45)

NMOS PMOS

em que L é o comprimento do transistor, W € a largura, Ky e Kp sdo parametros
de transcondutancia dos transistores NMOS e PMOS, respectivamente, que
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depende do processo de fabricacdo, Vgs € a tensdo entre o gate e a fonte do

transistor e V1 é a tensao de limiar.

Outra técnica de reducdo da injecdo de cargas, adotada no circuito da
figura A.27, € o emprego de transistores dummy. Nesse circuito, os transistores
M; e M, sdo os transistores principais da chave complementar. os transistores
M3, M4, M5 e Mg sao transistores dummy, adicionados ao circuito apenas com o

objetivo de assimilar as cargas restantes dos transistores principais.

No circuito da Figura A.27, quando o transistor My abre, os transistores
Ms; e M4 sdo fechados. Nesse momento, o canal de My sera desfeito e serdo
criados os canais de M3 e M4. Assim, as cargas que outrora constituiam o canal
de My, serdao assimiladas pelos transistores M3 e My, para a formagao de seus
respectivos canais, reduzindo a inje¢éo de carga.

No projeto de chaves analdgicas com transistores dummy, recomenda-
se que estes transistores sejam dimensionados de forma que cada um tenha
seu canal com metade da 4rea do canal dos transistores principais (BARUQUI,
1999). Desse modo, na média, a quantidade de carga armazenada no canal do
transistor principal sera igual a quantidade de carga armazenada nos canais
dos dois transistores dummy.

Com o uso de simulagdes, foram dimensionados os transistores que
funcionam como chaves nas entradas dos amplificadores operacionais. Foram
realizadas simulacées com chaves PMOS e NMOS (compondo uma porta de
transmissdo) de modo a resisténcia da chave seja a menor possivel, para

poder ter uma maior excursdo da tensdo de entrada aplicada.

O ADC proposto utiliza vinte e oito chaves complementares em cada um
dos sete primeiros estagios, totalizando 112 chaves. O oitavo bloco é composto
apenas do comparador, e ndo utiliza nenhuma chave. Na tabela A.5 podem ser
observados os comprimentos e larguras dos transistores utilizados nas chaves
complementares utilizadas nos circuitos a capacitor chaveado. Os transistores
dummy utilizados nas chaves possuem metade do comprimento dos

transistores principais.
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Tabela A.5: Dimensoes dos transistores principais utilizados como chave analdgica nos

circuitos a capacitor chaveado (SC) de cada estagio.

. Transistores WI/L (um/pm)
NMOS 10/0.18
PMOS 20/0.18
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APENDICE B

Neste apéndice serdo realizadas as andlises dos circuitos utilizados
neste trabalho. Inicialmente sera demonstrado o funcionamento do circuito de
um estagio do ADC de dobramento utilizando resistores, depois serdo feitas as
analises dos circuitos a capacitor chaveado.

B.1 ANALISE DO CIRCUITO DE UM ESTAGIO DO ADC DE
DOBRAMENTO UTILIZANDO RESISTORES

O diagrama esquematico do circuito de um estagio do ADC de
dobramento utilizando resistores pode ser observado na figura B.1.

Vrefn

3

Vip =1
51 R
Ventp S = L
Vou =1
~ /52 i
— AN A ::> Veaidan
Ri2
AAN :,.: Vesidap
UDP =1
83
" R
il Von =1 AAN
N -

$ R
Ventp =
_l_ iy oP
= Vv

Ventn - DN

Viefp

Figura B.1: Diagrama esquematico de um estagio do ADC de dobramento utilizando
resistores (RODRIGUES, 2011).
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B.1.1 FUNCIONAMENTO DO CONVERSOR A/D DE DOBRAMENTO UTILIZANDO
RESISTORES

Dependendo dos valores das saidas do comparador da figura B.1 (Vpp €
Vbon), 0 amplificador € ajustado em duas diferentes configuragdes. Se Venyp 2
Venn, @ saida digital Vpp é igual a 1 e a saida digital Vpy € igual a 0. Dessa
forma as chaves S1 e S3 sdo fechadas e as chaves S2 e S4 sdo abertas e 0
circuito resultante pode ser observado na figura B.2 (RODRIGUES, 2011).

Vrefn

<
i2
I K
Ventp ——W
R o | R
AN el i = Veaidan
» o
AAN = — ;f B Vsaidap
i i=0
P ib
ventn -—_) -QARA
5T
&
2 R

Vrefp

Figura B.2: Diagrama esquematico da primeira configuracao do ADC de
dobramento (RODRIGUES, 2011).

Aplicando a Lei de Kirchhoff das correntes e analisando o circuito da
figura B.2, tem-se:

e Para o né da entrada positiva do amplificador:

[— J— +_
viomi Yo =V Ve TV 0 Vi,

R/2 R R

)
w

|
A4

saidan

|
A 4
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+ 2 * Ventp + Vrefn + ‘/saidan (B 1)

4

1%

e Para o né da entrada negativa do amplificador:

+
o~
Il
\Z
Q
s
S
Il
\Z

A4

—4%y —2%V

saidap entn refp

(B.2)

Como em um amplificador operacional V =v" e substituindo a equacéao

B.1 na equagéo B.2, tem-se:

(2*V +V _+V
=4
saidap

entp refn saidan _ * _
4 j 2 Ven p Vrefp

Vi =V,

saidap saidan

= 2 o (‘/enl‘p - ‘/enm) + (‘/”ef’” o Vrejp)

(B.3)

A segunda e ultima configuragdo acontece quando Venyp < Ventn. Enté@o, a
saida digital Vpp € igual a 0 e a saida digital Vpn € igual a 1. Dessa forma as
chaves Si e S3 sdo abertas e as chaves S, e S; sao fechadas e as saidas do

amplificador operacional diferencial sdo iguais a:

V

saidap

_V‘

saidan

= 2 * (‘/em‘n - ‘/entp) + (‘/re n Vreﬁ) )

(B.4)

Desta forma, a tensdo da saida analégica para o conversor de
dobramento existente na figura B.1 possui uma saida que pode ser expressa

como:

Vsaidap - Vsaidan = VDP * [2 * (Ventp - Ventn)] + VDN * [2 * (Ventn - Ventp)] +
(Vrefn = Vrerp) (B.5)
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B.2 ANALISE DO CIRCUITO DE UM ESTAGIO DO ADC DE DOBRAMENTO

UTILIZANDO CIRCUITOS A CAPACITOR CHAVEADO

Utilizando a mesma arquitetura para o ADC de dobramento existente na
figura 4.8, substituindo os resistores pelos capacitores chaveados e realizando
a modificacao na saida do amplificador para que a saida nao fique em aberto
em nenhum momento para que a tensao de saida ndo va para a saturagéo,
como explicado no capitulo 3, ndés chegaremos ao diagrama esquematico que
pode ser observado na figura 4.10.

VDP=1 'u’ - —
o /. rie1E. D L
Vn“ =1 c!
b S = e ey —
I ]
Ysaidan

1 =
p g g L.lE x ﬂ —E —usniﬂ:.'p
Yenm V=1 C_‘ EE e
N\ 3 = = I

Cs
'l."relp i | 1
\"Fntp + v E n 6 . e

J- + oP 5
= Viau =

Venni -

Figura B.3: Diagrama esquematico do ADC de dobramento utilizando circuitos a
capacitor chaveado.

Os circuitos a capacitores chaveados sdo compostos de capacitores e
chaves que séo acionadas em dois instantes distintos, instantes impares (I) e

instantes pares (P). Nos instantes impares, as chaves “I” sdo acionadas e nos
instantes pares, as chaves “P” sado acionadas. Em cada instante de
acionamento tem de ser realizada uma analise no circuito do ponto de vista de

balanco de cargas para poder determinar a expressao de saida.

B.2.1 FUNCIONAMENTO DO CONVERSOR A/D DE DOBRAMENTO UTILIZANDO

CIRCUITOS A CAPACITOR CHAVEADO

Da mesma forma que o circuito da figura B.1, dependendo dos valores
das saidas do comparador da figura B.3 (Vpp € Vpn), 0 amplificador é ajustado
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em duas diferentes configuragdes. Se Venp = Ventn, @ saida digital Vpp € igual a
1 e a saida digital Vpy € igual a 0. Dessa forma as chaves S1 e S3 sao
fechadas e as chaves S2 e S4 sado abertas e o circuito resultante pode ser

observado na figura B.4.

Vietn. - P {1}
I ¢ l
i
iy o — :'j- - &
Nt ——Flr {7 i
e :
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ot \x__“_; ‘:":." lllirsaid.'ut
i * —us:\iilnp

Vietp i 7]
@ cl i

Figura B.4: Diagrama esquematico da primeira configuragdo do ADC de dobramento
utilizando circuitos a capacitor chaveado.

Realizando a analise do circuito do ponto de vista balanco de cargas dos

capacitores teremos:

1) Cargas nos capacitores nos instantes “P”;

Fechando as chaves nos instantes

instantes “I”, teremos:

)

—=
+

e Para a entrada positiva do amplificador:

QClP(n) = (7 * (ventpp(n) - v+P(n))
QCZP(n) =(y * (vrefnp(n) - v+P(n))

QC3P(n) = (3 * (vsaidanp(n) - v+P(n))

“P”

e

T

e deixando aberto nos
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e Para a entrada negativa do amplificador, teremos:
QC4P (n) = Cy = (ventnp(n) - U—P(n))
Qcs’ (n) = Cs * (Vrer," () — v ()

Qcs” () = Co * (Vsaiaap” () —v_" ()

Fechando as chaves nos instantes “I” e deixando aberto nos instantes “P”,

teremos:
2) Cargas nos capacitores nos instantes “I”:

e Para a entrada positiva do amplificador, teremos:
00 (n=3) =0
Cl n 2 - .
[ 1
Qcz (n— E) = 0.

1
Qcs'(n=2) = 0.

e Para a entrada negativa do amplificador, teremos:

Qcs (n - %) = 0.

1
Qcs' (n— E) =0.

Qce’ (n — —) = 0.

3) Realizando o balanco de cargas nos instantes “P”, teremos:

e Para a entrada positiva do amplificador:



APENDICE B 161

Observando que todas as cargas no interior do circulo de carga é
negativo, pode-se somar todas elas.

_Cl * (ventpp(n) - 17+P(n)) - CZ * (vrefnp (Tl) - v+P(n)) - C3
* (vsaidanp(n) - v+P(n)) =0-
(Cl + CZ + C3) * 17+p(n) = C3 * vsaidanp (Tl) + Cl * ventpp(n) + C2 * vrefnp(n)s
desta forma, aplicando a transformada z teremos:

U+(Z) — C3xVsqidan (2)+C1*Ventp (2)+C2*Vrefn (2)
(C1+Cy+C3)

(B.6)

e Para a entrada negativa do amplificador, teremos:

Da mesma forma, observando que todas as cargas no interior do circulo

de carga sdo negativas, pode-se somar todas elas.

~Cy * (Venen” (1) = P () = Cs5 * (Vrepp” (1) = v_F(0)) = Cs
 (Vsaiaap” (1) = v_P () = 0 -
Co * Vsaidap” (M) = C4 * Venen? (M) + Cs * Vyepp? (1) +(C4 + C5 + Co) xv_P(n)
Aplicando a transformada z teremos:
Co * Vsaigap(2) = —Ca * Venen(2) — Cs * Vyesp(2) +(Ca + Cs + C) v~ (2) (B.7)

Sabendo que em um amplificador operacional, a tensdo que esta na
entrada negativa ¢ igual a tensdo na entrada positiva, V'(Z)=V*(2),

substituindo a equacdo B.6 na equagcdo B.7 e fazendo C4=Ci=2*C, e
C3=C5=C6=C2, tem-se:

Cy * vsaidap(z) = =2 % Cy * Venen(2) — Cy * vrefp(n) +

Cy * Vsgigan(2) + 2 % Cy * Uentp(z) + C; * Urefn(z)

25 Cy+ G+ C
@Gt Gt G 2% C+ C+ Cy)
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G, * [Usaidap (z) - Usaidan(z)]

=2x(y* [ventp (z) — ventn(z)] + C; * [vrefn(z) - vrefp(z)] -

Usaidap (Z) - vsaidan(z)

_2*C2

C,
-7 C * [ventp (z) — ventn(z)] + C_ * [vrefn(z) - vrefp(z)]
2 2

Desta forma a saida do amplificador operacional diferencial é igual a:

vsaidap (Z) - vsaidan(z) =2 [ventp (Z) - ventn(z)] + [vrefn(z) - vrefp(z)] (B8)

Da mesma forma pode-se proceder para a segunda e Ultima
configuracdo que acontece quando Venp < Venn. ENtdo, a saida digital Vpp é
igual a 0 e a saida digital Vpy € igual a 1. Dessa forma as chaves Sy e S; séo
abertas e as chaves S, e S; sédo fechadas e as saidas do amplificador

operacional diferencial sdo iguais a:

Usaidap (Z) - vsaidan(z) = 2% [Uentn(z) - ventp(z)] + [vrefn(z) - vrefp(z)] (Bg)

Como pode ser observado, as equacdes B.8 e B.9 sdo equivalentes as
equacoes B.3 e B.4 respectivamente. Desta forma, o conversor de dobramento
existente na figura B.10 possui uma saida analdgica que pode ser determinada

como:

Vsaidap (Z) - Vsaidan(z) = VDP * [2 * (Ventp (Z) - Ventn(z))] + VDN * [2 *
(Ventn(z) - Ventp (Z))] + (Vrefn(z) - Vrefp (Z)) (B-1 0)
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B.3 ANALISE DO CIRCUITO DE UM ESTAGIO DO ADC DE
DOBRAMENTO UTILIZANDO CIRCUITOS A CAPACITOR CHAVEADO

MODIFICADO

Apos verificar estes erros na conversao do sinal de entrada, foi realizada
uma modificacdo no circuito do amplificador diferencial a capacitor chaveado.
As modificagdes executadas no circuito podem ser observadas na figura B.5.

[~ Usa'sdan

o .
53 ] E C, Vaidap
Vnhl =1 Cs B

|1
/ 54 = “Cs
1
% Vet [ f—{ P -} 7]
i
p e Vi 1 e [ 1] ¢ L
Vinn - Von = = = =

Figura B.5: Diagrama esquematico de um estagio do ADC de dobramento utilizando
circuitos a capacitor chaveado modificado.

A insercao de mais um capacitor juntamente com as chaves no circuito
ndao criara nenhuma alteracdo a tensdo do sinal de saida, como sera
demonstrado a seguir, basta para tanto fazer com que o capacitor inserido

tenha a mesma capacitancia que o capacitor ligado a saida do amplificador.

B.3.1 FUNCIONAMENTO DO CONVERSOR A/D DE DOBRAMENTO UTILIZANDO
CIRCUITOS A CAPACITOR CHAVEADO MODIFICADO
Da mesma forma que o circuito da figura B.3, dependendo dos valores

das saidas do comparador da figura B.5 (Vpp € Vpn), 0 amplificador é ajustado
em duas diferentes configuragdes. Se Venyp = Ventn, @ saida digital Vpp € igual a
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1 e a saida digital Vpy € igual a 0. Dessa forma as chaves S1 e S3 sao
fechadas e as chaves S2 e S4 sado abertas e o circuito resultante pode ser
observado na figura B.6.

Vietn ﬂ

sasdan

Figura B.6: Diagrama esquematico da primeira configuragdao do ADC de dobramento
utilizando circuitos a capacitor chaveado modificado.

Realizando a analise do circuito do ponto de vista balango de cargas dos

capacitores teremos:
1) Cargas nos capacitores nos instantes “P”;

Fechando as chaves dos instantes “P” e deixando abertas as chaves

dos instantes “I”, teremos:

Para a entrada positiva do amplificador:
Qc1p(n) =Cy * [ventpp(n) - V+P(n)] = (Cy * Ventpp(n) —Cy v, P (n)
QCZP(n) = Cy * [vrefnp(n) - v+P(n)] = Cy * vrefnp(n) —Cy * v+P(n)

QCBP(n) = (3% [vsaidanp(n) - v+P(n)] =(3* vsaidanp(n) — C3 * U+P(n)
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QC4P(n) = (4 * [vsaidanp(n) - v+P(n)] =Cy * vsaidanp(n) — Cy * v+P(n)

e Para a entrada negativa do amplificador, teremos:
Qcs’ (1) = Cs * [Venen” () = v_P(M)] = Cs * Venen” (n) — Cs x v_ (1)
Qcs’ (M) = Ce * [Vrepy” (1) = v_P(W)] = Cg * Vyepy” (W) = Co v (1)
Q7" (n) = C; * [Vsaigap” () = v-P ()] = C7 * Vsqigap” () — C; % v_F(n)
Qcs” (M) = Cs * [Vsaiaap” (M) = v-F ()] = Cg * Vsqiaap” (W) — Cg * v_F ()

Fechando as chaves dos instantes e deixando abertas as chaves dos

instantes “P”, teremos:
2) Cargas nos capacitores nos instantes “I”:

e Para a entrada positiva do amplificador, teremos:

Qcd’ (n - %) = Cy * [UsaidanI (n - %) —v,! <n - %)]

1 1 1 1
= C4 * Vsgigan (n_i)_a}*v.,. <n—§>

e Para a entrada negativa do amplificador, teremos:

3) Realizando o balanco de cargas nos instantes “P”, teremos:

e Para a entrada positiva do amplificador:
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Observando que todas as cargas no interior do circulo de carga sao
negativas, pode-se somar todas elas desprezando o sinal em ambos os lados
da equacao, desta forma tem-se:

Cl * ventp(n) - Cl * v+(n) + CZ * vrefn(n) - CZ * U+(Tl) + C3 * vsaidan(n) - CS

*vr(n) + Ca * Vsqigan(n) — Cy * vt(n)
1 4 1
= (4 * Vsgidan (n_i)_cél*v (n_z)

(CL+C+C+CY*xvi(n) —Cyp vt (n - %) =Cy * ventp(n) + G, * vrefn(n) +

1
(C3 + Cy) * Vsgigan(M) — Cy * Vsgigan (Tl - _) (B.11)

2
e Para a entrada negativa do amplificador, teremos:

Da mesma forma, observando que todas as cargas no interior do circulo

de carga sdo negativas, pode-se somar todas elas.
Cs * Ventn(n) — Cs x v~ (n) + Cg * Vyepp(n) — Cg x v~ (1) + C7 * Vsgigap(M) — C7 v~ (n)
+ Cg * Vsgigap(M) — Cg * v~ () = Cg * Vggiqap (n - %) —Cgxv™ (n - %)
(C7 + o) * Vsaiaap(™) = Co * Vsataap (n =) = (Cs + Co + €+ Co) * v™(n) = Gy »
v (1 =3) = Cs * Venen(n) = Cg * pepp () (B.12)
4) Realizando o balango de cargas nos instantes “I”, teremos:
e Para a entrada positiva do amplificador:
Cs * Vsgigan M — 1) = Cp xv*(n — 1)

1 + 1
= C4 * Vsqidan (n—§>—C4*v (n_z>

e Para a entrada negativa do amplificador:
Cg * Usaidap (n-1) - Cg * v (n—1)

1 B 1
=68*vsaidap(n_§)_c8*v (n_§>
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Da analise das equacdes no balanco de cargas nos instantes “I”, pode-

se dizer que:
Vsaidap(n = 1) = Vsqiaap (= 5) (B.13)
Vsaidan (= 1) = Vsqiaan (n = 3) (B.14)
vt(n—1) =v? (n—%) (B.15)
v in—-1)=v" (n—%) (B.16)

Substituindo as equagdes B.14 e B.15 na equagao B.12 teremos:

(Ci+C+C+C)*v (M) —Cux v (n— 1) = Cy * Vepp(N) + Cy * Uy pn(n) +
(C3 + C4) * Usaidan(n) - C4- * VUsaidan (n - 1) (B1 7)

Substituindo as equacdes B.13 e B.16 na equacgéo B.17 teremos:

(C7 + Cg) * Vsaidap (n) — Cg * vsaidap(n —1)= (Cs+Ce+C7+Cg) xv™(n) — Cg *
v_(n - 1) - CS * ventn(n) - C6 * vrefp(n) (B18)

Aplicando a transformada z nas equacgbes B.17 e B.18 e fazendo
Cs=C1=2*C2 e C3=C4=Ce= C7= Cg=Cz, teremos:

(2 * C2 + CZ + CZ + Cz) * v+(Z) - Cz * Z_l * U+(Z) =2 % C2 * ventp(Z) + CZ *

Urefn(z) + (CZ + CZ) * Usaidan(z) - CZ * Z_l * vsaidan(z) -

U+(Z) — 2*62*Uentp(Z)+Cz*vrefn(z)+(2*f2_Cz*z_l)*vsaidan(z) (B19)
5%Cy—Cyxz1

(CZ + CZ) * vsaidap(z) - C2 * Z_l * vsaidap(z) = (2 * C2 + CZ + CZ + CZ) * v‘(z) - CZ *

Z s 17—(2) — 2% CZ * ventn(z) - CZ * vrefp(z) -

(2 * CZ - CZ * Z_l) * vsaidap(z) = (5 * CZ - CZ * Z_l) * U_(Z) — 2% CZ * ventn(z) -
Cy * Urefp(Z) (B.20)

Sabendo que em um amplificador operacional, a tensdo que esta na
entrada negativa é igual a tensdo na entrada positiva, V (z)=V'(2),

substituindo a equacao B.19 na equacéao B.20, tem-se:
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(2% Cy —Cy % z71) * Usaidap (2)
= (Cl+3*C2_C2*Z_1)

. 2% (Cy % ventp(z) + C; * vrefn(z) +(2*xC—Cyx Z_l) * Vsqidan (2)
Ci+3%xC,—Cy*xz1

— 2% Cy * Voppn(2) — C * vrefp(z) -

(2xCy—Cy % Z_l) * Usaidap (2)
=2xCy % ventp(z) + C; * vrefn(z) +(2*xC,—Cy % Z_l) * Vsgidan (2)

— 2% Cy % Vopin(2) — Cy * vrefp(z) -

CZ * (2 - Z_l) * [Usaidap(z) - vsaidan(z)]

=2x%Cy % [ventp (z) — ventn(z)] + C; * [vrefn(z) - vrefp(z)]

Desta forma:

Z*Cz

C
Cyx(2—2-1) * [ventp (z) — ventn(z)] + :

Usaidap (2) — Vsqigan(2) = G-z *
[vrefn(z) - vrefp(z)]
(B.21)

Como o intervalo Ta que é o periodo do clock de chaveamento € muito
pequeno, pode-se dizer que:

zl=e MW = 1—jwT,
Substituindo o termo de z' na equagdo B.21, teremos:

Usaidap (2) — Vsqidgan(2)

2 1

= m * [ventp (2) — Uentn(Z)] + (2_1—+ija)

* [vrefn(z) — Urefp (Z)]
Usaidap (2) — Vsaidgan(2)

1
= m * [ventp(z) - ventn(z)] + m * [vrefn(z) ~ Urefp (Z)]

Da mesma forma fazendo o processo inverso: 1+ jwT, ~ e¥Te =z e

substituindo na equacéo acima se tem:
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1
vsaidap (Z) - vsaidan(z) = ; * [ventp (Z) - ventn(z)] + ; * [vrefn(z) - vrefp(z)]

Desta forma a saida do amplificador operacional diferencial é igual a:
VUsaidap (2) — Vsqiagan(2) = {2 * [ventp (2) - ventn(z)] + [vrefn(z) - Urefp(z)]} xz71 (822)

Da mesma forma pode-se proceder para a segunda e Ultima
configuracdo que acontece quando Venp < Venn. ENtdo, a saida digital Vpp é
igual a 0 e a saida digital Vpn € igual a 1. Dessa forma as chaves S1 e S3 séao
abertas e as chaves S2 e S4 sao fechadas e a saida do amplificador
operacional diferencial € igual a:

Usaidap (2) — Vsqidan(2) = {2 * [ventn(z) - ventp(z)] + [Urefn(z) - vrefp(z)]} xz71 (823)

Como pode ser observado, as equacoes B.22 e B.23 sdo equivalentes
as equagodes B.3 e B.4 respectivamente, existindo apenas um atraso no sinal
de saida em relacao ao sinal de entrada.

Sendo assim cada estagio do conversor baseado nos circuitos a
capacitor chaveado modificado mostrado na figura B.5 possui uma saida
diferencial cuja tensao é determinada por:

Vsaidap (z) - Vsaidan(z) = {VDP * 2 % [Ventp (z) — Ventn(z)] + Vpy * 2 * [Ventn(z) -
Ventp(z)] + (Vrefn(z) - Vrefp(z))} xz7! (824)



