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RESUMO

Esta tese se integra na categoria de desenvolvimento de sistemas eletronicos em
circuitos integrados, e tem como objetivo obter um conversor analdgico-digital inteiramente
controlado pelas atividades do sinal de entrada, e que apresente, na concep¢do, consumo
elétrico reduzido e complexidade baixa. Para tanto, foi definido o projeto de um conversor
analdgico-digital assincrono, com uma amostragem irregular do tipo “amostragem por
cruzamento de niveis”, que € uma amostragem nao uniforme no tempo. Neste trabalho, entao,
¢ apresentado um conversor analégico-digital de 8 bits que opera sem relégio, com uma
arquitetura do tipo dobramento (folding). A primeira parte do trabalho consistiu no projeto do
circuito do conversor em uma tecnologia CMOS padrdao de 0,35 um, com uma tensdao de
alimentacao de 3,3 V. Por simulagdo, obteve-se desse conversor de 8 bits, uma relacdo sinal-
ruido mais distor¢ao (SNDR) de 58 dB, com um consumo de 35 mW. O circuito do conversor
proposto também foi comparado, por simulacdo, com um conversor de canal (pipeline)
similar, funcionando em tempo-continuo, de 8 bits, com 1 bit por estdgio, projetado com a
mesma tecnologia, que obteve 50 dB para a SNDR. A segunda parte do trabalho consistiu na
confeccdo do leiaute do circuito e na comprovagdo, por simulacdes a partir do leiaute, dos
valores projetados de SNDR e de consumo do conversor proposto. As principais aplica¢des
para um conversor assincrono sdo aquelas nas quais a atividade do sinal analdgico ndo é
constante durante todo o periodo de conversdo. Neste trabalho foi focalizada a aplicacdo deste
tipo de conversor em espectrometria de raios gamma, na qual os eventos ocorrem

aleatoriamente com distribui¢do de Poisson.

Palavras-Chaves: Conversor Analégico-Digital. Tempo continuo. Sem relégio. Assincrono.

CMOS.



ABSTRACT

The aim of this thesis is contribute in the category of integrated complex circuits
systems development, the main objective is to present the design of a clockless analog-to-
digital converter, with the features of low-power consumption and low-complexity. For this, it
was defined the project of an asynchronous analog-to-digital converter, with an irregular
sampling process, the “crossing levels sampling”, that is a non-uniform sampling in the time.
This thesis presents an 8 bits clockless analog-to-digital converter project, based on a folding
architecture. The first part of the work is based on the converter project in the CMOS 0,35 pm
technology standard, with a supply voltage of 3,3 V. The simulation results of this 8 bits
converter presented a Signal-to-Noise and Distortion Ratio (SNDR) of 58 dB, with a power
consumption of 35 mW. The proposed converter circuit was also compared by simulations,
with a similar pipeline converter, operating in continuous time, with 8 bits, and 1 bit per stage,
designed with the same technology standard, and obtained a SNDR of 50 dB. The second part
of the work was the circuit layout conception and validation, based on simulations from the
designed layout for the SNDR projected value and the desired power consumption. The main
applications for an asynchronous converter are those where the activity of the analog signal is
not constant during all the conversion period. In this work was focused the application of this
type of converter in spectrometry of gamma rays, in which the events occur randomly with

Poissonian distribution.

Keywords: Analog-to-Digital Converter. Continuous Time. Clock-less. Asynchronous.

CMOS.



RESUME

Cette these s'inscrit dans la catégorie du développement de systemes électroniques en
circuits intégrés. Elle a pour objectif 1’obtention d’un convertisseur analogique-numérique
enticrement contrdlé par les activités du signal d’entrée, qui présente, en conception, une
consommation réduite et une faible complexité. Pour cela, a été étudié le projet d’un
convertisseur analogique-numérique asynchrone, avec échantillonnage irrégulier du type
"échantillonnage par traversée de niveau", qui est un échantillonnage non-uniforme dans le
temps. Dans cette these, est donc présenté un convertisseur analogique-numérique de 8 bits
qui opere, sans horloge, avec une architecture repliée (folding). La premiere partie des travaux
fit la conception du convertisseur en technologie CMOS standard de 0,35 um avec une
tension d'alimentation de 3,3 V. Ce convertisseur de 8 bits a obtenu, en simulation, un rapport
signal a bruit plus distorsion (SNDR) de 58 dB, avec une consommation de 35 mW. Le circuit
de conversion proposé a également été comparé, en simulation, avec un convertisseur pipeline
similaire, opérant en temps continu, de 8 bits, avec 1 bit par étage, concu avec la méme
technologie, qui a obtenu 50 dB pour le SNDR. La deuxieme partie du travail a consisté a
réaliser le layout du circuit ainsi que la vérification, par des simulations post-layouts, des
valeurs de SNDR et de consommation du convertisseur proposé. Les principales applications
pour un convertisseur asynchrone sont celles ou l'activité du signal analogique n'est pas
constante durant toute la période de conversion. Dans ce travail, nous nous sommes focalisés
sur l'application de ce type de convertisseur pour la spectrométrie de rayons gamma, dans

laquelle les événements se produisent aléatoirement suivant une distribution de Poisson.

Mots Clés: Convertisseur Analogique—Numérique. Temps continu. Sans horloge.

Asynchrone. CMOS.
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CAPITULO 1

INTRODUCAO

A tendéncia da microeletronica, atualmente, € integrar cada vez mais sistemas
complexos em um mesmo circuito integrado (chip): sensores (analdgicos), conversores
analdgico-digitais (ADC) (mistos), circuitos de processamento digital de sinais (digitais),
transmissao de dados (radiofrequéncia), etc.

Esses sistemas devem ser de baixo custo, de tamanho reduzido, de baixo ruido, e,
especialmente, de baixo consumo de poténcia, porque eles sdo quase sempre alimentados por
baterias ou por meio de sistemas de alimentacdo sem fio. (ALLIER et al., 2003).

Entre todos esses blocos, os conversores analdgico-digitais sdo componentes-chaves
na maioria dos sistemas, € seus projetos se tornam complicados quando passam a levar em
consideragdo todas essas exigéncias.

Por isso, projetistas estdo reativando um velho conceito: os processos sem reldgio
(clock-less). Novos sistemas sem reldgio estdo sendo desenvolvidos para operar em uma
grande quantidade de telefones celulares, palms (PDA), e em outros componentes de alto
desempenho alimentados por baterias. (GEER, 2005).

Além disso, processadores com reldgio (clock) tétm dominado a industria de
computadores desde a década de 1960, facilitando o projeto e a implementagdo de sistemas.

O reldgio estabelece um tempo de sincronismo dentro do qual todos os elementos do
sistema devem operar, € 0 sincronismo pode tornar o projeto mais facil pela redu¢do do
numero de decisdes de controle. (YAHYA, 2006).

Em circuitos eletronicos sincronos, os dados se propagam em cada transi¢cdo do
reldgio, causando grandes variagdes de tensdo (spikes). Em circuitos eletronicos sem reldgio,
os dados ndo sdo todos produzidos ao mesmo tempo, diminuindo, assim, o fluxo de corrente
e, desse modo, minimizando a intensidade e a frequéncia dos spikes e emitindo menos
interferéncia eletromagnética (EMI). Menos EMI reduz o ruido e a interferéncia nos circuitos
adjacentes (TSIVIDIS, 2004).

Além disso, como em sistemas sem relégio cada circuito sé € acionado quando é
necessdria a sua utilizagdo, sistemas assincronos (clock-less) usam menos energia que
sistemas sincronos por causa do fornecimento somente da alimentacdo necessdria para uma

determinada operagdo. (SCHELL, 2008).
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Este trabalho se situa no contexto dos sistemas embarcados, na microeletrénica ou
em telecomunicacdes. Os sistemas de processamento de sinais complexos podem ser
constituidos de sensores, conversores analdgico-digitais e/ou digital-analdgicos, de blocos de
processamento digital, de blocos de radiofrequéncia, etc. Eles sao frequentemente alimentados
por baterias ou por sistemas de alimentacdo sem fio. Um grande consumo de energia constitui
entdo um grande problema na concepg¢do desses sistemas.

O contexto deste trabalho € fazer um tratamento de sinal diferente, utilizando as
propriedades estdticas dos sinais analdgicos para reduzir seu consumo de energia. Dessa
maneira, uma concep¢do de um conversor analdgico-digital sem reldgio, unicamente
controlado pela informacdo contida no sinal de entrada, foi estudada.

A maioria dos sistemas integrados dos conversores analdgico-digitais opera com
sinais que possuem propriedades estdticas particulares, mas as arquiteturas usuais de
processamento de sinais, geralmente, ndo aproveitam isso. A grande parte dos sinais, tais
como os sinais de temperatura, de pressdo, de eletrocardiograma, de voz, etc., sdo quase
sempre constantes no tempo e variam sensivelmente apenas em alguns instantes. Assim, a
coleta regular de amostras, respeitando o teorema de Nyquist, € muitas vezes desnecessdria, ja
que é a componente méixima de frequéncia do sinal que determina a frequéncia de
amostragem. Na maior parte do tempo, esse valor maximo nao € atingido. No dominio
temporal, essa condicdo se traduz por um grande ndmero de amostragens redundantes, o que
provoca problemas de armazenamento e de processamento digital de sinal. Isso implica
igualmente um aumento inutil da atividade dos conversores e do seu consumo de energia.

A classe de conversores analdgico-digitais citada neste trabalho é baseada em uma
amostragem irregular, nomeada amostragem por cruzamento de nivel (em inglés, “level
crossing sampling”), ndo coletando as amostras regularmente no tempo, como € determinado
no teorema de Nyquist. Para isso, niveis de quantizacdo regularmente sdo dispostos no
dominio das amplitudes, € uma amostra € coletada pelo sistema somente quando o sinal
analégico de entrada atravessa um dos niveis predefinidos. Pode-se constatar que esse tipo de
amostragem ¢é adaptativa porque quanto maior a inclina¢do do sinal de entrada, mais o sinal é
ativo e, portanto, uma maior quantidade de informacdo ele possui. Sendo assim, um maior
nimero de amostras € coletado.

Essa técnica permite, assim, coletar apenas amostras relevantes e, por conseguinte,
reduzir consideravelmente a atividade do circuito e o seu consumo de energia. Quando um
nivel de referéncia é cruzado, desencadeando a coleta de uma amostra, o valor da amplitude

deste dltimo é conhecido exatamente, € o mesmo do nivel cruzado. Em contrapartida, o
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intervalo de tempo entre as amostras ndo € constante, diferentemente dos conversores que
seguem o teorema de Nyquist. Essa caracteristica diferencia esses conversores dos
conversores que seguem o teorema de Nyquist dado que, para estes, os momentos de
amostragem sdo fixados por um reldgio e, por conseguinte, perfeitamente conhecidos, e a
amplitude das amostras € quantificada de acordo com a resolugdo do circuito.

Paralelamente a isso, no dominio da concepg¢ao 16gica, a abordagem assincrona poe-
se como uma solugdo alternativa perante o modo de concepg¢do sincrono usual, € comporta
numerosas vantagens. Ela consiste unicamente em programar as comunicagdes entre 0s
blocos de um circuito por sinais de controle locais, isto €, suprimindo qualquer relégio global
do sistema. Foi provado que esse tipo de abordagem permite reduzir as emissoes
eletromagnéticas, reduzir os problemas de metaestabilidade, reduzir o consumo de energia, ter
sistemas mais robustos as variacdes dos parametros tecnoldgicos, de temperatura e de tensao
de alimentacdo. Esse modo de concepg¢ao ja tem sido utilizado com sucesso em relativamente
poucos trabalhos de pesquisa a fim de obter conversores mais eficientes. (RENAUDIN,
2000).

As principais aplicacdes para um conversor assincrono sdo aquelas nas quais a
atividade do sinal analégico ndo € constante durante todo o periodo de conversdo, como, por
exemplo, em redes de sensores remotos de grandezas de ambiente como temperatura, pressao
e vibracdo. Encontram-se aplicacdes também em equipamentos biomédicos, como, por
exemplo, em sensores implantados para mensuragdo da atividade cerebral ou cardiaca.

Neste trabalho foi focalizada a aplicacdo deste tipo de conversor em espectrometria
de raios gamma, na qual os eventos ocorrem aleatoriamente com distribuicao de Poisson, com
sinais de frequéncia variando entre 0 e 100 kHz. (PICOLLI et al., 2008).

O objetivo deste trabalho €, por conseguinte, realizar o modo de amostragem por
cruzamento de nivel para uma aplicacdo sem reldgio. Com efeito, essas duas abordagens
constituem uma real convergéncia entre os principios teéricos de funcionamento do circuito e
a sua aplicacdo material. Essa classe de conversores faz parte de uma familia que possui uma

grande variedade de circuitos, comandados unicamente pelas partes tteis dos sinais.

1.1 Organizacao do Texto

No segundo capitulo sdo apresentadas as nocdes fundamentais no que concerne a
conversdo analégico-digital. Inicialmente, sdo descritos os principios basicos da conversdo e a
teoria associada, principalmente em relagdo ao calculo da relagdo sinal-ruido (SNR). Depois,

os diferentes critérios para a estimacdo dos desempenhos de conversores analdgico-digitais
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sdo detalhados: os critérios estaticos e dinamicos sao claramente definidos e, finalmente, as
principais arquiteturas de conversdo sdo apresentadas. Elas sdo divididas em duas familias: os
conversores que seguem o teorema de Nyquist e os conversores sobreamostrados.

No Capitulo 3, sdo apresentadas as nogdes diferentes de circuitos assincronos do
ponto de vista da concep¢do légica ou da amostragem. Na primeira parte, descreve-se
brevemente a concep¢do de circuitos assincronos. Na segunda parte, apresentam-se 0s
principios da amostragem assincrona (ou irregular), nas quais, contrariamente a amostragem
descrita no teorema de Nyquist, os instantes de amostragem nao sdo uniformemente repartidos
no tempo. A teoria se desenrola sobre as diferencas entre o que € utilizado normalmente em
tratamento de sinal com amostragem regular e o que se utiliza em amostragem irregular. Esse
dominio de pesquisa é muito amplo e somente sdo apresentados aqui os resultados principais
em relacio aos diferentes modos de amostragem irregular, os principios de reconstrucao, as
transformadas de Fourier e os tratamentos digitais basicos. Finalmente, na terceira parte sao
apresentados os vdrios conversores assincronos publicados na literatura. S3o destacados,
sobre uma concepg¢do assincrona com uma amostragem irregular, os beneficios da reducao de
atividades, da reducdo do consumo de energia, da reducdo das emissdes eletromagnéticas ou
dos problemas devidos a metaestabilidade.

No Capitulo 4, iniciam-se as contribui¢des deste trabalho de tese. Inicialmente, sdao
apresentados detalhadamente os conversores sem reldgio do tipo de canal (pipeline) e de
dobramento (folding), bem como suas vantagens e seus problemas. Também serd visto nesse
capitulo por que essas duas arquiteturas se adaptam melhor a uma amostragem irregular por
cruzamento de niveis.

No Capitulo 5, sdo mostrados todos os detalhes dos projetos dos dois conversores
utilizados neste trabalho: um conversor de dobramento, sem reldgio, de oito bits, € um
conversor de canal, também sem reldgio e de oito bits. Para finalizar o capitulo, sdo mostradas
as implementacdes dos transistores dos amplificadores operacionais e dos comparadores
utilizados nesses conversores.

No Capitulo 6, € mostrado o projeto do conversor analégico-digital de dobramento
(folding) realizado com o design kit da X-FAB, o XH035, com todos os seus circuitos e os
tamanhos de todos os seus transistores. Depois também € mostrado o leiaute produzido com
esse design kit.

No Capitulo 7, s@o mostrados os resultados obtidos em simula¢cdes com os dois
conversores, € também € feita uma comparacdo entre eles, utilizando-se o design kit AMS035.

Em seguida, sdo apresentados os resultados da relacdo sinal-ruido mais distor¢do do conversor
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projetado com o design kit XHO035, além da andlise das simulacdes feitas com os piores casos
dos transistores desse DK. Apds isso, sdo apresentadas as conclusdes e, depois, uma lista das
publicacdes geradas por este trabalho. Para finalizar o capitulo, é apresentada uma lista de
futuros trabalhos.

No Capitulo 8, sdo mostradas as referéncias.

1.2 Estado da Arte

Até a década de 1980, as exigéncias militares determinavam as especificagdes dos
conversores de dados no mercado. Militares necessitavam de conversores de dados em seus
radares, em suas aplicacdes de comunicacdo e em deteccdo de impulsos eletromagnéticos
causados por bombas atdmicas ou de outros tipos. Na maioria das vezes, esses conversores
foram especificados com uma tnica dimensao de desempenho, tais como a regido dinamica
livre de espurios (em inglés, Spurious-Free Dynamic Range, abreviadamente SFDR) ou a taxa
de amostragem. Ocasionalmente, a faixa dindmica livre de esptrios e a taxa de amostragem
podem ser maximizadas, mas dentro de um grupo de multiplos parametros de desempenho.
Na verdade, essas dimensdes foram, muitas vezes, sacrificadas para melhorar a especificacao
de desempenho necessario. Por exemplo, num esforco para fornecer a relacdo sinal-ruido
maior possivel, foi autorizado aumentar a poténcia do conversor para reduzir a importancia do
ruido geral do dispositivo. Assim, eram necessarios, por sua vez, dispositivos maiores
(discretos ou em chip) e, portanto, o custo também aumentou.

Atualmente, os clientes e, especialmente, os mercados comerciais esperam um
melhor desempenho em multiplos pardmetros do conversor, € ndo apenas um ou dois
parametros maximizados. Em muitos casos, até quatro ou cinco. Assim, parametros como o
consumo de energia, a relacdo sinal-ruido (SNR), a faixa dindmica sem esptrios (SFDR),
largura de banda de entrada e custos devem ser otimizados.

Conversores de alta velocidade, uma vez reservados apenas para usos militares e,
talvez, para equipamentos em testes de alta tecnologia, agora estao encontrando aplicacdes em
produtos industriais e de consumo. Aplicagdes notdveis incluem infraestrutura moével celular e
uma infinidade de outras aplica¢des sem fio e com fio, como DOCSIS (Data Over Cable
Service Interface Specification), WiFi1 (Wireless Fidelity), WiMAX (Worldwide
Interoperability for Microwave Access) e grandes consumidores finais de receptores de
radiodifusdao comercial para HDTV (High Definition TeleVision), FM, AM e transmissdes via
satélite. O grande apelo para um ADC de alto desempenho estd justificado no fato de que,

uma vez que a banda do sinal de interesse € digitalizado, processamentos de sinais podem ser



31

otimizados e adaptados para quase qualquer aplicagdo usando técnicas de software, como
encontrado em SDR (Software Defined Radio) ou software de instrumentacao definida.

No campo das comunica¢des sem fio, exigem-se constantemente dos conversores
analdgico-digitais (ADC) maiores velocidade e resolucdo para capacitd-los a processar uma
banda de frequéncia cada vez maior, permitindo, assim, mais canais, com melhor resoluc¢ao.

Uma maneira de melhorar as especificacdes de um ADC ¢€ a utilizacdo de multiplos
ADCs de alta velocidade em paralelo, para aumentar o alcance dinamico. Com dois ADC, por
exemplo, a relacdo sinal-ruido global pode ser melhorada em até 3 dB; com trés conversores,
a melhora pode chegar a 4,8 dB.

Teoricamente, a SNR pode ser aumentada em 3 dB (meio-bit) com dois métodos
diferentes. Uma das opg¢Oes € dobrar a taxa de amostragem e filtrar digitalmente a saida (por
exemplo, com um filtro de decimacao FIR). A segunda op¢do € colocar em paralelo dois ADC
e simplesmente fazer uma média do sinal digital de saida (Neu, 2007). Isso corresponde ao
ADC sigma-delta de ordem zero.

Na maioria das vezes, dobrar a taxa de amostragem nao € a melhor op¢do porque
exige ADC mais rapidos. J4 a técnica de fazer a média de dois ADC em paralelo reduz a
média de ruido branco ndo correlacionado, mas ndo tem efeito sobre as distor¢des inerentes ao
projeto do ADC, que podem ser comuns a todos os outros ADC. Se, por exemplo, um ADC
cria uma grande distor¢do de terceira ordem, esta vai aparecer em cada ADC utilizado, e
calculando a média nao vai reduzi-la. Portanto, com a média, s6 melhora a relagdo sinal-ruido,
mas nao a regido dinamica livre de espurios (SFDR).

A maioria dos fabricantes estd dividindo os ADC hoje em algumas categorias, a
saber: ADC de ultra-alta velocidade, ADC de alta velocidade, ADC para aplicacdes gerais,
ADC de precisao, ADC isolados e ADC com entrada em corrente.

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 resolucdes de 8 a 14 bits,
com arquiteturas diversas e, principalmente, com arranjos entre mais de um conversor para
possibilitar atingir essa velocidade.

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 aplicagdes gerais se inserem os ADC de frequéncia de
amostragem até oitenta mega-amostras por segundo (80 Msps), com resolucdes de até 12 bits,

geralmente com arquiteturas sigma-delta ou SAR (aproximacao sucessiva).
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Na categoria dos ADC de precisdo, inserem-se os ADC de frequéncia de amostragem
baixa, em torno de 2000 amostras por segundo (2000 sps), com resolugdes de 16 a 24 bits,
geralmente com arquiteturas pipeline, sigma-delta ou SAR (aproximacio 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 resolucdes de 14
a 20 bits. Normalmente, eles possuem arquitetura sigma-delta ou SAR.

As principais especificacdes dos conversores analdgico-digitais consideradas neste
trabalho foram a relacdo sinal-ruido (SNR) e o consumo de energia. Em relacdo a essas
especificagcdes para os ADC de alta velocidade, a SNR varia de 78 dB, para os de 16 bits, até
50 dB, para os de 8 bits. E com relacdao ao consumo, ele varia de 800 mW para os de 16 bits
até 150 mW para os de 8 bits.

Para os ADC utilizados em aplicacdes gerais, a SNR varia entre 68 dB (12 bits) a 48
dB (8 bits). E o consumo varia entre 300 e 400 mW. Para os ADC de precisdo, a SNR fica em
torno de 130 dB para os ADC de 24 bits, com um consumo de energia de 15 mW. Para os
ADC com entrada em corrente, a SNR fica em torno de 100 dB (20 bits). E o consumo varia
entre 80 e 540 mW, dependendo da arquitetura utilizada. Para os ADC isolados, a SNR fica
em torno de 85 dB para os ADC de 16 bits, e o consumo fica em torno de 80 mW.

Alguns fabricantes também criaram a categoria dos ADC de ultra-alta velocidade.
Esses conversores t€ém entre 0,5 e 3,6 giga-amostras por segundo (Gsps) com resolugdes de 8
a 12 bits. O que possui a frequéncia de amostragem de 3,6 Gsps atinge uma SNR de 57,7 dB,
com um consumo de 4,4 W e com uma tensdo de alimentacdo de 2,0 V.

Na Tabela 1.1, estdo mostradas algumas especificacdes dos conversores analdgico-
digitais (ADC) comerciais mais modernos. Procurou-se dar destaque as especificacdes que
foram mais consideradas neste trabalho, como a relag¢do sinal-ruido (SNR) e o consumo de

energia.



Tabela 1.1 Conversores Analégico-Digitais Comerciais.

Frequéncia de
Conversor Resolucio Amostragem Relacdo Sinal- Poténcia Tensdo de
Analdgico- Fabricante &bitsc); Miéxima (em Ruido (SNR) Consumida Alimentagdo Arquitetura
digital (ADC) ) amostras por (em dB) (em watts) (em volts)
segundo — aps)
ADC12D1800R : .
(ultrarrapido - National 12 bits 3,6 Gaps 57,7 dB 44 W 20V Dobramento (folding) ¢
CMOS) Semiconductor Interpolagdo
CHAIS 40 dB (1 GHz) 4 ADC entrelacados
(ultrarrapido — Fujitsu 8 bits 56 Gaps CAY 1,2V
CMOS) 36 dB (17 GHz) (SAR)
ISLA112P50 . . L
(vépido - CMOS ) Intersil 12 bits 500 Maps 65,9 dB 455 mW 1,8V Pipeline
HI5714 :
(de uso geral - Intersil 8 bits 80 Maps 48 dB 325 mW 5V D"b“;memo l(fofd’”g ye
BiCMOS) nterpolacio
ADC10DV200 National . -
(répido— CMOS) | Semiconductor 10 bits 200 Maps 59,9 dB 280 mW 1,8V Pipeline
HI7190 . . .
(precisio - CMOS) Intersil 24 bits 2 kaps 132,3 dB 15 mW 5V Sigma-delta
DDC316 Texas .
(entrada em I 16 bits 100 kaps 90 dB 540 mW 5V Rampa simples
corrente — CMOS) nstruments
Referéncias: http://www.eetimes.com/design/automotive-design/4009960/

http://focus.ti.com/
http://www .linear.com/
http://www.intersil.com/
http://www.maxim-ic.com/
http://www.national.com/
http://www.iceach.com/
http://www.fujitsu.com/
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Um grande ndmero de publicacdes recentes de 2008 a 2011 foi revisado (IEEE,

Kluwer ou Elsevier) e publicagdes em conferéncias (ISCAS, ISSCC, etc.) foram utilizadas

numa andlise, a fim de comparar os conversores com as melhores especificagdes.

Foram agrupados todos os tipos de arquitetura (ADC que segue o teorema de Nyquist

e ADC sobreamostrado), e todos os tipos de aplicacdes (baixo consumo, alta velocidade, alta

resolucdo, etc.). As especificacdes que sdo alvo da pesquisa nem sempre sdo mostradas nas

publica¢des. Diante disso, foram escolhidas as que apresentavam as melhores especificacoes

em termos de SNR e de consumo.

Tabela 1.2 Comparacdo dos ADC existentes em artigos e periddicos com o ADC proposto.

Tempo- Rampa . Canal Dobramento
intercalado Paralelo (Flash) SAR Dupla Sigma-Delta (Pipeline) (Folding)
Referéncia (HARPE et al., (STROEBLE (DONDI et (FANG et (SCHOOFS et |[(STROEBLE et| (RODRIGUES et
2010) et al., 2004) al., 2006) al., 2009) al., 2005) al., 2004)] al., 2010)
Numero de bitg 5 bits 6 bits 6 bits 12 bits 14 bits 10 bits 8 bits
Tensdo de 1v 175V 10V 18V 1,1V 15V 33V
Alimentacdo
Frequéncia de
Amostragem 250 MHz 25 GHz 1,2 GHz 50 kHz 1 GHz 80 MHz 25 MHz
Maixima
Tempo de 4ns 40 ns 0,83 ns 20 ps I ns 12,5 ns 40 ns
Conversao
Consumo 0,8 mW 23W 16 mW 60 pW 10 mW 33 mW 30 mW
SNDR 30dB <29 dB 35,7 dB N/A 63,4 dB 59 dB 58 dB
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CAPITULO 2
CONVERSAO ANALOGICO-DIGITAL

Neste capitulo, s@o apresentadas as nogdes fundamentais da conversio analégico- -
digital. Os principios bdsicos da conversdo sdo descritos, € também toda a teoria associada,
principalmente no que se refere ao célculo da relacdo sinal-ruido.

Os diferentes critérios para estimacdo do desempenho dos conversores sao
explicados: os critérios estdticos e dindmicos sdo claramente definidos, assim como o fator de
mérito, critério geral para avaliacdo do desempenho de um conversor, que integra suas
caracteristicas essenciais, como velocidade, consumo, etc.

Enfim, algumas das principais arquiteturas de conversores que seguem o teorema de

Nyquist e as arquiteturas de conversores sobreamostrados sdo descritas.

2.1 Principios da Conversao Analdgico-Digital

A conversdo analdgico-digital € a etapa, em processamento de sinais, que permite
passar de um sinal analégico, geralmente continuo no tempo e em amplitude, para um sinal
discreto no tempo (amostrado) e em amplitude (quantizado). A conversdo analdgico-digital se

passa geralmente em duas etapas distintas: a amostragem-retengdo e a quantizacgao.

2.1.1 Generalidades

A amostragem consiste em manter o valor do sinal continuo analdgico, Ve, durante
uma duragdo 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 tensdo
analégica V,, continua por partes, € obtida. O periodo de amostragem, T,, € fixado segundo o
teorema de Nyquist: a frequéncia de amostragem deve ser, pelo menos, o dobro da banda

passante maxima do sinal continuo analogico. (MALOBERT]I, 2007).
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Sinal amostrado-bloqueado

Sinal continuo
N / Vor
/ =

\"LE”’/_

Amplitude

>

b

Ta Tempo

Figura 2.1 Amostragem-blocagem de um sinal continuo.

A quantizacdo € a etapa de conversdo analdgico-digital propriamente dita: ela
consiste em transformar uma tensao real V, em um nimero binério Vg = (bi)o<i<n-1, €scolhido
entre um conjunto finito e predeterminado de valores.

Um conversor analdgico-digital (ADC) € caracterizado por dois principais
parametros: seu numero de bits (ou resolucdo), N, e sua faixa dindmica de entrada, AVey =
[Viin, Vmax]- A partir disso, o quantum g ou LSB (Least Significant Bit) é determinado pela
relacdo:

A‘/ent
q = —2N (2.1)

Esse € o valor basico com o qual sdo multiplicadas todas as tensoes digitais de saida.

Para uma tensdo analdgica de entrada V,, o ADC faz corresponder uma tensao analdgica V g,

tal que:
V, =Vl <2 (2.2)
2
com
_ N-1 1 0
Ve =q-[by 2" +..+b2' +5,2°] (2.3)

A equagdo (2.3) resulta na utilizacdo de um c6digo numérico em bindrio natural.
Outros tipos de cédigos poderiam ser utilizados: o cédigo Gray, o cédigo 1 entre N, etc. A
diferenga V¢ = V, — Vg, € frequentemente chamada de ruido de quantizagdo. Esse ruido é
inerente ao principio da conversdo analdgico-digital, e ndo pode ser suprimido. Isso aumenta a

importancia do calculo da relacao sinal-ruido (SNR). (PLASSCHE, 2003).
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Figura 2.2 Quantizacio de um sinal analégico.

A fun¢do de transferéncia de um conversor analdgico-digital € determinada

simplesmente pelo gréifico da tensdo digital, Vgie, em fungdo da tensdo analdgica, V,. Na

figura 2.3, é mostrado o gréfico

Vdigj
111 4

110
101
100 ~
011
010

001 +

de um ADC com resolucao de 3 bits.

000

— :
T T L. Va

Vmin Vmax

Figura 2.3 Grifico que determina a fun¢ao de transferéncia teérica de um conversor analdgico-digital

(3 bits).
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2.1.2 Relacio sinal-ruido

A relacdo sinal-ruido (SNR) € uma razdo entre as poténcias de um sinal contendo
algum tipo de informacdo e o ruido presente nesse mesmo sinal. Quanto mais alto for a SNR,

menor serd o efeito do ruido sobre a informacao desejada.
2.1.2.1 Relacao geral
O ruido de quantizacdo, V,, € o fator que limita a exatidao das amostras digitais. Ele

¢ utilizado na defini¢@o da relagdo sinal-ruido, SNRyp, como segue:

SNR,, =10- log{w} (2.4)

P(V,)

na qual P(Vey) € a poténcia do sinal V.

Em processo estocdstico, supde-se que o sinal de entrada, V., varia rapidamente, de
modo que o ruido de quantizagdo, V., pode ser considerado como nao relacionado com o sinal
Vent. Ele se assemelha mais a um ruido branco, de média nula, tendo uma probabilidade igual
de se encontrar no intervalo entre — q/2 e q/2], e sua densidade de probabilidade, f,, pode ser

escrita como:
fq:—~1_qq 2.5

A poténcia do ruido de quantizagdo vale entdo:

P(V,)= [ x*-1,(x)- dx (2.6)
Substituindo {4, tem-se que:

q
P(V8)=+'|iox2~1 1 o dx:l-Jz'x2~dx (2.7)

—o q {?’E} q -q

2

Donde:
2

pv)=9 (2.8)

T12

O valor rms do ruido de quantizagdo vale:

q
= JP(V)=— 2.9
grms & \/ﬁ ( )
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No caso geral, o sinal de entrada, V¢, tem por desvio padrdo tipico Gey, de modo

que sua poténcia vale:

P(Ve)=c?2, (2.10)
Substituindo (2.8) e (2.10) em (2.4), tem-se que:
2
SNR,, =10- 1og(12—fmj (2.11)
q

Essa relacdo geral pode ser aplicada a qualquer sinal analégico, como, por exemplo,

um sinal senoidal de amplitude maxima A e de frequéncia f:

V., (t)=A-sen(2xft) (2.12)
na qual
N
A= ") (2.13)
2
A poténcia média vale:
2
a 2 NP 2
A (2 -q
PV, )=f. | Vo) -dt=—= 2.14
Var)=fu- [ Vo di= =" (2.14)
a
A SNRgp torna-se:
SNR,; =6,02-N+176 (2.15)

A definicdo da SNR mostrada na eq. (2.15) é comumente adotada pelos conversores
analégico-digitais que seguem o teorema de Nyquist. De qualquer maneira, essa equacdo
serve bem aos testes de conversores, dado que, na prética, eles sdo realizados considerando
sinais analdgicos senoidais puros. Assim, para um conversor, a SNR obtida na teoria pela
equagdo (2.15) pode ser comparada diretamente a SNR medida em praticas de teste do

circuito.

2.1.2.2 SNR e sobreamostragem

Deve-se considerar agora o caso geral no qual o sinal € amostrado a uma frequéncia

f, superior a frequéncia de Nyquist, Fuyq.
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Seja S = |g(f)|2 a densidade espectral de poténcia do ruido de quantizagdo, sendo

g(f) a transformada de Fourier do ruido de quantizacdo Ve(t). A poténcia total do ruido de

quantizagdo, que se encontra na banda de frequéncia {— ?’Ea} , € igual ao valor calculado na

equacdo (2.8):

fa
2
P(V,)= | Ss(f)-df =T (2.16)

Em se tratando de um ruido branco, sua densidade espectral de poténcia € constante.

Assim:

So(n-L.

1
— 2.17
12 f, @17

O fator de sobreamostragem, OSR (do inglés Over-Sampling Ratio), € definido como

A

Nyq

a relagao f,/Fiyg, isto €: OSR =

. . f
A poténcia total do ruido de quantizacio se encontra sobre a banda {— Ea’Ea , € seu

valor fica idéntico ao caso inicial, no qual o sinal era amostrado a frequéncia de Nyquist. Em

contrapartida, num conversor do tipo sobreamostrado, o filtro reduz, depois, a banda util ao

f
intervalo [— % , %} . A funcdo de transferéncia do filtro é:

H(f) - 1 fNyq fNyq
{_T’T

(2.18)
|

A poténcia do ruido de quantizacdo na nova banda util é:

-S4 (f)-df (2.19)

Portanto, em vista da eq. (2.18), chega-se a:
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fa
2

P, = [Ss(f)-df (2.20)
fa
2

Isso significa que:
Tuya fya
9 1 F . 9 T _g* 1
P =S.(f) |df="1-.— =15t ~12 OSA 2.21
’ B()qu 2f-[ 12 f, 12 OSR S

2

A SNR, considerando a poténcia média de um sinal senoidal, é dada pela equacdo

(2.4). A relacdo sinal-ruido, calculada a partir da equagdo (2.11) torna-se entdo:

SNR,; =6,02-N+176+10-log(OSR) (2.22)

Assim, dobrar, por exemplo, a frequéncia de amostragem permite melhorar a SNR de
3 dB ou de 0,5 bit.

fa _ f Nyquist f Nyquist fa
2 2 2 N

Figura 2.4 Densidade espectral do ruido para um ADC com sobreamostragem.

Independentemente da arquitetura de conversdo empregada, todo ADC que segue o

teorema de Nyquist pode ter sua resolucao melhorada pela técnica de sobreamostragem e de
filtragem. (PLASSCHE, 2003).
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2.2 Critérios para Avaliacio de Desempenho de um Conversor

Os diferentes parametros uteis que definem o desempenho de um conversor
analdgico-digital sdo definidos neste item. Esses pardmetros, no entanto, nem sempre sao
apresentados nos artigos nos quais sao mostradas novas arquiteturas de conversao.

Existe na bibliografia uma vasta gama de critérios para estimar o desempenho de um
conversor analdgico-digital. Em muitos artigos, somente alguns desses critérios sdo realmente
explicitos: a relagdo sinal-ruido (SNR), a faixa dinamica livre de espurios (SFDR — Spurious-
Free Dynamic Range), o nimero efetivo de bits (ENOB — Effective Number of Bits) e, enfim,
a poténcia consumida.

O nudmero efetivo de bits pode ser determinado de forma dinamica, utilizando a SNR
e a SFDR, ou de forma estética, com o erro de ndo linearidade integral (INL — Integral Non-
Linearity) ou o erro de ndo linearidade diferencial (DNL — Differential Non-Linearity).

Contudo, as medidas dindmicas permitem uma melhor exatidao sobre essas estimativas.

2.2.1 Parametros estaticos

O desempenho de um conversor analdgico-digital pode ser estimado por meio de
andlise dos seus parametros estdticos. Os mais importantes sdo: o erro da tensdo de desvio
(offset), o erro de ganho, o erro de ndo linearidade diferencial (DNL) e o erro de ndo

linearidade integral (INL).

2.2.1.1 Erro de tensao de desvio (offset)

O erro da tensao de desvio € a diferenga entre o valor nominal da tensdo de desvio
(medida da origem da funcdo de transferéncia: o ponto 0) e o valor da tensdo de desvio
definido como metade da amplitude do primeiro degrau da funcdo de transferéncia, expressa
em LSB. O erro da tensdao de desvio atinge globalmente toda a caracteristica do conversor, e

pode facilmente ser compensado por técnicas comuns de concepcao de circuitos.
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Figura 2.5 Representagdo grafica do erro de desvio de tensdo para um ADC.

2.2.1.2 Erro de ganho

Para definir o erro de ganho, inicialmente se considera que o erro de tensao de desvio
estd suprimido. O erro de ganho € definido como sendo a diferenga entre o valor nominal de
ganho (o ponto inicial da funcdo de transferéncia: o ponto de abscissa Vi) € 0 valor do
ganho definido como a metade da amplitude da abscissa do ultimo degrau da fungdo de
transferéncia, expressa em LSB. Ele representa uma diferenca de inclinagdo entre a fungao de
transferéncia ideal e a funcdo de transferéncia real, e afeta globalmente todos os degraus com
a mesma porcentagem de LSB. O erro de ganho pode, igualmente, ser facilmente compensado

por técnicas comuns de concepcdo de circuitos.

Vd'g A
Erro de ganho !

i 1 A S R L P — «—(anho nominal

Ganho real — E
o4 e
101 4 | ;
100  Caracteristica real | | §

“u| :

011 4 : &

Caracteristica ideal :
010 3
001 +
ot

Vmﬁx Va

Figura 2.6 Representagdo grifica do erro de ganho para um ADC.
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Uma vez que o erro de tensdo de desvio e o erro de ganho sdo suprimidos, a fungdo
de transferéncia de um ADC real pode ter o procedimento apresentado na figura 2.7.
Contrariamente a figura 2.3, embora a altura dos degraus continue rigorosamente igual a 1
LSB, a sua amplitude nao € mais constante. Dois outros parametros estiticos sdo agora
definidos: o erro de nao linearidade diferencial (DNL — Differential Non-Linearity Error) € o

erro de ndo linearidade integral (INL — Integral Non-Linearity Error).

Viig 4
111 L .—'
110 - Caracteristica ideal
~
101 4 "*:_.
100 -
011
: ..
: T o
Caracteristica real
010 +
001
Viss
: — :
aoo T T T T T T T * }'V
0 Vmax a

Figura 2.7 Gréfico utilizado para determinar a fungéo de transferéncia de um ADC real.

2.2.1.3 O erro de nao linearidade diferencial —- DNL

A partir da funcio de transferéncia real de um ADC, o DNL pode ser facilmente
determinado. Ele € definido, para qualquer degrau, como sendo a variacdo da largura do
degrau em torno de Vi gp (tensdo referente a 1 LSB), expresso em porcentagem de Visg. Uma
curva de DNL pode ser tracada em fungdo dos codigos numéricos da saida Vgie. Na
bibliografia, o DNL de um ADC pode ser também definido como o valor mdximo dos DNLs
assim calculados. Para o caso ideal, o DNL vale exatamente zero. Em contrapartida, nos casos
reais, se ele exceder 1 LSB, o conversor podera ter alguns cédigos faltando, isto €, alguns

valores digitais da saida Vg, jamais serdo assumidos. Um ADC com um DNL de 0,5 LSB
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significa que a largura de seus passos pode variar de 0,5 LSB a 1,5 LSB. (MALOBERTI,
2007).

2.2.1.4 O erro de nao linearidade integral — INL

O INL traduz o desvio dos pontos da fun¢do de transferéncia real dos pontos de uma
funcdo dita ideal. Esta pode ser definida de varias formas: em primeiro lugar, como uma reta
ligando os dois pontos extremos da curva caracteristica, (0, 000) € (Vmax, 111) (v. fig. 2.3), de
modo que ela pode ser definida como a reta obtida quando se minimizam os erros quadraticos
entre os pontos reais da curva caracteristica. Essa primeira defini¢do € a mais comumente
utilizada. Como o DNL, o INL pode ser tracado em fun¢do dos cédigos numéricos da saida
Vg, € ele é também definido na bibliografia como o valor maximo dos INL assim calculados.
Para o caso ideal, o INL, assim definido, vale exatamente zero. O nome “erro de nao
linearidade integral” vem do fato de que, se a soma de todos os DNL compreendidos entre o
primeiro degrau e aquele considerado for efetuada, o INL do ultimo degrau serd encontrado.
Um ADC ¢é monotdnico se seu erro de INL maximo nido exceder 0,5 LSB. (MALOBERTI,
2007).

A partir de uma caracteristica real inicial de ADC, existe também o erro absoluto de
exatiddo que permite incluir o erro de ganho, o erro de tensdo de desvio e o INL. Ele é obtido
calculando o valor méximo das diferencas entre as abscissas dos degraus a meia largura e as

abscissas dos pontos correspondentes a reta ideal.

2.2.2 Parametros Dinamicos

Na maioria das vezes, o desempenho de um conversor analégico-digital € estimado
pela andlise dos seus parametros dindmicos. Os mais importantes sdo: a relagdo sinal-ruido
(SNR — Signal-to-Noise Ratio), a faixa dinamica livre de esptrios (SFDR — Spurious Free

Dinamic Range) e o fator de mérito (FoM — Factor of Merit).

2.2.2.1 SNR

Para um ADC ideal, o tnico erro introduzido quando ocorre a conversao analdgico-
digital € o ruido de quantizacdo. Assim, a tensdo analdgica de entrada, que pode assumir
qualquer valor real num intervalo dado, é transformada num valor numérico que varia num
conjunto finito de elementos. A incerteza com a qual s@o conhecidas as amostras é

caracterizada pela relacdo sinal-ruido.
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No caso de um ADC real, no cdlculo da SNR leva-se em consideracao ndao somente o
ruido de quantizacdo, mas também o ruido provocado por todas as imperfeicdes que podem
existir nos blocos do circuito, como o ruido térmico, o DNL, o INL, etc. Apds ter medido a
SNR, o niimero efetivo de bits do ADC ou ENOB (Effective Number Of Bits) é deduzido a
partir da equagdo (2.15), isto é:

SNR,, —176
6,02

ENOB = (2.23)

No caso de um ADC que segue o teorema de Nyquist, a estimativa da SNR faz-se,
por meio de simulagdes ou em teste sobre circuito integrado, da mesma maneira: uma
frequéncia de amostragem, f,, é fixada e, depois, um sinal senoidal puro de frequéncia f é
introduzido na entrada do circuito (respeitando o teorema de Nyquist). Uma transformada
rapida de Fourier (FFT — Fast Fourier Transform) é feita sobre a sequéncia de amostras

digitais na saida do ADC. A SNR ¢ calculada fazendo a relacdo da amplitude da frequéncia

fundamental (a frequéncia f) com a integral sobre a banda util {—Ea,?} da densidade

espectral de poténcia do ruido. Normalmente, a SNR pode ser tracada em funcdo da
frequéncia f de entrada, com f, tomada como parametro. A SNR € constante para as
frequéncias baixas, diminuindo seguidamente quando a frequéncia aumenta. O valor da
frequéncia f em que a SNR diminuiu de 3dB € o limite superior da banda passante do
conversor ou banda-passante de resolucdo efetiva (ERBW — Effective Resolution Bandwith),

valor esse muito importante visto que indica o limite da banda de frequéncia sobre a qual o

. f
conversor deve ser utilizado. Se ERBW > -Z | trata-se de um conversor que segue o teorema

2
de Nyquist.

A SNR, assim definida, frequentemente é chamada relacdo sinal-ruido mais distor¢ao
(abreviadamente SNDR, do inglés Sinal-to-Noise-and-Distortion Ratio), pois ela leva em
conta tanto o ruido quanto a distorcdo harmoénica. O cdlculo da SNDR vista anteriormente
deve ser feita com precaucdes: outro pardmetro, ndo levado em conta até agora, que tem um
papel muito importante € a amplitude V¢, do sinal senoidal de entrada. Com efeito, quanto
mais a amplitude aumenta, mais a SNDR aumenta. E 16gico interrogar-se sobre qual o valor
de amplitude a tomar para considerar a SNDR e, por conseguinte, 0 ENOB. A equacio (2.15)
€ calculada teoricamente para Ve, mdximo, isto €, quando toda a faixa dindmica de entrada,

AV, € varrida. No entanto, na prética, tal amplitude aumenta a distor¢do, e chega-se a
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conclusdo, por esse método, de que a SNDR e, por conseguinte, o ENOB sdo estimados com
valores mais baixos do que realmente sdo. Para evitar isso, 0 método seguinte € geralmente
empregado: f € fixada, e a SNDR ¢ tracada em funcdo da amplitude de entrada, Ve, Para um
ADC ideal, o resultado € uma reta crescente (v. fig. 2.8). Para um ADC real, dois efeitos
intervém: para as amplitudes baixas, a curva obtida a partir dos pontos experimentais €
deslocada para baixo (isso acontece devido ao DNL), e, para as amplitudes altas, a curva
diminui devido ao aumento da distorcdo harmodnica. O valor da SNDR ¢é estimado
dinamicamente interpolando o segmento de reta das amplitudes baixas para toda a dindmica
do sinal de entrada (figura 2.8). O ENOB ¢ entdo deduzido pela equacdo (2.23). (ALLIER,
2003).

ENOB A SNDR _4
L 80
— SNDR
— pi |
10_| rs
CAD ideal 80
8 XXy
6 _ CAD real 40
| L 20
T T T "".‘/ent/A‘/ent

-80 -60 -40 -20 0

Figura 2.8 SNDR em fung¢do da amplitude do sinal senoidal puro da entrada.

2.2.2.2 SFDR
A importancia da medi¢do da SFDR € idéntica a da medicao da SNR. A relagdo entre

a fundamental e a primeira harmonica sobre a banda de frequéncia util [— Ea’Ea} ¢ efetuada.

O numero efetivo de bits do ADC € calculado pela relagao:

SFDR .
Nef(SFDR) = —6 OZdB . (2.24)
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Na prética, a resolucdo efetiva Negsrpr) € mais proxima da resolucdo tedrica N que a

estimada pelo método que utiliza a SNR. (WALDEN, 1999).

2.2.2.3 Fator de mérito

Todos os parametros descritos anteriormente permitem caracterizar um conversor
analégico-digital. Entretanto, a fim de comparar os conversores entre si, um critério mais
geral, calculado a partir de parametros gerais, ¢ comumente adotado: o Fator de Mérito (FoM

— Factor of Merit). Sua defini¢ao geral é dada por Walden (1999):

ENOB o .
FoM = 2 i ERBW (2.25)

m

na qual o nimero efetivo de bits, ENOB, ¢é calculado por meio da SNR dada pela equagdo
(2.23), ERWB (em Hz) é a banda efetiva do conversor, ¢ P, € a poténcia média total
consumida pelo conversor (em W).

Outras defini¢des do Fator de Mérito podem ser encontradas na bibliografia, mas sdo
equivalentes. A superficie S do circuito (em m?) pode igualmente ser integrada a equagdo do
Fator de Mérito da maneira seguinte:

25932  ERBW
P,-S

FoM

(2.26)

2.3 Arquiteturas dos Conversores

Somente algumas das arquiteturas cldssicas de conversdao sdo apresentadas neste
item. As informagdes suplementares podem ser encontradas para cada uma delas em Jespers
(2001), Johns e Martin (1996) e Bailleu et al. (1996). Duas grandes familias de conversores
coexistem. Em primeiro lugar, ha os conversores que seguem o teorema de Nyquist, para os
quais uma amostra digital na saida corresponde a uma amostra analdgica na entrada. A fim de
minimizar os requisitos do filtro anti-aliasing na entrada, tais ADC sdo frequentemente
sobreamostrados de um fator inferior a dez. Existem também os conversores sobreamostrados
cuja frequéncia de amostragem € bem superior a frequéncia de Nyquist, e para os quais a

resolucao é melhorada por uma decimacao realizada posteriormente.

2.3.1 Conversores que seguem o teorema de Nyquist

Os conversores analdgico-digitais que seguem o teorema de Nyquist sdo os que

operam mantendo uma razao pequena entre sua frequéncia de amostragem e a frequéncia de
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amostragem minima calculada pelo teorema de Nyquist. Normalmente, eles operam com uma

frequéncia de amostragem entre 1,5 a 10 vezes a frequéncia de Nyquist.

2.3.1.1 Conversor analdgico-digital de rampa dupla

O ADC de rampa dupla é um tipo de conversor comumente utilizado na conversao
de alta resolugdo de sinais de baixa frequéncia. O esquema elétrico do ADC de rampa dupla,
também chamado de ADC a integracdo dupla, é dado na figura 2.9. A conversdo de uma
amostra efetua-se em duas fases.

Na fase 1 de conversdo, de duracdo T;, o contador evolui durante 2N pulsos de
relégio:

7, =2~ -T,

rel

(2.27)

Durante esse tempo, a chave @, é religada a —V,. Assim, a saida, Vy, do integrador é

uma rampa de inclinacdo fixa. No fim da fase 1, o valor de Vy é:

V.- T
V=—21 (2.28)
R1 * C1
;
/|
I Cl [:Dl' CDE -«
Vo TN
7 e b
Vit —* —> - Bloco de _} .
+ Vi Comparador Controle |g—m|Contador | -
Digital

. o
frra —* Yo
J; T * $

rel

Figura 2.9 Diagrama esquematico de um ADC de rampa dupla.

A fase 2 tem uma duracgdo variavel, T,, dependendo da tensao de entrada a converter,
V.. No inicio dessa fase, o contador € reinicializado, e ®; é conectada a V.. A inclinagdo da
tensdao V, € entdo decrescente e constante. Paralelamente, o contador € incrementado a cada
pulso do reldgio, até que a saida do comparador volte a zero, isto €, quando Vy se torna
negativa. Nesse instante, o valor do contador € igual ao valor digital da tensdo de entrada

amostrada.
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Sendo assim, a duragdo de T, vale:

T,=T

rel

(by-2¥ " +...+b,-2+b,) (2.29)

O valor de V, na fase 2 é:

v (t)= Va Tl n (_Vref)'(t_n)

x (2.30)
Rl : Cl Rl ' Cl

Como V(T; + T,) =0, e levando em conta as equagdes (2.27), (2.29), e (2.30), uma

relacdo equivalente a equacao (2.3) € encontrada:

v, :%-[t)N_1-2N1 otb-2+b,) (2.31)

> <

Fase Il

> >
T; T, Tempo

F

Figura 2.10 Diferentes fases de um ADC de rampa dupla.

A conversdo € independente da constante de tempo do integrador. Ela €, no entanto,
muito lenta. A utilizagdo desses conversores, por conseguinte, € limitada a instrumentacao

para aplicacOes de baixa velocidade. (KESTER, 2005).

2.3.1.2 Conversor analégico-digital de aproximacao sucessiva

O ADC de aproximagdo sucessiva foi e continua sendo essencial nos sistemas de
aquisicdo de dados. As atualizagdes nos projetos dos ADC de aproximacgdo sucessiva

estenderam-lhes a frequéncia de amostragem para a regido de megahertz. Muitas arquiteturas
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usam internamente técnicas de capacitores chaveados junto com técnicas de autocalibragcdo
para aumentar a resolucdo desses ADC para 18 bits ou mais.

O circuito bédsico de um ADC de aproximacio sucessiva é mostrado na figura 2.11.
Ele possui um comando de inicializacdo de conversdo. No acionamento do comando de
inicializacdo, o bloco de amostragem e retencdo (sample-and-hold — S&H) é colocado no
modo retencdo (hold), e todos os bits do registro de aproximacgdo sucessiva (SAR) sdo 0,
exceto o bit mais significativo (MSB — Most Significant Bit), que € ajustado para 1 e aciona o
DAC interno. Se a saida do DAC for maior do que o sinal analégico de entrada, esse bit no

SAR ¢€ alterado; caso contrario, ele € mantido em 1. (PLASSCHE, 2003).

Inicio de
Temporizador Conversao
Entrada I\\ > i
Analégica im de conversao,
o—> AR > f LperaHET i Dado pronto ou Ocupado
fo
/ Controle Légico:
i ol Registrador
de Aproximagao
Sucessiva (SAR)
DAC [«

Saida

Figura 2.11 Diagrama simplificado de um ADC de aproximacao sucessiva.

O bit seguinte € entdo ajustado para 1, e aciona o DAC interno. Novamente, se a
saida do DAC for maior do que o sinal analégico de entrada, esse bit no SAR € alterado; se
nao, ele é mantido em 1. O processo € repetido com cada bit, um de cada vez. Quando todos
os bits forem ajustados, testados e alterados ou ndo, a saida do SAR corresponderd ao valor da

entrada anal6gica. (PLASSCHE, 2003).

2.3.1.3 Conversor analégico-digital paralelo (flash)

Os conversores paralelos (flash) sao os tipos de conversores mais rapidos existentes
no mercado, e sdo também os que possuem a maior quantidade de comparadores. Um ADC
paralelo de N bits consiste em 2" resistores, 2"—1 comparadores e um circuito digital
(decodificador) para converter 2"—1 saidas dos comparadores em N bits, montados como

mostrado na figura 2.12.
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Figura 2.12 Diagrama simplificado de um ADC paralelo de 3 bits.

Cada comparador tem uma tensdo de referéncia no seu terminal negativo, que € 1
LSB (Bit Menos Significativo — Least Significant Bit) maior do que o comparador abaixo dele
na malha. Para uma dada tensao de entrada, todos os comparadores abaixo de algum ponto da
malha terdo sua tensdo de entrada, no terminal positivo, maior do que sua tensdo de
referéncia, e apresentardo uma saida logica 1. E todos os comparadores acima desse ponto
terdo uma tensdo de entrada, no terminal positivo, menor do que sua tensdo de referéncia, e
apresentardo uma saida légica 0. (MALOBERTTI, 2007).

Como as saidas de dados (dos comparadores) ndo sdo saidas digitais que obedecem
ao codigo denominado termOmetro ou unério, elas sdo processadas por um decodificador para

gerar uma saida bindria de N bits.

2.3.1.4 Conversor analégico-digital de canal (pipeline)

O ADC de canal (pipeline) € um dos conversores implementados neste trabalho, e foi
utilizado principalmente para comparacdes de parametros com o conversor de dobramento
proposto.

O ADC de canal (pipeline) consiste em uma cascata de estdgios idénticos. Cada
estagio € constituido de um subADC de um ou mais bits de saida, um subconversor digital-

analégico (subDAC) de um ou mais bits de saida e um estdgio de ganho. Esse subADC
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controla diretamente os bits do subDAC para reconstruir o sinal quantizado. Esse sinal
analégico quantizado € subtraido do sinal de entrada analégico amostrado no estdgio. Apds a
subtracdo do sinal quantizado, o residuo é amplificado pelo estdgio de ganho e entdo aplicado
ao estdgio seguinte do conversor. (PLASSCHE, 2003). O diagrama simplificado de um

estdgio € mostrado na figura 2.13.

Entrada /’ =, Re3|duo

O L /“—?"1

7 7 7 B
+II'|'FH _VH
Posicao da chave

para entrada
negativa Y

Saida Binaria

Figura 2.13 Diagrama simplificado de um estdgio de um ADC de canal.

Existem muitas maneiras possiveis de projetar um ADC de canal (pipeline). Na
figura 2.13 estd mostrado um ADC de canal com estagios idénticos com 1 bit de saida. Essa
arquitetura, que tem a vantagem de usar a mesma estrutura de nucleo em cada estdgio, oferece
ainda algumas outras vantagens, mas, principalmente, maximiza o ADC para obter um melhor

desempenho. (KESTER, 2005).

2.3.1.5 Conversor analogico-digital de interpolacao

O ADC de interpolagdo é um conversor que tem uma estrutura semelhante a um
conversor paralelo, mas com sua estrutura modificada segundo a figura 2.14. Os
comparadores da estrutura do conversor paralelo sdo substituidos por amplificadores lineares,
trabalhando da mesma forma que comparadores, com tensdes perto da tensdo de limiar dos
latches (V4a/2), podendo saturar com uma pequena diferenga de tensdo em seus terminais de
entrada. Nesse caso, um ndmero limitado de amplificadores, dispendiosos em termos de

superficie de circuito e em consumo, € necessario. As referéncias intermedidrias sdo obtidas
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por interpolacdes com a utilizagdo de simples pontes divisoras de tensdo, que podem ser feitas
com resistores e capacitores, em modo tensdo, ou com espelhos de corrente, em modo
corrente. Uma tensao de referéncia € colocada, via alimentacdo externa na maioria das vezes,
e as outras sdo derivadas dessa. A evolugdo das diferentes tensdes de referéncia é indicada na
figura 2.15. Contudo, o nimero de comparadores continua a ser idéntico ao nimero de
comparadores da estrutura paralela equivalente. A tUnica diferenca é que os comparadores
agora sdo substituidos por conjuntos de amplificadores, funcionando como comparadores, e
latches'. Assim, os erros de ganho e de tensdo de desvio dos pré-amplificadores da estrutura
de interpolagdo traduzem-se em erros de INL antes de erros de DNL. Por exemplo, em modo
corrente, a exatiddo da interpolacdo das referéncias € limitada pela exatiddo dos espelhos de

corrente. (SONG et al., 2000).

Vméx
R/2 > Amplificadores

Latch >

Latch >
o
3

Latch > 5
T I\

Latch > = )V,
o —er ig
D

Latch > A

Latch >

Latch >

Figura 2.14 Diagrama simplificado de um ADC paralelo (flash) com interpolagao.

Latch € um circuito eletrénico digital que implementa uma célula de meméria estatica.
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Figura 2.15 Tensoes de referéncia de um ADC a interpolagio — 3 bits.

2.3.1.6 Conversor analdgico-digital de dobramento (folding)

O principio bésico deste tipo de conversores vem do fato de que, para um ADC
paralelo (flash), se o valor do sinal de entrada, V,, a ser convertido é préximo do valor da
tensdo de referéncia, Vi, sO os comparadores proximos dessa tensdo de referéncia sdo uteis
para a estimativa do valor digital da amostra. Num ADC de dobramento (folding) (v. fig.
2.16), as saidas dos amplificadores sdo combinadas de modo que apenas os comparadores que

tém suas tensdes de referéncia proximas de V, sejam utilizados.
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Figura 2.16 Diagrama de blocos de um ADC de dobramento.
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Para um conversor de dobramento, dois parametros sdo importantes: o nimero de
blocos de dobramento NF (para o ADC de 4 bits dado na figura 2.16, NF = 4) e a taxa de
dobramento FR (para o ADC de 4 bits dado na figura 2.16, FR = 4). Para esse tipo de ADC, a
quantidade de comparadores € a mesma quantidade de blocos de dobramento, NF, ao mesmo
tempo em que um ADC paralelo, com a mesma resolucdo, teria NF x FR comparadores. Isso
resulta numa diminui¢cdo de componentes, consequentemente de superficie de circuito e de
consumo de energia. Os graficos que determinam as funcdes de transferéncia de um ADC

paralelo e de um ADC de dobramento sdo mostrados na figura 2.17.

Fuhgéo de Transferéncia
—_—

5 CAD Paralelo

Funcéo de Transferéncia
i CAD Dobramento (Bits
' LSB)

>V
Vmélx 2

0000

Figura 2.17 Gréfico utilizado para determinar a funcio de transferéncia de um ADC paralelo
e de um ADC de dobramento.

Para um ADC de dobramento, a mesma sequéncia de bits menos significativos
aparece periodicamente desde que a faixa dindmica da tensdao de entrada V, seja varrida.
Considerando o ADC de 4 bits dado na figura 2.18, os gréficos que determinam a funcao de
transferéncia dos bits Vi, V,, V3, e V4 sd@o mostrados na figura 2.19, e comparados aos de um
ADC paralelo equivalente. Ele necessita, por conseguinte, da presenca de outro bloco de
conversao a fim de codificar essas sequéncias: o ADC MSB (v. fig. 2.20). Geralmente, esse
ADC de MSB nio existe fisicamente porque os bits MSB podem ser diretamente deduzidos
dos blocos dobradores do ADC de LSB, combinando alguns sinais intermediarios. As

estruturas dos ADC de interpolacdo e de dobramento s@o muito semelhantes pelo fato de os
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LSB e MSB serem encontrados de forma independente. Contudo, a estrutura de interpolacao é

mais rdpida porque os bits sdo determinados em paralelo.

_{ I‘Vreﬂ _I I‘Vref2 _I I‘VrefB _I |‘Vref4

O O o o
T T T T

Va Vss Vss Vss Vss

Figura 2.18 Esquema elétrico de um bloco de um ADC de dobramento.

Os blocos de dobramento sd@o os mais frequentemente realizados a partir de pares
diferenciais MOS, nos quais uma entrada € conectada a uma tensao de referéncia, V.., € outra
ao sinal de entrada, V,, com as saidas combinadas da maneira apresentada na figura 2.18. As
formas de onda das tensdes Vi, Va, Vi € V4 sdo dadas na figura 2.19. Esta claro que, quanto
mais importante for o fator de dobramento, maior deverd ser o ganho dos blocos de
dobramento, mantendo uma dindmica de entrada constante. Desde que um sinal de tensao
senoidal seja aplicado a um bloco de dobramento, o sinal de saida tem uma frequéncia igual
aquela do sinal de entrada multiplicada pelo fator NF. Além do mais, a necessidade de ter um
grande ganho em pequenos sinais para os blocos de dobramento limita a banda passante.
Existem muitas limitagdes no desempenho dinamico dos ADC de dobramento; assim, a taxa
de dobramento NF frequentemente nio passa de 8.

Alguns conversores foram publicados, seguindo essa técnica, por Song et al. (2000),

Geelen (2001), Uyttenhove & Steyaert (2002) e Uyttenhove et al. (2003).



58

\Y

]

a
max

V... 4.AV/16 8.AV/16 12.AV/16 16.AV/16

Va
Viin 3.AV/16  7.AV/16 11.AV/16 15.AV/16 Vi

Vdd/2_............ T . P T

<

a

Viin 2.AV/16 6.AV/16 10.AV/16 14.AV/16 Vs

Vdd/2_........ e e O

Viin AV/16 5.AV/16 9.AV/A6 13.AVA6 Vg

Figura 2.19 Graficos utilizados para determinar a fungéo de transferéncia dos blocos de
dobramento do ADC da figura 2.16.

2.3.1.7 Conversor analdgico-digital de dobramento e interpolacao

Esta familia de conversores combina as técnicas de interpolacido e dobramento, a fim
de minimizar ainda mais a quantidade de componentes e, por conseguinte, 0 consumo de
energia do circuito. O nimero de blocos de dobramento pode ser reduzido utilizando o
método da interpolacdo descrita previamente. A evolug¢do dos potenciais Vi, Vo, Vs e V4 € a
mesma que € dada na figura 2.19; o potencial Vs é facil de obter dado que se trata do sinal

complementar de V.
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Figura 2.20 Diagrama de blocos de um ADC de dobramento e interpolagéo.

2.3.2 Os conversores sobreamostrados ou 2-A

Os conversores Sigma-Delta (ADC X-A) foram desenvolvidos hd mais de 30 anos,
mas somente alguns anos atrds as novas tecnologias de fabrica¢do de circuitos integrados
possibilitaram uma redugdo nos seus custos. Agora eles sdo usados em muitas aplicagdes que
requerem custo baixo, banda passante reduzida, consumo de poténcia baixo e resolucao alta.

Um ADC X-A contém uma eletronica analdgica muito simples (um comparador, uma
tensao de referéncia, uma chave, um ou varios integradores, e circuitos analdgicos de adi¢ao)
e circuitos computacionais digitais mais complicados. Esses circuitos consistem de um
processador digital de sinais (DSP — Digital Signal Processor) que atua como um filtro
(geralmente, mas ndo invariavelmente, um filtro passa-baixas). Nao € necessdrio saber
precisamente como o filtro opera para entender o que ele faz. Para entender como um ADC
2-A opera, a familiaridade com os conceitos de sobreamostragem, formacdo do ruido de

quantizagdo, filtragem digital e decimacao € necessaria. (KESTER, 2005).
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Considera-se a técnica de sobreamostragem como uma andlise no dominio da
frequéncia, na qual uma conversdo de um sinal dc (de frequéncia zero) tem um erro de
quantizag¢ao de mais de %2 LSB, e um sistema de dados amostrados tem ruido de quantizagao.

Um ADC clédssico de N bits com amostragem tem um valor rms do ruido de quantiza¢do igual
a q/~/12uniformemente distribuido dentro da banda de Nyquist de dc a f,/2 (no qual q é o

valor de 1 LSB e f, € a taxa de amostragem). Consequentemente, com um sinal de entrada
senoidal variando por toda a faixa de tensao, sua relagdo sinal-ruido € definida pela expressao
(2.15). Se o ADC for real e seu ruido maior que o ruido de quantizacao teérico minimo, entao
sua efetiva resolugdo serd menor que N bits. Sua resolucdo (conhecida frequentemente como
numero efetivo de bits — ENOB) € definida pela equacdo (2.23).

Se for escolhida uma taxa de amostragem muito alta, Kf,, o valor rms do ruido de
quantiza¢do permanece q/+/12, mas o ruido € agora distribuido sobre uma larga banda

passante, de dc a Kf,/2. Se for entdo colocado um filtro passa-baixas (FPB) na saida, remove-
se muito do ruido de quantizacdo, mas ndo se afeta o sinal desejado, e entio o ENOB ¢
melhorado. (KESTER, 2005).

Consegue-se, assim, uma conversdao analdgico-digital de alta resolucio com um
ADC de baixa resolu¢do. O fator K é geralmente referenciado como sendo a taxa de
sobreamostragem. Deve ser notado neste ponto que a sobreamostragem tem o beneficio
adicional de fazer com que as exigéncias do filtro analdgico anti-aliasing sejam diminuidas.

Desde que a banda passante seja reduzida pelo filtro digital de saida, a taxa de dados
de saida pode ser menor do que a taxa de dados amostrados (Kf,) e ainda satisfazer o critério
de Nyquist. Isso pode ser conseguido passando cada M-ésimo resultado para a saida e
rejeitando o restante. Esse processo € conhecido como decimagdo por um fator de M. Apesar
da origem latina do termo (decem, que significa dez), M pode ser qualquer valor inteiro,
providenciando que a taxa de dados de saida seja mais que duas vezes a banda passante do
sinal. A decimagdo, assim, ndo causa nenhuma perda de informacdo. (KESTER, 2005).

Utilizando-se a sobreamostragem para aumentar a resolucdo, deve-se sobreamostrar
por um fator de 2N para obter um aumento de N bits na resolucdo. O ADC X-A ndo precisa de
uma taxa de sobreamostragem tao elevada, porque isso nao somente limita a banda passante
do sinal, mas também cria o ruido de quantizacdo, de modo que a maior parte dele caia fora
da banda passante.

Considerando-se um ADC de 1 bit (geralmente formado por um comparador),

colocando na sua entrada o sinal de saida de um integrador, e alimentando o integrador com
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um sinal de entrada somado com a saida de um DAC de 1 bit alimentado pela saida do ADC,

tem-se um modulador Z-A de primeira ordem, como mostrado na figura 2.21.
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Figura 2.21 Diagrama simplificado de um ADC Z-A de primeira ordem.

Adicionando-se um filtro passa-baixas (FPB) e um decimador na saida digital, tem-
se um ADC X-A. O modulador X-A constréi o ruido de quantizacdo de tal forma que sua
maior parte fique acima da banda passante do filtro digital de saida, e o ENOB seja entao
muito maior que o esperado com outra maneira de sobreamostragem.

Um ADC X-A opera como se segue. Supde-se que tem uma tensdo de entrada
continua em V. O integrador estard constantemente com uma rampa subindo ou descendo
no no A (v. figura 2.21). A saida do comparador € alimentada de volta por meio do DAC de 1
bit, que é conectado ao ponto de soma, o que forcard que a tensiao continua média no né B (v.
figura 2.21) seja igual a V. Isso implica que a média da tensdo de saida do DAC deve ser
igual a tensdo de entrada, V.. A média da tensdo de saida do DAC é controlada pela
quantidade de bits 1 no conjunto serial de dados da saida do comparador. Enquanto o sinal de
entrada aumenta até +Vggp, 0s nimeros de uns no conjunto serial de dados aumenta, e o

nimero de zeros diminui. Similarmente, quando o sinal se torna negativo até —Vggp, 0S
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nimeros de uns no conjunto serial de dados diminui, € o nimero de zeros aumenta. De um
ponto de vista muito simplista, essa andlise mostra que o valor médio da tensdo de entrada
estd contido no conjunto serial de dados de saida do comparador. O filtro digital e o
decimador processam o conjunto serial de dados e produz o dado final de saida. (KESTER,

2005).

2.4 Conclusao

As no¢des fundamentais da conversdo analdgico-digital foram apresentadas neste
capitulo. Apds a descrigdo dos seus principios basicos e da teoria associada, os diferentes
parametros estdticos (INL, DNL) e dindmicos (SNR, SNDR, SFDR) para a estimativa dos
desempenhos dos ADC foram explicados. Além disso, definiu-se o fator de mérito, critério
geral para a avaliacdo do desempenho de um conversor, que integra as suas caracteristicas
essenciais (velocidade e consumo de energia). Por fim, algumas das principais arquiteturas de
conversao que seguem o teorema de Nyquist e sobreamostradas foram igualmente descritas.

No préximo capitulo, serdo vistos os tipos e os conceitos bdsicos de uma amostragem

irregular, bem como as vantagens de se aplicar esse tipo de processamento.
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CAPITULO 3

CONVERSAO ASSINCRONA

Neste capitulo, sdo apresentadas as diferentes nogdes relativas aos circuitos
assincronos, tanto do ponto de vista da concepcdo ldgica de circuitos quanto do da
amostragem.

Em primeiro lugar, € apresentado o interesse de uma amostragem ndo uniforme no
tempo. Sdo resumidas as diferentes formas cldssicas de amostragens irregulares e as suas
propriedades. Entre elas, destaca-se a amostragem por cruzamento de niveis que, ligada ao
sinal de entrada, permite adaptar a atividade do circuito a atividade do sinal de entrada.

A segunda parte refere-se a amostragem assincrona (ou irregular). Contrariamente a
amostragem descrita no teorema de Nyquist, os instantes de amostragem nao sdo repartidos
uniformemente no tempo. A teoria que decorre é, por conseguinte, diferente dessa que
habitualmente € utilizada. Por existirem vdrios modos de amostragem irregular, sdo
apresentados aqui apenas os resultados principais relativos a esses modos, os principios de
reconstru¢do, as transformadas de Fourier e os tratamentos digitais basicos.

Para finalizar, na terceira parte é apresentada uma breve comparacdo entre os

circuitos sincronos e assincronos, destacando as vantagens do segundo.

3.1 Teoria da Amostragem

A teoria da amostragem estuda as relacOes existentes entre uma populacdo e as
amostras extraidas dessa populagdo. E itil para avaliagio de grandezas desconhecidas da
populacdo, ou para determinar se as diferencas observadas entre duas amostras sao devidas ao
acaso ou se sdo verdadeiramente significativas. Amostragem € o processo de determinacdo de

uma amostra a ser pesquisada.

3.1.1 Funcao e esquema de amostragem

Em tratamento de sinal, a amostragem permite representar um sinal em tempo
continuo por um sinal em tempo discreto. E a operacdo bésica do tratamento digital, sem a
qual nenhuma aplicacdo € possivel. No dominio temporal, consiste em multiplicar a funcao
em tempo continuo x(t) por uma soma de impulsos de Dirac transladados em instantes

diferentes, chamada funcdo de amostragem, FA(t).

FA(t)=> s(t-t,). (3.1)

neZ
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O sinal amostrado pode entdo ser escrito como:

x,(t)=> x(t,)-o(t-t,). (3.2)

neZ
No dominio da frequéncia, a amostragem corresponde ao produto da convolugdo
entre as transformadas de Fourier do sinal em tempo continuo e a fun¢do de amostragem. Essa
ultima, chamada de esquema de amostragem, obtém-se a partir da equacdo (3.1), por

linearidade:

EA(f)=> e /#™ . (3.3)

neZ
De acordo com a equagdo (3.3), a forma do esquema de amostragem € caracterizada
pelo conjunto dos instantes de amostragem. Assim, de acordo com a forma do pulso de Dirac,
e ainda de acordo com a técnica de amostragem utilizada, o esquema de amostragem e o

espectro do sinal amostrado X(f) serdo diferentes:

X, (F)=>"x(t,)e 2™ . (3.4)

neZ

3.1.2 Transformada de Fourier discreta geral

A transformada de Fourier discreta geral (abreviadamente GDFT, do inglés General
Discrete Fourier Transform) permite calcular numericamente o espectro de um sinal
amostrado a partir de um conjunto de N pontos consecutivos (BAGSHAW; SARHADI,
1991):

X, (m)= 1 fx(n)e*ﬂmf’n (3.5)
NS

na qual o eixo das frequéncias é discretizado com um passo Af qualquer, definido pelo
usudrio. Sabendo que o sinal amostrado € truncado sobre N pontos por uma janela retangular,
a GDFT ¢ apenas uma aproximacao do espectro tedrico (como a Transformada de Fourier
Discreta). Este €, assim, convoluido pela transformada de Fourier da janela, ou seja, no caso
presente, por um seno cardinal. A amostragem de frequéncia pode entdo introduzir fugas de
energia em fun¢do da escolha de N e de Af. Para um sinal periddico, por exemplo, é
necessario assegurar-se de que a amplitude da janela seja um multiplo inteiro do periodo
fundamental, e que a frequéncia fundamental seja igualmente um multiplo inteiro do passo de

frequéncia.
A GDFT, as vezes chamada também de transformada de Fourier discreta ndo

uniforme (abreviadamente NUDFT, do inglés Non Uniform Discrete Fourier Transform), foi
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objeto de estudo por anos, para aplicagdes em altas frequéncias. (BAGSHAW; SARHADI,
1991), (DUTT; ROKHLIN, 1993), (DUIJNDAM; SCHOENEWILLE, 1999).

3.1.3 Amostragem uniforme

O tratamento digital do sinal normalmente € aplicado sobre uma amostragem
uniforme de sinais em tempo continuo. Produz, assim, um sinal em tempo discreto cujas
amostras sdo regularmente espacadas com uma duracdo T,, o periodo de amostragem. As

equacoes (3.2), (3.3) e (3.4) tornam-se, respectivamente:

xA(t):Zx(nTa)-é(t—nTa) (3.6)
EA(f)=i25(f—nFa) (3.7)
XA(f):TiZX(f—nFa) (3.8)

O esquema de amostragem ¢ um pulso de Dirac uniforme em frequéncia. O espectro
do sinal amostrado €, entdo, periodizado a todos os multiplos inteiros da frequéncia de
amostragem. Assim, € possivel reencontrar facilmente o teorema de Shannon (igualmente
chamado teorema WKS, em homenagem aos dois outros contribuintes, Whittaker e
Kotelnikov) que decorreu sobre a periodiza¢do: um sinal em tempo continuo com banda
limitada, de frequéncia méxima Fy4, pode ser reconstruido a partir de amostras regulares se a
ocorréncia dessas amostras respeitar a condi¢do:

F,>2-F_, (3.9)

Assim, respeitando essa condic¢do, a periodizacdo ndo introduz replicacdo entre as
componentes; o espectro do sinal analdgico, isto €, o proprio sinal analdgico pode ser obtido
filtrando o sinal amostrado por um filtro passa-baixas ideal, cuja resposta impulso € um seno

cardinal (sinc):

x(r)= Zx(nTa)sin claF (t—nT,)| (3.10)

neZ
O resultado fundamental do tratamento de sinal, que mostra que nenhuma
informacao é perdida no processo de amostragem se esta for suficientemente alta, ja tinha sido
formulado em primeiro lugar por Cauchy, seguidamente por Nyquist, na década de 1920. E
por isso que se fala frequentemente da frequéncia de Nyquist para especificar o dobro da

frequéncia maxima: Fnyq = 2Fmsx.
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Além disso, a expressio da GDFT é simplificada no caso de uma amostragem
uniforme para reencontrar a formulacdo cldssica da Transformada de Fourier Discreta

considerando t, =nT, e Af=F,/N.

3.1.4 Amostragem nao uniforme

No caso de uma amostragem ndo uniforme, os instantes de amostragem sao
aleatdrios. A funcdo de amostragem permanece, por conseguinte, sob a forma geral descrita
pela equagdo (3.2). A amostragem, natural ou implementada num sistema de conversao (sinais
amostrados em determinados instantes), induz sempre certo grau de incerteza no
conhecimento dos instantes de amostragem. Quando os dados provém de observagdes ou
medicdes realizadas sem sensores, isto €, quando o sinal é amostrado naturalmente, as
condi¢des nas quais sdo coletadas as amostras nio podem assegurar a regularidade das
ocorréncias. E possivel citar, principalmente em astronomia, irregularidades das observagdes
ligadas as condi¢des meteoroldgicas, a orbita da Terra ou a avarias técnicas; da mesma
maneira em geofisica, quando se coleta parte de uma camada de gelo, por exemplo, a variagdo
de altura de neve evolui de um ano para o outro, 0 que torna nao uniformes a amostragem da
coleta e a base temporal associada. Paralelamente, quando dados sdo amostrados
voluntariamente por um sistema de conversdo, a presenga de um sinal de relégio que
desencadeia a amostragem ndo pode garantir uma exatiddo infinita dos instantes de
amostragem. Embora geralmente negligenciada, a frequéncia do reldgio sofre sempre
pequenas variagOes, chamadas, em inglés, jitfer, cuja importancia varia em funcdo da
oscilacio do sistema. Outra fonte natural de irregularidade aparece sobre dados
voluntariamente amostrados: a perda de amostra quando ocorre a transmissao de dados sobre
o canal ou mesmo sobre um suporte (arranhdes sobre um disco laser, por exemplo).

As vezes, a amostragem pode ser voluntariamente nio uniforme, isto é, imposta pelo
usudrio. No entanto, esse caso nao se aplica quando o sinal € naturalmente amostrado, porque,
se as condicdes permitirem, as observacdes se fardo sempre regularmente. Em contrapartida,
quando o sinal é amostrado por um dispositivo, pode ser que seja ndo voluntariamente
uniforme para comprimir o sinal, por exemplo. Por ultimo, a amostragem pode igualmente ser
voluntariamente ndo uniforme a fim de modelar a influéncia das irregularidades de uma
amostragem natural e deduzir técnicas de tratamento adequadas como uma reconstrucao de

sinal.
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3.1.4.1 Amostragem nao uniforme a frequéncia P

A amostragem nao uniforme a frequéncia P consiste em prever as amostragens com
os intervalos de tempo varidveis, pertencendo a um conjunto de P periodos de amostragem
possiveis: {F, = 1/Ty} comi € [1,...,P]. A cada frequéncia estd associada uma possibilidade
de apari¢do p.

Cada ocorréncia acontece a um tempo T, depois da anterior. Os instantes de
amostragem s3o entdo uma combinacdo linear dos diferentes periodos de amostragem

possiveis:
t,=t,,+7,=> aT, (3.11)

com o, €N".

Os coeficientes a; representam o nimero de vezes em que cada frequéncia foi
utilizada. Na figura 3.1, é mostrado um exemplo em que o sinal € amostrado por trés

frequéncias diferentes.
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Figura 3.1 Amostragem nao uniforme a frequéncia P (P = 3).

Esse esquema de amostragem pode ser periddico sob certas condi¢des. A partir da
equacdao (3.2), um esquema periddico de periodo Fp se escreve assim (BAGSHAW;

SARHADI, 1991):
SA(f+F,)=> g2+l

neZ
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— Ze—/?;zftn e—jZnFPtn (312)

neZ

se e?™}! =1 paratodon € Z, quer dizer que Fpt, € N.

P
Depois da equagdo (3.11), essa condi¢@o torna-se: FPZa T . e N . Entdo, como os

iTai
i=l

coeficientes a; sdo inteiros positivos, uma condi¢do suficiente e necessdria, pode-se escrever:
FpT, € Nparatodoi € [1,..,P] . (3.13)

Para determinar o valor do periodo do esquema de amostragem em funcdo dos

. , - . L, . . a.
periodos de amostragem, os periodos sdo considerados nimeros racionais {Tai = % } com
i

iell,..P] e {ai }, {bi } e N . Essa simplificacdo permite expressar diretamente Fp em fungdo de
a; e b; (GREENGARD; LEE, 2004):
mmab,
r, el sio

- madcla,}

na qual mmc representa 0 minimo mdultiplo comum e mdc, 0 médximo divisor comum.
Considerando P = 1, tem-se diretamente a periodicidade F, do esquema de
amostragem uniforme. A vantagem de se utilizar uma amostragem ndo uniforme a P
frequéncia é aumentar a frequéncia de periodizacdo do esquema de amostragem e, entdo, de
poder analisar digitalmente com a TFDNU (transformada de Fourier discreta ndo uniforme) o
espectro de um sinal em tempo continuo sem, no entanto, respeitar o teorema de Shannon.
Assim, cada vez mais se aumenta o valor da frequéncia de amostragem, mas a periodizacao
do espectro € relaxada: € entdo possivel analisar um sinal cuja frequéncia maxima é maior que
algumas das frequéncias de amostragem coletadas separadamente. Isso € a propriedade anti-

aliasing da amostragem nao uniforme (alias-free sampling).

3.1.4.2 Amostragem uniforme com jitter

Um sistema de conversdo baseado em uma amostragem uniforme introduz
naturalmente um erro nos instantes de amostragem, como mostrado na figura 3.2. Causados
pelas flutuagdes da frequéncia do relégio comandante da amostragem, esses erros sao
geralmente negligenciados, na grande parte das situacdes, para conservar as técnicas habituais
de tratamento digital de sinal. Contudo, uma flutuagdo da frequéncia de amostragem pode

apresentar esta vantagem: se a frequéncia de amostragem puder assumir qualquer valor numa
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dada banda, o esquema de amostragem ndo € periddico; ele ndo tem replicacdo de espectro.
Esse resultado € a base de uma série de aplicagdes chamadas, em inglés, de alias-free: a
andlise espectral de sinais de varios GHz ou a melhoria das técnicas de transmissao em
radiofrequéncia sdo alguns exemplos. (SHAPIRO; SILVERMAN, 1960), (TARCZYNSKI;
ALLAY, 2004), (TARCZYNSKI; TZVETKOV, 2005), (WOITIUK, 2000).
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Figura 3.2 Amostragem uniforme com jitter.

Existem varios tipos de jitter que produzem amostragens irregulares:

e Amostragem aleatéria uniforme (Random Uniform Sampling) introduz uma
obliquidade sobre cada instante de amostragem: f, = nt, +¢&, na qual € € uma
varidvel aleatoria.

e Amostragem aleatéria varidvel (Jittered Sampling) introduz um jitter em cada
instante de amostragem: f, =nt, +¢,, na qual {&,} € um conjunto de varidveis
aleatdrias independentes e identicamente distribuidas.

e Amostragem aleatéria cumulativa (Additive Random Sampling) introduz um jitter

que modifica o erro de cada nova amostragem em funcao dos erros precedentes:
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Em todo o caso, com os erros possuindo médias nulas, a frequéncia média de
amostragem ¢€ igual a F,. Assim, mesmo que esse tipo de amostragem tenha propriedades de
amostragem irregular, o nimero médio de amostragens por unidade de tempo fica fixo pela
frequéncia de amostragem. Esse tipo de amostragem ndo convém, a ndo ser pela dtica de uma

reducdo significativa da atividade de um canal de processamento de sinal.

3.1.4.3 Amostragem uniforme com perda de amostragens

Em amostragens ndo uniformes, quando da transmissdo, algumas informacdes
anteriormente amostradas regularmente podem ser perdidas. O objetivo passa a ser entio
encontrar as amostragens que faltam (marcadas com um X na Figura 3.3) com técnicas de

interpolacdo. (MARVASTI, 2005), (SANTOS et al., 2005).

x(1)

0 T, 2T 3T, (w-DT, 0T, (+1)T,

Figura 3.3 Amostragem uniforme com perda de amostras.

Contudo, em certos casos, as amostragens podem ser voluntariamente suprimidas por
um sistema de decimacdo. Esse procedimento foi utilizado por Fontaine (1999) para
comprimir os dados provenientes de sinais de eletrocardiogramas.

Num primeiro momento, o sinal é amostrado regularmente; depois, um algoritmo
conserva apenas os pontos de maxima variacdo de amplitude em fun¢do do sinal, sob a forma
de dados em duplas: amplitude e intervalo de tempo. Essa estratégia permite reduzir a

atividade do sistema de processamento. Contudo, na entrada, um sistema de conversdo deve
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funcionar continuamente, transformando esse tipo de amostragem para melhorar o

armazenamento de dados, mas ndo para reduzir a atividade elétrica do sistema completo.

3.1.4.4 Amostragem por cruzamento de niveis

A amostragem por cruzamento de niveis tem como principio a auséncia do sinal de
rel6gio que comanda a amostragem nos sistemas de conversao analdgico-digital. Dessa forma,
uma frequéncia de amostragem nao estd ligada ao sinal em tempo continuo, a ndo ser pelo
teorema de Nyquist. As caracteristicas do sinal ndo sdo levadas em conta, principalmente nas
zonas de fraca variacdo, nas quais uma amostragem uniforme coleta dados redundantes. Em
1981, foi proposto um método no qual as amostras sdo convertidas quando o sinal cruza um
dos niveis repartidos uniformemente sobre a faixa dindmica do sinal de entrada, a fim de
comprimir os dados coletados. (MARK; TODD, 1981).

Diferentemente de qual instante a amplitude do sinal é quantizada normalmente, esse
tipo de amostragem introduz uma quantizacdo do tempo ligada a medida da sua duracdo
separando duas amostras sucessivas. O interesse nessa amostragem reside no fato de a
atividade do sinal controlar automaticamente a atividade do sistema de conversdo. A
amostragem por cruzamento de niveis €, por conseguinte, muito atrativa para reduzir a
atividade do conjunto do sistema de processamento do sinal e, por conseguinte, o seu

consumo de energia.
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Figura 3.4 Amostragem nao uniforme por cruzamento de niveis.
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Partindo desse principio, um sistema completo de conversdao analdgico-digital
baseado numa amostragem por cruzamento de niveis foi proposto por Sayiner, Sorensen e
Viswanathan (1996), que definem assim um sistema composto de trés estagios sucessivos:

I. Um conversor com amostragem por cruzamento de niveis: estudando uma
aplicacdo dada, eles propdem uma arquitetura que permite amostrar nao
uniformemente um sinal. Os parametros da estrutura, como o nimero de niveis
ou a base temporal que serve a quantizacdo do tempo, sdo fixados em fungado da
relacdo sinal-ruido (SNR) desejada;

2. Um interpolador para reamostrar o sinal regularmente: eles mostram, entio, que
interpolando o sinal com a ajuda de polindmios de ordem 2, a SNR nado é
degradada. Isso lhes permite reportar a teoria cldssica de processamento de sinal:
obtendo na saida amostras uniformemente repartidas no tempo, eles puderam,
por um lado, comparar o seu sistema com as estruturas existentes baseadas na
amostragem uniforme e, por outro lado, utilizar os algoritmos cléssicos, apesar
de uma amostragem nao uniforme;

3. Um decimador para reduzir a frequéncia de amostragem a frequéncia de
Nyquist: puderam, assim, reduzir o nimero de pontos a processar, mas isso lhes
permitiu, sobretudo, aumentar a SNRyg de 10log (fator de decimacdo) e, por

consequéncia, a resolucdo efetiva do conversor.

Finalmente, o conjunto do conversor é equivalente a um sistema classico que utiliza
uma amostragem uniforme. Contudo, o trabalho deles ¢ muito interessante porque propdem
uma arquitetura de conversdao fechada e dominada sobre o sinal a amostrar, embora os
estdgios do interpolador e do decimador suprimam o interesse na amostragem por cruzamento
de niveis para reducdo da atividade de um sistema de processamento de sinal.

(AESCHLIMANN,2006).

3.2 Principios dos Circuitos Assincronos

Ao contrdrio de um circuito sincrono, cujo funcionamento € organizado por um sinal
de reldgio global, um circuito assincrono € um sistema controlado por uma multiddo de sinais
que geram as trocas de informagdes entre blocos funcionais internos. O funcionamento é&,
assim, do tipo fluxo de dados: cada bloco espera os dados provenientes do bloco precedente,
processa-os € envia-os ao bloco seguinte. O controle ndo € mais global, mas localizado: para

processar um dado, € necessario esperar uma ordem inicial de validacdo por parte do bloco
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precedente; para receber essa ordem, o bloco seguinte deve enviar um pedido. Logo depois, é
necessdrio informar ao bloco precedente que o dado foi recebido, para que ele mesmo possa
executar uma nova tarefa; para isso, é necessdario enviar ao bloco precedente um sinal de
recebimento. O controle utiliza, entdo, uma sinalizacao bidirecional que € baseada num modo

de comunicagdo do tipo pede-recebe, como mostrado na figura 3.5.

Requisigdo Requisicdo Requisigdo Requisicao
- = p———————-——— - f—————
Dados Bloco Dados Bloco Dados Bloco Dados
Assincrono Assincrono - kb Assincrono 3
B | - — — — — - - ——
Recepcéo Recepcao Recepcéo Recepcéo

Figura 3.5 Diagrama de blocos de um circuito assincrono.

3.2.1 Comparacao entre os circuitos sincronos e assincronos

Desde muito tempo, a concep¢do dos circuitos integrados € realizada quase que
exclusivamente por meio de fungdes sincronas. Dessa forma, como as comunicagdes entre 0s
blocos sdo simplificadas pela presenca de um relogio, hd s6 um requisito a ser respeitado pelo
projetista: assegurar que o caminho critico ndo seja maior que um periodo de reldgio.
Contudo, os requisitos impdem que os circuitos sejam de dimensao reduzida, pouco ruidosos
e, sobretudo, com pouco consumo de energia. Esses novos requisitos de concepcdo revelam

entdo certas lacunas ligadas ao cardter sincrono de um circuito. Alguns desses requisitos sdao

apresentados nas subsecdes seguintes.

3.2.1.1 Velocidade de processamento

A velocidade de um circuito sincrono € definida pelo seu caminho critico; por
conseguinte, € limitada pelo bloco mais lento: a frequéncia do sinal de reldgio deve ser
reduzida em funcdo do tempo necessdrio para efetuar a tarefa do caminho critico,
independentemente dos desempenhos do resto do circuito.

Num circuito assincrono, a tarefa realizada por um moédulo € efetuada num tempo
limitado que depende diretamente dos dados que ele recebe. Assim, cada bloco € definido por
um tempo de laténcia minimo e tempos de laténcia maximos. Contudo, o principio de
funcionamento do tipo fluxo de dados € que todas as saidas podem ser utilizadas
imediatamente pelo médulo seguinte. Um circuito assincrono operard, dessa forma, sempre
em tempo minimo porque os dados se propagardo sistematicamente nos diferentes blocos a

velocidade méxima permitida pelas condi¢des de funcionamento.
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3.2.1.2 Consumo de energia

Em um circuito sincrono, todos os blocos sdo ativados a0 mesmo tempo a cada pulso
de relégio, mesmo que os dados de entrada ndo tenham atingido todos os blocos. A
memorizagdo repetida do estado dos blocos € entdo causa de consumo de energia que cresce
com a frequéncia do reldgio.

Em contrapartida, num circuito assincrono, somente o bloco utilizado nessa parte do
processamento € ativado e consome energia. Os blocos que ndo sdo necessarios sao postos
naturalmente em repouso pelo controle local. O consumo de energia do circuito €, por isso,
diretamente ligado a atividade do sistema, e, consequentemente, a aplicacdo. (VEZYRTZIS;

TSIVIDIS, 2009).

3.2.1.3 Modularidade

A modularidade é um aspecto fundamental da concep¢cdo de um circuito; permite,
com efeito, conceber sistemas complexos inteiros a partir da utilizacio de blocos
preeexistentes. No caso de concep¢do sincrona, a montagem de moddulos diferentes €
considerada ainda mais dificil, porque todos foram otimizados separadamente para funcionar
a frequéncias de relogio diferentes. Em contrapartida, no caso de concepcdo assincrona, a
modularidade € induzida diretamente pelo funcionamento do tipo fluxo de dados. Dessa
forma, como o controle de um moédulo € localizado, a utilizacdo de um protocolo de
comunicacdo Unico permite conectar facilmente diferentes blocos preconcebidos para criar

um sistema complexo.

3.2.1.4 Emissoes eletromagnéticas

A presenga de um sinal de reldgio nos circuitos sincronos é fonte de emissoes
eletromagnéticas. Dessa maneira, cada pulso do sinal induz passagens de corrente repetidas, e
1sso acontece em qualquer atividade do circuito. O aumento da frequéncia do relégio aumenta
as passagens e aumenta o espectro das ondas eletromagnéticas.

A localiza¢do do controle num circuito assincrono permite melhorar a distribuicao
temporal da atividade elétrica porque alguns blocos sdo mais ativados pelos pulsos do reldgio
do que outros. Uma melhor distribuicao da atividade elétrica reduz as passagens de corrente e,
por conseguinte, a poténcia das ondas eletromagnéticas emitidas. Essa vantagem dos circuitos
assincronos foi utilizada vérias vezes no ambito de aplicagdes especificas. Dhanistha
Panyasak (2004) mostrou que era possivel adaptar a concepcao de um circuito em termos de

arquitetura: modelando a evolugdo das correntes no tempo, propds extrair os perfis que ele
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reintroduziria quando da descri¢do de alto nivel do circuito. Essa técnica permite mostrar que
um circuito adaptado para gerar correntes mais bem repartidas no tempo emite ondas
eletromagnéticas mais fracas. Outra aplicacdo que aproveita as caracteristicas dos circuitos
assincronos € a criptografia. Normalmente, os circuitos criptogrificos sofrem ataques por
meio de andlises que ligam os picos de corrente consumida e os dados tratados. Como cada
bloco 16gico possui uma assinatura elétrica especifica em funcdo dos dados que processa, a
andlise das correntes por métodos estatisticos ou diferenciais d4 uma representacao da
atividade de uma circuito integrado criptografico e permite descobrir tanto os dados
manipulados como o cédigo de criptografia. Sobre o mesmo principio, a andlise da assinatura
eletromagnética pode substituir a andlise da assinatura elétrica. A solugdo proposta por Fraidy
Bouesse (2005) € utilizar os circuitos assincronos para equilibrar os caminhos de dados. Essa
técnica torna os perfis de corrente quase idénticos, imunizando, assim, circuitos de
criptografia contra ataques ligados as emissdes eletromagnéticas. (PANYASAK, 2004),
(BOUESSE, 2005).

3.3 Conclusao

Nas secOes precedentes, foi mostrado que a utilizagdo de uma amostragem irregular
pode reduzir a atividade de um sistema de processamento de sinal adaptando-se a atividade do
proprio sinal. A amostragem deve ser ndo uniforme no tempo e, entre os diferentes tipos
mencionados previamente, a amostragem por cruzamento de niveis parece mais bem adaptada
porque € diretamente ligada ao sinal.

Paralelamente, sabe-se que uma concep¢ao assincrona de um conversor melhora o
seu desempenho em termos de consumo e de ruido. Contudo, conservando uma amostragem
uniforme, esse tipo de conversor ndo permite otimizar a atividade do sistema de
processamento porque ndo leva mais em consideracao o sinal de entrada.

A solugdo proposta no proximo capitulo € livrar-se completamente dos aspectos
uniformes da conversao analdgico-digital para realizar um sistema de processamento no qual
a atividade dependa apenas do sinal, suprimindo definitivamente o sinal de reldgio: a
concepcdo material € assincrona; a determinagdo da sequéncia das tarefas é controlada pelo
sinal de entrada; e a amostragem € nao uniforme: os pontos coletados sdo determinados em
funcdo do sinal propriamente dito.

Exemplos de conversores desse tipo sdo propostos no capitulo seguinte.
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CAPITULO 4

ARQUITETURAS UTILIZADAS NOS CONVERSORES
ANALOGICO-DIGITAIS SEM RELOGIO

Conforme dito no capitulo anterior, um circuito assincrono € um sistema controlado
por uma grande quantidade de sinais que geram as trocas de informagdes entre blocos
funcionais internos. O seu funcionamento €, assim, do tipo fluxo de dados: cada bloco espera
os dados provenientes do bloco precedente, processa-os e envia-os ao bloco seguinte.

Dessa forma, os conversores que mais se adaptam a esse tipo de funcionamento sdo
os conversores analdgico-digitais de canal (pipeline) e os conversores analogico-digitais de
dobramento (folding), ja descritos no Capitulo 2. (KESTER, 2005).

Neste capitulo, serdo vistos os conceitos gerais e basicos das arquiteturas dos ADC

de canal (pipeline) e dos ADC de dobramento (folding).

4.1 Tipos de Arquitetura Utilizados

Neste trabalho de tese foram desenvolvidos dois conversores analdgico-digitais sem
relégio, com 8 bits de resolucdo. Um conversor foi projetado seguindo uma arquitetura do

tipo dobramento (folding), e o outro foi um conversor seguindo uma arquitetura do tipo canal

(pipeline).

4.1.1 Conversor analdgico-digital de canal (pipeline)

Um dos conversores projetados e implementados neste trabalho foi o conversor
analégico-digital de canal (pipeline). Ele usa uma cascata de etapas individuais na qual cada
etapa executa uma das funcOes elementares exigidas por um algoritmo sequencial.
Essencialmente, o conversor de canal distribui sobre blocos o que deveria ser feito ao longo
do tempo por um esquema sequencial.

Na figura 4.1 é mostrado um diagrama simplificado de um bloco de um possivel
conversor de canal de 1 bit de saida em cada etapa. A quantidade de bits de cada etapa pode

ser aumentada, necessitando, para isso, aumentar o nimero de componentes em cada etapa

(bloco).
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Figura 4.1 Diagrama simplificado de um bloco de um conversor de canal (pipeline).

Considerando como sinal de entrada uma rampa variando entre os valores —Vy e
+Vg, tem-se na saida de cada bloco um erro de quantizacdo, chamado de residuo. Na figura

4.2, s3o mostradas as formas de onda do sinal analdgico de entrada e a forma de onda do

residuo.

Figura 4.2 Formas de sinais de um bloco de um conversor de canal (pipeline).
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O algoritmo sequencial que € realizado no tipo de conversor de canal é 0 mesmo que
o dos conversores de aproximacao sucessiva. O conversor obtém um bit por vez (por estdgio)
em vez de um bit por periodo de relégio. Cada etapa do conversor gera duas saidas: o bit
necessdrio, e a diferenca entre a entrada e a saida do conversor digital-analégico interno, o
residuo. A exatiddo dos sinais analégicos deve ser suficiente para atender o nimero de bits a
ser determinado a partir dessa etapa.

O conversor de canal pode também gerar vérios bits por fase e, se esse for o caso,
cada fase requer um conversor analégico-digital de vdrios bits para obter a saida digital, e um
conversor digital-analégico de vdrios bits para gerar a entrada para a proxima fase. A
resolucado total da arquitetura do conversor € dada pela soma dos bits em cada etapa. Note que
o numero de bits em cada etapa pode ser igual ou diferente um do outro, dependendo do
projeto.

Na figura 4.3, € mostrado o diagrama de bloco conceitual de uma arquitetura de
canal, com relégio, com K estdgios. O regime de trabalho pressupde que o relégio tem um
ciclo de 50% e que uma fase do reldgio é usada na amostragem e a outra fase € usada para
travar os comparadores. ApOs o travamento, durante a fase de amostragem seguinte, cada fase
gera uma saida analdgica para ser recolhida pelo préximo estidgio do conversor. A primeira
fase gera N1 bits; a segunda fase, N2 bits; e assim por diante. Por conseguinte, todo o canal da
origem a N1 + N2 + ... + NK bits. A 16gica digital combina os bits de cada etapa, e gera as
palavras de saida a uma taxa de f,, embora com um atraso de (K +1) periodos de relégio (um
para a amostragem da entrada e um para cada fase). O tempo de laténcia, causado por esse
atraso, ¢ uma consequéncia da operacdo de canais. Esse tempo € um limite menor, € ndo vai
causar problemas para a maioria das aplicacdes, a menos que usem O CONversor em uma
malha de realimentacdo. A operacdo da logica digital € simples, pois € necessdrio atrasar

corretamente os bits das etapas e combina-los lado a lado.

Relogio (Rel) Rel Rel Rel
R1 R2 R3

Ve | O 1 }-----

— Estagio 1 Estagio 2 Estagio 3 Estagio K
Amostra
Ger. Res.

N1 N2 N3 NK
Rel . Latch
— LOGICA DIGITAL |_I_|_I_|_|

SAI'DAR| I; NK...N3 N2 N1

Figura 4.3 Arquitetura de um conversor de canal (pipeline).
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Como exemplo da operacdo de temporizagdo, na figura 4.4 estd mostrado o controle
sequencial de um conversor de canal de 10 bits, 5 fases, 2 bits por estdgio. Considere-se que
um valor de entrada analdgica é amostrado no periodo N do relégio. No periodo N+1 do
relégio, os bits B9 e B8 sdo gerados. No periodo seguinte do relégio, o circuito gera os bits
B7 e B6. Isso continua até o periodo N+5, durante o qual os bits B1 e BO sdo determinados.
Por dltimo, o periodo N+6 ¢ usado pela légica digital para combinar os bits e tornar o

resultado disponivel. (MALOBERTTI, 2007).

) A&R | A&R A&R
Amostra e Retem (A&R) n Nt 1 n+2
Estégio 1| "9 | PePs | Pos | Pobg
n-1 n n+1 n+2
Estagio 2 Pobg | b7bg | b7Pg | b7Dg
n-1 n n+1 n+2
Estagio 3 bg-by | bgby | by | bey
n-1 n n+1 n+2
Estagio 4 baDa | babp | byDy | by
n-1 n n+1 n+2
Estagio 5 b1'b0 I3’1'b0 l3'1'b'0
n-1 n n+1
Digital ouT | ouT
n-1 n
| | | | | | I L >
| n | n+1 | n+2 | n+3 | N+4 | n+5 | n+6 | t

Figura 4.4 Temporizacdo de um conversor de canal (pipeline) de 10 bits, 2 bits por estagio.

4.1.1.1 Conceitos basicos (conversor de canal)

O diagrama de bloco de um estdgio de um conversor de canal ¢ mostrado na figura
4.5. O conversor analdgico-digital (ADC) gera o bit i, enquanto que o conversor digital-

analégico (DAC) converte o resultado em analégico usando o mesmo numero de bits.
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Figura 4.5 Diagrama de blocos de um estdgio de um conversor de canal (pipeline).

Entretanto, arquiteturas que usam corre¢do digital tém um DAC com resolugdo
menor do que a resolucdo do ADC. A subtracdo da saida do DAC do sinal de entrada Ve
determina a medida do erro de quantizacdo de V., que, apds a amplificacdo, determina a
nova tensao de residuo:

Vs (1) = {\/re (i_1)_ Vea (bi )}kr 4.1)

A faixa dindmica do residuo € igual ao da entrada, se, para qualquer bit n; do DAC o
ganho € 2" Esta condigdo é frequentemente usada porque permite que as mesmas tensoes de
referéncia sejam utilizadas em todas as fases.

A caracteristica de transferéncia entrada-saida do residuo de um estdgio com faixa de
entrada entre + Vg € —Vg, com um ADC e um DAC de 1 bit e com K igual a 2 é mostrada na
figura 4.6(a). Com uma entrada negativa o DAC subtrai —Vr/2, tornando o ponto inicial, apds
a multiplicag@o por dois, igual a —Vg. Em —Vg/2, o residuo cruza o zero e a rampa cresce até
+VR justamente antes de a entrada cruzar o zero que € o ponto no qual o DAC muda de
—VRr/2 para +Vg/2, levando o residuo a cair para —Vgr/2. (MALOBERTI, 2007).

Para um conversor de 3 bits e um K igual a 8, o residuo mostrado na figura 4.6(b)
tem 7 quebras e 7 transi¢Oes entre os 8 intervalos de quantizacio do DAC. Desde que a
amplitude do erro de quantizacdo € Vgr/4, a multiplicacdo por 8 torna a faixa dindmica do

residuo igual a da entrada, + Vg.
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Figura 4.6 Forma de onda do residuo: (a) estdgio de 1 bit e (b) estagio de 3 bits.

4.1.2 Conversor analégico-digital de dobramento (folding)

O outro conversor projetado e implementado neste trabalho foi o conversor de

dobramento (folding). Ele opera com o gerador de residuos funcionando como uma

transformacdo ndo linear da entrada: a gama do sinal de entrada é dividida em um

determinado nimero de partes MSB com relacdes lineares entre entrada e saida dentro de

cada bloco. Na figura 4.7, estd mostrada a relagdo linear existente nos conversores de

dobramento entre a entrada e a saida, internamente ao bloco.

Vent
—>

Vsal’da

Vsaida
—

Vent
—>

Vsaida

Ve nt

(b)

Vsaida
F—>

Figura 4.7 Blocos nfo lineares para obter o dobramento do sinal de entrada.

A transformacdo ndo linear, mostrada na figura 4.7, é o dobramento do sinal de

entrada que divide o intervalo de entrada em um niimero de setores — 4, na figura 4.6(a), e 8,

na figura 4.6(b) — para obter uma resposta linear dentro de cada bloco, com inclinacdes
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alternativas positivas e negativas iguais. As respostas nao lineares podem ser vistas como um
multiplo dobramento de uma rampa — duas vezes para gerar quatro setores, trés vezes para
gerar as respostas ndo lineares da figura 4.6(b). E por isso que o método é chamado de
dobramento.

Um tnico circuito dobra a entrada em torno de ¥2Vgg e dé origem a dois setores
(1-bit) com pico de amplitude de ¥2Vgg. Dobrando duas vezes conduz a quatro setores (2-bits)
com pico de amplitude %4 Vgg. Dobrando trés vezes corresponde a trés bits, cujo valor de pico
torna-se “sVgg, € assim por diante. Desde que dobrando vdrias vezes reduz o intervalo de
saida, o niumero de intervalos que serd necessario para quantificar o sinal dobrado diminui em
conformidade. Por exemplo, apés um dobrador de M bits, serd necessdrio o uso de "M
comparadores para concluir a conversdo de N-bits. Obviamente, € necessdrio saber em qual
segmento a entrada esta ligada para determinar os MSBs, que sdo entdo combinados com os

LSB dados pela quantiza¢do do sinal dobrado.

4.1.2.1 Conceitos basicos (conversor de dobramento)

A figura 4.8 € um diagrama de bloco conceitual do conversor dobrador. O dobrador
de M bits produz dois sinais: a saida anal6gica dobrada e o cddigo de M bits que identifica em
qual segmento estd conectada a entrada. O estdgio de ganho aumenta a faixa dinamica para
atingir Vgg. O conversor de N bits entdo determina os LSB que serdo combinados com os

MSB pela l6gica digital para dar uma producao total de n = (N + M) bits.

M bits >
|
Ken /\/\ N bits »

Dobrador de M-bits

M+N bits>

/e

LOGICA

Figura 4.8 Diagrama da arquitetura basica de um conversor de dobramento.

As regides em torno dos pontos de dobradura sdo criticas, pois € necessdrio que haja
variacOes bruscas na inclinacdo da curva entrada-saida. Essas variagdes bruscas ndo podem
ser obtidas diretamente por circuitos reais usando transistores bipolares ou MOS, porque suas

respostas sdo sempre um pouco arredondadas. Além disso, operar em instantes de diferentes
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variacOes estabelece atrasos diferentes, porque € necessdrio carregar ou descarregar as
capacitancias parasitas dos elementos de chaveamento para a aquisicdo da transicdo entre os
blocos.

Além dos limites citados no pardgrafo anterior, € necessdrio levar em consideracdo a
largura de banda finita e a taxa de variagdo porque o circuito de dobradura é normalmente
utilizado para altas taxas de conversdo e de média a alta resolucio.

Para um conversor com arquitetura de dobramento operar sem reldgio, foi utilizada
uma arquitetura de 1 bit por estdgio. Essa arquitetura é baseada em amplificadores de valor
absoluto (amplificadores de magnitude — Magamps) e é referenciada como serial Gray,
porque a saida estd em cddigo Gray, ou conversor de dobramento (folding), por causa da
forma da fun¢do de transferéncia. Formar a conversdao usando uma fun¢do de transferéncia
que produz inicialmente um cédigo Gray tem a vantagem de minimizar as descontinuidades
nas formas de onda do residuo, além de oferecer um potencial de operacdo em velocidades
mais altas que o conversor de saida bindria. (KESTER, 2005).

O estéagio basico funcional desse tipo de conversor de dobramento € mostrado na
figura 4.9, junto com o grafico que exemplifica sua fungdo de transferéncia. Nessa figura, a
entrada do estdgio é considerada uma rampa linear de tensdo cuja faixa varia entre —Vg € +Vg.
O comparador detecta a polaridade do sinal de entrada e fornece o bit Gray de saida do
estdgio. Ele também determina se o ganho do estdgio de amplificacdo serd +2 ou —2. O ganho
serd de +2 quando o sinal for negativo e de —2 quando o sinal for positivo. A tensido de
referéncia € somada com a saida da chave para gerar o sinal de residuo que € aplicado ao
proximo estagio. O grifico que exemplifica a funclo de transferéncia para o estigio de

dobramento com uma rampa na entrada é também mostrado na figura 4.9.

™ v
ENTRADA ~ " v
O—e—G=+2 >—0 o
e . RESibUO ENTRADA
H Y 0 e .
I .
G-~ 0 | POSICAO DA CHAVE
7 PARA ENTRADA
-~ NEGATIVA “Va
- +Vy
+JE e RESIDUO
-
,’//
¥ , 0 -t
BIT DE SAIDA
(CODIGO GRAY)

A

Figura 4.9 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.
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Um conversor de dobramento de 3 bits com amplificadores de magnitude € mostrado
na figura 4.10, e as formas de onda da entrada e dos residuos sdo mostradas na figura 4.11.

Como no caso do conversor de saida bindria (pipeline), a polaridade do sinal do
residuo de saida de um estdgio determina o valor do bit Gray para o préximo estigio. A
polaridade da entrada do primeiro estdgio 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. Convém
notar que, diferentemente do conversor de saida bindria, ndo existe transicdo abrupta em
nenhuma das formas de onda do residuo de saida do conversor de dobramento. Isso torna

mais fécil a operagdo em velocidades mais altas.

tVR
ENTBADA
ANALOGICA
O —  A&R AMPMAG +— AMP2MAG
1
BIT 1 BIT 2 BIT 3

REGISTRADOR DE CODIGO GRAY

3

CONVERSOR GRAY P/ BINARIO

3

REGISTRADOR DE SAIDA
)(3

Figura 4.10 Diagrama de blocos de um conversor de dobramento de 3 bits.
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Figura 4.11 Formas de onda da entrada e do residuo para um ADC de dobramento de 3 bits.

4.2 Conclusao

Nas secOes precedentes foram mostrados os conceitos gerais e bdsicos das duas
arquiteturas utilizadas.

As arquiteturas dos conversores de canal (pipeline) com uma arquitetura interna em
cada estdgio semelhante a de um conversor de aproximacao sucessiva sdo as mais difundidas
em conversores analdgico-digitais sem reldgio.

Um conversor com uma arquitetura de dobramento (folding) do sinal foi
desenvolvido e implementado, e comparado em seus parametros dindmicos com a arquitetura
do conversor de canal também desenvolvido e implementado.

O tipo de amostragem irregular utilizado nesses dois tipos de conversores foi a
amostragem irregular por cruzamento de niveis. Neste capitulo, foi visto por que essas
arquiteturas se adaptam mais a esse tipo de amostragem.

No préximo capitulo, serdo vistas as arquiteturas implementadas.
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CAPITULO 5

CONVERSORES PROJETADOS E IMPLEMENTADOS

z

O conversor analdgico-digital (ADC) sem relogio proposto € baseado num
processamento analdgico de sinal. A arquitetura geral do conversor proposto ¢ mostrada na
figura 5.1. A estrutura é a mesma de uma arquitetura de um conversor de canal (pipeline) ou

de um conversor de dobramento (folding) mostrada no capitulo anterior.

ENTRADA

ANALOGICA|I ESTAGIO | Residuo ESTAGIO  [Residuo_ | ESTAGIO
1 T > 2 Z N

1 bit 1 bit 1 bit

Y h 4

DECODIFICADOR

SAIDA /INbits
DIGITAL

v

Figura 5.1 Diagrama de blocos do ADC de dobramento sem reldgio — 1 bit/estagio.

Essa arquitetura ¢ uma de um nimero de possiveis arquiteturas seriais ou de 1
bit/estigio. Ela consiste em uma cascata de estagios idénticos. Cada estagio € constituido de
um subADC de um bit de saida, um subconversor digital-analdgico (subDAC) de um bit de
saida, formado por chaves, e um estdgio de ganho, que multiplica o sinal na saida por +2 ou
por —2. O subADC controla diretamente o subDAC para reconstruir o sinal analdgico
quantizado. O sinal analdgico quantizado € subtraido do sinal analdgico de entrada do estagio.
ApOs a subtracdo do sinal quantizado do sinal analdgico de entrada, o residuo é amplificado
pelo estagio de ganho e entdo aplicado ao préximo estagio. (PLASSCHE, 2003).

O funcionamento desse ADC € baseado no algoritmo de retificagdo geral:
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V.

saida — 2| Vent| —Vier (3.1
na qual V¢, representa o sinal analdgico de entrada de cada bloco, Vg4, representa o sinal
analégico de saida, também de cada bloco, e Vi € a tensao de referéncia que serd comparada
ao sinal de entrada em cada instante de amostragem.

O conversor proposto neste trabalho foi, inicialmente, projetado para operar com um
sinal digital na saida em trés niveis, como mostrado em Rodrigues et al. (2008), mas as
mudangas para obter uma saida digital em dois niveis transformaram-no num ADC de
dobramento (folding) que € semelhante em seu funcionamento a um ADC de canal (pipeline)
(RODRIGUES et al., 2009). Por esse motivo, foram projetados e implementados os dois tipos
de conversores para efeito de comparagdo, principalmente em relacdo aos seus parametros

dindmicos. Todos os conversores projetados neste trabalho tiveram a resolucao de 8 bits.

5.1 Conversor de Dobramento (Folding) Proposto

O algoritmo para um estdgio do ADC de dobramento proposto é mostrado na figura
5.2, na qual Vepgp € Venm 830 08 sinais analdgicos de entrada, contendo a mesma amplitude e

frequéncia, mas defasados de 180 graus, e Vpp € Vpx s30 os sinais digitais de saida.

Ventp Ventn
SIM VDP=1eVDN=0
Ventp > Ventn " Vsaidap = 2Venmn + Vrefp
Vsaidan = 2Ven'[p + Viemn
NAO

VDP =0e VDN =1
Vsal’dap = 2Ventp + Vrefp
Vsaidan = 2Ventn + Vremn

Figura 5.2 Fluxograma de conversdo do ADC de dobramento proposto.
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O diagrama esquemdtico de um estdgio do conversor de dobramento proposto é
mostrado na figura 5.3. Implementacdes em modo corrente com saida simples sdo feitas em
Robinson (1987), Vesalainen et al. (2004) e Wilamowski et al. (2006).

Vref

R
AMPLIFICADOR

V\ Ventp LS, RI2 Vsaidan
| N ‘ Von S o Vsaidap
2 o R/2
VDP R
| /" Ventn L S, R
I Von
L Sy Vrefn

COMPARADOR
\__/ Ventp PN {>c Vop
Q Ventn _ +> {>c Vo

Figura 5.3 Diagrama esquematico do ADC de dobramento proposto.

O conversor proposto neste trabalho foi construido em modo tensdo diferencial. As

saidas de cada estagio sdao dadas por:

Vsaidap = VDP( ’ Ventn + Vrefp ) + VDN (2 Ventp +Vrefp) (52)
Vsaidan = VDP (2 : Ventp + Vrefn )+ VDN (2 : Ventn +Vrefn) (5 3)

5.1.1 Funcionamento do conversor de dobramento proposto

Dependendo dos valores das saidas do comparador da figura 5.3 (Vpp € Vpn), O
amplificador € ajustado em duas diferentes configuracoes. Se Venyp > Venm, a saida digital Vpp
¢ igual a 1 e a saida digital Vpy € igual a 0. Dessa forma, as chaves S; e S3 sdo fechadas, as

chaves S, e S4 sdo abertas e as saidas do amplificador operacional diferencial sdo iguais a:
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Vsaidap =2- Ventn + Vrefp e (5.4)
Vsaidan =2 Ventp + Vrefn . (5.5)

Na figura 5.4, estd mostrada essa configuracao.

Vrefn

R

R AMPLIFICADOR

VAN

A Ventp R2 | +\_ \__Vsaidan

~————» n Vsaidap
——  RR2 -

UQNe ntn AAAA
R
ﬂ

Vrefp

Figura 5.4 Diagrama esquemadtico proposto da primeira configuracdo do ADC de dobramento.

A segunda e ultima configura¢io acontece quando Venyp < Ven. Entéo, a saida digital
Vpp € igual a 0 e a saida digital Vpy € igual a 1. Dessa forma, as chaves S; e Sz sdo abertas, as

chaves S, e S4 sdo fechadas, e as saidas do amplificador operacional diferencial sdo iguais a:

Vsaidap =2- Ventp + Vrefp (5.6)
Vsaidan = 2 ) Ventn + Vrefn (57)

Inicialmente, os dois conversores construidos neste trabalho, o conversor de
dobramento e o de canal, foram implementados usando macromodelos da linguagem SPICE
para simulacdo na ferramenta Eldo, da Mentor Graphics. Macromodelos sdao descri¢des ideais
de componentes e circuitos eletronicos na linguagem SPICE, nas quais o usudrio pode inserir
imperfei¢des inerentes a0os componentes € circuitos.

Nas simulacdes feitas com os conversores, o sinal de entrada é um sinal senoidal com
frequéncia de 8 kHz. Esta frequéncia foi escolhida baseada em um dos primeiros artigos
pesquisados antes de iniciar este trabalho.Neste artigo, € provado que o processamento digital

de sinais em tempo continuo evita aliasing e reduz o erro de quantizacao (TSIVIDIS, 2004).
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A escala completa do sinal de entrada € de 1 Vp (tensdo de pico). A tensdao de desvio
(offset) do sinal de entrada € 1,65V com os circuitos alimentados por uma tensdo de 3,3V.

Na figura 5.5, estdo mostradas as formas de onda do sinal analdgico de entrada, do
sinal analdgico de saida (residuo) e do sinal digital de saida do primeiro bloco, obtidas por
simulacdo. Pode-se observar que, em cada ponto de comparagdo entre o sinal analégico de

entrada e a tensdo de referéncia (V,f), uma transicdo € gerada no sinal digital de saida.

Sinal Anal6gico de Entrada

N\

Amplitude (V)

2,15

Amplitude (V)

1,15 L1 ! .

; Sinal Digital de Saida (1.° Bloco)

Amplitude (V)
|

0,7 0,8 0,9 1,0 1,1 1,2
Tempo (ms)

Figura 5.5 Formas de onda dos sinais do primeiro bloco do conversor de dobramento proposto.

Depois que o sinal analégico de entrada é processado pelo primeiro bloco, a
frequéncia do sinal analdgico de saida tem praticamente o dobro da frequéncia do sinal de
entrada. Esse é um dos efeitos no sinal provocado pelo dobramento.

Dessa forma, o desempenho dindmico do conversor de dobramento sem reldgio é
determinado, principalmente, pelo desempenho dos amplificadores operacionais dos ultimos

estagios.
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Os sinais de um ADC de dobramento sem relégio, numa configuracio de 3 bits, sdo
mostrados na figura 5.6. Observa-se que nunca acontece mais de uma transi¢do dos sinais por
instante de tempo. Ou seja, nesse conversor, nunca dois sinais digitais irdo realizar uma
transi¢cdo ao mesmo tempo. Essa é uma caracteristica dos circuitos geradores de coédigo Gray

como saida digital, que € o caso do conversor de dobramento proposto.

Sinal Analégico de Saida (1.° bloco)

Amplitude (V)
- n
& @
% I

Sinal Digital de Saida (1.° bloco)

w
w
LLLL

Amplitude (V)

Sinal Analégico de Saida (2.° bloco)

Amplitude (V)

b
T
L
e
:l
iR
I
T

Sinal Analdgico de Saida (3.° bloco)

2,15

Amplitude (V)

Slnal Dlgltal de Sa|da 8.° bloco

Hﬂﬂﬂﬂﬂ

T ——— T
0,7 0,8 0,9 ,0 1,1 Tempo (ms)

©®
w
L

Amplitude (V)

o

Figura 5.6 Formas de onda dos sinais dos blocos de conversor de dobramento de 3 bits.

7z

Como, com o conversor de dobramento, € apresentado em sua saida digital um
codigo Gray, para operar com conversores digital-analégicos padrdes, de entrada bindria, o
codigo de saida do ADC de dobramento deve ser decodificado para bindrio. Na figura 5.7 esta
mostrado o codificador utilizado para converter o cddigo Gray de saida do ADC de

dobramento proposto para um cddigo bindrio padrao (8 bits).
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5.2 Conversor de Canal (Pipeline) Construido

Figura 5.7 Diagrama do decodificador do c6digo Gray para bindrio padrao.

O fluxograma para um estagio do ADC de canal construido € mostrado na figura 5.8.

Ventp Ventn

IM
Ventp > Ventn S

NAO

h 4

VDp =0e VDN =1
Vsal’dap = 2Ventn + Viemn
Vsaidan = 2Ventp + Vrefp

¥

VDp =1e VDN =0
Vsaidap = 2Venmn + Vrefp
Vsaidan = 2Ventp + Vien

Figura 5.8 Fluxograma de conversido do ADC de canal.

No fluxograma da figura 5.8, Venp € Venn 530 08 sinais analdgicos de entrada,

contendo a mesma amplitude e frequéncia, mas defasados de 180 graus; Vpp € Vpn sdo os

sinais digitais de saida.

O diagrama esquemadtico de um estdgio do conversor de canal construido ¢ mostrado

na figura 5.9.
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Vop
Vrefn LS
Von ]
Vrefp LS,
R AMPLIFICADOR
AR Ventp Ri2 Vsaidan
;o Vsaidap
! R/2
Ventn AAAA
: ; Vop R

: : COMPARADOR
VenL+\_ Dc Vop

( )\’e"t"—7> >0 Von

Figura 5.9 Diagrama esquematico do ADC de canal construido.

O conversor de canal deste trabalho foi construido também em modo tensido

diferencial. As saidas de cada estigio sdao dadas por:

Vsaidap = VDP (2 : Ventn + Vrefp ) + VDN (2 : Ventn +Vrefn ) (5 8)
Vsaidan = VDP (2 ’ Ventp + Vrefn )+ VDN (2 ' Ventp +Vrefn) (59)

5.2.1 Funcionamento do conversor de canal
Com as mesmas condicdes de circuito e sinais, um conversor sem relégio de canal
(pipeline) foi construido e simulado. Na figura 5.10, estio mostrados o sinal analdgico de

entrada, o sinal analégico de saida e o sinal digital de saida do primeiro bloco do conversor.
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Sinal Analégico de Entrada (8 kHz)

Amplitude (V)

Sinal Analégico de Saida (1.° bloco)

Amplitude (V)
|

Sinal Digital de Saida (1.° bloco)

Amplitude (V)

'=|||||||||||||||||||||||||||||||\||||||||||||||||||
1,5 2,0 2,5 Tempo (ms)

Figura 5.10 Formas de onda dos sinais do primeiro bloco do conversor de canal.

Podem-se observar as transicdes abruptas que ocorrem no sinal analégico de saida
(residuo) do primeiro bloco. Essas transicdes ndo ocorrem no sinal analdgico de saida do
primeiro bloco do conversor de dobramento (v. figura 5.5).

Em todos os outros blocos, no conversor de canal € apresentado um nimero maior de
transi¢cdes do que no conversor de dobramento. Obviamente, quando se consideram juntos os
limites dos amplificadores operacionais dos dois conversores, o desempenho dos
amplificadores do conversor de canal deve ser melhor que a dos amplificadores do conversor
de dobramento.

Os sinais de saida de 3 blocos do conversor de canal construido estdao mostrados na
figura 5.11. Diferentemente do conversor de dobramento, o conversor de canal pode ter mais

de uma transicdo em suas saidas digitais em cada instante.
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Figura 5.11 Formas de onda dos sinais dos blocos do conversor de canal — 3 bits.

5.3 Resultados de Simula¢des com os Conversores Implementados com Macromodelos

As primeiras simulacdes dos conversores foram feitas utilizando componentes
implementados com macromodelos SPICE para a ferramenta Eldo, da Mentor Graphics.
Como num conversor analdgico-digital sem relégio, utilizando uma amostragem por
cruzamento de niveis, os parametros do circuito sdo fixados em funcdo da relacdo sinal-ruido
desejada. Essa foi a preocupacao inicial em termos de especificagdes do circuito.

Para isso, foi tomado como exemplo o trabalho de Picolli et al. (2008), no qual um
conversor de canal, sem relégio, de 10 bits, atingiu uma SNR de 55,4 dB e um ndmero
eficiente de bits (ENOB) de 9,91 bits.

Nos conversores implementados neste trabalho, foram calculadas as SNDRs. Para
calcular a SNDR dos conversores, primeiro a saida digital é passada em um conversor digital-
analégico (DAC) ideal. Segundo, a saida analégica em tempo continuo do DAC € amostrada
usando uma alta taxa de amostragem, se comparado com a faixa de frequéncia do sinal de
entrada e, finalmente, uma transformada répida de Fourier (FFT) € formada do sinal
amostrado.

Em conversores sem reldgio com amostragem por cruzamento de niveis, as amostras
nao sdo igualmente espacadas no tempo, porque elas dependem da variagdo do sinal: quanto

mais o sinal varia, mais amostras se tém nesse intervalo de tempo. Por isso, a frequéncia de
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amostragem utilizada no célculo da FFT foi determinada pela medida do menor tempo entre
uma amostra e outra do sinal quantizado de saida do DAC ideal.

Mesmo utilizando macromodelos dos componentes, alguns pardmetros dos
amplificadores operacionais e dos comparadores foram estimados por meio de simulacdes.
Como o sinal de entrada é de baixa frequéncia, foi utilizado um amplificador operacional de 1
polo em cada estidgio do conversor. Como o conversor implementado é de 8 bits, foram
necessarios 7 amplificadores operacionais e 8 comparadores. Dos amplificadores operacionais
foram estimados o ganho de malha aberta e a posi¢do do polo. E dos comparadores foram
estimados a tensdo de desvio, a histerese e o tempo de comutacao.

As simulagdes com os amplificadores foram feitas fixando um valor alto para a
posic¢do do polo e fazendo variar o ganho entre 10 e 100 dB, com uma variacdo linear de 100.
Para cada ponto, foi calculada a SNDR e, apds todos os cdlculos, foram feitas curvas de
variacdo para os dois conversores. A partir dai, pdde-se escolher o ganho de malha aberta para
os amplificadores de cada conversor.

A curva de ganho versus SNDR, para os dois conversores, ¢ mostrada na figura 5.12.

Da mesma forma foi feito para estimar a posicdo do polo. Fixou-se um ganho alto,
em torno de 80 dB, e variou-se a posicao do polo, de 1 Hz a 15 kHz, com passos de 100 Hz.
Em cada ponto foi calculada a SNDR e, apds todos os cdlculos, curvas de variacdo para os
dois conversores foram feitas. A partir dai, pode-se escolher a posicio do polo para os
amplificadores de cada conversor. A curva da posi¢do do polo versus SNDR € mostrada na

figura 5.10.
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Figura 5.13 Simulacdo Ganho x SNDR — os dois conversores.
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As mesmas simulacdes foram feitas para a determinacdo de trés parametros dos
comparadores: tensdo de desvio, tempo de comutacdo e histerese. A metodologia empregada
seguiu a mesma linha da metodologia empregada na determinacdo dos parametros dos
amplificadores operacionais: fixar dois parametros em valores de melhor desempenho e fazer
variar o terceiro parametro, calculando em cada etapa a SNDR do conversor.

As curvas representativas das simulacdes feitas com os parametros dos comparadores
estdo mostradas nas figuras 5.14, 5.15 e 5.16. Na figura 5.14 é apresentada a curva SNDR
versus tensdo de desvio; na figura 5.15 € apresentada a curva SNDR versus tempo de

comutacgdo; e na figura 5.16 € apresentada a curva SNDR versus histerese.

SNDR x Tensao de Desvio — Dobramento e Canal
58 T T -

Dobramento

56

52

50

SNDR (dB)

48

46

44

-0,4 -0.3 -0,2 -0,1 0 0,1 02 0,3
Tensao de Desvio (V)

Figura 5.14 SNDR x Tensdo de desvio — Comparadores.
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SNDR x Histerese — Dobramento e Canal
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Figura 5.16 SNDR x Histerese — Comparadores.

Com os parametros definidos, tanto dos amplificadores como dos comparadores, as
FFTs dos dois conversores foram calculadas. As FFTs, junto com a SNDR, dos dois

conversores simulados com macromodelos estdo mostradas nas figuras 5.17 e 5.18.
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Figura 5.17 SNDR e FFT do sinal de saida gerado pelo conversor de dobramento.
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Figura 5.18 SNDR e FFT do sinal de saida gerado pelo conversor de canal.

No gréifico mostrado na figura 5.17, para o conversor folding, podem-se ver
harmonicos e sub-harmoénicos com amplitude maxima de -60 dB. Ja no grifico mostrado na
figura 5.18, para o conversor pipeline, verifica-se a existéncia de harmonicos e
sub-harmonicos com amplitude de mais de -50 dB. Isso justifica a diferenca de resultado na
medi¢cdo da SNDR para os dois conversores, e é explicada pelo aumento do nimero de
transi¢cdes dos sinais residuais de cada bloco dos dois conversores.

A maior quantidade de harmoénicos e sub-harmonicos nas frequéncias altas €
justificada pelo fato de os conversores assincronos sé possuirem o ruido de quantizagdo, e
como sinais com frequéncias mais altas possuem mais pontos de quantiza¢do, nessas mesmas

frequéncias esse ruido é maior.

5.4 Construindo os Blocos em Nivel de Transistor

Os blocos dos conversores foram implementados em nivel de transistor utilizando
uma tecnologia padrao de 0,35 um. A utilizacdo dessa tecnologia deveu-se ao fato de os

conversores operarem com sinais de baixa frequéncia nas simulacdes.
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O amplificador operacional utilizado nos conversores implementados estd mostrado
na figura 5.19, sendo um amplificador de dois estdgios que utiliza a técnica Miller para
compensacao de frequéncia. 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).

A utilizacdo de amplificadores operacionais diferenciais trouxe vdrias vantagens
como maior rejei¢do ao ruido da alimentacdo, uma maior excursdo do sinal de saida, etc., mas
também possibilitou uma maior semelhanca em termos de circuito entre o conversor de

dobramento e o conversor de canal.

VDD =33V

A —F  —F

mp3  nmel MP4 Cca MP6 MP8

em Vss Ves sp sm

MN1 MN2

ep
o

o = T 2

MNS MNT7 MNS

Ve =0V

Figura 5.19 Diagrama do amplificador operacional de dois estdgios utilizado nos conversores.

O primeiro estdgio do amplificador, formado pelos transistores MN1, MN2, MP3,
MP4 e MNS, é configurado como par diferencial com carga ativa. Nesse estdgio, o0s
transistores operam na saturagdo, sendo utilizados em aplica¢des que requeiram um ganho de
tensao grande num simples estdgio. (RAZAVI, 2001).

O segundo estdgio, formado pelos transistores MP6, MN7, MP8 e MN9, ¢
tipicamente configurado como fonte comum simples para permitir uma maxima excursao do

sinal de saida.
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As dimensdes dos transistores do amplificador sdo mostradas na tabela 5.1, e as

especificagdes do amplificador sdo mostradas na tabela 5.2.

Tabela 5.1 Dimensoes dos transistores do amplificador.

Transistores W/L (um/pm)
MN1, MN2 10,55/0,65
MP3, MP4, MP6, MP8 35,15/0,65
MN5. MN7, MN9 23,45/0,65

Tabela 5.2 Especificacdes do amplificador.

Ao 71,65 dB
Fr 45,2 MHz
SR 23,5 Vs
Consumo 0,63 mW

O valor dos capacitores usados na utilizacdo da técnica Miller para compensacio da
frequéncia foi de 0,0821 pF.

O comparador utilizado nos conversores é mostrado na figura 5.20. Ele é um
amplificador operacional, formado pelos transistores MN1, MN2, MP3, MP4 e MNS5,
configurado como par diferencial com carga ativa, igual ao primeiro estdgio do amplificador
utilizado (v. fig. 5.19).

Dois inversores foram adicionados as saidas do comparador para garantir o ganho

requerido. As dimensodes dos transistores utilizados no comparador sdo mostradas na tabela

5.3, e as especificacdes do comparador sao mostradas na tabela 5.4.

Tabela 5.3 Dimensdes dos transistores do comparador.

Transistores W/L (um/um)
MN1, MN2 127,6/13,7
MP3, MP4 352,65/13,7

MN5 140,8/13,7




Tabela 5.4 Especifica¢des do comparador.
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Ao 60,01 dB
Fr 51,6 MHz
SR 65,4 Vius
Consumo 0,14 mW
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Figura 5.20 Diagrama do amplificador operacional utilizado como comparador nos conversores.

Para construir as chaves, foram utilizados transistores NMOS. Quando fechada, cada
chave tem um valor de resisténcia de 28,5 Q (ohms). Os resistores utilizados nas entradas do
amplificador possuem resisténcias de valores iguais a 100 kQ, e os resistores utilizados na
malha de realimentagdo e na entrada das tensdes de referéncia sdo de valor igual a 200 kQ.
Esses resistores possuem valores de resisténcia suficientemente grandes para evitar um
aumento significativo da poténcia consumida pelo amplificador e pequenos o bastante para

que os resistores ocupem uma area razoavel.
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5.5 Conclusao

Nas secc¢des precedentes deste capitulo foram mostrados os detalhes dos projetos dos
dois conversores utilizados neste trabalho, um conversor de dobramento (folding), sem
relégio, de 8 bits, e um conversor de canal (pipeline), também sem reldgio, de 8 bits.

Foi também mostrado o funcionamento detalhado dos dois conversores,
principalmente por meio dos fluxogramas de funcionamento e das arquiteturas utilizadas em
cada estdgio.

Para finalizar o capitulo, foram mostrados, na dultima secdo, o amplificador
operacional e o comparador, em nivel de transistor CMOS, utilizados nos dois conversores.

No capitulo 6, serdo mostradas as etapas da confeccdo do leiaute do circuito
integrado do conversor analdgico-digital de dobramento proposto com o DK XHO035, da X-

FAB.
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CAPITULO 6

CONCEPCAO DO CIRCUITO INTEGRADO DO CONVERSOR A/D

Neste capitulo, sdo mostradas as etapas da confec¢do do leiaute do circuito integrado
do conversor analégico-digital de dobramento, sem relégio, proposto.

O leiaute de um circuito integrado define as figuras geométricas que aparecerdo nas
madscaras usadas no processo de fabricagdo. (RAZAVI, 2001). Nesse processo, foram
utilizadas algumas técnicas de confecgdo de leiaute de circuitos analdgicos, como a andlise da
utilizacdo de transistores multiportas, cuidados com a simetria, com a distribui¢do das tensoes
de referéncia e com os componentes passivos. Sendo assim, algumas mudancas foram

realizadas em comparacao com o circuito original do conversor A/D descrito na se¢do 5.4.

6.1 Kit de Projeto (Design Kit) Utilizado

O objetivo de projetar um circuito analdgico € transformar especificacoes em
circuitos que satisfacam as especificagdes (topologias, esquematico, netlist e leiaute). O
projetista deve conhecer profundamente o processo de circuitos integrados para modelar,
projetar, realizar o leiaute e testar os chips, considerando fatores como confiabilidade da
metodologia de projeto, modelagem e caracterizagdo da tecnologia.

Pelos conhecimentos adquiridos, e para facilitar o processo de envio para a
fabricacdo do circuito integrado, o design kit (DK) utilizado foi mudado para o XHO35, da
X-FAB. Essa mudanca ocorreu porque no Laboratério de Instrumentacdo e Metrologia
Cientificas (LIMC), da UFCG, ndo havia o DK da AMS, com o qual o trabalho foi inciado.
Entdo, procurou-se um DK com transistores de mesmo valor de L minimo — 0,35 um —, e
que possibilitasse, ao final do projeto, a fabricacdo do circuito integrado. O DK XHO035 € um
kit basico da X-FAB para a producdo de circuitos integrados com uma das tecnologias

modulares CMOS de sinal misto. Nesse caso, a tecnologia utilizada foi a 0,35 um.

6.2 Projeto do Novo Amplificador

O efeito de dobramento que cada bloco do conversor efetua no sinal de entrada causa
a exigéncia de requisitos, para o amplificador a ser utilizado no conversor, de um ganho alto,
maior que 50 dB, um slew rate alto, maior que 20 V/us, e também um produto ganho x banda
passante maior que 40 MHz. Todas essas especificagdes proporcionaram, com esse DK, uma

SNDR maior ou igual a 50 dB do ADC proposto. A frequéncia do sinal de entrada no
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primeiro bloco, que é de 8 kHz, chega ao oitavo bloco com mais de 2 MHz. Por isso, o sinal,
ao chegar no dltimo bloco, terd um periodo de 500 ns.

Define-se o slew rate (SR) de um amplificador como sendo a maxima variacdo da
tensao de saida por unidade de tempo. Normalmente o SR ¢ dado em V/us. Para encontrar o
slew rate necessdrio de um amplificador é necessério identificar os pontos de maxima
variacdo do sinal de entrada e entdo estimar esta variagdo. Para isso precisa-se derivar o sinal
de entrada e determinar os pontos de mdximo valor do sinal derivado. Multiplicando o valor
maximo pelo ganho, obtém-se o slew rate necessario para o amplificador.

No ADC descrito na se¢do 5.4, o sinal analégico de entrada ¢ um sinal senoidal
descrito pela express@do Vp sen (wt), na qual Vp € o valor de pico (Vp = 0,5 V) e oot ¢ a
frequéncia angular multiplicada pelo instante t, que ¢ definida como sendo igual a 2xf.

A derivada do sinal senoidal ¢ um sinal cossenoidal multiplicado por ®, cujos valores
maximos positivos ocorrem nos instantes t = 0 e t = 2m. No instante t = 0 o valor do sinal
derivado ¢ igual a 2 © f Vp. Multiplicando-se o valor mdximo do sinal derivado pelo ganho,
teremos o slew-rate necessario para o amplificador.

No ADC descrito na se¢do 5.4, o sinal analégico de entrada passa por 8 blocos em
série, cada bloco contendo um amplificador de ganho 2. A frequéncia do sinal de entrada é 8
kHz. Multiplicando o ganho dos oito blocos (2 elevado a 8) por Vp2nf obtém-se o valor de
6,44 V/us, que ¢ o slew-rate necessdrio para que os amplificadores respondam as variagdes do
sinal de entrada do ADC.

Para estimar o valor do slew-rate do conversor depois do circuito estar em nivel de
transistor, foram realizadas simula¢des colocando-se um sinal degrau na entrada do conversor
com a maxima inclinag¢do possivel permitida pelo simulador, e depois comparando a saida do
conversor, apOs passar por um DAC ideal, com o sinal degrau de entrada. Por meio de
simulagdes, obteve-se o resultado de 20 V/us.

Segundo Allen e Holberg (2002), os passos para o projeto de um amplificador
operacional CMOS sao:

— Escolha ou criacdo da estrutura basica do amplificador operacional;
— Selecdo das correntes cc e dos tamanhos dos transistores;

— Implementacdo fisica do projeto;

— Fabricagao;

— Medigoes.
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A etapa de escolha ou criagc@o da estrutura bdsica resulta no esquematico do circuito
mostrando os transistores e suas interconexdes. O diagrama do amplificador ndo muda
durante todo o restante do projeto, a menos que as especificagdes ndo sejam satisfeitas. Entao,
algumas modifica¢des deverdo ser feitas ou uma nova estrutura devera ser projetada.

Sendo assim, optou-se por manter a mesma topologia empregada para o amplificador

operacional mostrada, e ja explicada, no Capitulo 5.
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Figura 6.1 Diagrama do amplificador operacional utilizado no conversor.

Na etapa da selecdo das correntes cc e dos tamanhos dos transistores estd a parte
mais demorada do trabalho. Utilizaram-se exaustivamente as ferramentas de projeto e
simula¢do da Mentor Graphics, principalmente o Eldo, para determinacdo dos valores das
tensdes de polarizacdo, das correntes cc e das dimensdes dos transistores.

Na figura 6.1, as correntes do primeiro estagio do amplificador operacional sdo:

[[=10puAely=20pA

Essas correntes sdo determinadas em fung¢do do consumo de energia. O projetista é
livre para escolher qualquer valor de corrente. Uma corrente alta aumenta o ganho do estagio,
mas, a0 mesmo tempo, aumenta o consumo de energia do circuito.

As tensdes NMC1 e EVPAI foram ajustadas para os mesmos valores do circuito
projetado com o DK anterior, ou seja, NMC1 =2,44 Ve EVPA1 =0,736 V.

Com essas configuragdes, determinaram-se os valores dos transistores MNAOI,

MNAO2, MPAO3, MPAO4, MNAOS, MPAO6, MNAO7, MPAO8 e MNAQ9. As dimensdes dos
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transistores MNAO1 e MNAO2 sdo as mesmas, € as dimensdes dos transistores MPAO3 e
MPAO4 também s3o as mesmas. A mesma coisa acontecendo com os transistores MPAO6 e
MPAO8, e MNAO7 e MNAOQ9, respectivamente.

Mas com os valores de tensdo de polarizacdo herdados do projeto anterior, o ganho
do amplificador operacional chegou a um méximo de 40 dB, valor baixo para os requisitos do
circuito do conversor A/D.

A partir dai, foi necessdria uma pequena mudanga no valor de uma das tensdes de
polarizacdo para poder obter um ganho maior na configuragdo. Sendo assim, a tensdo NMC1
passou de 2,44 V para 2,25 V.

Os valores das dimensdes dos transistores do primeiro estigio do amplificador
operacional de dois estdgios mostrado na figura 6.1 foram determinados com os valores de

tensoes e correntes mostrados na tabela 6.1.

Tabela 6.1 Dimensdes dos transistores do primeiro estigio
do amplificador operacional.

Transistores W/L (um/pam) (M=1)
MNAO1, MNAO2 1,250/0,350
MPAO03, MPAO4 23,800/2,000
MNAO05 3,825/0,350

O segundo estdgio do amplificador operacional foi projetado com uma corrente I, =
100 pA. Com essa corrente, como a saida de um amplificador operacional vai alimentar as
chaves na entrada de outro amplificador operacional, o slew rate necessario € atingido.

Os valores das dimensdes dos transistores do segundo estigio do amplificador
operacional de dois estdgios mostrado na figura 6.1 estdo discriminados na tabela 6.2.

Tabela 6.2 Dimensoes dos transistores do segundo estagio do
amplificador operacional.

Transistores W/L (um/pm) (M=1)
MNAO7, MNAQ9 80,250/1,000
MPAO6, MPAQO8 11,100/0,350

Além de dimensionar os transistores do amplificador operacional propriamente dito,
fol necessdrio projetar um circuito de realimentacdo de modo comum (Common Mode

Feedback Circuit). Esse circuito € necessdrio por causa da indefinicdo do ganho de modo
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comum de uma topologia de saida diferencial, e, sendo assim, um sinal de modo comum na
entrada poderd causar uma tensdo de modo comum indesejdvel na saida. (ALLEN;
HOLBERG, 2002).

A tensdo de modo comum na saida € estabilizada coletando-se a tensdo de modo
comum na saida e usando uma realimentacdo negativa para ajustar a tensao de modo comum
para o valor desejado. No circuito do amplificador operacional (v. figura 6.1), a tensdo de
modo comum ¢ coletada na saida do primeiro estdgio, e um circuito de realimentagdo negativa
gera uma tensao de 2,25 V na entrada MNCI.

As tensoes de saida do primeiro estigio, SOP e SON, sdo ligadas as portas dos
transistores MNA15 e MNA16, como mostrado na figura 6.2. A tensdao de saida para a
polarizacdo do primeiro estdgio 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, 2,25 V (entrada SMCA).

Voo

Walace
S 1'3 '41 N 'jj

MNA14 MNA15 MNA16

EVP1A |
L
MNA17

Figura 6.2 Diagrama do circuito de realimentacdo de modo comum.

As correntes I3, I4 e Is, do circuito mostrado na figura 6.2, t€ém os valores de 80 uA,
40 pA e 160 pA, respectivamente. Esses valores de corrente foram escolhidos para
possibilitar que uma méxima variacdo na tensdo de modo comum provocasse, no maximo,
10% de variag@o na corrente do circuito de realimentacdo de modo comum. E a justificativa
para a utiliza¢do do circuito da figura 6.2 para a realimentacio de modo comum € que a
impedancia de entrada do circuito de realimentacdo de modo comum deve ser muito maior
que a impedancia de saida do amplificador operacional para evitar a diminui¢do do ganho de

malha aberta. (RAZAVI, 2001).
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Ap6s o dimensionamento dos transistores do amplificador operacional e do circuito
de realimenta¢do de modo comum, foi feito o dimensionamento dos transistores do circuito
para geracdo da tensdo de polarizagio EVP1A e das tensdes de referéncia Viefp, € Vietn.
Inicialmente, pensou-se em projetar um circuito de referéncia de bandgap, mas, diante dos
excelentes resultados com as tensdes geradas por apenas dois transistores, optou-se pela sua
utilizacdo.

No circuito mostrado na figura 6.3, utilizam-se dois transistores, um PMOS e um

NMOS, funcionando na saturagdo e com os seus drenos e portas conectados.
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Figura 6.3 Circuito da tensao de referéncia SMCA.

No circuito mostrado na figura 6.3, a corrente I tem o valor de 100 pA, e a tensao
SMCA € de 1,65 V. Com o circuito e os valores da tensdo e da corrente, as dimensdes dos

transistores sdo mostradas na tabela 6.3.
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Tabela 6.3 Dimensdes dos transistores do circuito da
tensdo de referéncia SMCA.

Transistores W/L (um/pm) (M=1)
MPA18 2,125/0,350
MNA19 0,700/0,350

O circuito projetado para gerar a tensdo de polarizacdo EVP1A, também composto
de dois transistores, um PMOS e um NMOS, é mostrado na figura 6.4. A corrente I; tem o
valor de 100 pA, e a tensao de polarizagdo EVP1A foi ajustada em 0,736 V.

Com o circuito e os valores da tensdo e da corrente, as dimensdes dos transistores

foram determinadas, e estao mostradas na tabela 6.4.
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Figura 6.4 Circuito da tensao de referéncia EVPAI.

Tabela 6.4 Dimensdes dos transistores do circuito
da tensdo de referéncia SMCA.

Transistores W/L (um/am) (M=1)
T ———$—$€t—$—R—_—R§R§—€
MPA11 0,725/0,350
MNA10 17,450/0,350

Todos os transistores utilizados foram do tipo MOS (Core MOS Module), polissilicio

simples e metal triplo CMOS, com 3,3 V de tens@o de alimentacao.
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6.3 Capacitores

Os capacitores de compensagdo Miller, C, e C.p, foram escolhidos do tipo Cap poly,
capacitor construido com o polissilicio 1 e o polissilicio 2, e que € um dispositivo de 3
terminais. O pino do meio de cada capacitor deve ser ligado ao terminal de potencial mais
baixo da fonte de alimentacao do circuito. Todo capacitor desse tipo tem o nome de cpp e tem
uma capacitancia tipica de 0,85fF/pm2.

O valor dos capacitores de compensacgao foi de 0,02 pf, valor esse encontrado com a
relacdo entre a corrente do primeiro estigio € o slew rate minimo requerido, segundo a

equagao:

|
Ce,=C, = SLR (6.1)

As dimensdes encontradas para os capacitores de compensacao foram: W = 3,50 um
e L = 6,575 pm, com uma darea de 23,01 pm e um perimetro de 20,15 pm. As capacitincias
parasitas nas extremidades desses capacitores foram de 6,2 fF e 1,7 fF. A geometria dos

capacitores € mostrada na Figura 6.5.

Figure 6.5 Capacitores (na cor verde).

6.4 Resistores

Depois de dimensionar os transistores e capacitores dos amplificadores operacionais
e os transistores dos circuitos de referéncia do amplificador operacional, foram
dimensionados os resistores utilizados na configuracio do amplificador. Os resistores
utilizados foram os do tipo XRPOLY (Very High Resistance Polysilicon — 1 module). E um

tipo de resistor de polissilicio de valor muito alto. Todo resistor desse tipo tem o nome de
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rhpl e possui uma resisténcia de 10 kQ/O" (valor da resisténcia por quadrado de polissilicio

em resistores utilizados em circuitos 2integrados).

Os valores das resisténcias dos resistores R no diagrama esquemético mostrado na
figura 6.6 sao de 200 k€, e, consequentemente, os valores dos resistores de valor R/2 sdo de
100 kQ. Esses resistores sao componentes de 3 terminais, sendo que o terminal do meio
deverd sempre estar ligado ao terminal de potencial mais baixo da fonte de alimentacdo do
circuito, como ocorre nos capacitores.

O bem conhecido exemplo de ruido em elementos ¢ o “ruido térmico” ou
“Johnson Noise” ou “Nyquist Noise” produzido por um resistor. Pode ser representado por um
resistor ideal sem ruido com uma fonte de tensdo de ruido em série, ou com uma fonte de
corrente de ruido em paralelo. A densidade espectral de poténcia do ruido térmico em um
resistor € obtida a partir de o, = 4kTR. Para se saber a poténcia gerada por um resistor, deve-
se especificar a faixa de freqiiéncias (em geral a banda passante do sistema), 6,” = 4kTRAf.
Para uma dada largura de banda, a raiz do valor quadritico médio (rms) da tensdo, v,, € dado
por sqrt(4kTRAf). No caso do ADC proposto neste trabalho, o valor da tensdo de ruido foi de,
aproximadamente, 300 nV, o que foi considerado desprezivel em razdo da faixa dindmica do
sinal de entrada.

Os resistores com valor de 200 k€ ficaram com a dimensao de L =40,375 ume W =
2,000 um; e os resistores de 100 kQ ficaram com a dimensdo de L = 20,375 um e W = 2,000

pm.

Figure 6.6 Resistores.

Q/[] — Normalmente os resistores em circuitos integrados séo feitos com polissilicio. Como a espessura do polissilicio & um
dado da tecnologia de fabricacéo, a resisténcia de um resistor € dada por quadrados de polissilicio (R = p(L/A)). O tamanho
do lado é aumentado quando se precisa passar mais corrente pelo resistor.
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Figura 6.7 Configuracdo do esquematico com amplificador, resistores e chaves.

6.5 Chaves

Com o uso de simula¢des, foram dimensionados os transistores que funcionam como
chaves nas entradas dos amplificadores operacionais. Foram realizadas simulacdes com
chaves CMOS e com chaves NMOS, para andlise da influéncia da injecdo de cargas das
chaves no resultado final do conversor. Como os resultados foram semelhantes com os dois
tipos de chaves, optou-se pela implementacao de chaves NMOS por sua maior simplicidade.

Os transistores utilizados como chave t€m as dimensdes de W = 10,000 ym e L =
0,350 um. Para calcular os valores de Ron € Ropr das respectivas chaves, simulacdes foram
realizadas, e aplicou-se a equagao:

Ron = # = GL (6.2)
D DS
Os valores encontrados nas simulagdes foram:
Roy =250 Q e Roee = 6,88-10"° Q
O conversor A/D proposto utiliza vinte e oito chaves NMOS, quatro em cada um dos

sete primeiros blocos. O oitavo bloco é composto apenas do comparador, e ndo utiliza chaves
NMOS.

6.6 Comparadores

Os comparadores projetados no Capitulo 5 precisavam de inversores na saida para
que a tensdo pudesse aumentar a sua excursdo, indo de zero volt a quase os 3,3V da
alimentacdo.

Nessa mudanca de design kit, optou-se por utilizar o amplificador operacional
projetado como comparador. Para isso, utiliza-se o ganho de malha aberta do amplificador

operacional sem as chaves e sem o0s resistores.
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A primeira vantagem que se tem ao utilizar o amplificador j4 projetado € ndo precisar
projetar outro circuito. A segunda vantagem € ndo precisar utilizar inversores para aumentar a
excursdo do sinal de saida. A prépria saida do amplificador funcionando como comparador ja
atinge mais de 90% da excursdo médxima do sinal.

Sendo assim, todos os itens projetados na secdo 6.2 servem também para os

comparadores.

6.7 Tensoes de Referéncia

No ADC de dobramento, sem reldgio, as tensdes de referéncia, que sdo comparadas
com as tensdes dos sinais de entrada a fim de disparar o processo de amostragem, sao muito
importantes. Por isso, pensou-se em utilizar tensdes de referéncia externas, ou mesmo um
circuito de referéncia (bandgap) projetado.

Mas, com as simulacgdes, foi mostrado que a solucao com dois transistores ligados
como cargas ativas serviu muito bem. Os resultados nas especificacdes foram semelhantes aos
obtidos com fontes ideais gerando essas tensdes de referéncia.

Os circuitos que geram as tensdes de referéncia Vi, € Vi, €stdo mostrados nas

figuras 6.8 € 6.9.

MP20

Vrefp

Figura 6.8 Circuito da tensdo de referéncia V .
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Figura 6.9 Circuito da tensdo de referéncia V.
Os valores das tensdes Viefp € Viera 830, respectivamente, 2,15 Ve 1,15 V. Os valores

das dimensoes dos transistores estio mostrados na tabela 6.5.

Tabela 6.5 Dimensdes dos transistores do circuito das tensoes
de referéncia Vrefp e Vrefn.

Transistores W/L (um/pam) (M=1)
[WP20 | 970002000 |
MN21 1,575/2,000
MP22 1,075/0,350
MN23 1,850/0,350

Os resultados das simulacdes realizadas com o conversor A/D projetado com o0s

transistores do DK XHO035 serdo mostrados no Capitulo 7.

6.8 Leiaute

A etapa de leiaute compreende a disposi¢ao geométrica dos dispositivos do circuito a
ser fabricado. Um arquivo contendo todas as informagdes dessas geometrias (arquivo em
formato GDS — Graphic Data System) em diferentes camadas de materiais é enviado para a

fabricagao.
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No projeto do ADC de dobramento, as caracteristicas que dependem do casamento
de partes simétricas nos amplificadores operacionais e nos comparadores foram abordadas, e
seu desempenho foi avaliado utilizando simulacoes.

As técnicas de leiaute comumente conhecidas sdo padrdes que a literatura sugere
para diminuicdo das variacdes do processo e de descasamento. Uma técnica bastante
difundida € a técnica do centroide comum, na qual os dispositivos a serem casados sdo
intercalados em uma estrutura planar simétrica, e, dessa forma, supde-se que serdao afetados
simetricamente pelas variagcdes do processo. Outra técnica bastante utilizada consiste em
adicionar estruturas chamadas dummies, a fim de evitar o efeito de borda, para que os
entornos dos transistores sejam os mesmos. Além dessas técnicas, sugere-se ainda que os
dispositivos tenham a mesma orientagdo, tenham seus elementos parasitas casados, assim
como suas interconexdes (roteamento), € que sejam simétricos. (SAINT, C.; SAINT, J.,
2002).

Na figura 6.10 estd apresentado o leiaute de um dos blocos do circuito, e nas figuras
6.11 e 6.12 estdo apresentados os leiautes do circuito completo. Os sete primeiros blocos sdo
1dénticos e possuem dimensdes iguais. Os transistores possuem uma multiplicidade de 2, o
que facilita propositadamente o leiaute dos transistores. Multiplicidade 2 é dito quando se
divide a largura (W) do canal do transistor em dois e, em vez de utilizar apenas um transistor,
utiliza-se dois com mesmo comprimento (L) de canal, com a largura dividida e ligando-se os
terminais de mesmo nome.

O leiaute possui uma estrutura de centroide comum, com interdigitamentos, além da
inser¢do de transistores dummies” nas extremidades do leiaute.’

As regides de porta ativas de um transistor geralmente t€ém a forma de um retangulo
longo e estreito. Os transistores sdo geralmente divididos em segmentos para permitir a
constru¢do de um arranjo compacto. Quando os segmentos de dois ou mais transistores sao
"entrelacados" € dito que isto eles estdo interdigitados. Os tipos mais simples de arranjos
envolvem o posicionamento de multiplos segmentos em paralelo. Se estes segmentos forem
interdigitados corretamente, entdo os centrdides dos dispositivos casados estardo alinhados em
um ponto no meio do eixo de simetria do arranjo, e eles possuem, entdo, um centréide
comum. E se o nimero de segmentos forem insuficientes para se obter um centréide comum,

o circuito pode ser acrescido de transistores dummies”, nos quais todos os terminais deles

3 . S . - - ~ .
Transistores dummies sdo transistores sem func¢do alguma no circuito que sdo colocados para que todos os outros transistores tenham o
mesmo entorno e com isso evitem a presenca de campos parasitarios nas bordas dos transistores.
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terdo que ser curto-circuitados para ndo ocorrerem erros na verificacdo do leiaute e do

esquematico.

Figura 6.11 Leiaute completo do conversor proposto.

F G 4

Figura 6.12 Leiaute completo do conversor proposto com os pads.
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6.9 Conclusao

Nas secOes precedentes deste capitulo, foram mostrados os detalhes do projeto do
conversor A/D proposto, um conversor de dobramento (folding), sem relégio, de 8 bits,
implementado com o DK XHO035, da X-FAB.

Foi também mostrado neste capitulo a confeccdo do leiaute do circuito integrado,
com as técnicas utilizadas.

No préximo capitulo, serdo vistos os resultados obtidos em simulagdes com os dois
conversores € também uma comparagdo entre eles. Também serdo vistos os resultados obtidos
com os componentes em nivel de transistor do DK XHO035 e as conclusdes deste trabalho. Em
seguida, é apresentada uma lista das publicacdes geradas por este trabalho. Para finalizar o

capitulo, possibilidades de trabalhos futuros sdo apresentadas.
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CAPITULO 7
RESULTADOS

Neste capitulo, sdo vistos os resultados obtidos em simulacdes com os dois
conversores em nivel de transistor utilizando o design kit (DK) AMSO035. Também € mostrada
uma comparacdo entre eles. Também sdo vistos os resultados obtidos com os componentes

em nivel de transistor com a utilizacdo do DK XHO035.

7.1 Resultados de Simulacao

ApOs a implementagdo dos circuitos dos dois conversores em nivel de transistor, com
a utilizagdo do DK AMSO035, simulagdes foram feitas para encontrar a SNDR.

O conversor de dobramento, sem relégio, proposto neste trabalho, foi projetado,
implementado e simulado com circuitos CMOS de tecnologia padrao de 0,35 um. Todas as
chaves utilizadas no circuito foram construidas com transistores NMOS. Com as tensdes de
referéncia Viefp € Viern iguais a 2,15 Ve 1,15 V, respectivamente, o conversor de dobramento
de 8 bits obteve um tempo de conversdo de 140 ns, e consumiu 5,51 mW de poténcia com
uma alimentagdo de 3,3 V. A SNDR foi de 53,4 dB. Esses resultados de poténcia consumida e
tempo de conversdo foram conseguidos com os circuitos de tensdo de polarizacdo e de
referéncia construidos com componentes ideais, como fontes de tensdo controladas por tensdao
e fontes de corrente controladas por tensao.

A FFT do sinal de saida do conversor proposto é mostrada na figura 7.1.
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Figura 7.1 FFT do sinal de saida (quantizado) do conversor de dobramento.

Na FFT da figura 7.1, pode-se observar que a terceira harmonica atinge cerca de —60
dB e que a SNDR do conversor de dobramento atinge um maximo de 53 dB com uma largura
de banda de 50 kHz.

Com os mesmos circuitos CMOS, com a mesma tecnologia padrao de 0,35 pm, e
com as mesmas tensdes de referéncia, o conversor de canal (pipeline) padrdo foi projetado,
implementado e simulado. Esse conversor teve um tempo de conversdo de 160 ns e consumiu
6,28 mW de poténcia com uma tensdo de alimentagdo de 3,3 V. A SNDR foi de 42,3 dB. No
grafico mostrado na figura 7.2, para o conversor pipeline ja em nivel de transistor, verifica-se
a existéncia de harmdnicos e sub-harmonicos com amplitude de mais de -50 dB. Isso justifica
a diferenca de resultado na medi¢cdo da SNDR para os dois conversores, e € explicada pelo
aumento do nimero de transicdes dos sinais residuais de cada bloco dos dois conversores.

A maior quantidade de harmoénicos e sub-harmonicos nas frequéncias altas €
justificada pelo fato de os conversores assincronos sé possuirem o ruido de quantizacdo, e
como sinais com frequéncias mais altas possuem mais pontos de quantiza¢do, nessas mesmas

frequéncias esse ruido € maior.



A FFT do sinal de saida do conversor de canal € mostrada na figura 7.2.
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Figura 7.2 FFT do sinal de saida (quantizado) do conversor de canal.
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Para comparar os resultados entre os dois conversores foi montada a tabela 7.1, na

qual se podem encontrar os principais parametros de simulacdo medidos dos dois conversores,

bem como alguns pardmetros dos amplificadores operacionais neles utilizados.

Tabela 7.1 Itens de comparacdo entre os conversores.

ltens Valores
Dobramento | Canal
Frequéncia do sinal de entrada 8 kHz 8 kHz
Tempo de conversao (8 bits) 140 ns 160 ns
Ganho de malha aberta (amp.) 71,65 dB 71,65 dB
Produto Ganho x Banda Passante (amp.) 52,7 MHz 52,7 MHz
Resolugéo 8 bits 8 bits
Consumo (Partes analégicas) 5,51 mW 6,28 mW
ENOB 8,53 bits 6,88 bits
SNDR 53,1 dB 43,2 dB
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A parte digital, apenas necessdria no conversor de dobramento, foi implementada

com componentes em macromodelos ideais.

7.2 Resultados de Simulacdo com o DK XH035

As especificagdes do conversor A/D proposto consideradas mais importantes neste
trabalho foram a relacdo sinal-ruido mais distor¢ao (SNDR) e o consumo de energia.

Com os transistores do DK XHO035, foi atingido um valor préximo de 59 dB de
SNDR para o conversor proposto. Essa especificagdo se mostrou melhor no projeto com o
XHO035 do que com os DKs AMSO035 ou TSMCO035 (implementacao de teste para o leiaute).

A justificativa para um melhor resultado da medi¢gdo da SNDR para o conversor
projetado com os transistores do DK XH035 é uma reducio na banda passante do célculo da
FFT do sinal reconvertido de 50 kHz para 32 kHz (quatro vezes a frequéncia do sinal de
entrada). Com essa reducdo, mesmo com amplificadores de ganhos menores, o resultado
obtido foi melhor.

A justificativa para a maior quantidade de harmonicos e sub-harmonicos nas
frequéncias altas € a mesma apresentada para o conversor projetado com os transistores do
DK da AMS. Como os conversores assincronos s6 possuem o ruido de quantiza¢io, € como
sinais com frequéncias mais altas possuem mais pontos de quantizacdo, nessas mesmas
frequéncias esse ruido é bem maior.

Na figura 7.3, estd mostrada a FFT do sinal de saida reconvertido do conversor

proposto.
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Figura 7.3 FFT do sinal de saida (quantizado) do conversor de dobramento.

O conversor de dobramento, sem reldgio, proposto neste trabalho foi projetado,

implementado e simulado com circuitos CMOS de tecnologia padrdao de 0,35 um (XHO035 —

X-FAB). Todas as chaves utilizadas no circuito foram construidas com transistores NMOS.

Com as tensOes de referéncia Vi € Vi 1guais a 2,15 V e 1,15 V, respectivamente, o

conversor de dobramento de 8 bits consumiu 35,42 mW de poténcia com uma alimentacao de

3,3 V. A SNDR foi de 58,8 dB. Nesse caso, todos os circuitos, tanto das tensdes de

polarizacdo como das tensdes de referéncia, foram projetados em nivel de transistores.

Para validacdo do funcionamento do conversor A/D nas mais diversas condicoes,

foram feitas simulagdes para os piores casos de especificagdes dos transistores MOS nele

utilizados.

Quatro grupos de parametros predefinidos de piores casos sdo disponiveis no DK

utilizado. Séo eles:

a) wp — pior caso em termos de poténcia (worst case power). Este grupo € composto

por transistores NMOS e PMOS mais répidos;

b) ws — pior caso em termos de velocidade (worst case speed). Este grupo é

composto por transistores NMOS e PMOS mais lentos;

¢) wo — pior caso dos transistores ligados em “1” (PMOS) (worst case one). Este

to por transistores NMOS répidos e PMOS lentos;

z

grupo € compos
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d) wz — pior caso dos transistores ligados em “0” (NMOS) (worst case zero). Este

apidos.

7z

to por transistores NMOS lentos e PMOS r

7z

grupo é compos

Na figura 7.4, é mostrada a FFT do sinal de saida do conversor proposto (sinal

reconvertido) para o caso ws.
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Figura 7.4 FFT do sinal de saida (quantizado) do conversor para os transistores de piores casos com

relacdo a velocidade.

Na figura 7.5, é mostrada a FFT do sinal de saida do conversor proposto (sinal

reconvertido) para o caso wz.
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relacdo aos transistores NMOS.

Figura 2 FFT do sinal de saida (quantizado) do conversor para os transistores de piores casos com

Na figura 7.6, é mostrada a FFT do sinal de saida do conversor proposto (sinal

reconvertido) para o caso wo.
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Figura 7.6 FFT do sinal de saida (quantizado) do conversor para os transistores de piores casos com

relacdo aos transistores PMOS.

z

Na figura 7.7, € mostrada a FFT do sinal de saida do conversor proposto (sinal

reconvertido) para o caso wp.
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Figura 7.7 FFT do sinal de saida (quantizado) do conversor para os transistores de piores casos com
relacdo a poténcia.

Também foram feitas simulagdes com variagdes de temperatura. Nessas simulagdes,
as temperaturas variaram de 0°C a 50°C. Nao houve variagdo significativa na FFT do sinal de
saida (quantizado) do conversor proposto.

Finalizados os testes com o0s piores casos € com variagdes de temperatura € com o
final da confec¢ao do leiaute, foram feitas simulagcdes com o leiaute.

As primeiras simulacdes apresentaram resultados bastante insatisfatorios. Mas com o
emprego das técnicas de leiaute comumente conhecidas para diminui¢do das variagdes do
processo e de descasamento, como a técnica do centroide comum e o adicionamento de
estruturas chamadas dummies, a fim de evitar o efeito de borda, os resultados melhoraram
bastante. Além desses, os dispositivos foram arranjados de forma a ter quase sempre a mesma
orientagao.

Na figura 7.8, € apresentada a FFT do sinal de saida do conversor proposto (sinal

reconvertido) para a simulacdo realizada com o leiaute.
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CAPITULO 8
CONCLUSOES, ARTIGOS PUBLICADOS E TRABALHOS FUTUROS

Neste capitulo, sdo mostradas as conclusdes deste trabalho e uma lista das
publicacdes geradas. Para finalizar o capitulo, sdo apresentadas possibilidades de trabalhos

futuros.

8.1 Conclusoes

Neste trabalho, foi proposta uma arquitetura para um conversor de dobramento sem
relégio, baseada num circuito diferencial em modo tensdo de 1 bit por estigio. Uma
arquitetura similar, de um conversor de canal diferencial sem relégio, também foi proposta.

As especificagdes requeridas para o amplificador operacional e para o comparador
utilizado nos dois conversores foram determinadas por simulacdes de forma a obter o
desempenho desejado para os conversores.

O amplificador operacional e o comparador foram projetados e integrados num
modelo completo de um conversor de dobramento sem reldgio de 8 bits e de um conversor de
canal sem reldgio, também de 8 bits.

Resultados de simulacdo mostraram que o conversor de dobramento sem relégio
atingiu um melhor desempenho que o conversor de canal sem relégio.

ApOs isso, foi confeccionado o leiaute do conversor, e foram realizadas vérias
simulacdes com o leiaute até atingir resultados proximos das simula¢des com o esquemadtico,
comprovando o excelente desempenho do conversor proposto em comparagdo com O
conversor de canal, sem reldgio, também projetado nesta tese.

As comparagdes foram feitas, principalmente, em relacdo a trés parametros: SNDR,
poténcia consumida e tempo de conversdo. Quando foram projetados com 0s mesmos
circuitos, com os dois conversores foi obtida uma diferenca de 53,1 dB para 43,2 dB em favor
do conversor tipo folding. A poténcia consumida do ADC tipo folding foi de 5,51 mW
(apenas as partes analdgicas, sem os circuitos de tensdo de referéncia) contra 6,28 mW do
ADC tipo pipeline padrdo. E, por fim, o ADC tipo folding obteve, por meio de simulacoes,

um tempo de conversao de 140 ns contra 160 ns do ADC tipo pipeline padrao.
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8.2 Trabalhos Publicados

Além dos trés artigos referenciados no texto — (RODRIGUES et al., 2008, 2009, 2010)
—, o artigo “Design of a Differential Operational Amplifier in a Clock-less A/D Converter”,
em parceria com H. Aboushady, M.-M. Louérat, J. I. C. Accioly e R. C. S Freire, foi
apresentado no XVIII IMEKO TC4 Symposium e IX SEMETRO, em Natal, Rio Grande do

Norte, em setembro de 2011.

8.3 Trabalhos Futuros
Virios projetos podem ser gerados a partir desta tese.
Sistema de conversores sem reldgio:
— Projeto, andlise e implementaciao de uma versdo com 1,5 bit/estagio;

— Projeto, andlise e implementacdo de uma versdo com 2,5 bit/estagio.

A mudanca da resolu¢do do ADC proposto para uma resolucdo maior possibilitard
um aumento na quantidade de possiveis aplicacdes dele, além de possibilitar uma comparagdo
com outros conversores do tipo pipeline padrio de resolucdes maiores. Esse aumento de
resolucao nao foi feito neste trabalho de tese por fugir um pouco do escopo do trabalho, que
foi comprovar as vantagens de uma arquitetura diferente para os estdgios dos conversores
pipeline sem relégio.

Projeto de circuito de conversores sem reldgio com o objetivo de:

— Minimizar o consumo na arquitetura proposta;

— Melhorar a configuracdo dos comparadores e amplificadores para aumentar a
banda passante do conversor.

Um possivel refinamento dos circuitos que compdem o ADC proposto se mostra
interessante porque, por meio dele, se podem melhorar as especificagdes desse conversor.
Como o objetivo da tese era fazer funcionar o ADC proposto e compard-lo com o pipeline

padrao, um melhoramento dos circuitos de sua arquitetura foi descartado.
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