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RESUMO

O AMPLIFICADOR DIGITAL é um amplificador de tensGes baseado na técnica de
QUANTIZACAO, que consiste essencialmente de uma forma de processamento em amplitude,
de sinais discretizados no tempo, baseado na operagio programada de acumuladores
analogicos. Na implementacdo cldssica de amplificadores , utiliza-se comumente um
amplificador operacional, em uma estrutura realimentada, onde o ganho é definido peia razdo
de dois resistores. Uma outra técnica utiliza capacitores chaveados, onde o ganho € definido
pela razio de dois capacitores. Na técnica de QUANTIZACAQ, propde-se uma nova
estrutura, onde o ganho ¢ determinado pela razéo de duas freqiiéncias, nfo apresentando assim
limitagdo, a nivel estrutural, de precisdo e estabilidade associada a componentes passivos,
sendo uma das suas caracteristicas intrinsecas a programabilidade, uma vez que o ganho ¢
definido por dois sinais digitais. Esta técnica ¢ voltada para a implementagio de circuitos
integrados em tecnologia MOS, encontrando vantagens no universo dos circuitos analogicos
de precis@o e possibilitando sua integracio com circuitos digitais em uma umica pastilha
(CHIP). Entretanto existem diversas fontes de erros na implementacio real da estrutura do
amplificador sendo, um dos mais criticos, causado pelo fendmeno de inje¢do de cargas
associado as chaves analogicas MOS na transicio conducfo-corte. Neste trabalho sfo
analisadas varias montagens com componentes off the shelf, simula¢Ges, e a implementagdo de
um circuito integrado implementado através do Projeto Multi-Usuario (PMU), em tecnologia
CMOS - N - WELL.
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Representa o terminal fonte do transistor ( source ) . Sensibilidade do Ganho
Poélo dominante da resposta em freqiiéncia

Variavel tempo

Atraso de tempo na fase do sinal

tempo de subida ( rise time )
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xi

Simbolos

is

tsat
tsc
ftriodo
Tc
TCF
U

ve
Vem
Vdis
\'% 13
Vin
Vo
Vof
Voffset
Vout

Vquant
Vref
Vsh

VCAP
VCL

vDD
VDS
vD§’
VG
vGB
VGS

VHT

VS
VSS

V()
V(nT)

Significado

tempo de descida ( fall time )

Tempo em que o transistor permanece na regiio de saturagio
Tempo de condugio simultidnea das chaves

Tempo em que o transistor permanece na regido triodo
Periodo de chaveamento

Coeficiente fracionario de temperatura

Taxa de variagio dV/dt da tensdo do gare da chave

Tensdo de erro no terra virtual do somader

Valor maximo da tens3o no capacitor de armazenamento
Tensdo de modo comum na entrada

Tensdo para a qual Vo tende assintoticamente durante a carga de um capacitor

Tensdo de entrada

Tensfo na saida do estagio de saida do buffer
Tens#do de offset

Tensdo de deslocamento de nivel no amplificador
Tens3o de saida

Tensdo de pinchoff de um transistor JFET

Tensfio quantizada

Tenszo de referéncia

Sinal de tensfio amostrado ( sample/hold )

Tensdo no substrato

Tensdo no capacitor de armazenamento

Tensdo de clipping no controle da chave TRI-JFET
Tensfo no terminal do drain

Tensdo de alimentagdo positiva

Tensio drain-source

Tensdo VDS de saturacio de um transistor MOS
Tensdo no terminal do gate

Tensdo gate-substrato

Tensio gate-source

Tensdo de acionamento de gate de nivel alto
Tensio definida como VH - VS - VT

Tensio de acionamento de gate de nivel baixo
Tensdo da fonte de sinal . Tensdo no terminal do source
Tensdo de alimentagdo negativa

Tensdo de threshold do transistor MOS

Sinal de tens3o continuo no tempo

Sinal de tensdo discreto no tempo

Largura do canal do transistor

Largura do canal do transistor MOS tipo N
Largura do canal do transistor MOS tipo P

Largura do canal dos transistores inferiores do conversor V/I
Largura do canal dos transistores superiores do conversor V/I
Zero da resposta em freqiiéncia
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CONTEXTO

Amplificar um sinal de tensdo é uma das fungdes imprescindiveis no condiciona-
mento de sinais. Para se implementar um amplificador ha basicamente duas técnicas: uma,
a mais popular, utiliza um amplificador operacional, onde o ganho ¢ definido através da razio
de dois resistores que configuram uma estrutura realimentada, sendo que o sinal € processado
de modo continuo no tempo. Outra, mais apropriada para implementagSes integradas (chips)
utiliza um amplificador operacional dedicado, tendo seu ganho definido através da razdo de
dois capacitores. Este tltimo constitue um bloco basico da chamada técnica de capacitores
chaveados e como tal, opera de modo discreto no tempo.

Em aplicagdes onde seja exigida alta precisfo e estabilidade do valor do ganho
estabelecido ao amplificador, e este ¢ sempre o caso no universo dos circuitos analogicos de
precisio, as duas técnicas mensionadas apresentam limitagdes : a precisio e estabilidade do
ganho estfo diretamente associadas as estabilidades relativas dos componentes passivos
utilizados.

Uma outra limitagdo dos amplificadores, que doravante chamaremos de classicos,
esta na impossibilidade de programagio. Como o ganho ¢ estabelecido através de dois
componentes, resistores ou capacitores, alterar o ganho s6 € possivel através da troca de,
pelo menos, um dos componentes.

Ha uma série de outras limitagSes associadas aos amplificadores classicos, mas
que, fogem ao escopo desta proposta de trabalho.

Propdem-se o desenvolvimento de uma estrutura alternativa para implementar um
amplificador de tensdes. Tal estrutura se baseia na técnica de QUANTIZACAOQ, que consiste
essencialmente de uma forma de processamento, em amplitude, de sinais discretizados no
tempo, baseado na operagio programada de acumuladores analdgicos.

Este amplificador , que processa o sinal de modo discreto no tempo, tem seu ganho
estabelecido através da razio entre as frequéncias de dois sinais digitais e por
conseguinte, a programabilidade do ganho é uma propriedade intrinseca .

Ha, no entanto, diversas fontes de erros na implementagio fisica do amplificador digital,
um dos mais criticos, sendo causado por um fendémeno conhecido como injegio de cargas,
associado as chaves analogicas na transicdo Condugdo - Corte.

OBJETIVOS

Embora a técnica de QUANTIZACAO seja apropriada para a implementagdo de
circuitos integrados e mais especificamente circuitos implementdveis em tecnologia MOS,
visando a plena integrag@io de circuitos analdgicos ¢ digitais, diversas estruturas devem
ser montadas para avaliagbes de desempenho, utilizando-se componentes off the shelf.

Dispde-se de um simulador para circuitos que operam segundo esta técnica [1] .

A simulac¢io ¢ necessaria mas niio suficiente para validar um circuito, por este motivo,
nfo se pode prescindir das montagens experimentais.
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Este trabalho tem portanto por objetivo analisar varias estruturas inerentes &
concepgio do AMPLIFICADOR DIGITAL e & técnica da QUANTIZACAQC , por métodos
computacionais { QUANTICO [1], SWITCAP [7], PSPICE [8]), verificando-se a adequagio
dos uso dos softwares nesta técnica e confrontando-se estes resultados , com os obtidos
experimentalmente.

Nesta primeira fase do trabalho , estio sendo dadas prioridades ao estudo
qualitativo do AMPLIFICADOR, elucidando assim o seu principio de funcionamento e
aplicagdo , através de simulagdes colhendo resultados experimentais que definirio novas

diretrizes de projeto e montagem, para a obtencio de medidas mais precisas ¢
conclusivas.

METODOLOGIA

O trabalho desenvolve-se inicialmente com um breve estudo das téenicas de
implementa¢do de amplificadores ( Cléassico e Capacitores Chaveados ) , passando a um
estudo sobre o principio de funcionamento do Amplificador Digital, onde o QUANTICO ¢
usado para explorar o circuito mostrando as formas de ondas nos pontos mais relevantes do
mesmo . A seguir € realizado um estudo da fungio de transferéncia e resposta em freqiiéncia,
e um estudo dos erros induzidos no circuito devido ao fendmeno de injegZo de cargas, sendo
utilizados nesta fase o SWITCAP e o QUANTICO . Sio apresentadas também algumas
estruturas, dentre elas a de um Multiplicador Digital de tensdes ( sendo que este multiplicador
resulta de uma associagfo conveniente de dois amplificadores digitais), demonstrando-se a
potencialidade desta técnica, que permite a construgio de varios modulos para
condicionamento de sinais , permitindo ainda a implementagiio de algoritmos de forma
analbgica.

.COI.‘II relagdo a parte experimental, utilizou-se um Amplificador Digital, montado, em
uma primeira versio com chaves analdgicas CMOS comerciais (CD4066), ¢ em uma segunda
versio montadas com um arrqy de transistores implementados no PMU CMOS 7 ¢ um
somador no PMU CMOS 8, sendo avaliado o seu desempenho ¢ analisadas as principais
fontes de erro desta implementagio em relagio 4 uma estrutura ideal. Apresenta-se também
uma versdo do amplificador totalmente integrada no PMU CMOS 8, em fase de
aprimoramentos da técnica. Conclui-se com uma analise dos resultados obtidos , fornecendo-se
um conjunto de sugestdes que visam a continuidade do mesmo.



CAPITULO 1
AMPLIFICACAO DE SINAIS

1.1 - INTRODUCAO AQ CONDICIONAMENTO DE SINAIS

A interface com o munde fisico, nos leva ao contato com diversas fontes de sinais, que
contém informacgdes que devem ser convenientemente tratadas, antes de serem processadas,
ou seja, o sinal deve sofrer um condicionamento para uma forma em que possa ser
corretamente interpretado. Como exemplo, temos sinais provenientes de varias fontes, tais
como: termopares, fotodiodos PIN normalmente encontrados em terminagdes de fibras
oOpticas, sensores de presso e de efeito Hall, cabegotes de leitura magnéticos encontrados em
equipamentos consumer € computacionais, sinais provenientes da leitura de um disco optico,
eletrodos usados em eletromedicina, e outros. Genericamente estes transdutores, ou melhor
sensores, convertem variaveis fisicas em sinais elétricos que podem ser medidos ou
processados.

Com relagiio a natureza destes sinais eles podem assumir duas formas : continua ou
discreta no tempo. Podem ainda ser periddicos ou ndo, deterministicos ou aleatdrios
conforme mostra a figura 1.1 . Estes sinais podem ser processados em amplitude ou
freqliéncia, dependendo de como a informagfio esta contida no sinal, conforme ilustra a
figura 1.2 .

Normalmente o termo condicionamento de sinais ¢ usado para designar o
processamento de sinais a nivel de amplitude, enquanto o termo processamento de sinais &
comumente usado para designar o processamento de sinais no dominio da freqiiéncia.

Assim a amplificagdo € portanto uma forma de condicionamento de sinais, exercendo
uma tarefa de importancia significativa, uma vez que estes sinais em geral apresentam um
nivel de tensdo ou corrente muito pequeno. Fatores como distorcdes devidas a ndo
linearidades e a relag@io S/N do amplificador podem deteriorar as informacdes contidas nestes
sinais. Um outro fator a ser considerado é que nos circuitos de precisdo a estabilidade do
ganho ¢ fundamental, podendo até ser um fator de restrigdo no projeto de equipamentos.

Com a crescente utilizagdo de sistemas digitais microprocessados no controle de
sistemas ¢ equipamentos, torna-se cada vez mais necessaria a questiio da programabilidade
dos circuitos utilizados no condicionamento de sinais.

Atualmente encontramos duas formas usuais de amplificagio destes sinais, uma a que
chamamos de cldssica, utilizando amplificadores operacionais, ¢ a outra utilizando-se da
técnica de capacitores chaveados.
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Figura 1.1: Tipos de sinais analdgicos: (a) continuo no tempo;
(b) discreto no tempo; (c) sample/hold.

(¢ V() —] V(L] V(1)

(b)  V(w)—] fv(w)] s (W)

Figura 1.2: Tipo de processamento de sinais: (a) em amplitude;
{b) em fregiiéncia.
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1.2 - AMPLIFICADOR CLASSICO

Um amplificador de tensdo pode ser construido a partir de um amplificador operacional
(OP AMP) que é um amplificador de alto ganho, com acoplamento DC em sua estrutura,
usado principalmente como um dispositivo ativo em circuitos realimentados. Estdo
atualmente disponiveis OP AMPs para aplicagdes onde sejam exigidas precisdo, velocidade,
confiabilidade, baixo ruido, etc. Eles podem ser utilizados como um amplificador de tensio
em duas configuragdes basicas , a inversora e a nio inversora (fig 1.3 (a) e (b)), onde o ganho
¢ definido pela razio de dois resistores que configuram a malha de realimentac8o. Neste caso
o sinal é processado de forma continua no tempo e o ganho € fixo, sendo que a alteracdo do
ganho sé & possivel através da variagio de um dos resistores. Os amplificadores
operacionais apresentam ainda varias outras caracteristicas que fogem ao escopo deste
trabalho, estando amplamente abordados nas referéncias [12] e {15].

R2
T
Vil @ { T
e YOUT
v£ +
YN = -
pod  VGUT

E IR
| E—
72
ll g1

Figura 1.3: Amplificador classico: (a) configuragfio inversora;
(b) configuracdo nfo inversora.

(®)

Analisando-se esta estrutura apenas sob o ponto de vista do ganho e considerando-se,
por simplicidade, o amplificador operacional ideal, temos que o ganho do mesmo para a
configuracgio inversora € dado por:

R2

Av =~
Ri

(1.1)

e para a configuracfio ndo inversora por:

R2
Ay =1+—
Y Ri (1.2)
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1.2.1 - CONSIDERACOES SOBRE RESISTORES MONOLITICOS

Como pode ser observado das relagdes (1.1) e (1.2), o ganho para ambas as
configuragles, depende basicamente da relagdo R2/R1. Assim a estabilidade do ganho
dependera da estabilidade relativa dos resistores R1 e R2. Nas tabelas 1.1 [12], 1. 2[15]e 1.3
[5] encontramos um sumario das caracteristicas tipicas de vérios resistores, disponiveis em
forma monolitica, em algumas tecnologias de circuito integrado.

Tipo do Resisténcia de Tolerincia Tolerincia de Coeficiente de
Resistor folha Q /11 Absoluta (%) Casamento (%) Temperatura
Difusdo de 100 - 200 +20 + 2 ( Para uma + 1500 até
base largura de 5p)  + 2000 ppm/°C
+ 0.2 ( Para uma
largura de 50 11 )
Difusiio de 2-10 +20 +2 + 600 ppm/°C
emissor
Ion 100 - 1000 +3 + 1 ( Para uma Controlavel
Implantado largura de 5i entre
+0.1 (Parauyma  * 100 ppm/°C
largura de 50 )
Pinch 2k - 10k + 50 +10 + 2500 ppm/°C
de base
Epitaxial 2k - 5k + 30 +5 + 3000 ppm/°C
Pinch 4k-10k +50 +7 +3000 ppmy/°C
Epitaxial
Filme 0.1k-2k +5 - £20 +02-42 + 10 até = 200
Fino

ppm/°C

Tabela 1.1: Sumario das propriedades de resistores de diferentes tipos em tecnologia bipolar,

Tipo do Resisténcia de Tolerdncia Tolerdncia de Coeficiente de
Resistor fotha (3 /11 Absoluta sem casamento Temperatura
Trimming {Para largura ppm/°C
de 28 um)

Ta 10 - 1000 +5% +1% +100
Ni-Cr 40 - 400 +5% +1% + 100
SpO2 80 - 4000 +8% +2% 0- 1500

Cr-Si0 30 - 2500 +10% +2% +50 -+ 150

Tabela 1.2: Sumério das propriedades de resistores de filme fino.
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TABELA 1.3 A - TECNOLOGIA NMOS

Tipo do Resisténcia  Tolerdncia  Coeficiente  Coeficiente Meérito
Resistor de folha Absoluta de Tempe- de Tensdo Relativo
(©2/0) (%) ratura {( ppm/V)
(ppm/°C)
Difusiao 20 - 80 25 -50 200 - 2000 50-500 4
N+
Polisilicio 50 - 150 50 500 - 1500 20 -200 3
N+
Implante 10k 25 20k 25k 5
Deplec¢io N -
Poly N+ 50-150 50 500 - 1500 20 - 200 2
sobre
Implante
Poly 11 50-150 50 500 - 1500 20 - 200 1
sobre
Poly I
TABELA 1.3 B - TECNOLOGIA CMOS
Tipo do Resisténcia  Tolerincia  Coeficiente  Coeficiente Mérito
Resistor de folha Absoluta de Tempe- de Tensio Relativo
(Q/0) (%) ratura { ppm/V)
(ppm/°C)
Difusio 50 - 200 25-50 200 - 2000 50 - 500 6
P +
Difusdo de 3-5k 25 5k 10k 1
Poco
P-
Pinch de 5-10k 50 10k 20k 5
Pogo
P-
Polisilicio 50 - 150 50 500 - 1500 20 - 200 4
N+
N + Poly 50- 150 50 500 - 1500 20 - 200 3
sobre
Poco P -
Poly I 56-150 50 500 - 1500 20 - 200 2
sebre
Poly I

Tabela 1.3: Sumério das propriedades de resistores de diferentes tipos em
tecnologia MOS integrada - (a) NMOS e (b) CMOS.
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Os resistores monoliticos apresentam em geral nflo linearidades, ocupam uma grande
area do chip e suas toleréncias absolutas e coeficientes de temperatura nfio sdo muito bons.
Como exemplo, os resistores difundidos P+ ( com dopantes ion-implantados ) tem uma
tolerancia da ordem de 25% com coeficientes de temperatura na faixa de 200 - 2000 ppm/°C,
enquanto os resistores de polisilicio apresentam uma tolerancia absoluta da ordem de + 50%,
com coeficientes de temperatura na faixa de 500 - 1500 ppm/°C [5]. Estes resistores para
grandes larguras (50um} podem apresentar um casamento da ordem de + 0.25% [5].

Estes resistores apresentam ainda capacitdncias parasitas, associadas a jungdes
reversamente polarizadas de sua estrutura, para o caso de resistores difundidos, ou
capacitancias parasitas formadas entre o seu corpo ¢ o éxido dielétrico que o isola do
substrato, para os resistores de polisilicio. Estas capacitincias parasitas influénciam na
resposta em freqii€ncia dos mesmos [15] .

Quando s@0 necessdrios resistores com uma boa performance com relagdo as
caracteristicas citadas, sdo utilizados resistores de filme fino, que apresentam melhores
caracteristicas térmicas e tolerancias menores, além do fato de poderem ser ajustadas a laser (
trimming ) durante o processo. Um sumario das caracteristicas destes resistores enconira-se na
tabela 1.2 [15]. Sdo utilizados em circuitos de precisio, podendo exibir excelentes
caracteristicas de casamento (com frimming ) [15].

1.2.2 - SENSIBILIDADE DO GANHO EM RELACAOQO AOS RESISTORES

Considerando-se as variagdes nos pardmetros dos resistores e lembrando que o ganho ¢
definido pela razfio de dois resistores, podemos entdo analisar como as variacdes de suas
caracteristicas influenciam o ganho do amplificador classico. Se considerarmos, por exemplo,
a sensibilidade do ganho em relagdo a temperatura, levando em consideragio a relagio (1.1)
teremos que:

R2AT)

ANTY =~ RIT (1.3)

Entdo a sensibilidade do ganho em relagdo a temperatura ¢ definida como a razio entre as
variagdes percentuais destes dois parimetros:

v

Av E wiﬁAV

Sp = ﬁ = i (1.4)
T

Das relacdes (1.3 e (1.4) temos que:

T 7. R2 Rl & R2
S e (LT (D 1.5
r _R2(5§**( Ri) RZ&T(RI) (1.5)
R1
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A derivada da relagdo R2/R1 com relagfio a temperatura vale:

8 R2 1 R2 R AR
LoBey o L - 16
ﬁ(m) Rt &r RV &r (1.6)

Levando a relagiio (1.6} em (1.5) teremos que a sensibilidade dada ,em ppm , sera :

r_pRL 1R R A

= S R TR A (1.7

O coeficiente fraciondrio de temperatura dos resistores (expresso em ppm/°C) € dado por:

1 R
1CH, = — 1.8

Logo a sensibilidade do ganho em relagfo a temperatura expressa em termos dos TCF dos
resistores , levando 1.8 em 1.7, sera dada por :

1
sola_ 1@ (19
R2 & Rt T

S = TCFy, ~ TCF, (1.10)

A relagio (1.10) nos mostra que a méaxima estabilidade do ganho ¢ atingida quando os
resistores R1 e R2 sdo i1guais ¢ do mesmo tipo (mesmo coeficiente fraciondrio de
temperatura). Assim para termos a maxima estabilidade do ganho em relagfio & temperatura a
razio R1/R2 devera ser unitaria,

Conforme foi mostrado entfo, o fato do ganho depender da razdo de dois resistores
impde uma limitagdo de estabilidade do mesmo, no desempenho do circuito. Até entdo as
metodologias reportadas na literatura [7],[14] e [47], para contormar este problema, propdem
técnicas que consistem em substituir a razdo R1/R2 pela razdo de duas outras impedancias
Z1/72 que apresentem melhores caracteristicas que as dos resistores monoliticos. Deste modo
as impedéncias Z1 e Z2 simulam os resistores R1 e R2, sendo que duas técnicas sdo utilizadas:
a de capacitores chaveados, onde resistores s3o substituidos por capacitores e chaves
analogicas chaveadas a uma freqiiéncia determinada fc (portanto de modo discreto no tempo)
e outra por transcondutores MOS, onde os resistores sdo substituidos por transistores MOS.

1.2.3 - CONSIDERACOES SOBRE PROGRAMABILIDADE

Conforme mostrade anteriormente o ganho do amplificador classico ¢ fixo, sendo
impossivel variar seu ganho sem variar R1 ou R2. Quando esta variagdo e necessaria, os
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resistores R1, RZ ou ambos sdo substituidos por uma matriz chaveada de resistores. Um
exemplo desta configuracdo pode ser visto na figura 1.4, proposta na referéncia [30], para
configurar um pré-amplificador de ganho programavel. Este circuito consiste basicamente em
um amplificador de diferencas diferencial (DDA), sendo constituido de um amplificador de
diferenga e um estagio de ganho, conforme mostrado na figura 1.4(a).

VIN \
" DDA
(o) / T
L oen VeM
Lvw  ® T

188K
Wi
T e

I——-l

5

= [
\E
il _é

(b) L
CONCSKLKLLCCCKCK

L vttty

“—

VOM
GAIN DECODE LOGIC =

Figura 1.4: Amplificador de Diferencas Diferencial;
(a) DDA comum ; (b) DDA programéavel.

A tensdo de saida do ampiificador € dada por [30]:

1 1 1
+ +
BAv 2CMRR, 2CMRR,

Vow‘:%(l— XVin—Vof + Vdis} (1.11}

1
CMRR,
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onde £ ¢ o fator de ganho dado por:

Rl

P

(1.12)

Onde:;

Vout é a tensdo de saida;

Vin € o sinal de entrada balanceado;

Vdis ¢ a interferéncia de modo comum na entrada;

Av ¢ o ganho de malha aberta;

Vof € atensio de offset de entrada;

CMRR1 ¢ CMRRZ2 sio respectivamente a rejei¢io de modo comum do primeiro e segundo
bloco do amplificador.

CMRRD ¢ a rejeigéo de modo comum devido a tensdes flutuantes iguais em ambos blocos.

Assumindo CMRR2 >> 1, CMRRD >> 1 e Av >> 1/B a relagio (1.11) torna-se [30]:

L Vin—vor + 45

B CMRR,

Vour =~

) (1.13)

O termo (1/CMRR1) Vdis mede o ruido de entrada devido ao sinal de modo comum na
entrada do amplificador. Para CMRR1 alto como 100dB ou mais o gue pode ser obtido com
um projeto adequado e desprezando-se Vof (caso ideal), temos que o ganho € dado por:

Vin _ RI+R2 v

Vout ~ in=(1+—%~12—)171‘n (1.14)

A relac@o (1.14) representa o mesmo ganho que o cbtido para um amplificador
classico ndo inversor. A programacgdo do ganho ¢ obtida por um array de resistores de
pelisilicio chaveados por 16 chaves AMOS, construidas com transistores canal N de dimensio
minima, que sdo selecionadas de acordo com o ganho, o que pode ser visto na figura 1.4(b) .
Conforme podemos observar nesta configuragdo temos uma alta sensibilidade térmica do
ganho em relagdo aos resistores. Uma vez que os resistores de polisilicio, nfo tem um baixo
coeficiente de temperatura, seu casamento ¢ restrito, € como a razio R1/R2 ndo é feita
proxima da unidade este amplificador terda um grande drift térmico. Um outro fator a ser
notado ¢ que o ganho € discreto, € somente um namero restrito de passos pode ser usado nesta
configuracfo devido ao fato da dimens#o do array de resistores aumentar proporcionalmente
ao numero de passos de ganho utilizado.
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Uma outra alternativa é mostrada na figura 1.5 e consiste na utilizacdo de um
conversdo D/A baseado em uma matriz resistiva (R-2R). Esta segunda alternativa € proposta
na referéncia [61], onde um circuito com DACs casados (como o AD7528 que € um circuito
integrado comercial que possui 2 DACs casados em um tnico chip) € usado para tornar 0O
circuito do amplificador classico programéavel, conforme mostrado na figura 1.6 .

R B R

2 | __ o @B
(b> VREF 74,_.71 s OUTA

Zs v

> TECITAL INPUT N <

L 3

Figura 1.5: Resistores programaveis (a) DAC com rede R-2R; (b) resistor
digitalmente programével.
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Figura 1.6: Programagfio do ganho; (a) classico; (b) ganho programavel ¢/ DACs.
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No circuito da figura 1.6(b) a resisténcia equivalente da entrada para a saida de cada
DAC é usada para substituir os resistores de entrada e de realimentagdo do ammplificador
inversor [61]. Neste circuito temos :

256R,,

pacs = N, (1.15)
256R,,,

DACy — T (1.16)

onde: Ripa e RipB sdo as resisténcias das redes resistivas R-2ZR dos DACs AeB
respectivamente, e Na e NB sdo os cddigos digitais expressos em decimal (1 - 256).

A expressido resultante do ganho é dada entfo por:

4= Vout  256R, N, (1.17)
Y Vin N, 256R,, ]

Eliminando-se o nimero de passos do numerador e do denominador da relacio 1.17 (pois
ambos DACs sfo de 8 bits , ou seja 256 passos ), temos que o ganho é dado apenas em
funcéo das resisténcias dos DACs e dos codigos binarios de controle:

py _Vout Ry N,
"= Vin ~ Ry, N,

(1.18)

Desde que os conversores A/D, DAC A e DAC B, sejam pares casados ¢ portanto Ripa=RLps
, a expressdo do ganho ¢ fungfio, somente dos cdigos binarios de controle NA e NB, ou seja:

_Vout N, 10
A= i T N, (1.19)

onde: 1sNA< 255 e 1<Ns<255

Para o DAC comercial citado, o melhor casamento apresentado entre Ripa e Rups é da
ordem de 1% . A resisténcia de entrada deste circuito é constante e igual a Rupa . Conforme
pode ser observado, este circuito apresenta também uma grande complexidade, devido aos
DACs, sendo utilizadas duas redes resistivas R-2R de 8 bits que devem ser perfeitamente
casadas para garantir-se a resolugfo citada.

Qutras possiveis configuragbes para variagio do ganho incluem os amplificadores de
transconduténcia, que permitem a variacidc do ganho em fungio de uma tensio de controle Ve.
Entretanto esta forma de controle do ganho ¢ analdgica, ndc permitindo interface com sistemas
digitais sem o uso de conversores /A . Um outro ponto a ser notado é que esta estrutura é
basicamente a mesma do amplificador classico (baseado na relagdio R1/R2) ndo sendo proposta
uma nova topologia de circuito, pois R1 ¢ R2 s8o agora transcondutores.
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1.3 - AMPLIFICADOR A CAPACITOR CHAVEADO

A técnica de capacitores chaveados, tem sua principal aplicagdo na implementacio de
filtros (SCF), que tiveram grande desenvolvimento nas tltimas décadas. Isto devido ao fato de
oferecerem circuitos com grande seletividade, podendo ser integrados totalmenie em uma
unica pastitha. O bloco amplificador surge como uma célula de ganho nestes tipos de circuito.
O desenvolvimento desta técnica encontra-se amplamente abordado nas referéncias
[13][14][47][49][51].

Uma grande vantagem da técnica de capacitores chaveados estd na possibilidade de
simulacdo de resistores. Conforme foi mostrado anteriormente os resistores comuns podem ser
integrados, mas sfo na maioria dos tipos nfo lineares, ocupando uma grande area do chip e
suas tolerdncia e coeficientes de temperatura nfio sdo compardveis aos obtidos nos capacitores
integrados. Para circuitos em que os valores absolutos de R e C devem ser mantidos ao longo
de uma ampla faixa de temperatura esse fator torna-se critico. A tabela 1.4 [5] apresenta um
sumario das propriedades de diferentes tipos de capacitores disponiveis em tecnologia MOS
integrada.

TABELA 1.4 A - TECNOLOGIA NMOS

Tipo Tox Tolerdncia Coeficiente de Coeficiente Mérito
do Absoluta  Temperatura de Tensio relativo
Capacitor _ ( Angstroms ) (%) ( ppm/°C) ( ppm/V)
Metal - N+ 500 - 1000 10 10 - 50 20 - 200 3
Poly - N+ 500 - 1000 10 10 -50 20 - 200 2
Poly II - 1000 - 1500 20 10-50 20 - 200 1
Poly I
Metal - Poly 1000 - 1500 20 10 - 50 20 - 200 4
TABELA 1.4 B - TECNOLOGIA CMOS
Tipo Tox Tolerdncia Coeficiente de Coeficiente Mérito
do Absoluta  Temperatura de Tensio relativo
Capacitor  ( Angstroms ) (%) (ppm/°C) (ppm/V)
Metal - N+ 500 - 1000 10 10-50 20-200 3
Metal - P+ 500 - 1000 10 10-50 20 - 200 6
Poly - N+ 500 - 1000 10 10 - 50 20-200 2
Poly - P+ 500 - 1000 10 10-50 20 - 200 5
Poly I1 - 1000 - 1500 20 16 -50 20 - 200 1
Poly 1
Metal - Poly 1000 - 1500 20 10 - 50 20 - 200 4

Tabela 1.4: Sumario das propriedades de capacitores de diferentes
tipos em tecnologia MOS integrada : (a) NMOS e (b) CMOS.
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Como um exemplo de comparagio, um resistor integrado tem uma tolerdncia de + 10%
e um coeficiente de temperatura de +3x107 / °C acima de 293K , requer uma drea muito
maior que a maioria dos transistores MOS e nfio € possivel projetar e usar um resistor de
qualquer valor que seja estavel e preciso. Um capacitor MOS, por sua vez, com dielétrico de
diéxido de silicio, oferece uma capacitincia da ordem de 4x10™* pF/mm’, sendo que um
capacitor de 1pF ocupa um quadrado de 50 x 50 pum . A tolerdncia de um capacitor individual
¢ da ordem de + 10% , mas a tolerdncia da razfo entre capacitores pode ser feita em + 1% ou
menor. Isto porque as areas individuais podem ser acumuladas como quadrados unitdrios, o

que significa que podem ser gerados a partir de um capacitor padréo, conforme ilustra a figura
1.17[14] .

C2

C2

Figura 1.7: Capacitor obtido pela acumulacio de capacitores unitarios

1.3.1 - RESISTORES SIMULADOS

Os problemas da grande 4rea ocupada por resistores integrados, € a sua alta tolerincia,
podem ser resolvidos com a técnica de capacitores chaveados, que se baseia na razdo entre
capacitores. As caracteristicas AC de um resistor podem ser simuladas através do chaveamento
de um capacitor entre dois terminais, usando-se um sinal de clock de alta freqiiéncia, conforme
mostra a figura 1.8(a). Este circuito pode ser obtido na pratica através do chaveamento de dois
transistores MOS com sinais de clock em antifase, aplicados em seus gares, desde que niio
exista sobreposi¢dc do tempo de abertura e fechamento de cada chave ( overlapping ). A
carga no capacitor ¢ mantida durante a mudanca entre CLK e #CLK ( figura 1.8b ). Com a
chave SW1 inicialmente fechada e a chave SW2 aberta, ou seja , CLK=H ¢ #CLK=L ( onde H

e L sdo respectivamente 08 niveis logicos alto e baixo de acionamento das chaves ), o capacitor
serd carregado com a tensdo de entrada V1.
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1 e I . ]
(LK ICiK
(a) [ —o o T o o———e 7
VIN T Wi T LY /1\ vouT
3 e . .4
CLK LK
. - -

{b) ree ‘ *?
VIN T W1 L ¢ W /‘\ YouT
3 1 .

Figura 1.8: Resistores simulados por capacitores chaveados ;
(a) simulagdo de um resistor por um capacitor chaveado;
(b) implementac@o pratica deste circuito utilizando
transistores MOS,

[ ]

Como em geral V1 e V2 sfo diferentes, a quantidade de carga transferida da esquerda
para a direita ¢ dada por:

Q=C(VI-V2) (1.20)

Se a chave opera com uma fregiiéncia fc=1 / Tc , entfic um fluxo médio de carga aparece
como uma corrente I, dada por :

<I>=—S=T=Qfe=CV-VD)fe (1.21)

A razfo tensfo / corrente ¢ representada por um resistor de valor :

R_m—rfz__ 1 |2
C <I> Cfe (1.22)

onde R representa a resisténcia AC aparente simulada através do circuito chaveado.
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A particularidade de R ser inversamente proporcional a capacitincia C, significa que
grandes valores de R podem ser obtidos com capacitores pequenos e portanto ocupando uma
drea muito menor que os resistores integrados. Por exemplo : um resistor de 10 MQ |, que ¢
impraticavel de ser integrado, pode ser obtido com uma fregiiéncia de 100kHz, chaveando-se
um capacitor de C =1 /R.fc =1 pF, o que requer uma area de silicio de 0.01 mm® (
comparado com a area total do chip de 10 - 20 mm’ ). Se o resistor de 10 Mohms fosse
implementado usando uma linha de polisilicio ou difusfio seria necessaria uma irea pelo
menos 100 vezes maior. Com a técnica de simulagio mostrada na figura 1.8(a), este tipo de
resistor apresenta duas principais desvantagens. A primeira é que somente podemos simular
um resistor que nfo tenha um lado conectado ao terra. A segunda € que esta configuracgdo
oferece suscetibilidade as capacitdncias parasitas que possam existir entre os terminais dos
MOSFETs e o terra. A rede modificadada figura 1.9(a) supera estas limitagdes, sendo
mostrada na figura 1.9(b) a sua implementacio pratica.

R
. — .
CLK ; flelx
1 e O\O ' d O\C e )
(0) W | Tsw
) N W3 T o cwe VouT
5 e O\C ® O\C e 4
CLK 6 folK
CLK CLK
¢ 1
(b) e [ SRS WD .
SW1 5 6 SW2
VIN ek *‘—‘i [*-—* oK VOUT
SW3 SW4
3 & 2 o & 4

Figura 1.9: Resistor simulado; (a) rede SC modificada usando capacitor flutuante;
(b) implementagfo pratica da rede modificada utilizando quatro transistores MOS.

Durante o intervalo em que CLK esta ativo, o capacitor e carregado com a diferenga de
potencial enire V1 ¢ V2, via os transistores MOS, SW1 e SW2, em série. Durante o intervalo
em que #CLK esta ativo o capacitor ¢ descarregado pelos transistores MOS |, SW3 e SW4, em
paralelo. A carga armazenada no capacitor durante um ciclo de c/ock é igual a

~C(V5-V6)=C(VI-V2) (1.23)
e entdo a corrente média sera dada por :

I >= LT«%th = «E—(VI V2y=C(V1-v2) (1.24)
T A T T - s '

Entio assim como na estrutura anterior o circuito simula um resistor de valor Te/C ou 1/C.fc .
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1.3.2 - CONSIDERACOES SOBRE APROXIMACOES NA TECNICA DE
CAPACITORES CHAVEADOS

Na técnica de capacitores chaveados, o processo de transporte de cargas € realizado de
forma quantizada, desempenhando de forma aproximada a fungfio do resistor no modo
continuo. Na figura 1.10 encontramos um sumario de varias configuragdes comumente usadas
para substituir os resistores [14][36].

CIRCUITO METODO DE APROXIMACAO RESISTOR
EQUIVALENTE INTEGRACAO  PARA AQ SIMULADO
(a) A "
[ it 2
nt-T
Ti(nT-T) R=1/(£.C)
Ti(sT) R=1/{(1.C)

vi AQieE-DHED]  R=1/(2.1.C)

1T T

#TEK CLK

Figura 1.10: Aproximagdes do métodos de integracdo feitas na técnica de
capacitores chaveados para a obtengo de resistores simulados ;
{a) Resistor Convencional ; (b) Resistor Euler tipo Atraseo |
{c) Resistor Euler tipo Avanco ; (d) Resistor bi-linear .
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Cada uma destas configuragdes corresponde a um método de integracfio numérica a cujo
comportamento se aproxima, para a obtencfo da carga AQ :

a0 = [T inyar (1.25)

Como pode ser observado quanto methor a aproximac#io, maior deve ser o nimero de chaves
analégicas utilizadas na configuracdo. Entretanto temos um aumento do erro global gerado
pela estrutura, associado as chaves analbgicas utilizadas devido a injecio de cargas, sendo
mais dificil a sua compensagiio [14]. A técnica de capacitores chaveados, quando usada para
substituir um Gnico resistor, traz portanto aproximacGes dependentes da estrutura usada. A
grande vantagem da técnica de capacitores chaveados se evidencia na alta precisdo que se
obtém do produto RC, ou seja, se uma rede RC é formada por um resistor simulado por um
capacitor C1 chaveado a uma freqiiéncia fc e um capacitor C2, conforme ilustra a figura 1.11, 2
constante de tempo resultante é dada por:

1 1 C
= — (1.26)

Assim para uma certa freqiiéncia de chaveamento, fc, a constante de tempo RC, Trc . €
determinada por uma razio de capacitores que apresenta baixa sensibilidade as variagSes do
processo. Como o erro da razdo entre capacitancias (utilizando-se capacitores acumulados)
pode ser feita em 0.1% ou melhor em um processo MOS padrio [24][25], a técnica de
capacitores chaveados encontrou um amplo universo de utilizagdo na construgo de filtros de
alta seletividade totalmente integrados. Neste caso, como os fatores mais importantes de
implementacdo dos filtros sdo as freqiiéncias de corte e o fator de mérito Q, a questdio da
distor¢do em amplitude causada por estes circuitos, devido ao fenémeno de inje¢do de cargas,
¢ deixada em segundo plano, constituindo uma fonte de ruido reportado na literatura [14][51].

CiK
1 i
Swi ‘L W7

T

{a) Vin *

Figura 1.11: Constante de Tempo RC chaveada; {a) Rede SC ; (b} circuito equivalente.
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1.3.3 - AMPLIFICADOR DE TENSAO NA TECNICA DE CAPACITOR
CHAVEADO

Um amplificador de tensdo pode ser implementado utilizando-se resistores simulados
no lugar dos resistores de amplificador classico como mostrado na figura 1.12.

1

il

{IK all CLK
T
1
CLK G,_gz CLK e .
(a) N oo l 1i l oo > vour
§ K }l i 10K
ViN AN vouT
. 7
i z;
(b) CLK ag? CLK ClK ol ik
o H oo 5" I "

O S S
IR

Figura 1.12: Amplificador de tensdo na técnica de capacitores chaveados;
configuracdes (a) inversora ¢ (b) ndo inversora.

Vamos entdio considerar a configuragfo inversora o ganho de tenso serd dado por:

i
Z, R aC, fc G,
Sl E ity N = el 1.27
YTTLTTRTT TG 20
aC, fc

Assim podemos verificar que o ganho deste amplificador ¢ dado pela razdo de duas
capacitincias, € uma vez que sejam construidas pelo método de acumulagio de células
unitarias, a relago entre os capacitores, € portanto o ganho pode ser obtido com precisdo da
ordem de 1% ou melhor, estando a sua estabilidade associada a estabilidade relativa destes
capacitores. Um tratamento mais rigoroso deste resultado assim como a analise de outros
fatores, tais como resposta em freqii€ncia, drifi, offset, ruido e outras consideragdes podem ser
encontradas nas referéncias [13] [14] [49] . E interessante notar que nesta técnica temos
também erros associados a injecfio de cargas e que o sinal e processado de forma discreta no
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tempo. A aplicagdo deste tipo de amplificador se di como células de ganho em varias
estruturas, como filtros, processadores de sinais ¢ outros. Varias estruturas tem sido propostas
na literatura ([14] [22] [S1] ) para resolver as principais imperfeicdes destes circuitos como
tensdo de offser dos operacionais e cancelamento do clock feedthrough. A questio do offset
pode ser facilmente cancelado devido ao fato da técnica ser intrinsecamente chaveada. Quanto
a questdo da injecdo de carga, varios métodos sio utilizados, como ilustrados na figura 1.13
[22] (sendo abordados oportunamente) , mas ndo resolvendo satisfatoriamente a questdio 1] .
Assim a técnica de capacitores chaveados tem uma precisio limitada quando se trata de

processamento de sinal em amplitude.

W/l=1 _L. 9<; ..L W/i=2 CL;?
Ju—t ™1

cky b

{a) 7
I -

1
OLK1 it —]
L i
™ >
~ «VOUT

Q
3
s
i}
=
ié,\
.

(b)
|1
il
CIK1 ki —] i

VIV — i | R
K2 hﬁii 2

== 03=C1402

i ckr o
1

* VOUT

Figura 1.13:  Amplificador a capacitor chaveado com corregio de erros ;  (a) amplificador
a capacitor chaveado com cancelamento da tensdo de offset de entrada e clock feedthrough ;
{b) circuito com melhor cancelamento de clock feedthrough.
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1.3.4 - CONSIDERACOES SOBRE CAPACITORES MONOLITICOS
EM TECNOLOGIA MOS

Nas tecnologias MOS existem basicamente dois tipos de capacitores, que sdo fungdo
do processo ¢ camadas disponivelis, sendo que eles diferem no tipo das camadas que
constituem as placas do capacttor, sendo o dielétrico o didxido de silicio, como mostrado nas
figuras 1.14(a) e 1.14(b) [5]

Metal ou sequndo Layer de Poly

CONFouPLL Ty

Substrato P ou N

Melal ou sequndo Layer de Poly

(bj ‘< ~ " Grounded P-Well {opicional} 7

substrodo N

Figura 1.14: Capacitores monoliticos de precisdo em tecnologia MOS;
(a) Poly-HI{ou metal) sobre uma camada difundida fortemente dopada,
(b) Poly-II{ou metal) sobre poly-1.

Como podemos verificar ele e sempre formado por duas placas que sdo boas condutoras. No
caso da figura 1.14(a) uma das placas e formada por uma camada de silicio policristalino
fortemente dopadoe (para se tornar bom condutor). Neste caso temos um capacitor aterrado. Na
figura 1.14(b) temos um capacitor flutuante formado por uma camada de metal ¢ uma outra
de metal ou silicio polictistalino.
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A capaciténcia formada pelos mesmos € dada por [5]:

Co EpEpy A _ £y WL (131)

fox Lox

onde :

£0 ¢ a constante dielétrica do vacuo

gox € a constante dielétrica relativa do oxido
A ¢ aarea de uma das placas do capacitor
tox ¢ a espessura do 6xido

W ¢é alargura da placa do capacitor

1. ¢ ocomprimento da placa do capacitor

Os capacitores implementados desta forma apresentam excelente linearidade e estabilidade
térmica ( com coeficientes de tensfo da ordem de 20 a 200 ppm/V e coeficientes de
temperatura da ordem de 10 a 50 ppm/C ) [5]. Apresentam tolerdncia da ordem de 20% ¢
podem apresentar erros de casamento para razoes de capacitincias menores que 0.1%, para
uma técnica de /ayous apropriada [25]. Assim, como no caso dos resistores, a sensibilidade do
ganho definido por uma raziio de capacitincias depende dos coeficientes fracionais dos
capacitores:

Av = &) (1.28)
G(T)
onde o coeficiente de temperatura ¢ dado por:
7CF = - < 1.29)
T car (.
e a sensibilidade do ganho por:
S = 14, 14 TCF,. - TICF, (1.30)
G ar G “ '

Assim, a maxima estabilidade ¢ atingida quando C1 ¢ C2 tem o mesmo coeficiente fracional
de temperatura, que ocorre quando Cl e C2 sfo iguais e do mesmo tipo. Entretanto, em
circuitos MOS, os gates dos transistores introduzem uma capacitincia quando conectados aos
nods dos ctreuttos, como e o caso dos huffers usados para isolar o capacitor de armazenamento
dos estagios posteriores ao mesmo. Podemos verificar também que os capacitores MOS
formados pelo gare (metal) ¢ o substrato apresentam uma caracteristica C-V que nfio ¢
constante, como mostrado na figura (1.15) [44].
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C/Cox
Cox Cox
1.0
N (o)
08 B~
36 )
Cm}n . (b}
04 C'min R
Vrnin
0.2
0.0 _
N e g >tV VG|V
VG
Metal !
Oxido T Cox {ox
Semiconduior —7
NA

Figura 1.15: Caracteristica C-V do capacitor MOS; (a) capacitincia de baixa freqiiéncia;
(b) capacitincia de alta freqiiéncia;

A capacitancia deste capacitor varia com a tenso de gare de forma que pode ser decomposta
em duas parcelas; uma fixa, definida pela capacitincia no oxido Cox e outra varidvel, definida
pela capacitancia do semicondutor em deplegdo Cd (figura 1.15). A capaciténcia total € dada
entdo por [44]:

11
— o (1.32)
C Co C. '

Ha um outro fator importante que deve ser observado no caso de circuitos chaveados. Deve
ser levada em consideracdo a resisténcia série do capacitor para determina¢do do tempo de
carga ¢ descarga do mesmo e a resisténcia paralela no caso da determinagdo das correntes de
fuga no modo hold, conforme os modelos dados na figura 1.16(a) e 1.16(b) respectivamente.
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Rs s
(o) ¢ — = ; d
Rp
1
(b) e CQ °

Figura 1.16: Modelos para os capacitores; (a) série ; (b) paralelo.

Um outro caso de capacitincia parasita presente em circuitos chaveados, consiste na
capacitincia de gate dos transistores MOS, em relagio ao dreno, source e substrato, como € 0
caso dos transistores de entrada dos huffers que léem os capacitores de armazenagem, € as
chaves analogicas.

No caso da capacitincia de gate do transistor a curva da figura 1.15 pode ser
ligeiramente diferente devido ao fato de que na estrutura do transistor MOS, diferentemente
do capacitor MOS puro, pois temos as regides de dreno ¢ source, que sio dopadas, fornecendo
elétrons para o substrato e alterando a carga no semicondutor. Conseqientemente a
caracteristica da curva C-V ¢ alterada.

O comportamento caracteristico destas capacitincias pode ser visto na figura 1.17 [50].
Na figura 1.18 [50] temos também as capacitincias de over/ap que 80 importantes no estudo
do fendmeno de injeciio de cargas, sendo abordadas no capitulo 3.
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Figura 1.17: Capacitincias em um transistor MOS versus tensfo de gate.
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Figura 1.18: Geometria e Capacitincias de overlap e gate de um transistor MOS.



CAPITULO 2
O AMPLIFICADOR DIGITAL

2.1- INTRODUCAO

Quando tratamos, no capitulo 1, da implementagdo de um amplificador na técnica de
capacitores chaveados, observamos que na realidade nfo criamos uma nova técnica de
amplificacdo. O que difere basicamente o amplificador classico, utilizando um amplificador
operacional, do chaveado ¢ o tipo de resistor utilizado na malha de realimentagiio ( real ou
simulado ) e o tipo do processamento do sinal { continuo ou discreto ). Apesar do uso de
melhores "resistores” , tanto em um caso como em outro a precisio e a estabilidade do ganho
dependem das tecnologias de construgdo dos resistores e capacitores. A implementacio de
amplificadores de tensio programéveis também esta restrita a gama de valores de R ¢ C

implementaveis, ¢ a um circuito de chaveamento acoplado ao amplificador para a comutagio
do ganho.

2.2 - O AMPLIFICADOR DIGITAL

O amplificador digital surge como uma possibilidade de implementa¢do dentro da
técnica de quantizagdo. Propde-se uma nova metodologia na implementagio de estruturas de
circuitos. Portanto o amplificador digital parte de uma filosofia diferente, nfo tendo
semelhanga estrutural com os dois tipos citados anteriormente. A técnica da quantizagdo parte
da idéia de se quantizar o sinal e fazer operagdes simples com o sinal acumulado no tempo,
efetuando operagbes como um computador digital, s6 que de forma analégica.

Antes de passar a descrigio do funcionamento do amplificador torna-se necessario a
analise de alguns de seus blocos basicos : a chave cruzada e os blocos delay e hold. Para
elucidar o seu funcionamento, estes blocos foram simulados no QUANTICO [27]
isoladamente. Neste capitulo serdo fornecidos apenas os resultados destas simulagdes sem
entrar no merito das mesmas que serdo abordadas posteriormente no capitulo 4.

2.2.1 - CHAVE CRUZADA

A chave cruzada e constituida por quatro transistores MOS com os gates interligados
de forma cruzada, fazendo o papel de chaves analdgicas , conforme mostra a figura 2.1(a).
Usaremos para representar esta chave o simbolo da figura 2.1(b). Conforme podemos observar
o gafe da chave superior esquerda esta interligado com o gate da chave inferior da direita e o
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gate da chave superior direita com o gate da chave inferior esquerda. Como estes gares
sdo chaveados por dois sinais em antifase os polos de saida s3o ligados ora em 1-2 ¢ 3-4 |
oraem 1-4 ¢ 2-3 , permutando assim os sinais destes pontos.

(a) Clk 1 4oLk (b)
q !] }
N s S 8 S ey
2 oy i >< 1 4 Z 4
I —

3 3
Figura 2.1: Chave cruzada; (a) implementagfio com transistores MOS:

(b) representacio simbolica.

2.2.2 - BLOCO DELAY

Este bloco ¢ formado por uma chave cruzada, sendo que nas suas laterais sdo
colocados dois capacitores que deverdo funcionar como elemento de memoria do sistema . Seu
diagrama completo pode ser visto na figura 2.2(a) e sua representacdo na figura 2.2(b). Para
verificar seu funcionamento vamos utilizar os resultados da simulagdo do circuito da figura
.2(c), apresentados na figura 2.3.

{a} Cix 1 ok

I i ® .
1) 3 s vy Fod Bnmon 3 =2
Frrd 7 Vo 77 7

[ 4 J— —— 2

Figura 2.2: Bloco de/ay; (a) implementacio com transistores MOS; (b) representacio
simbolica; (¢) circuito utilizando o bloco delay como amostrador.
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Figura 2.3: Formas de onda no bloco delay; (a) sinal CLK ;
(b) sinal de entrada ; (c) sinal de saida.

Este circuito funciona basicamente como um Sample/Hold de duas fases, sendo que
apos ele, temos o sinal de entrada (continuo) quantizado em niveis analogicos e portanto
discretizado. Supondo que os capacitores C1 ¢ C2 estdo inicialmente descarregados e que
estejamos na fase CLK do clock, temos que o C1 estara sendo carregado a partir da tensdo
V1, e C2 estard conectado a saida . Portanto Vout serd zero. Quando o clock avancar e
estivermos na fase # CLK, a posigdo dos capacitores sera invertida e agora o capacitor C2
estara sendo carregado a partir de Vin e o capacitor C1 estara conectado a saida . Portanto
Vout serd igual a tensdo presente em C1, que representa o nivel quantizado do sinal de entrada

armazenado no ciclo anterior. Este processo pode ser verificado na figura 2.3 estando
esquematizado na tabela 2.1.

Instante Fase do clock  tensio em C1 tensdo em C2 Yout
t CLK Vin(t) 0 0

t+1 #CLK Vin(t) Vin(t+1) Vin(t)
t+2 CLK Vin(t+2) Vin{t+1) Vin(t+1)
t+3 #CLK Vin(t+2) Vin(t+3) Vin(t+2)
t+4 CLK Vin(t+4) Vin{t+3) Vin{t+3)
t+5 # CLK Vin(t+4) Vin(t+5) Vin(t+4)
t+n # CLK Vin(t+2k) ** Vin(t+2k-1) **  Vin(t+n-1)

** OBS: (1+2k) e (1+2k-1) representam apenas oS instantes par ¢ impar de amostragem.

Tabela 2.1: Seqiiéncia de amostragem no bloco delay.
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Temos portanto que a tensdo de saida em um instante de tempo t qualquer sera dado por :
Vin (t+n) = Vin (t+n-1) 2.1)
onde n é o intervalo de amostragem.

O capacitor C1 mantém a tensdo amostrada durante dois ciclos de CLK, amostrando
um novo sinal nos instantes n par, ocorrendo o contrario com C2 que amostra uma nova

tensdo nos instantes n impares. Assim temos as seguintes tensdes sobres 0s capacitores apos n
ciclos de clock -

VC1 (t+n) = Vin (t+2n) (2.2)
VC2 (t+n) = Vin (t+2n-1) (2.3)

Como o sinal de saida deste bloco ¢ igual ao sinal de entrada quantizado eatrasado de
n, este bloco foi designado de BLOCO DELAY. Cabe aqui entretanto uma observagdo . O
sinal de saida do bloco € discreto enquanto que o sinal de entrada € continuo no tempo.

2.2.3 - BLOCO HOLD

Assim como o bloco anterior , ele é constituido por uma chave cruzada e dois
capacitores, diferindo apenas no fato de que sua saida € aterrada e sua entrada ¢ utilizada com
funcdo de entrada ou saida, dependendo de que se é fornecida ou lida, uma tensao do bloco,
respectivamente. Seu diagrama completo pode ser visto na figura 2.4(a) e sua representagio na
figura 2.4(b). Para verificar seu funcionamento vamos utilizar novamente os resultados da
simulagio do novo circuito da figura 2.4(¢c) representado na figura 2.5.

{2} ox 1 o {5

Figura 2.4: Bloco Aold, (a) implementagdo com transistores MOS; (b) representagdo
simbolica; {¢) circuito utilizando o bloco Aold como elemento de memoria.
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Figura 2.5: Formas de onda no bloco #old ; (a) sinal CLK;
{b) e {c) sinal de enirada; (d) sinal em C1; (e} sinal em C2.

Este circuito funciona basicamente como uma célula de memoria analdgica para sinais
analogicos discretos no tempo. Fazendo-se uma analise semelhante a do bloco anterior
podemos supor novamente que os capacitores C1 e C2 estdo inicialmente descarregados ¢
estejamos na fase CLK do clock, temos que o Cl estard sendo carregado a partir da tensdo
V1, e C2 estard conectado ao terra e portanto tera tensdo nula. Quando o clock avangar ¢
estiver na fase # CLK, a posicdo dos capacitores sera invertida e o capacitor C2 estara sendo
carregado a partir de Vin . O capacitor C1 estara conectado ao terra e portanto apresentara
tensdo nula . Portanto a tensdo quantizada sera mantida nos capacitores durante uma fase do
clock. Este processo pode ser verificado na figura 2.5 ¢ esta esquemnatizado na tabela 2.2 .

Instante Fase do clock  tensdoem C1 tensdo em C2 Yout
t CLK Vin{t) 0 0
t+1 #CLK 0 Vin(t+1) Vin(t+1)
t+2 CLK Vin{t+2) 0 Vin(t+2)
t+3 # CLK 0 Vin(t+3) Vin{t+3)
t+4 CLK Vin(t+4) 0 Vin(t+4)
t++5 # CLK 0 Vin{t+5) Yin{t+5)
t+n #CLK Vin{t+ 2k) ** Vin(t+2k-1) **  Vin{t+n-1)

*% OBS: (t++2k) e (t+2k-1) representam apenas os instantes par e impar de amostragem.

Tabela 2.2: Sequéncia de amostragem no bloco #ofd.
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O capacitor C1 mantém a tensdo amostrada durante uma fase de CLK, amostrando um
novo sinal nos instantes n par, ocorrendo o contrario com C2 que amostra uma nova tensao
nos instantes p impares. Assim temos as seguintes tensdes sobres os capacitores:

{ Vin (t+2n) fase CLK
VC1 (t+n) = 1 (2.4)
0 fase # CLK
[0 fase CLK
VC2 (t+n) = 3 (2.5)
| Vin(t+2n-1)  fase # CLK

Como o sinal de entrada deste bloco, quantizado, pode ser mantido durante um ciclo
do clock. este bloco além de atrasar o sinal permite memorizar ¢ sinal durante um ciclo do
clock, funcionando como uma memoria analdgica . Portanto este bloco ¢ denominado de
BLOCO HOLD. Como podemos observar, armazenamos o sinal em uma fase do clock e

lemos o mesmo sinal na outra. Cabe aqui novamente uma observagio. Apesar do sinal a ser
memorizado ser analogico ele deve ser discreto no tempo.

2.3 - CIRCUITO DO AMPLIFICADOR DIGITAL

Este amplificador pode ser implementado utilizando-se 6 blocos basicos : 4 blocos
DELAY , 1 CHAVE CRUZADA , ¢ um somador de ganho unitario. Seu diagrama
esquematico completo pode ser visto na figura 2.6 . Nesta estrutura o sinal de entrada Vin ¢
amostrado pelo sinal de clock CLK2. O sinal CLKI trabalha numa freqiéncia N vézes
superior a de CLK2. Assim durante N periodos de clock CLK1 o sinal ¢ somado
repetidamente consigo mesmo, sendo que ao final do periodo de CLK2 o sinal de entrada foi
somado f1/f2 vézes e acumulado, definindo assim o fator de ganho do amplificador.

{3 {5
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Figura 2.6: Circuito do Amplificador Digital.




Capitulo 2 - O Amplificador Digital 31

2.4 - PRINCIPIO DE FUNCIONAMENTO DO AMPLIFICADOR DIGITAL

Para verificarmos seu principio de funcionamento vamos analisar as figuras 2.7 a 2.10.
Suponhamos que neste esquema todos os blocos DELAY tenham suas chaves cruzadas
controladas pelo sinal de clock CLK2 , e que a CHAVE CRUZADA central que interliga
os blocos de meméria ao somador seja controlada pelo sinal de clock CLK1. Vamos supor
também que a fregiiéncia de CLK1 seja o dobro da freqiiéncia de CLK2 ( portanto o periodo
de CLK2 ser4 o dobro do periodo de CLK1 ) e que o circuito esteja em um certo ESTADO
INTERNO qualquer . Mantendo-se Vin constante durante um ciclo completo de CLK2 .
vamos seguir as tensdes nos CAPACITORES e nos NOS . Chamamos de V1 a V8 a tensio
inicialmente retida nos capacitores C1 a C8 respectivamente. Assim inicialmente teremos
apenas 3 capacitores com tensdes desconhecidas :V2, V3 e V5 . Percorrendo os ciclos de
clock teremos:

a) Primeiro ciclo de temporizagio :

Fase dos clocks Tensdo nos Capacitores  Tensdo nos NOS

CLK2 VC1(t) = Vin V(1) = Vin
CLK1 VC2At) = V2 V(2)= V2
VC3(t) = V3 V(3)= V5
VCA4(t) = V2+V5 V({d) = V2+V5
VC5(t) = V5 V(5) = V3
VC6(t) = 0
VCT(t) = V2+V5
VC8(t) = 0

Temos aqui um estado inicial qualquer e genérico, como pode ser observado na figura 2.7 .

{3 (8]

7 S ] |

— InPami
A A A R s

Figura 2.7: Estados das chaves no primeiro ciclo de clock.
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b) Segundo ciclo de temporizagdo : t =t+1

Fase dos cfocks Tensdo nos Capacitores  Tensdo nos NOS

CLK2 VCI(t) = Vin V(1) = Vin
4 CLK1 VC2A(t) = V2 V(2) = V2
VC3(t) = V3 V(3) = V2+V5

VC4(t) = V2+V2+V5 V(4) = V2+V5
VCS(t) = V2+V2+V3 V(5) = V3

VC6(t) =0
VC7(t) = V2+V5
VC8(t) = 0

Neste ciclo ja comecam a aparecer as somas ¢ elas vdo ser acumuladas por mais um
cicio. Este segundo ciclo esta ilustrado na figura 2.8
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Figura 2.8; Estados das chaves no segundo ciclo de clock.

Vg —

¢) Terceiro ciclo de temporizagiio : t = t+2

Fase dos clocks Tensao nos Capacitores  Tensdo nos NOS

4 CLK2 VCI(t) = Vin V(1) = Vin
CLK1 VC2(t) = Vin V(2) = Vin

VC3(t) = Vin V(3)=0
VCA(t) = V2+V2+V5 V{4) = Vin
VC5(t) =0 V(5) = V2+V2+V5
VC(t) = 0
VCI(t) =0
VC8(t) = Vin

Neste ciclo comega o processamento do sinal de entrada e o armazenamento de Vin,
conforme esta indicado na figura 2.9 .
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Figura 2.9: Estados das chaves no terceiro ciclo de clock.

S

d) Quarto ciclo de temporizagdo : t = t+3

Fase dos clocks Tensdo nos Capacitores  Tensdo nos NOS
# CLKZ2 VC1(t) = Vin V(1)= Vin
# CLK1 VC2(t) = Vin V(2)=Vin
VC3(t) = Vin+Vin V(3)=Vin
VC4{t) = V2+V2+V5 V(4) = Vin+Vin

VC5(t) =0 V(5) = V2+V2+V5
VC6(t) = Vin+Vin

VC7(t) =0

VC8(t) = Vin

Este quarto ciclo esté ilustrado na figura 2.10 .
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Figura 2.10; Estados das chaves no guarto ciclo de clock.
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Comoa podemos observar, aqui apareceu em V(4) o dobro da tenséo de entrada devido
ao fato da freqiiéncia de CLK1 ser o dobro de CLK2, o que faz que o valor de Vin seja
somado duas vézes . No ciclo sequinte este valor estara disponivel na saida e este
ALGORITMO repete-se indefinidamente proporcionando ao amplificador um ganho 2.

Este resultado pode ser obtido analiticamente equacionando-se os sinais em cada no :

V2(t+n) = Vin(t+n-1) (2.6)
V5(t+n) = VA(t+n-1) 2.7)
Va(t+n) = V6(t+n) + V2(t+n) (2.8)

Substituindo (2.6) em (2.8) temos que a tensdo na saida do somador vale :
V4(t+n) = V6(t+n) + Vin(t+n-1) (2.9)

Mas o sinal presente no n6 6 é o sinal acumulado no tempo, pelos ciclos de memorizagdo, €
como ocorre apenas | ciclo de memornzagdo temos :

V6(t+n) = Vin(t+n-1) (2.10)
Substituindo (2.10) em (2.9) teremos :

V4(t+n) = Vin(t+n-1) + Vin(t+n-1) (2.11)
V4(t+n) = 2Vin(t+n-1) (2.12)

Substituindo agora (2.12) em (2.7) temos:
V5(t+n) = 2Vin(t+n-2) (2.13)

Como V5(t+n) = Vout{t+n) teremos que :

Vout(t+n) = 2Vin(t+n-2) (2.14)
Vout(t+n) [ | Ganhol =2

—=2 (2.15) = 1

Vin(t+n-2) | td =2 ciclos de CLK

Como podemos verificar o amplificador apresenta um ganho 2 e um atraso de fase td
de 2 ciclos de CLK . As formas de onda na entrada e na saida deste circuito podem ser vistas

na figura 2.11, onde podemos notar a saida com ganho 2, discreta no tempo, € com uma
defasagem de 2 ciclos de clock.
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Figura 2.11: Formas de onda para o amplificador digital nfo inversor;
(a) CLKI; (b} CLK2; (¢) Vout; (d) Vin..

Este resultado pode ser generalizado para um ganho N considerando-se que a
relagdo de freqiiéncias entre os clocks CLK1 e CLK2 vale :

fouk Text 1
= N - = ___ (2.16)
forxe Teixa N
Texr /2 i nl 1
—— = Ty = (2.17)
Toxa /2 N nZ N
¢ portanto a relacio entre os passos de c/ock vale :
n2 = N.nl (2.18)

A expressdo genérica do ganho do amplificador pode ser obtida anahticamente
equacionando-se 0s sinais em cada ng :

V2(t+n2) = Vin(t+n2-1) (2.19)
V5(t+n2) = V4(t+n2-1) (2.20)
V4(t+n2) = V6(t+n2) + V2(t+n2) (2.21)

Substituindo (2.19) em (2.21) temos que a tensdo na saida do somador vale :

V4(t+n2) = V6{t+n2) + Vin{t+n2-1) {2.22)
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O sinal presente no né 6, corresponde ao sinal acumulado no tempo, pelos ciclos de
memorizagdo, € como ocorrem N-1 ciclos de memorizagio temos -

V6(t+n2) = (N-1)Vin{t+n2-(N-1)) (2.23)
Substituindo (2.23) em (2.22) teremos :

V4(t+n2) = (N-1).Vin{t+n2-(N-1)} + Vin(t+n2-1) (2.24)
Como Vin e o mesmo nos N ciclos de CLK1 temos que:

V4(t+n2) = N.Vin{t+n2-N} (2.25)
Substituindo agora (2.25) em (2.20) temos:

V5(t+n2) = N.Vin(t+n2-N) (2.26)

Como V5(t+n2) = Vout(t+n2) teremos que :

Vout(t+n2) = N. Vin(t+n2-N) (2.27)
Vout(t+n2) { | Ganho ! =N

—————— = N (2.28) = 4

Vin(t+n2-2) td =N ciclos de CLK

Como podemos verificar o amplificador apresenta um ganho N e um atraso de fase de
N passos de CLK. Este resultado pode ser demonstrado mais rigorosamente por inducao finita
mostrando sua validade para N=K ¢ N=K+1 |

Como o amplificador digital faz a somatoéria dos valores acumulados nos ciclos de
clock anteriores, este resultado pode ser expresso na notagdo de somatorio, qgue pode ser mais
conveniente para comparagdo com outras teorias. Considerando-se entdo um periodo de clock
T e as condigdes iniciais nulas temos:

Vout{ T) = Vin{ T)

Vout(2T) = Vin(2T) + Vin( T)
Vout(3T) = Vin(3T) + Vin(2T) + Vin{ T)

Vout(nT) = Vin(nT) + Vin[(n-1YT]+ . .+ Vin(T)

Como Vin(T), Vin(2T), Vin(3T), . . ., Vin{T") sdo mantidas fixas por n ciclos de clock
podemos expressar este resultado por :

Vout(nT) = i\/in(k’r) = N. Vir{T) (2.29)
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A andlise anterior, que presupde estruturas ideais nos conduz a dois resultados
importantes . O prmeiro € que o ganho do amplificador é diretamente proporcional a
freqiiéncia de dois sinais digitais ¢ portanto insensivel as variagdes dos capacitores ¢ demais
componentes do circuito . O segundo € que o desvio de fase causado pelo amplificador ¢
proporcional ao ganho, independentemente da freqiéncia do sinal de entrada .

Estas duas caracteristicas nfo sdo encontradas em nenhum dos dois tipos de
amplificadores citados anteriormente (cldssico ¢ a capacitor chaveado) . Como o ganho do
amplificador digital ¢ definido por dois sinais digitais , ele ¢ intrinsicamente programavel .
Come o desvio de fase ¢ diretamente proporcional ao niimero de passos de soma | ele pode ser
diminuido processando-se varias somas em paralelo e somando-se entdio o resultado final . O
desvio de fase serd o mesmo para todas as freqiiéncias do sinal de entrada que respeitem o
teorema da amostragem de Nyquist.

Entretanto existem fontes de erro que interferem no desempenho dessa estrutura. As
fontes mais comuns de erro sdio: a tensdo de offset do somador e huffers ( que devem ser
utilizados em um circuito real para prover alta impedéancia de entrada e baixa impedincia de
saida ) e a inje¢io de cargas na transicBo condugo-corte das chaves analdgicas
implementadas com os transistores MOS . Como o amplificador montado nesta estrutura ¢
também um circuito, intrinsicamente chaveado, uma estrutura de amplificador com
AUTOZERQO podera minimizar os erros introduzidos pelas imperfei¢es dos circuitos, em
especial os erros de offser dos buffers e do somador. Com relagio aos erros causados pela
inje¢do de carga, um método de cancelamento da tensdo de erro baseado na relacdo linear
entre a tensdo de entrada e a tensdo de erro, para um dado capacitor de carga (hold) € uma
certa taxa de clock, pode ser utilizado para solucionar esta fonte de errof1].

2.5 - AMPLIFICADOR DIGITAL COM CONFIGURACAO INVERSORA

Similarmente ao amphificador digital ndo inversor podemos sintetizar um amplificador
inversor de uma forma muito simples, trocando-se ¢ bloco somador por um subtrator com a
entrada negativa conectada ao bloco amostrador de entrada. Esta nova configuragiio esta
itustrada na figura 2.12. Utilizamos entdio 6 blocos basicos, sendo 4 blocos delay , uma chave
cruzada, € um subtrator de ganho unitario. O principio bésico do seu funcionamento € identico
a configura¢do nio inversora, correspondendo a uma subtragio dos sinais acumulados durante
N ciclos de clock. Entretanto devido ao fato da tensdio acumulada ter “sinal negativo” ( em
relacdio a entrada ) ocorre a inversdo da forma de onda de entrada.

Para verificar o seu funcionamento vamos novamente considerar inicialmente a
relaciio de freqiiéncias entre os clocks CLK1 e CLK2 gue ¢ dada por:

foue Teikt 1
=N = = (2.30
foxe Torxa N
Torkt /2 1 ni 1

e (2.31)
Taxa /2 N nl N
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Figura 2.12: Amplificador Digital com configuragio inversora.
e portanto a relagdo entre os passos de clock vale :
n2 = N.nl (2.32)

A expressio genérica do ganbo do amplificador inversor pode ser obtida
analiticamente equacionando-se os sinais em cada n6 :

V2(t+n2) = Vin(t+n2-1) (2.33)
V5(1+n2) = V4(t+n2-1) (2.34)
V4(1++12) = V6(t+n2) - V2(t+n2) (2.35)

Substituindo (2.33) em (2.35) temos que a tensdo na saida do subtrator vale :
V4{t+n2) = V6(t+n2) - Vin(t+n2-1) (2.36)

O sinal presente no nd 6 , corresponde ao sinal acumulado no tempo, pelos ciclos de
memorizagdo, € como ocorrem N-1 ciclos de memorizagio temos :

V6(t+n2) = - (N-1)Vin(t+n2-(N-1)) (2.37)
Substituindo (2.37) em (2.36) teremos :

V4(t+n2) = - (N-1).Vin(tin2-(N-1)) + Vin(t+n2-1) (2.38)
Comeo Vin e o mesmo nos N ciclos de CLK1 temos que:

V4(t+n2) = - N.Vin(t+n2-N) (2.39)
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Substituindo agora (2.39) em (2.34) temos:
V5(t+n2) = - N.Vin(t+n2-N) (2.40)

Como V5(t+n2) = - Vout(t+n2) teremos que :

Vout(t+n2) = - N.Vin(i+n2-N) (2.41)
Vout(t+n2) [ | Ganho| =N

— e =-N (242) > S

Vin(t+n2-2) | td =N ciclos de CLK

Como podemos veriftcar o amplificador apresenta um ganho - N e um atraso de fase
de N passos de CLK. Este resultado também pode ser demonstrado mais rigorosamente por
indu¢dio finita mostrando sua validade para N=K e N=K+1 .

Assim como no caso do amptificador ndo inversor , o amplificador inversor faz a
somatoria dos valores acumulados nos ciclos de clock anteriores. Este resultado pode ser
expresso na notagio de somatorio. Considerando-se entio um periodo de clock T e as
condigdes iniciais nulas temos:

Vout{ T) = - Vin{ T)
Vout(2T) = - Vin(2T)- Vin{ T)
Vout(3T) = - Vin(3T) - Vin(2T) - Vin( T)

Vout(nT) = - Vin(nT) - Vin[(n -1)T] - . . . - Vin(T)

Como Vin(T), Vin(2T), Vin(3T), . . ., Vin(T) sdo mantidas fixas por n ciclos de clock
podemos expressar este resultado por :

Vout(nT) = - Y Vin(kT) = - N. Vin(T) (2.43)
k=1

Na figura 2.13 estio mostrados os resultados das simulagdes no QUANTICO desta
estrutura para os sinais de entrada e saida.

Uma outra possibilidade de implementagdo seria o uso de um bloce somador/subtrator
que pode sua saida comutada por uma chave seletora na saida. Esta chave seletora pode ser
implementada utilizando-se metade do bloco da chave cruzada, sendo que o sinal de comando
de clock da mesma funcionara agora como controle de polaridade. Esta configuragio esta
ilustrada na figura 2.14.
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Figura 2.13: Formas de onda no amplificador digital inversor;
(a) sinal de entrada; (b) sinal de saida.
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Figura 2.14: Amplificador Digital com programagdo da polaridade de saida.
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2.6 - AMPLIFICADOR DIGITAL COM AJUSTE DE OFFSET

Até aqui tratamos o amplificador digital como sendo ideal, entretanto na
implementacio real ocorrem varias fontes de erro. Um deles € o offset . Caso o amplificador
nio tenha AUTOZERO, podemos controlar o offsef do amplificador adicionando-se uma fonte
auxiliar nos blocos kold com a funcgio de compensar a tensfio de offser.

Adicionalmente esta configuragio possibilita obter-se um DESLOCADOR DE NIiVEL
dentro da técnica de quantizagio. Podemos deslocar o nivel DC do amplificador através de
uma fonte externa que podera ser também a saida de um outro amplificador digital.

Para verificar este deslocamento vamos rever a expressdo geral do amplificador ndo
inversor {ou inversor ) adicionando-se uma tensfo de offsef nesta somatoria dos valores
acumulados nos ciclos de clock anteriores. Este resultado pode ser expresso também na
notacio de somatorio. Constderando-se entio um periodo de clock T , e assumindo as
condi¢Bes iniciais nulas teremos:

Vout{ T) = Voffset+ Vin{ T)
Vout(2T) = Voflset + Vin(2T)+ Vin{ T)
Vout(3T) = Vofifset + Vin(3T) + Vin(2T) + Vin( T)

Vout(nT) = Voffset + Vin{nT) + Vin{(n-1)T1+ ... + Vin(T)

Como Vin{T), Vin(2T), Vin(3T), . . . . Vin(nT) sfo mantidas fixas por N ciclos de clock
podemas expressar este resultada como:

e Para a configuragio ndo inversora

Vout(nT) = Voffset + X'Vin(k'r) = Voffset + N. Vin(T) (2.44)
k=1

e Para a configuragio inversora

Vout(nT) = Voffset - i‘Vin(k’f) = Voffset - N. Vin(T) (2.45)
&1

Esta forma de compensago de offser ndo altera as caracteristicas do amplificador € pode ser
muito estavel e precisa desde que se utilize uma fonte de referéncia de tensdio para fazer a
compensagdo do offser. A figura 2.15 mostra o circuito para esta implementag8o, enguanto
que a figura 2.16 mostra as formas de onda de entrada ¢ saida do mesmo.
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Figura 2.15: Amplificador Digital com ajuste de Offset.
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Figura 2.16: Formas de onda para o amplificador digital com ajuste de Oﬁfsez‘ ;
(a) sinal de entrada; (b) sinal de saida.
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2.7 - CONVERSOR DE VALOR ABSOLUTO

Uma vez que existe a possibilidade de¢ programacio do tipo de configuragio do
amplificador, nversora ou ndo inversora, podemos adicionar um comparador ao circuito,
fazendo o papel de um detetor de cruzamento por zero ¢ polaridade, que podera comutar o
tipo de configuracfio do amplificador. Desta forma teremos um conversor de valor abseoluto
com ganho programavel por freqii€ncia. Podemos entdo sintetizar os seguintes CIFCuitos:

¢ Retificador de meia onda com ganho ( diodo de precisio) ¢ polaridade programavel .

e Retificador de onda completa com ganho { conversor de valor absoluto de precisio) com
polaridade programavel .

Para mmplementar-se estes circuitos deveremos utilizar um comparador de sinais
analdgicos que fornece na sua saida um valor digital que podera comandar os gares das chaves
analégicas, podendo desta forma prever-se a polaridade dos sinais de entrada.

Estes circuitos podem ser modelados matematicamente utilizando-se a fungdo valor
abscluto defimida por:

<o

(X € X >

abs(x)=1 0 se x=0 (2.46)
{ x se x<0

Assim o retificador de onda completa pode ser escrito como:

e Para a configuragio nio inversora

Vout(nT) = Voffset + abs] iVin(kT)} = Voffset + N.|Vin(T) (247
k=1

& Para a configuracio inversora

Vout(nT) = Voffset - abs{ iVin(kT}] = Voffset - N. I Vin(T)l (2.48)
1

Para a obtermos os retificadores de meia onda basta usarmos um bloco somador ou um
bloco subtrator conforme a polaridade desejada na saida. Para o conversor de valor absoluto
usamos um bloco somador/subtrator com polaridade controlada por um comparador. Nas
figuras 2.17 ¢ 2.18 encontramos implementados os conversores de valor absoluto para as
configuragdes ndo inversora e inversora respectivamente. Nas figuras 2.19 e 2.20 estdo
ilustradas as formas de onda de entrada e saida para estes mesmos Circuitos.
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Figura 2.17: Conversor de valor absoluto no inversor.
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Figura 2.18: Conversor de valor absoluto inversor.
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Figura 2.19: Formas de onda no conversor de valor absoluto nio inversor.
(a} sinal de entrada; (b) sinal de saida; {c) saida do comparador.

Figura 2.20: Formas de onda no conversor de valor absoluto inversor.
(a) sinal de entrada; (b) sinal de saida; (c) saida do comparador.
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2.8 - AMPLIFICADOR COM GANHO EXPONENCIAL

O atraso de fase do amplificador digital é proporcional ac ganho do mesmo, ou seja N
ciclos de clock. No processamento rapido de sinais ¢ desejavel que este tempo seja o menor
possivel. Isto significa que em altos ganhos o amplificador demora parar efeutuar a operagéc
de amplificagéo, reduzindo assim a sua aplicabilidade. O estudo da malha de realimentagdo do
circuito do amplificador nos leva a uma estrutura que apresenta um ganho ndo mais
proporcional a razdo de freqiiéncias do clock , mas sim a uma expressdo exponencial desta
mesma razio. Vamos considerar entdo que o nosso somador tenha agora duas entradas com
peso de soma diferente como mostrado na figura 2.21.

wt ——tm3
) voi
2 ———n2

Figura 2.21: Somador com entradas ponderadas.
Assim a tensio de saida do mesmo sera:
VOoI=m.VIi+n.V2 (2.49)

Vamos considerar agora o amplificador digital implementado com o somador substituido por
um somador de entradas ponderadas, como ilustrado na figura 2.22 .
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Figura 2.22: Amplificador Digital de ganho exponencial.
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Para elucidar o seu funcionamento vamos recorrer a tabela 2.3 onde temos ilustrado o
ganho obtido em N ciclos de clock para o caso particular ondem=1en=2,

NCLK VINI(ZX) VIN2 (2%) vOuUT Ganho Ganho
Normal (N) Exp. (Ne)
T Vin{ T) 0 Vin 1 1
2T Vin(2T) Vin 3.Vin 2 3
3T Vin(3T) 3.Vin 7.Vin 3 7
4T Vin(4T) 7.Vin 15.Vin 4 15
5T Vin(5T) 15.Vin 31.Vin 5 31
N N
NT Vin(NT) (2 -1)Vin N 2 -1

Tabela 2.3: Ganhos obtidos em N ciclos de clock.

Para este caso o ganho do amplificador cresce exponencialmente com N, sendo dado por:

Ne = 28 -1 = 28Kz _ | (2.50)
Para condicSes iniciais nulas temos o seguinte equacionamento:

Vout{ T} = m. Vin(T)

Vout(2T) = m. Vin(2T) + n.m. Vin( T)

Vout(3T) = m . Vin(3T) + n.m. Vin(2ZT) + n* m. Vin{ T}

Vout(4T) = m. Vin(4T) + n.m. Vin(3T) + n% m, Vin(2ZT) + n® m. Vin{ T)

Vout(NT) = n’. m. Vin(NT) + n'.m. Vin[N-DT] + ... + o™ ', m. Vin(T)

Assim podemos expressar a tensdio de saida na forma de um somatdrio como:
I
Vout(NT) = m. 2.n" ¥ Vin(kT) (2.51)
o =]}

Este resultado mostra que o coeficiente m representa um fator de ganho que escalona o
resultado. Como a amplificagdo por m nfoc é desejada , uma vez que a amplificacio é a tarefa
do circuito , ele deve ser umitdrio ( m = 1 ) . Com relagiio ao pardmetro n este influi
diretamente no ganho do amplificador, gerando um ganho exponencial da razio das
freqii€ncias dos sinais de clock . Para n =2 temos um amplificador exponencial de alto ganho e
de ficil implementac8o pratica, sem aumentar muito ¢ tamanho do somador.
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As formas de onda para esta configuragio podem ser vistas na figura 2.23. Na figura 2.24
podemos verificar que um amplificador digital exponencial tem um desvio de fase menor que

um amplificador digital de mesmo ganho.

";ﬁ’%&({sgﬂosm pesd

Figura 2.23: Formas de onda no amplificador exponencial; (a) sinal de entrada ; sinal de saida
para os pesos m=1¢ n=2, e para Vvarios N=F1/F2: (b) N=1; (c) N=2; (d) N=3 ; (¢) N=4 .

paE R

Figura 2.24: Comparacio entre os desvios de fase obtidos para um amplificador de ganho 15;
(a) Vin; (b) Vout para a versio normal e (c) Vout para a versio exponencial.
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2.9 - MULTIPLICADOR DIGITAL

O multiplicador de tensdes surge na técnica de quantizacfo como a interligagfio de
dois amplificadores digitais de forma conveniente. Ele pode ser implementado utilizando-se
14 blocos basicos : 8 blocos delay, 2 chaves cruzadas, 2 somadores , um buffer ¢ um
comparador. Basicamente o multiplicador funciona da seguinte forma : a tensdio de entrada
Vinl € quantizada pelo bloco delay X1, sendo que a saida deste bloco ¢ acoplada a um
comparador de tensdo. Simultaneamente a tensdo de entrada Vin2 ¢ também quantizada pelo
bloco delay X4 e um sinal de referéncia Vref ¢ acumulado até atingir o nivel de tens8odono 5
. que € a tensdo Vinl quantizada. Assim temos uma rampa digital na entrada negativa do
comparador. Quando a tensfo na entrada negativa atinge a tensdo Vinl o comparador comuta,
gerando um pulso de largura proporcional a tensfo Vinl quantizada por Vref. Como a tensio
Vin2 ¢ acumulada concomitantemente com Vref e quantizada, quando o comparador comuta
o valor de tensdo na saida do segundo somador passa para a saida. Como o nimero de vézes
que a tensdo Vin2 ¢ acumulada antes de ser amostrada para a saida vale N = Vinl / Vref
temos na saida do circuito a tens@o Vin2 acumulada N vézes. Entdo teremos que:

Vout = N . Vin2 = Vinl . Vin2 (2.52)

Vref

Como a tensdo de referéncia ¢ constante, a tensfe na saida corresponde ao produto algébrico
das tensGes de entrada multiplicadas por uma constante que € o ganho do circuito
multiplicador.

2.9.1 - MULTIPLICADOR DE 2 QUADRANTES

A implementaciio de um multiplicador de 2 quadrantes utilizando esta técnica pode
ser vista na figura 2.5 . Para modelar este multiplicador vamos utilizar as equagdes gerais dos
amplificadores 1 ¢ 2 e modelar a atuagdo do comparador como um degrau unitario defasado
de k ciclos de clock, onde k representa o ntimero de passos necessarios para a quantiza¢do,
aplicado na saida do amplificador 2 . Seja entfo u(t-kT) a fungdo :

[ 1 se t >kT
utkT) = 4 12 se t= kT (2.53)
Lo se t< kT

Assim na entrada do nosso comparador temos os seguintes sinais:

Veomp+ (T) = Vinl{(T) (2.54)
Veomp- (T) = Vamplil(nT) (2.55)

Na saida do amplificador 1 . Vamplil, ou seja a tensdio do nd 7 do circuito vale:

Vamplil(nT) = D.Vref(kT) = N. Vief(T) (2.56)
K=
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Figura 2.25: Multiplicador Digital de 2 Quadrantes

A quantiza¢do do sinal de entrada Vinl ocorre quando um certo n = k a tensfo na
entrada negativa do comparador atinge o valor da tensfio de entrada Vinl . Entdo nesse
instante temos:

Vinl(T) = Vquant =k . Vref (kT) (2.57)

Vinl(T)

T VrefikT) (2:58)
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A tensfio de salda do amplificador 2 . Vampli2, ou seja o nd 22 do cicuito vale:
Vampli2(nT) = 2 Vin2(kT) = k. Vin2(T) {2.59)
k=1

A tensfio de saida presente apos a chave que comuta a quantizagio do sinal Vin2 para a saida ,
devido a ac¢do do comparador, modelado como em conjunio com a chave como um degrau
unitario atrasado de kT, vale:

Voutno27(nT} = u(t - kT}. iVinz(kT} (2.60)

Como a operagdo ja esta presente na saida para t > kT , temos que a tensdo no no 40 do
circuito, apas o huffer de ganha unitario sera:

Voutno40(nT) = u(t-kT). k. Vin2(T) {2.61)
Substituindo o valor da expressdo (2.62) na esxpressdo (2.61) teremos :

Voutno40 T)mlw)—v‘7? 2.62
outno40(n Vref(kT) mn2(T} (2.62)

Devido ao fato de termos um bloco delay na saida do multiplicador de forma a amostrar o
sinal apds os N ciclos de clock teremas que a tensio de saida do multiplicador serd dada por:

VouttNT} = Vinl(T). Vin2(T) 2 63
outtN) Vref(kT) (2.63)

Como a tensio de referéneia € constante a saida final vale:

1
Voul(NT) = — Vinl(T). Vin(T) (2.64)

Podemos verificar que a tensdo de saida corresponde ao produto das tenses de entrada
multiplicadas por um fator de ganho 1/Vref . O atraso de saida vale N passos de clock e a
resolugiio do multiplicador ¢ de log,N bits . A precisdo do resultado deve-se somente a
precisio da fonte de referéncia para o caso ideal, acrescida do erro de quantizagfo, ao nivel
estrutural. Como podemos observar o valor de N define a resolugiio do multiplicador. Por
exemplo se N=256 o multiplicador terd uma resolugio de 8 bits . Entretanto conforme
aumento a resolucio do multiplicador aumento também a defasagem do sinal na saida do
mesmo conforme pode ser vista na expressdo (2.64) . Na figura 2.26 temos as formas de onda
do sinal Vinl quantizado, apos o bloco delay X1, a rampa digital usando a tensdo de
referéneia como passo de guantizagio e finalmente a saida do comparador com pulsos de
largura varidveis proporcionats ao nivel de Vinl quantizado. As formas de onda na entrada e
na saida do circuito podem ser vistas na figura 2.27.



Capitulo 2 - O Amplificador Digital 52

Figura 2.26: Formas de onda mostrando o processo de quantizagéio de Vinl
por Vref e a-saida resultante no comparador; (a) Vinl amostrada;
(b) nd7 e (¢} sinal CMP1.
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Figura 2.27: Formas de onda de entrada e saida do multiplicador de 2 quadrantes;
{a) Vinl ; (b} Vin2 e (¢} Vout .



Capitulo 2 - O Amplificador Digital 53

2.9.2 - MULTIPLICADOR DE 4 QUADRANTES

No item anterior mostramos o modelamento para um multiplicador de 2 quadrantes.
Essa limitacio ocorre devido ao fato de que a tensdio de referéncia sendo positiva s6 podera
quantizar valores positivos de tensdo . Uma solugfio poderia consistir em chavear a tensdo de
referéncia . Isto implicaria entretanto no uso de dua tensdes de referéncia casadas, uma
positiva e outra negativa, aumentando-se assim as fontes de erro no circuito. Uma solugdo
mais vidvel consiste em utilizar um chaveamento de configuragio do tipo do amplificador da
entrada 1, sendo ora ndo inversor, ora inversor. Entretanto para se obdecer a regra de sinais da
multiplicagéo faz-se necessario que o segundo amplificador também seja comutado conforme a
regra de sinais apresentada na figura 2.28 .

o

Q| 1Q
- - +|+ + +
+ — — |+ — -

3 Q140

Figura 2.28: Regra de sinais para a multiplicacdo.

Assim deveremos ter para os amplificadores 1 e 2 as seguintes polaridades:

Amplificador 1
polaridade polaridade quadrante tipo peolaridade polaridade da
de de do de saida do
Vinl Vin2 somador Vref multiplicador
+ + i ¥ + +
- + 2 -3 + -
- - 3 -¥ + +
+ - 4 % + -
Amplificader 2
polaridade polaridade quadrante tipo polaridade polaridade da
de de do de saida deo
Vinil Vin2 somador Vref multiplicador
+ + i s + +
- + 2 -3 + -
- - 3 -z + +
+ - 4 5 + -
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O circuito usado para esta configuragdo pode ser visto na figura 2.29, onde temos a
inclusio de um circuito comparador para verificagdo do sinal de entrada de Vinl. Podemos
observar também que os blocos somadores simples foram substituidos agora por blocos
somadores/subtratores com polaridade de saida controladas por este comparador,
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Figura 2.29: Multiplicador de 4 quadrantes.
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Consideremos entdo as fungdes matematicas abaixo para a modelagem dos
comparadores e chaves de inversdo do tipo de configuragdio inversora ou ndo inversora dos
amplificadores:

( 1 se x >0
sen(x) = 1 0 se x= 0 (2.65)
L -1 se x< 0
[ x se x >0
abs(x) = { 0 se x= 0 (2.66)
L x se x< 0
[ 1 se t > kT
u(tkT) = § 12  se t = kT (2.67)
0 se t < kT

Podemos entdo expressar os sinais de entrada em fungdo das fungGes (2.65) e (2.66) para
explicitar a utilizacdo da regra de sinais pelo comparador 1 :

Vinl({T) = sgn[Vini(T)] . abs[Vini{T)] (2.68)
Vin2(T) = sgnfVin2(T)] . abs[Vin2(T)] (2.69)
Assim na entrada do comparador 1 temos os seguintes sinais :

Veomp+ (T) = Vin(T) (2.70)
Veomp- (T) = sgn[Vinl(T)] . Vamplil (2.71)

Na saida do amplificador 1, Vamplil ou seja n6 7 do circuito da figura 2.29, teremos :
Vamplil(nT) = sgn{Vinl(T)]. ZV’ref(kT) = sgn{Vinl(T)]. N . Vref{T) (2.72)
k=1

A guantizagdo do sinal de entrada Vinl ocorre quando em um certo n = k a tensdo na entrada
negativa do comparador 1 atinge o valor de Vin(T) :

sgn[Vinl(T)] . abs[Vinl(T)] = Vquant = k . VrefkT) (2.73)
_sgnfVinl(T)] . abs[Vinl{T)]
k = VreRKT) (2.74)

A tensdo de saida do amplificador 2, Vampli2, ou seja a tensfic no nd 22 do circuito vale:

Vampli2(nT) = sgn[Vin2(T)] . iVinZ(k’i“) = k. sgn[Vin2(T)]. abs[Vin2(T)]  (2.75)
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A tensdo de saida presente apos a chave que comuta a quantizag@o do sinal VinZ2 para a saida
vale devido a acdo do comparador. modelado em conjunto com a chave como um degrau
atrasado de kT :

Voutno27(nT) = u(t-kT) . sgn[Vin2(T)] . k. abs[Vin2(T} {2.76)

Como a operagdo ja esta presente na saida para t > kT temos que a tens3o no no 40 do
circuito, apos o buffer de ganho unitario sera:

Voutnod0(nT) = u(t-kT) . k. sgn {Vin2(T)] . abs{Vin2(T)] (2.7

Substituindo-se o valor de k, expressdo {2.74), na expresséo (2.77) teremos:

abs{Vini(T)] . abs[VinZ(T)]
Vref(kT)

Voutnod0(nT) = sgn[Vinl(T)] . sgnfVin2(T)] . (2.78)

Devido ao fato de termos um bloco DELAY na saida do muttipticador de forma a amostrar o
sinal apés N ciclos de clock, ¢ como a fungdo abs(x) = x|, podemos escrever a tensdo de saida
apos o buffer como:

Vout(NT) = sen[Vinl(T)] . sgn[Vin2(T)] . le(\;r:;&\]{i)nz(T}{ 2.79)

Como a tensio de referéncia ¢ constante a tensio de saida final vale:

Vout{NT) = sgn{Vinl{T)] . sgn{Vin2(T)]. ‘f{/"}g | Vinl(T) . | Vin2(T)| (2.80)

Temos agora a expressio geral de um multiplicador de sinais onde a regra de sinais
foi preservada sintetizando assim um multiplicador de 4 quadrantes. Vernificamos novamente
que a tensdo de saida corresponde ao produto das tensdes de entrada multiplicadas por um
fator de ganho de 1/Vref O atraso na saida vale N passos de clock e a resolugdo do
multiplicador € de log,N bits, assim como no caso do multiplicador de 2 quadrantes.

Na figura 2.30 poagemos verificar os resultados das simulagdes para os nds internos do
multiplicador mostrando a rampa digital com polaridade controlada pelo segundo comparador,
a saida do primeiro comparador ¢ a saida do segundo comparador . A figura 2.31 mostra 08
resultados da simulaciio para as tensdes de entrada e saida do multiplicador. Conforme
podemos observar nesta figura temos o produto de dois sinais senoidais de amplitudes
diferentes, com mesma freqiiéncia. O produto na saida apresenta uma forma de onda com o
dobro da freqiiéncia dos sinais de entrada, mostrando assim o efeito da multiplicaggo.
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Figura 2.30: Formas de onda mostrando o processo de quantizagio;
(a) Vinl; (b) n6 7; (c) saida CMP1 e (d) saida CMP2.

Figura 2.31: Formas de onda de entrada e saida do multiplicador de 4 quadrantes;
(a) Vinl; (b} Vin2 e (c) Vout.



CAPITULO 3
IMPLEMENTACAO DO
AMPLIFICADOR AO NIVEL
DOS CIRCUITOS

3.1- INTRODUCAO

Os blocos operacionais usados na concepgdo do amplificador digtal, descritos no
capitulo 1, podem ser implementados de vérias formas. Em uma primetra versdo, de avahagio,
o circuito foi concebido usando-se chaves analdgicas comerciais, CD4066, ¢ amplificadores
operacionais [20]. Em uma segunda versdo, visando jd a total integraco do circuito, 0 mesmo
foi concebido usando-se chaves analdgicas integradas no PMUY7 [1] e alguns circuitos como
espelhos de corrente e um somador, implementados no PMU7 [37] ¢ PMUS8 [37]
respectivamente. Em uma versdo final, foi realizada uma versdo totalmente integrada do
mesmo no PMUS [21].

A implementagdo realizada em cada versdo contou com a disponibilidade de estruturas
para sua realizagdo, sendo analisadas a seguir as caracteristicas e limitagtes de cada uma delas.

3.2 - CHAVES ANALOGICAS

Qs transistores de efeito de campo ( JFET ¢ MOSFET ) s8o comumente usados como
chaves analdgicas por se aproximarem, razoavelmente bem, de uma chave ideal. Uma chave,
idealmente, deve ter: resisténcia zero quando fechada, infinita resisténcia quando aberta, ser
bidirecional ( conduzir em ambos sentidos ), ter uma resposta livre de gfitchs no chaveamento
¢ ndo ter capacitncias parasitas [39] .

Os transistores JFET e MOS quando operando nas regides de corte e condugdo podem
simular uma chave, controlando a corrente no canal através da tensdo de gate, conforme
ilustrado na figura 3.1 . Entretanto ao se implementar uma chave analogica com transistores
certas limitagdes sao impostas. No caso de circuitos chaveados, fatores como a resisténcia de
canal, capacitncias parasitas ¢ correntes de fuga podem comprometer o desempenho do
circuito. Devemos ter baixas resisténcias de canal para proporcionar rapidas constantes de
tempo de carga/descarga dos capacitores ¢ baixas correntes de fuga para nio alterar a tenséo no
capacitor de Aold. Para o caso do transistor MOS temos ainda o efeito de injeclo de carga que
altera o valor da tensfio armazenada neste capacitor nas transigdes condugdo - corte das chaves.

A seguir analisaremos alguns tipos de chaves usadas e reportadas na literatura
[1][10]{14]{16][33]{51][59].
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(a) (b)

VGS =2 VIH

1

[ VGS =0

i & VDS
vDs'

Figura 3.1: Chaves analdgicas com transitores; (a} JFET ; (b) MOS .

3.2.1 - CHAVES JFET

O transistor JFET pode ser usado como chave analdgica, operando como mostrado na
figura 3.1(a). Analisando suas curvas caracteristicas, verificamos que para VGS=VP, onde VP
é a tensdio de pinchoff, o JFET canal P nfio conduz corrente { a nfio ser as correntes de fuga do
dispositivo) e para VGS=0 o transistor comporta-se como um resistor até VDS se aproximar de
VP, quando o transistor satura atingindo a corrente IDSS. A corrente de dreno de um JFET ¢
dada por [12]}:

vGsY
ID = IDS - W{;}“’)ﬁ" (3.1}

Assim a resisténcia da chave, em condugfo, na regido de ndo-saturagio ¢ dada por [16] .

dvDS v
RON = - P } (3.2)

dib 21})33[-@
Vp

Para VGS=0 temos que:

RON = —P (3.3)
2 IDSS '

3/
Uma relagdo importante a ser analisada ¢ que IDSS ¢ proporcional a W/l ¢ a (Vp) 2 onde We

L sfio respectivamente a largura € o comprimento do canal [16] .
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Assim temos que:

1 W
e — SV 3.4
R © T P (3.4)

Para reduzir portanto Ron, devemos ter uma grande tensdo de pinchoff ¢ aumentar W
enquanto mantemos L minimo, o que define um /ayour proprio para esta chave. Quando
usamos um JFET como chave, precisamos gerar uma tensido VGS de controle, como mostrado
na figura 3.26. Entretanto, este circuito de controle causa uma "fuga de corrente” de parte do
sinal de Vin, o que ¢ muito critico em circuitos que utilizam capacitores de so/d. Uma forma
usada para eliminar o resistor do circuito de controle, € substitui-lo por duas outras chaves
JFET auxiliares, que desconectam o sinal de entrada do sinal de controle e controlam a tensio
de gate, isolando assim, o sinal de controle dos sinais VIN ¢ VOUT. Esta chave constitui uma
chave denominada TRI-JFET [16] que pode ser vista na figura 3.2(b).

VCON 13
D S
VCL 7 CONTROL
L ¢
N IDC
(a) {(b) S
s G 2 s O
D
M S AN
VIN & g S [ * VOUT VIN e + i e VOUT
D s D

Figura 3.2: Tipos de chaves JFET; (a) Chave JFET simples;
(b) Chave TRI-JFET.

No estado OFF, a Tensdo no no de controle estd proxima da alimentagfo positiva, V+,
e 13 conduz IDSS através do diodoe para VCL. No estado ON todos os trés conduzem a corrente
IDC=0.

Esta Gtima configuragfio, a chave TRI-JFET, constitui uma das chaves que apresentam
melhor desempenho para comutacfo em circuitos anal6gicos. Flas apresentam amplo range
dindmico (+12 a -15V), resisténcia Ron da ordem de 200 Q ¢ tempos de chaveamento rapidos (
tr=900ns ¢ tf = 200ns )[16].

Em contrapartida, elas somente sfo passiveis de serem realizadas em processos BI-FET
de alto desempenho, onde os transistores JFET apresentam baixas correntes de fuga e
capacitdncias parasitas. Estas chaves nfio sfio suscetivels a descargas eletrostaticas e sdo
imunes ao efeito de lafch-up. Entretanto tem um maior consumo, exigido por um sistema de
controle mais complexo ( bipolar ) para interfaceamento das chaves com sinais de controle {
provenientes de circuitos logicos ), quando comparadas as chaves MOS.
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3.2.2 - CHAVES MOS

Os transistores MOS sdo os mais utilizados como chaves analdgicas, devido ao fato de
apresentarem excelentes caracteristicas nos estados ON e OFF, e terem um sistema de controle
muito simples, baseado apenas na operacgfo da tensfo de gafe com niveis de sinais compativeis
com a logica CMOS, podendo ser implementados em circuitos de consumo extremamente
baixos. Na figura 3.1(b) podemos verificar que o transistor para VGS = 0 nfo conduz corrente (
a nio ser pelas correntes de fuga do dispositivo ) e para VGS >VT o transistor conduz se
comportando como um resistor até atingir a regifio de saturagdo.

Entretanto quando os transistores MOS sdo chaveados, nos momentos das transi¢des
ON-OFF, parte da carga contida nas capacitincias de gate ¢ overlap desloca-se para os pontos
de menor impedincia, como os circuitos de hold, alterando-se a tensdo armazenada,
constituindo assim o chamado fendmeno de inje¢iio de cargas, que constitui uma das maiores
fontes de erro em circuitos chaveados.

Varios tipos de chaves MOS tem sido implementadas na literatura [1}, [10], [11], [14],
[22], [33]. [45], [58] para melhorar o desempenho destas chaves analdgicas, sendo que os
principais tipos serdo estudados a seguir.

3.2.2.1 - CHAVES NMOS SIMPLES

Os transistores NMOS ( de enriquecimento ) sdo preferencialmente escolhidos para
chaves analogicas que os PMOS, devido ao fato que os PMOS, devido ao fato da mobilidade p
, ser maior no caso de transistores N que em transistores P [14] . Eles podem ter menor area,
com menores capacitancias ( devido a menor geometria ), possibiltando maiores freqiiéncias
de chaveamento. Trata-se da chave mais simples que pode ser implementada em tecnologia
MOS.

Uma das principais limitagdes das chaves NMOS simples ¢ o fato da sua resisténcia
ON ndo ser constante para uma grande variagio de Vin ( figura 3.3(a)) [14] [16] .
Considerando-se que o sinal de clock para tornar a chave ON tem um valor elevado ( 52 15V )
enquanto a queda de tens3o sobre a chave € pequena ( menor que 1V ) | o transistor NAMOS
opera na regifio linear [14] e neste caso a corrente que flui pelo mesmo ¢ dada por {14] :

Cox W .
# ;X = [ves-vvps - vos?] (3.5)

l—Dm

Geralmente temos que [VGS-VT] >> VDS e portanto a resisténcia Ron do mesmo vale [14]:

1
Ron = W (3.6)
p. Cox. — AVGS-VTY

Assim para termos uma baixa resisténcia de canal devemos acionar ¢ gafe com uma grande
tensdo VGS e fazer W grande enquanto mantém-se L minimo. A equacio (3.6) nos da alguns
elementos para definir o /agyout da chave. Entretanto ¢ uma aproximagéo, e nfio vale durante o
tempo em quea chave estd aberta, nem durante as fransigdes de abertura e fechamento das
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chaves [14] . Esta resisténcia ON da chave define uma constante de tempo RC gque himita a
maxima freqiiéncia de operagfio do circuito. Outro fator importante ¢ que estas chaves
introduzem um erro no capacitor de Aold ( em circuitos sample/hold } devido ao efeito de
injecdo de cargas.

PMOS NMOS
RON

G © 7

B 5

— T &
VS8

(a)

5

#G
®) 1 (@ RON s
J
VB] s

g o—b Leb /\__/\\

EVB;Z | > VIN
¢ 1

Figura 3.3: Chaves analoégicas MOS e o comportamento de RON ;
(a) chave tipo NMOS simples ; (b) chave tipo CMOS complementar;
(c) RON para chave NMOS simples ; (d} RON para a chave complementar .

3.2.2.2 - CHAVE MOS COMPLEMENTAR

Esta chave é composta de dois transistores MOS em paralelo, um canal N e outro canal
P, sendo que seus gafes sdo chaveados por sinais complementares. Conforme podemos
observar na figura 3.3(c) as resisténcias ON dos transistores P ¢ N tem comportamento
inversos com relacfio ao sinal VIN | de modo que o resultado paralelo destas duas resisténcias
de canal é uma resisténcia menor que a de um Unico transistor, ¢ mais constante ao longe da
faixa de VIN como pode ser observado na figura 3.3(d). Assim as chaves complementares
apresentam menor resisténcia ON que as chaves simples. Na figura 3.4 podemos ver a
configuragdo de duas chaves comerciais complementares [8] . A figura 3.4(a) mostra a chave
anal6gica comercial CD 4016 que é uma chave complementar simples. A figura 3.4(b) mostra
a CD4066 onde ¢ realizado um controle da tensfo de substrato do transistor canal N com a
finalidade de melhorar a resisténcia ON da chave e o seu isolamento ne estado OFF. Na tabela
3.1 temos uma comparacdo entre estas duas chaves. Conforme podemos observar, para s¢ obter
um methor desempeno temos wmna maior complexidade, uma maior area para o circuito de
clock e da chave e ainda um aumento do consumo do circuito.
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() !
i Gl
CONTROL %j . __%%! ” :T‘A i
Figura 3.4: Chaves MOS complementares comerciais;
{(a) CD 4016 ; (b) CD 4066 .
Tipo resisténcia ON para faixa distorcio  Corrente de fuga
da YDD-VSS8=15V dindamica a no estado OFF
chave Ron 1 kHz
CD 4016 400 O3 + 75V 0.4 % 0.1nA
CD 4066 80 O + 75V 0.4 % 0.1 nA

Tabela 3.1: Caracteristicas das chaves analogicas CMOS CD 4016 e CD 4066 .

Analisando-se estas chaves do ponto de vista do fendmeno de injegdo de cargas,
potencialmente as chaves complementares pederiam ter melhor performance que as simples,
pois as cargas nos transistores PMOS e NMOS poderiam ser exatamente canceladas.
Entretanto Van Peteghem [33], mostrou que este ponto de operacdo, onde o cancelamento
seria completo, na pratica ¢ muito sensivel ao atraso entre 0S clocks dos gates dos transistores
N e P ( clock skew ) , conforme mostrado na figura 3.5 . A implementagfio pratica de chaves
complementares podem apresentar um offset de uma ordem de grandeza maior que a chave
simples}{33] .

Clock SKEW

CLOCK

vor GATE N

CLOCK
GATEP

B ¢

VOL

PO k ‘ 7 Clock SKEW

Figura 3.5: Definigdo de clock skew ¢ tempos de transigio para chaves complementares.
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3.3 - O FENOMENO DE INJECAO DE CARGA

O fenémeno de inje¢do de cargas em chaves analogicas MOS constitul uma das
maiores fontes de erro e de limitagdo de precisdo, em circuitos a capacitor chaveado e
sample hold. Ele esta associado a transicdo condugio-corte das chaves. Quando a chave MOS
esta fechada, ha uma certa quantidade de cargas no canai. Durante o transitorio de abertura,
estas cargas contidas no canal, fluem pelos terminais de dreno e source do transistor [1] {39] .
O resultado do chaveamento e um circuito para analise do mesmo pode ser visto na figura 3.0 .

VG ..+ Hall
vOH _ ’

(a)

VG
.If YOL - -
YOUT
§ D
L
Cs

RS
{ . + - erro
=1 T o vou B
Vs CL Vs ] Y
_ T -l_ VHOLD -—m
1 ©
i -L» t

Figura 3.6: Injegdo de cargas no transistor MOS:. (a) circuito para andlise do fenomeno;
(b) tensdo de gate da chave; (c) sinal amostrado com erro dV.

Varios tipos de andlise deste fendmeno sdo propostas na literatura [117, [19], [39], [40], [41]},
f57]. Uma analise interessante € proposta por Sheu [39] que considera dois circuitos
equivalentes para a chave nas condigdes conduzindo e aberta, ilustrado na figura 3.7(a) ¢
3.7(b) respectivamente.

G

Ir“——"‘.o

|
L.l L1
Cos Cg/2 Cg/2 Cod Cos —= == Cod
N R B o
) g b S D
(a) (b)

Figura 3.7 Circuitos equivalentes para analise da imecdo de carga ;
(a) chave conduzindo ¢ (b) chave aberta .
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Nesta analise considera-se um modelo para a chave no estado de conducio constituido
por uma condutdncia entre dreno e source € as capacitancias associadas a chave, onde Cox € a
capacitincia formada pela interface gare - oxido - semicondutor ( neste caso estd sendo
despresado as cargas de interface e traps {39] ) e Cod e Cos representam respectivamente as

capacitdncias de overlap gate-dreno e gate-source do transistor. Essas capacitancias, por
simplicidade podem ser expressas por:

CG=Cg+Cod + Cos=Cox. W_L+ 2 Cov (3.7)

onde Cox é a capacitincia por unidade de area do oxido e Cov a capacitancia de overlap do
transistor { Considerando-se Cod = Cos = Cov ).

Podemos supor também que a tensdo da porta decres¢a linearmente com o tempo,
podendo ser expressa na forma:

VG(t)= VH - ULt (3.8)

.

onde VH ¢ a tensio alta do sistema de clock e U € a taxa de descida do clock.

Considerando-se que no transistor MOS operando como chave, a tensdo VDS ¢

pequena, € portanto o transistor opera na regido linear, a corrente de dreno do transistor pode
ser expressa por {1}

id= B (VHT - VI) { VL - VS ) (3.9
onde: f=u Cox W/L

VHT = VH-VS-VT
onde VT ¢ a tensiio de threshold do transistor.

Equacionando-se o circuito da figura 3.6(a), pela lei dos nos obtemos ¢ seguinte
sistema de equagdes diferenciais [1] [39] :

dVL _ CG d .
CL“‘&“;—z -id + > di(VG - VL) (3.10)

avs CG d AA

2o id v —— - VS) + — 311
CS " id 5 dt(VG ) Be (3.1

Substituindo-se a expressio (3.9) em (3.10) e (3.11) e considerando-se ainda que [1]:

dvG|
dt l

(0

N CG CG
iy CL ) 7 e CS) —5-
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O sistema composto pelas equagoes (3.10ye(3.11) torna-se:

dVvL (G
CL— = - (VHT - Uty(VL - VS) - —-U (3.12)
dvs CG VS
G = VHT - UD(VL - V§) - —U - 53
S B ) ) - 3 U- 33 (3.13)

O sistema descrito pelas equagoes diferenciais (3.12) e (3.13) modelam o
comportamento do fenomeno. O resultado mais importante a ser obtido do mesmo ¢ saber qual
o incremento de carga temos no capacitor CL apos a transicdo de abertura da chave. Uma
forma de obter-se este pardmetro ¢ obter a razio QL/Qch, que representa a fragio de carga do
canal injetada no capacitor de hold ( considerando-se a resisténcia de fonte RS infinitamente
grande ) onde QL representa a carga no capacitor de hold e Qch a carga no canal antes da
abertura da chave.

Uma forma de solugio do sistema composto pelas equagdes (3.12) e (3.13) ¢ proposto
por Wegmam [57], onde a rampa de descida da tensdo de gate VG com inclinagdo U €
substituida equivalentemente por uma fonte de corrente constante de valor 1=U.CG fluindo
simetricamente pelas duas extremidades da chave, o que pode ser visto na figura 3.8 [57].

givaityi

&1 o

Figura 3.8: Modelo simplificado para analise de injegéo de cargas.

O equacionamento deste circuito resulta num sistema equivalente as equagdes (3.12) e
(3.13). Podemos incluir 0s seguintes normalizados no equacionamento [1]:

B = (VH - VTE) @% (3.14)
V- (3.15)
E:;E}— U o
2 'J,B,CL
i
T = 3.16
= (3.16)
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Estes fatores simplificam a solugdo levando a seguinte equcao diferencial normalizada [1][57]:

Y B}{(i—g—lij\" 2’1“911] 1 3.17
et Cs cs (.17)

A equacdo (3.17) pode ser resolvida numericamente para diferentes razdes de CL/CS | durante
o tempo de abertura da chave (0 <T<B), resultando na familia de curvas ilustrada na figura
39011[57].
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- 100
0 IR SRR to bt rirn 1.1 1 114}
. .1 1 10

8=(Vu-V1ed /i

Figura 3.9: Frag@o de carga injetada pelo canal.

3.4 - TECNICAS PARA REDUCAO DA INJECAO DE CARGAS

A analise das curvas da familia 3.9 [1] [36] . pode nos dar diretizes para a reducio da
injecdo de cargas. Para valores de B pequenos (o que significa transi¢des rapidas, ou seja U —
% ) . independentemente da razio CL/CS . a fragao de carga QL/QCH — 0.5 , o que significa
que ha uma equiparticio de cargas. Isto é valido também para CS = CL ( lembrando que ©
melhor casamento entre capacitores ¢ da ordem de 0.1% [25] ). Um outro fator que podera
influir na equiparti¢io € que as impeddancias vistas pelos dois lados da chave devem ser o0s
mesmos, O QUC Nem Sempre 0CorTe [1][36] . Para grandes excursdes de VG, grandes razdes de
W/L e pequenos valores de CL , a fragdo de carga varia consideravelmente com a razdo CS/CL
. sende dificil prever na pratica qual a fragdo de carga injetada no capacitor de fiold. A seguir
descrevemos os principais métodos reportados na literatura para redugiic do efeito de injeg&o.
Na figura 3.10 encontramos uma coletanca de circuitos propostos na literatura {11, [10], [14].
[33], [45] com a finalidade de reduzir a injecdo de cargas.
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2 3.10 : Circuitos com chaves MOS para reduggo da injecdio de carga ; (a) chave simples;
(b) chave complementar | (c) chave dummy ; (d) chave com equiparticdo de cargas;
(e) chave diferencial e (D) chave com correcio de efro .
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No caso da chave simples, figura 3.10(a), que ¢ uma forma comumente usada , faz-se B
pequeno e a razdo CL/CS proxima da unidade. Isto garante apenas a equipartigio de cargas, ©
que significa que a fragdo de carga sendo conhecida, facilita a implementagdo de métodos de
auto-zero. Entretanto o uso de drives rapidos ( U —» o« ) € problematico em tecnologias MOS
e uma pequena variagdo das impedéincias vistas pelas chaves pode alterar a equiparticio das
cargas [36].

No caso da chave complementar, figura 3.10(b), as dificuldades residem no fato de se
conseguir obter um par de chaves com caracteristicas exatamente complementares e no skew
gerado pelo sistema de clock, o que resulta na pratica num resultado pior do que para as
chaves simples[33].

O circuito mais utilizado na literatura para a redugdo da injegdo de cargas € o uso da
chave dummy, que consiste de uma chave extra com metade da dimensdo da chave principal,
colocada em curto no no de saida do capacitor de hold [10] [58] . A figura 3.10(c) ilustra uma
chave dummy. Fla se aplica aos casos de equipartigdo de carga, onde as impedéncias vistas em
ambos lados das chaves devem ser iguais. Neste caso quando a chave principal injeta uma
carga AQ/2 no capacitor de hold, apos esta amostragem, uma segunda chave auxiliar { dummy
) é acionada para drenar a mesma quantidade de carga adicionada AQ/2. Esta configuragdo
exige um layout bastante otimizado [1] [58] , ficando o erro residual, segundo [58] limitada
pelo grau de casamento entre a chave principal e a chave dummy. Entretanto pequenos
descasamentos nas taxas U dos clocks das chaves dummy e principal também podem causar um
erro de offset. Uma outra fonte de erro, ainda inexplorada na literatura, consiste em admitir-se
que o fendmeno de injegdo de carga e de extragdo de cargas sejam pefeitamente simétricos,
como usualmente ¢ considerado, o que pode ser questionado, levando-se em conta dados
experimentais, assunto este a ser explorado.

Na figura 3.10(d) encontramos uma configuragio de uma chave que proporciona a
equiparticdo de cargas [1] . Ela se baseia no fato de chavear a chave principal com uma tensao
um pouco superior a tensdo de threshold, garantindo assim uma quantidade minima de cargas
no canal e desse modo diminuindo-se muito a quantidade de cargas injetadas, o que garante a
equiparticio de cargas, pois o parimetro B ¢ pequeno. Uma desvantagem deste circuito € que
devido ao fato do transistor ser chaveado proximo de VT, a resisténcia do canal € maior,
aumentando-se as constantes de carga/descarga do capacitor de hold, diminuindo desta forma
a maxima freqiiéncia de operagio do circuito.

Uma configuragdio alternativa proposta € chave diferencial [36] , apresentada na figura
3.10(e). Ela é composta de dois transistores Q1 ¢ Q1” e dois capacitores C1 e C1” ambos
casados. Seu uso se da na amostragem de sinais diferenciais, de forma que sendo os
didpositivos casados, a mesma quantidade de carga sera injetada em cada capacitor e, por
conseguinte, a tensio residual no capacitor de 20ld sera nula. Isto se da quando as impedancias
de saida das fontes sdo iguais, sendo que os capacitores C2 e C2’ (casados) devem ser
incluidos para compensar este problema. Além de ser uma estrutura complexa ¢ diferencial,
existem ainda outros problemas. Alguns estudos [1] [39] mostram que existe uma dependéncia
linear da tensdo residual, 8V, com a tensdo de entrada. Como as tensdes carregadas nos
capacitores C1 e C1” sfio diferentes, este amostrador somente funcionara bem para pequenos
sinais, onde esta diferenca possa ser desprezada ¢ a compensagdo efetivamente realizada. Uma
forma de solugio deste problema consiste em alterar esta estrutura utilizando-se um unico
capacitor C flutuante que ¢ entdo carregado diferencialmente pelas chaves. Deste modo ocorre
um efetivo cancelamento do erro, ficando o erro residual restrito ac casamento das chaves.
Entretanto como estamos usando capacitores aterrados néo consideramos o uso desta chave .
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Um dos métodos mais promissores para o cancelamento da injegio pode ser visto na
figura 3.10(e), onde ¢ efetuada uma corregdo da tensdo a ser amostrada acrescentando-se ©
erro devido a injegiio antes da abertura da chave, de forma a compensar praticamente 0 erro a
ser introduzido, podendo ser atingida alta precisdo, mesmo para capacitores CL pequenos (1l
Esta técnica baseia-se na observacio experimental de que a tensdo residual de erro, 8V,
causada pela injegdo de cargas, decresce linearmente com tensio de entrada amostrada [1],
conforme pode ser observado na figura 3.11 .
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Figura 3.11: Curva experimental &V x V8§,

Desta forma somamos, no momento da inje¢do de carga, uma tensio de corregdo que
compensara a injegio, de modo que a tensdo no capacitor de hold estard automaticamente
corrigida. Isto pode ser realizado comutando-se as chaves M1 e M2 conforme ilustrado na
figura 3.12 [1].

VOH cnivnraennnoannn : ; : . .
vG :
M2 . t
vOL Do J .

Figura 3.12: Tensdes de controle das chaves analogicas M1 e M2 .

Considerando-se entdo a tensdo correta no capacitor VCAP e a tensdio com erro de injegdo
VCAP’ [1}:

VCAP(VS) =VS§ (3.18)
VCAP(VS)=VCAPO+a VS (3.19)
A tensido de erro pode ser expressa por [1]:

8V = VCAP(Vi+ 8V) - VCAP'( Vi+ &V) (3.20)
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BV =Vi+ 8V - VCAPG - (Vi+ §V) (321%
SV ={la)[ Vi{l-o)-VCAPO] {3.22)
O que resulta em [1) :

| s S VCAPO
V b ————
& o

Assim a tensdo que corrige a injegdo € dada por [ 1} -

] VCAPO

Vk=Vi+ 6\’:&-“ - (3.24)
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Esta equagio pode ser implementada usando uma tens@io auxiliar Vref, um resistor Rx ¢ uma
chave auxiliar M2, onde, neste caso devemos considerar a sua resisténcia de canal no estado
ON, Ron . Assim a tensdo de corregdo vale {11 :

Vk = Rs Vref + Rx * Rox
Rx + Ry + Rs Rx + Ry, + Rs

Vs (3.25)

Despresando-se a resisténcia da chave, ou seja, considerando-se Rx >> Ron , temos que [1] -

Vk = -5 e — Xy 3.26
Rx + Rs rfz:Rz'a;"é"Rs s (3.26)

Comparando a expressdo (3.26) com a expressio (3.24) encontramos os valores de Rx, Rs ¢
Vref que efetuam a corregfio; sendo dados por [1]:

_1___ - Rx (3.27)
a Rx + Rs -

VCAPO Rs Vref 328)
T a Rx + Rs e (3.2

Conforme podemos verificar, desde que a tensdo de Verf seja estavel, Rs e Rx com baixos
coeficientes de temperatura, ¢ uma baixa resisténcia de canal em M2 ( de modo que Rx >>
Ron ), este método efetivamente corrige a tensio de erro causada pelo efeito de injeclio de
carga. Entretanto a tensdo Vref deve ser projetada de forma a ficar dentro dos limites da tensio
de alimentacfio do cicuito. A resisténcia equivalente entre Rx ¢ Rs |, durante a transigio ndo
devera ser muito grande para nfo aumentar muito a constante de tempo do circuito,
prejudicando o seu desempenho. Nio existe também nenhum resultado na literatura da
variacio da tensio de erro 8V com a temperatura, o que ¢ possivel de ser, uma vez que ela
depende dos pardmetros do transistor. Neste caso uma fonte de compensagdo poderia ser
adicionada em Vref para compensar este fendmeno.



Capitulo 3 - Implementacdo do amplificador ao nivel dos circuitos 72

3.5- A CHAVE CRUZADA

A estrutura de amostragem de sinais na técnica de quantizagdo, € 2 chave cruzada,
apresentada na figura 3.13(a), sendo composta de quatro chaves ligadas em forma de ponte,
conforme mostrado no capitulo 1. Na primeira versdo de avaliagdo foram utilizadas chaves
comerciais CD 4066 formando a estrutura mostrada na figura 3.13(b). Na segunda versdo do
circuito foram utilizadas chaves cruzadas .implementadas com um array de transistores

implementadas no PMU-CMOS7 [1], com dimenséo W/L = 100/10 e WL = 30/10, estando sua
configura¢io mostrada na figura 3.13(c) .

CLK
1

‘ (= S |
Q—{?x L E XS
- l

{=} 1)} ()

Figura 3.13: Implementagfio da chave cruzada ; (a) simbolo ;
(b) usando CD 4066 ; (¢) usando array de transistores.

O array de transistores utilizado pode ser visto na figura 3.14 . Neste caso, como as
chaves tem um W/L grande, as resisténcias ON das chaves sdo relativamente pequenas, mas em
contrapartida o efeito de inje¢io de carga é grande devido a dimensdo das capacitancias de
gate, o que limita o valor minimo do capacitor de sold utilizavel :

24| |23| |22| |21] |20| [189} [18] 17| [16] {15] |14} {13

L— ] V{% | VDD

vop | 28/1@ 126718 _iVss -
$ 200/1@ o
' <
§ i Frl] %
VSS 1075 ias18 58/1@ ),
/5 - _
— ! 1 r— 5
7

alalaliar

1 2113 6117118119 (1@} 11| |12

Figura 3.14: 4rray de transistores implementados no PMU-CMOS7 .
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Na implementacio totalmente integrada do circuito foram escolhidas chaves pequenas,
baseadas nas dimensdes geralmente usadas em circuitos chaveados e visando uma baixa injegio
de cargas baseada nos estudos de [1]. As dimenses escolhidas para as chaves foram W=10u e
L=5u para que W/L > 1 e desta forma nfio apresentar uma resisténcia Rox muito grande. O
layout realizado para esta chave estad mostrado na figura 3.15

How windsu widih?

x4 i@ ax) # dyil widt: i cellzy [
Cxeig g pagen . T e oy

Figura 3.15: Layout das chaves cruzadas realizadas no PMU-CMOS 8.

Pode-se observar neste Jayour que as chaves se encontram dispostas em tomo do
centro geométrico ( baricentro ) das mesmas e as fitas de ligagio tém a mesma dimensdo de
modo a otimnizar o casamento das chaves e das capacitancias parasitas.

Em qualquer uma das versdes realizadas as chaves cruzadas tém circuitos de clock
projetados de forma a n3o permitir que as chaves entrem em condugio simultaneamente, nio
mantendo assim a distribuigio de cargas nos capacitores.

3.5.1 - CIRCUITO DE CLOCK INTERCALADO

Como a chave cruzada necessita de dois sinais de clock complementares, uma forma
imediata de obtencdo destes sinais, seria o uso de um inversor , ou o uso das saidas
complementares de um flip-flop, conforme ilustra a figura 3.16(a) e 3.16(b) respectivamente.
Entretanto no circuito da figura 3.16(a) o atraso entre os gates faz que um certo intervalo, Ats,
as quatro chaves estejam em condugio simultdnea, enquanto que na figura 3.16(b) as saidas do

Sflip-flop ndo t€ém as mesmas taxas de subida e descida, aliado ac atraso entre os sinais
causando tambem a conducio simultdnea das chaves.
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(a) ves
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""" + 1 - ise
(b)
VS5 VG A
CLK
CLOCK VOH
S .
BASE D Q o CLK
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Figura 3.16: Circuitos simples para a geragio de CLK e # CLK;
(a) com inversores ; (b) com flip-flops .

Para resolver estes problemas pode ser implementado um circuito de clock intercalado,
em que ndo ocorra a condugdo simultinea das chaves, assim como tenha um skew mimmo
como mostrado na figura 3.17.

CLK BASE

#CLK BASE

: !
+ B N ¢
A\ f A -
'u ' A% A
: N 4 k]
’ " £ 1
- L T
v ! ot o [
s ! o .t L
GI E’ y t 's
CLK b : . -
'I vt ‘. l'
3 ] Ik .
’l -l s ‘x
#CLK - D s -

Figura 3.17: Sistema de clock intercalado .
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Estes sinais podem ser facilmente obtidos fazendo-se uma operagio AND logica entre
o sinal de clock base e este mesmo sinal atrasado de At. Este atraso pode ser obtido por N
gates formando um buffer 16gico com atraso At, conforme mostradoe na figura 3.18 .

MESMO TIPO

i

|
I ‘ 1 CLK

4050 |

\\\\\ | r\\\\ I081
5 4, 7 5 9 10
/ H
e
!
!
1

4050

N gates

Lwé_ #CLK

|
|
3081
{ 3[:::>c 4’ 11r\\\\_12 _ 14[:::>w;§_
| ; L

4050 4050

_____ ] N gates

Figura 3.18: Circuito de clock intercalado.

Entretanto, € desejavel que tenhamos um At pequeno, suficiente para ndo haver condugio
simultdnea e que ndo gere diferencas entre CLK e # CLK para manter a total simetna do
circutto. Deste modo os buffers e os inversores devem ser do mesmo tipo, ou seja, ter 0s
mesmos atrasos de propagacdo. No caso real, os bujffers sdo obtidos por dois inversores em
série, 0 que garante sempre uma diferenca de um atraso de propagagdo entre um buffer e um
inversor. Entretanto, existe uma op¢do que consiste em utilizar uma porta OU-EXCLUSIVO
para fazer o papel de duffer e inversor, conforme pode ser visto na figura 3.19 .

407¢ 4050

B a
10 x =3 1 2 x X = /B
9 @
4077 C 4063

Figura 3.19: Implementag@o de inversores e buffers usando portas QU-EXCLUSIVO.
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Observando-se a estrutura interna de uma porta QU-EXCLUSIVO CMOS [8] .
apresentada na figura 3.20, podemos verificar que se mantivermos a entrada A no potencial de
selecdo de funcdo { “0” = buffer ; “1”= inversor ), o sinal vindo de B percorre sempre a mesma
estrutura , portanto com o mesmo tempo de propagagfo, de modo que se a estrutura for
convenientemente projetada poderd ter os tempos de subida e descida aproximadamente

Simetricos. , ‘
A = 3
) D
vbD /B

/A /B

T ]
e—— L
a . LT

Figura 3.20: Estrutura interna de uma porta OU-EXCLUSIVO CMOS.

Utilizando-se entdo estas configuragOes para substituir os buffers e inversores do

circuito , temos o circuito final do clock que pode ser visto na figura 3.21 .
ves

N
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~Ji
<

tal

SREe _2_])D L_}
D

4070 405¢ 4050C
N cgates
8
19
9 z
5
4070 4
&
HOLK
12 N 4081
11 37 12 14 15 i
L. 13 -
4C7 0 4050 4050
N gates

vBD
Figura 3.21: Configuracio final do circuito de clock intercalado.
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3.6 - BUFFERS

Os buffers de ganho unitario desempenham um papel fundamental na técnica de
quantizagdio, pois isolam circuitos com baixa capacidade de fornecimento de corrente , onde
sdo lidas as tensdes armazenadas em capacitores de sold, dos circuitos de saida que devem ter
grande capacidade de fornecimento de corrente para a carga e descarga rapida dos capacitores
do proximo estagio acoplado em sua saida . Na estrutura do amplificador séo necessarios trés
buffers : dois nas entradas do somador, provendo o mesmo de uma alta impedéncia de entrada,
e um outro em sua na saida para proporcionar capacidade de fornecimento de corrente. A
figura 3.22 mostra a utilizagio dos buffers nos circuitos propostos.

Vini &———

\Y4

= >—b—-o Vsoma
> —l+

\Y

V4 S————

Figura 3.22 - Uso dos buffers nas versdes propostas.
3..6.1 - PRIMEIRA VERSAO DO BUFFER

Na primeira versio de avaliagio do amplificador foi utilizado um amplificador

operacional BIMOS CA3140, devido a sua alta impedéncia de entrada, e demais caracteristicas
que podem ser vistas na tabela 3.2 .

Caracteristica parimetro valor tipico
Resisténcia de entrada Zin 15TQ
Capacitincia de entrada Cin 4 pF
Corrente de entrada lin 10 pA
Offset de entrada Vio 2mvy
Resisténcia de saida Ro 60 O
Produto Ganho-Banda ft 4.5 MHz
Slew Rate ST 9 V/us
Rise Time tr 0.08 us
Settling Time ts 1.4 us

Tabela 3.2: Caracteristicas tipicas do amplificador operacional BIMOS CA3140
( dados extraidos do LINEAR DATA BOOK - RCA)
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Comeo podemos verificar este amplificador operacional apresenia uma elevada
impedancia de entrada, associada a uma baixa corrente de fuga e uma baixa capacitincia de
entrada. Enfretanto, como a tensdio de offset de entrada € da ordem de 2mV, eles foram
providos de um potencidmetro para ajuste de offsef conectado aos pinos 1 e 5 do mesmo.
Como 0s mesmos operam em ganho unitano, a maxima freqiiéncia de operagiio € dada por:

fax = e = & ~ 675 kHz 3.29
maX T H+ts 14+ 008 (3.29)

Existe também uma limitagdo da capacidade de fornecimento de corrente para a carga dos
capacitores, representada por Ro, formando entdo uma constante de tempo:

tmin = Ro. C hold {3.30)

Considerando-se que 0 capacttor estd carregado com 99% da tensfio para 5t , e que no
momento da carga/descarga dos capacitores a resisténcia Ron das chaves encontra-se em série
com a reisténcia de saida Ro , temos gue:

1
fmax

= 5 1min= 5.(Ro+Ron). C hold (3.31)

O maximo valor do capacitor de hold é limitado entio em:

]
o ,
C hold mix = s—p e (3.32)

Para os valores dados na tabela 3.1 ¢ como as chaves CD 4066 apresentam um Ron de 80 Q (
tabela 3.1}, teremos que a maxima capacitdncia de sold para que se garanta a carga completa
dos capacitores serd de

]
5.675.10°. (60 + 80)

C hold max = = 2.120F

O valor minimo do capacitor de Aold fica limitado pelo erro de injecio de carga, que é
elevado para capacitores pequenos. Nesta versdo de avaliagio foram escolhidos capacitores de
t nF. Este valor apesar de elevado ¢ uma boa solugio de compromisso ja que se trata de uma
versdo discreta do amplificador e desta forma o capacitor de fiold ¢ bem maior que as
capacitancias parasitas devido a montagem.

3.6.2 - SEGUNDA VERSAQ DO BUFFER

MNa segunda versio, os buffers foram construidos utitizando-se o array de transistores
implementados no PMU - CMOS 7 (citado anteriormente - figura 3.14) e espelhos de corrente
ilustrados na figura 3.23, também implementados neste PMU.
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ht

Hl
£

Figura 3.23: Espethos de corrente implementados no PMU - CMOS7.

A escolha das dimensdes dos transistores contou com a disponibilidade de dispositivos
em numero suficiente para montagem do amplificador. Desta forma foram utilizados um
diferencial com transistores de dimensio W/L = 100uw/10u , um espelho P simples, como carga
ativa de dimensio W/LL = 300w/20u , um transistor de saida de W/L = 100w/10u e dois
espethos N simples, com W/L = 300u/20u , como fontes de corrente. O circuito resultando
estd mostrado na figura 3.24.

VDD
e _ T
M4 M5
360/20 I‘%l_ﬁ—_{% 30020 M3
|E 1 100/10
! + | Vs
100/10 rl 100/10
— lo
T — RL cL
M6 300/20 N
30020 l'—“‘_lﬁ'! 30072[?, ﬂi}“""—'iﬁ'l 30020
. 4 - 8\ 1
vVsS

Figura 3.24. Buffer montado a partir de transistores ¢ espethos
de corrente do PMU - CMOS7.
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As fontes de referéncia lo e Ip indicadas na figura 3.24, sdo compostas por duas fontes de
precisdo, montadas a partir de operacionais de precisgo (OP 07), com offset extremamente
baixo. e diodos de referéncia de tensdio LM336 com Vref = 2.5 V . A figura 3.25 ilustra a
implementagdo destas fontes de corrente . As correntes lo ¢ Ip sao feitas diferentes no projeto
de modo a otimizarem a faixa dinimica do buffer € a sua resposta a transientes. A corrente de
saida 10 = To ou 10 = Ip € dada por:

Vref 2.5
0= == {3.33)
RO RO

A escolha do valor apropriado para [o levou em conta o tempo de carga e descarga dos
capacitores , sendo tratado posteriormente no capitulo 4.

v

Voo
20
LAL336
25y
10
o ‘[?— oPg7 ©
{a) SOURCE =
10 {l
oPy e
0
LAL336
e
VEE RO
(M SINK )

YEE

Figura 3.25: Circuito das fontes de corrente de referéncia;
(a) source e (b) sink .

3.6.2.1 - TEMPOS DE CARGA E DESCARGA DOS CAPACITORES

Quando o buffer é usado para carregar ou descarregar um capacitor de fold, um
pardmetro importante no seu projeto ¢ a determinagio do tempo de carga ¢ descarga dos
capacitores, pois estes tempos definiriio a maxima freqiiéncia de operagao com o buffer.

Consideremos entdo as figuras 3.26(a) e 3.26(b) para andlise dos ciclos de carga ¢
descarga dos capacitores, respectivamente. Para determinarmos o tempo de carga,
consideremos que inicialmente a tensdo no capacitor € nula , Vo(0) =0 , e que a entrada do
buffer sofre um degrau de tensdio de 0 a Vin como mostrado na figura 3.26(a). Consideremos
tambeém a caracteristica de transferéncia do transistor M3 dada na figura 3.27 .
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Figura 3.26: Circuito para analise da carga/descarga de capacitores pelo buffer;
(a) carga do capacitor ; {b) descarga do capacitor .

o N
TRIODO SATURACAC
D! b ! . VGS > VT
.sentido de

carga de C

N

VDS’ Vo -

VDS

Figura 3.27: Caracteristica de transferéncia do transistor de saida do buffer.
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Supondo que micialmente tenhamos uma tensio de saida nula, Vo(0) ¢ que a tensio de
polarizacdo de M3 esteja dentro da tensdio de alimentaciio, ou seja VGG = VIN +VT < VDD,
0 transistor M3 opera na regido de saturagiio, pois VGS > VT e VDS > VDS’ . onde VT é a
tensdo de rhreshold do transistor ¢ VIS’ € o chamado VDS de saturacdo do transistor [50] .
Para a regido de saturagfio a relagdo [D x VDS pode ser expressa por:

ID=K({VGS-VTY (3.34)
onde :

1 Cox W
K =~ 5 WI:M (3.35)

A tens@o VS do transistor de Saida do Auffer ¢ dada por
VGS=VDD - Vo (3.36)

A corrente de carga do capacitor € dada por:

Ie = C dVo (3.37)
dt

Desta forma a taxa de subida de Vo sera:

dVo fc .

=7 (3.38)

Da figura 3.26(a) temos que :

Ic=ID-1leo (3.39)

Assim das relagoes (3.34) . (3.38) ¢ (3.39 ) temos

9&\?3 = %(VDD - VT - Vo) - —I—g (3.40)

Introduzindo para simplificagdo a tenséo:

Vi=VDD - VT (3.41)

A tensfio VT representa para VI = Vin a tensdo final para a qual Vo tende assintoticamente.
Substituindo a equagdio (3.41) na equagiio (3 .40) teremos:

Vo @K fc
ddt” = ZUVE- Vo - EO (3.42)
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A solucfio desta equaciio diferencial, sujeita a condicfo inicial V(0) = 0, € dada por [46] :

v C C

( KVE? _13}
Vo(t) = T (3.43)
v (5

C

Uma estimativa do tempo de subida € realizada na referéncia [46] supondo que o transistor
esta na regido de saturagdo até a tensdo Vo atingir 0.9 Vf, entrando entdo na regido triodo.

Admitindo-se esta hipdtese temos que o tempo de subida necessario para que Vo va de 0 a
0.9Vt ¢ dado por :

9C

fr = - 6T (3.44)
T vf

Esta relagdo para lo = 0 fornece o mesmo resultade que o tempo de carga para uma porta

légica dada em {46]. Como a corrente o geralmente € pequena, podemos aproximar este
resultado para:

fouisin e ——e 3,45
tr VT (3.45)

Para a descarga do capacitor vamos recorrer a figura 3.26(h). Neste caso quando Vin vai para

zero, VGS < VT e o transistor M3 ¢ cortado, sendo que o capacitor ¢ descarregado pela fonte
de corrente lo. Assim:

av
c= -Jo = -C =2 (3.46)
dt

A taxa de descida ¢ dada entdo por:

dVo ~ Io (3.47)
dt C

E o tempo de descida por:

C rewe 09 Ve C
tf = - — dvVgp = —m 348
Io j"“ © o ( )

Considerando-se entdic o transistor de saida M3 com W/L=100/10 e os pardmetros dos
transistores dados no Apéndice A , C = SpF, Vo = 5V, uma corrente [o de S0uA ¢ para [o =
S00uA, obtemos um huffer com resposta em freqiiéncia de 2.14 Mhz para uma corrente lo de
S0uA e de 13.2 Mhz para uma corrente lo de 500uA. Estes dados estfio resumidos na tabela
3.3. Entretanto o aumento de Jo acarreta uma diminuigio na faixa dindmica do huffer
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Parametro fIo =50 uA lo =500 uA
tr 17.19ns 30.75 ns
tf 450 ns 45 ns

tr+tf 467.19 ns 7575 ns
fmax 2.14 MHz 13.2 MHz

Tabela 3.3: Desempenho do huffer implementado na segunda versdo do amplificador.

3.6.2.2 - FAIXA DINAMICA DA VERSAO 2 DO BUFFER

As maximas tensdes possiveis na saida do huffer dependem das menores quedas de
tensdo dos espelhos acrescida de VT. A menor tensdo de saida de um espelho simples,

polarizado por uma corrente lin, ¢ dada por [371:

2In
K

Vout , =

Entdo, o limite positivo de tensdo ¢ dado por :

21p
Vout (4+,= VDD - V1, -
KMS
e o limite negativo por:
{ ey
21
Vout (., = _Lgvsss - fmﬁ}
VK,

Assim, a tensdo de saida tem a seguinte faixa dindmica:

2 1o 21

) vssy - < Vout < VDD = VT, - | =2
‘VK M3 K

M7 M=

{3.49)

(3.49)

e
14
()]
ot

S’

N
LyFS ]
LA
3]

S’

Considerando-se 0s pardmetros tipicos para os transistores, dados no Apéndice A, temos que a

faixa dindmica do huffer para Ip=1lo = S0uA, VDD =6 V¢ VSS = - 6 V, ¢ a seguinte:

-3377V < Vout <36

14V

Como podemos verificar estes os valores extremos correspondem a aproximadamente 60%
da tendo de alimentagdio, o gque limita o maximo valor de Vout em aproximadamente 40% da

tensdo de alimentagio.
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3.6.2.3 - RESPOSTA EM FREQUENCIA DA VERSAO 2 DO BUFFER

Q buffer é composto por dois estagios . um, de ganho de tensdo, formado pelo par
diferencial de entrada, e outro formado por um estagio de ganho de tensdo unitario, formado
por um seguidor de fonte, com baixa impedancia de saida, conforme indicado na figura 3.28 .

VIN ~ Av 1 VOUT

®

Figura 3.28 : Blocos basicos da segunda versio do buffer.

O ganho de tensio em malha aberta para pequenos sinais, pode ser obtido, de uma forma
simplificada, considerando-se que no ponto P de alta impedancia desta estrutura temos um

circuito equivalente RC que pode ser usado para determinar-se o polo dominante da estrutura,
conforme mostrado na figura 3.29.

N g8 |
i

VIN M1 MZ
+ 1P
]

YIN GM1 YOUT
bt e — g2
gl gt gd2| [gm2 = o3 RL e
lp
(a) (b)
V5SS

Figura 3.26: Circuito do buffer para determinagao do polo dominante |
(a) circuito simplificado ; (b} circuito equivalente .
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Analisando o circuito da figura 3 29(b), podemos determinar o ganho em matha aberta como
sendo dado por [14] [36]

Av, = gm. Z1 3.53)

P
onde'.Zlle.f/( e
SCgJ

R1 ¢ a impedéncia equivalente associada ao nd P do circuito.

A resisténcia R1 ¢ a resisténcia de saida do par diferencial com carga ativa dada por:

1

Rl 3 ——— 3.54)
gd, + gd (3%

Assim, o ganho em malha aberta, em baixa fregiiéncia ¢ dado por:

gm,

Av m (3.35)

i

A transcondutdncia dos transistores do par diferencial ¢ dada por [14]:

1D W
= 42 X — 3.56)
ZVGS J i Cox L D ( ]

g, , =

¢ as condutdncias de saida sdo dadas por {14] -

o1, 21D,

d, = — = = = 3.57

e = 53VGs, 1+ avps, - 4P (357
2D, 4D,

d, = - = 2 = 3.58

¢ = 3VGs, T+ avps, - AP (3:2%)

O ganho do sitema em malha fechada ¢ dado entdo por;

Av(s
Als) = vis) ~ egm, Z1 (3.59)
1 + Av(s) 14+ gm Z1

Z1 pode ser calculado por Y1, que € a soma das condutincias de saida:

i
Y1 = — = ed,+ gdi+ 5Ce, (3.60)
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Substituindo-se (3.60) em (3.59) temos:

gm,
am, Co.
Al = T = = 3.61)
© gd, + gds + sCg; + gm, 1+ gm, + gd, + gd, (
sCg,
O polo deste sistema ¢ dado entdo por:
om, + gdz -+ ng
e ' (3.62)
Cg,

Caso o efeito de modulagiio de canal possa ser desprezadn para W/L grande temos:

Sp 2 - —— (3.63)
P Ceg, 202

A freqiéncia de transigio de - 3 dB ¢ dada por:

gm,

@, = ISP = (3.64)
3dB ng
¢ _ 1 gm (3.65)
G 2 x Cg,

A capacitdncia de gate pode ser calculada pela relagio [14]:
2

Cg, = — W,L,Cox {3.66)
-

Assim, para grandes valores de W e L, aumentamos a capacitincia de gufe € com 1ss0
diminuimos a freqiiéncia de transigiio de - 3 dB. O slew rate do par diferencial sera limitado
pela capacitincia de gare de M3 {141

dVo
dt

Sr =

(3.67)

b dQe | L Ip
Cg, dt Cg,

Entretanto, a principal limitagdo do sfew raie Sr, se da na saida do buffer, quando temos um
capacitor de hold muito maior que Cg3. Como esta versio do buffer foi montada

discretamente, ndo foi colocada uma compensacfio. devido as capacitdncias parasitas de
montagem agirem nesie sentido,
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3.6.3 - TERCEIRA VERSAO DO BUFFER

No buffer projetado na versdo 2, tinhamos uma excursio limitada pa saida ¢ uma
forma de carga e descarga assimétrica do capacitor de 4old, devido a saida do buffer nfo ser
um estagio complementar. Nesta terceira versdo, integrada, foi escolhido um par diferencial
tipo P, para eliminar o efeito de corpo no par diferencial, e adicionado um estdgio de saida em
configuragio complementar para possibilitar tempos de carga/descarga simétricos. Foram
usados também dois transistores MOS ligados como diodos de valor VT para reduzir o
crossover desta configuragio. O circuito implementado pode ser visto na figura 3.30.

VDD
T

e L tr-l Mo Mit
198575 4 E i 19575 ‘———-‘ 19515
F-! Lj Mi12 §

M7

Ms 19575 ——1 1351128
195715 E%j_l@ 198/7.5 4 ]l ]lE i VOUT

VESs vss

Mis

M13

b M a2 ’—1”"’“‘ EE:I;LE—] e CL Um_

st 210450 218/30 32625/11.25
1.

. ! Mid4 N
3 Mé 180/15
il "0 +
119741995 Mi7
10 E ) s M6 "‘l 18.8/10.%
48 ud == Ce

i

119.7719.95 Spf

i3
V8§

Figura 3.30: Versio totalmente integrada do buffer.

3.6.3.1 - TEMPOS DE CARGA E DESCARGA DOS CAPACITORES

Como este buffer tem um estagio de saida complementar os tempos de carga e
descarga, serdio simétricos desde que os transistores de saida apresentem o mesmo fator K, ou
seja Ky = Kp , 0 que implica nas relagdes:

Cox Wy
Ky _ Mo Ly o Wl _ (3.68)
Kp P ;@3{;& Ha Wy Ly o
2w,
W, /L
( e/ o (3.69)
(Wo/Ly) 4
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A relacdio (3.69) mostra que devera haver uma relagiio entre os transistores P e N do estigio de
saida. Neste caso tr ¢ tf serfio simétricos, t = tr = tf. Assim o tempo £ € ¢ MESMOo Gue no caso
de inversores CMOS, constituindo da soma dos tempos em que o capacitor de /old ¢
carregado nas tegides de saturagdo e triodo [461 . Considerando-se entio a figura 335,
podemos calcular t para a descarga de C. Assim para t = 0 , MI5 estard cortado e M16
conduzird toda a corrente ID . Como toda a tensdo do capacitor estd aplicada em MI6
eVDS,, » VDS ele esta na regifio de saturagfo. Desta forma temos que {46]

D K -
Vo{t) = Vem - E—t = Vem - Rl (VGS - VT)°t (3.70)

O transistor M16 ficard na regiio de saturagfio até que VDS = VDS’ | o que ocorre para

VDS = VGS - VT. O tempo t = tsat , para o qual Vo(tsat) = VGS - VT, pode ser obtido de
(6.70) para Vo(tsat) [46]:

€| Vo - VGS + VT -
tsat = - = (3.71)
KL (VGS - V1Y

Para a regifio triodo, usando a relago (3.5) que descreve D, temos [46]:

dVo D K

~ - "¢~ "¢ [2(VGS - VT)Vo - Vo] (3.72)

O tempo na regido triodo pode ser obtido integrando-se a relagéo (3.72) [46]:

Ij.wcm - dVo (3.73)
%{2{%3 - VT)WVo - Vo]

moda

Fl

Para calcular o tempo de descida, calcula-se o tempo para que Vo(t) caia de Vaa 0.1Vo sendo
dado desta forma por [46]:

115C

= 3.74
fmose = R(VGS - V) 7%

A partir dos pardmetros dos transistores dados no Apéndice A, temos que:
e [imensdes dos transistores usadas no projeto’

M5 NMOS , W=135um e L=1125um

Ml6 PMOS W=32625um e¢ L =1125um

A pequena diferenca encontrada nos valores de W e [, devem-se a adaptagio das dimensoes
dos transistores a grade de trabalho utilizada no lavout dos dispositives
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Entdo para o circuito projetado. supondo Vo = 5V _VGS - VT = 2.5 V ¢ Chold = 5pk | temos:
K=[{310 cm¥Vsx 138 nF/cm®}/ 2 1( 135 um/ 11.25 um } = 406 98 uA/V*

tsat={ 5 pF /40698 uA/V?) /[ (5-2.5)/(2.5)2]1=492 ns

ttriodo=( 1. 15 x 5pF }/ (406 98 uA/VIx25)=565ns

t=tsat + t triodo = 10.57 ns

fmax=1/(tr+tH=1/(2t)=473 Mhz

Como podemaos verificar trata-se de um estagio de saida rapido, sendo que o huffer ¢ limitado
em frequéncia pelo seu sfew-rate.

3.6.3.2 - FAIXA DINAMICA DA VERSAO 3 DO BUFFER

Nesse huffer como temos um estagio de saida complementar AB , composto de M15 ¢
M16. As maximas tensdes de saida dependem das menores tensdes de VDS de saturagdo para
M11 e MI14 acrescidas dos VT de M15 e M16 para as maximas excursfes positivas e
negativas respectivamente, Entdo o limite positivo ¢ dado por:

E
Vout (+) = VDD - VI - | 2 (3.75)
i KM“

e o limite negativo por -

7
2io
Vout ()= - L{VSSE -IVT,. - ) (3.76)
Mi6 «\J K\m
A faixa dindmica da saida esta restrita a relaco:
')Y \L 2% 3
2io 210 .
S vss) - v - J < Vout € VDD - VI, (3.77)
KMH KMH

Considerando-se os pardmetros tipicos para os transistores, dados no Apéndice A, temos que a
faixa dindmica do buffer para lo =40 uA VDD =6 Ve VSS=-6V ¢ asegunte

-45V < Vout < 484V

Como podemos observar a saida pode excursionar aproximadamente até 75 % do valor da
fonte de alimentaciio . mostrando uma melhora em relagiio ao Auffer da segunda versio
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3.6.3.3 - RESPOSTA EM FREQUENCIA DA VERSAO 3 DO BUFFER

Este buffer ¢ composto por trés estagios sendo dois de ganho de tensdo, formado pelo
par diferencial de entrada e um estagio fonte comum com carga ativa , e finalmente por um

estagio de saida, seguidor de tensdo em estrutura complementar, classe AB, de ganho unitario,
conforme ilustrado na figura 3.31 .

+
vin TS oS,
>

ii\ * VOUT
=1

Figura 3.31: Blocos basicos do buffer da terceira versdo.

O ganho em malha aberta para pequenos sinais, sem compensa¢do, assim como no caso do
buffer anterior, pode ser obtido considerando-se as constantes de tempo do circuito para a
determinag@o do polo dominante da estrutura, conforme mostrado na figura 3.32(a) e 3.32(b) .

voo

sl ,
M14 e ig :p..___._i,
e ___.iE Jr : MO VOLT
cgel R2 g2
gm14[qu14[] l
— s
(b) I =

Figura 3.32: Estagios de ganho do buffer da terceira versio ; (a) estagio do
par diferencial ; (b) estagio source comum .
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Como se trata de um buffer de 2 estagios de ganho, o ganho de malha aberta final sera dado
pelo produto dos ganhos dos estagios individuais:

Av(s} = Av(s). Av,(s) (3.78%)

Conforme podemos verificar na figura 3 32(a) o ganho do estagio do par diferencial vale:

\
i g,
Av,(s) = (RL /1 ——-—\ : (3.79)
16 S sC,/ gc + gd, + sCg,
Onde gc é a condutancia de saida do espelha cascode dada por [37]:
1 :
c = —gw::— = rd, + 1d, + rd, rd, ( gm, - gmb, ) (3.80)
Para o segundo estagio temos:
Av, = - gm, (RL, // CL,) = - S (3.81)
gd,, + gd,, ~ sCgo
Onde Cgo € a capacitincia do estagio de saida.
Considerando-se as relagdes (3.79) ¢ (3.81) o ganha de tensdo em malha aberta sera:
gm
AV‘\S) = ng = 14 {382)

(gc~gd, +sCg, )(gd, +gd,, ~sCgo)

A funcdio de transferéncia (3.82) tem dois polos, sendo que para garantit 2 estabilidade do
sistema recorre-se a um sistema de compensaciio em fregiiéncia colocando-se um circuitp RC,

conforme mastrado na figura (3.33), para compensar o polo dominante ( pole splitting ) 0
uso do resistor em série com o capacitor deve-se ao fato de que gm,, ndo ¢ muito grande, €
desta forma a separagio dos pdlos ndo é grande e assim o zero introduzida do lado direito do
plano, atrai o lugar das raizes de modo que o sistema pode se tornar instavel {36}

0
T

Figura 3 33: Compensaciio em freqiiéncia do huffer da terceira versdo,

VOUT




Capitulo 3 - Implementac@o do amplificador ao nmivel dos circuitos 93

Assim limitando-se a Impedancia de Cc através de RF pode-se garantir a estabilidade do
sistema [36] . A funcio de transferéncia para o sistema compensado ¢ dada por [36]

Av{ 1+ Ez_}

A{s}= ; ; (3.83)
s S 5
P/ Pa /N P

onde o zero e os polos do sistema s3o dados por:

1ty ,
_ 3.84
2= {i-gm,, RT)Cc (3-84)
1
= 385
P gm, R1R2Cc (3.85)
p o gmm CC (386)
= (Cg,, Cgo+Cc(Cg,+Cgo)
1
R — {(3.87)
Ps="Rf Cg,,

Para garantir-se a estabilidade do sistema devemos ter; Rf = ( 1/ gm!14) [36].

A resisténcia Rf pode ser substituida por um transistor MOS, onde a resisténcia do
canal faz o papel do resistor série com o capacitor.

Como o circuito opera com capacitores chaveados, a referéncia [14] recomenda que o
capacitor de compensacio Cc seja da mesma ordem de grandeza dos capacitores de Aold.
Assim foi adotado um capacitor Cc = 5 pF e um transistor , M17, de W/L = 10/10 para fazer o
papel do resistor Rf na rede RC de compensagao.

Para determinarmos agora o slew rate deste buffer vamos recorrer 2 figura 3.34, onde
temos aplicado um degrau na entrada do buffer, sendo que como M2 esta cortado o capacitor
Cc ¢ carregado por Jo.
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VDD
M1l M2
-+ — o CORTADD Ce AVIN
[r ||
+ E ; I i1 ———-
L4 -1 N
VIN . 7t
—_ ' vn A
SR v

4
+ VO
N2

I.m...-
|§|i

Figura 3.34: Determinacdo do sfew rate do buffer da terceira versio.

Assim a variagio maxima da tensio de saida Vo (sfew rare ) sera dada por -

dvVo AVo Io
dt At Ce

Supondo entdo Ip = 40 uA e Cc = 5 pF temos um slew rate de:

40 uA
St = — = 8§V /us
5pF

Como podemos verificar ele apresenta um sfew rate menor que o buffer da segunda
versio e para aumenta-lo devemos aumentar lo. Entretanto devemos ter um solugio de
compromisse, pois aumentando lo diminuimos a excurs3o na saida do buffer.
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3.7 - SOMADOR DE TENSOES

Na primeira versdo de avaliagio do amplificador foi montado um somador ndo

inversor, com um amplificador operacional baseado na configuracio do amplificador
diferenciador , dada na figura 335,

R2
e
f S—
R1
Vi o >
vz | S 'E-

V3

Figura 3.35: Somador com amplificador operacionat.

Considerando-se, por simplicidade, o amplificador operacional ideal, e equacionando-se as
malhas do circuito dadoe figura 3.35 encontramos a seguinte fungio de transferéncia:

(RI + Rz)[ R4 R3 } R2
Vout = ———— | —V2 + — - —Vi (3.89)
T R3 + ray LRI Rl 1Rl .
No caso em gue R1 =R2 =R3 = R4 temos que :
Vout = V2 + V3 - Vi {(3.90)

Fazendo-se entdo V1 =0 temos um somador de tensdes ndo inversor

Vout = V2 + V3 (3.91)

Como podemos observar, numa implementacio pritica os pares de resistores (R4 R1)
e (R3,R2) devem constituir pares casados de forma a minimizar o erro de ganho causado peio
somador. Para as outra versdes foram utilizados um somador totalmente integrado, realizado

no PMU CMOS 8 {211[37], que ¢ baseado num conversor tensdo-corrente de alta linearidade
mostrado na figura 3.36 .

U A
ragah
E

IoMs Mb MY ME
Lurrent in ‘ ] g ¥orllage Semurre fn

g
H

Current (el

X ¥
9 -
Vo

Figura 3.36: Conversar tensfo-corrente de alta lineandade.
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3.7.1 - CONVERSOR TENSAO - CORRENTE

A estrutura de um conversor tenso - corrente em que ¢ baseado o circuito somador foi
desenvolvida na referéncia [37] . Esta estrutura é composta , conforme pode ser visto na figura
3.36, por oito transistores NMOS, sendo formado por dois blocos simétricos, interligados,
que sdo alimentadas por uma fonte de corrente 2I. Esta corrente divide-se através de M2 e M3
para cada um dos ramos da estrutura. Uma segunda fonte de-corrente polariza M5 e M6.
Como o circuito tem uma configuragio cruzada, os pares (M5,M6) e (M7,M8) agem como
espethos de corrente fazendo com que a tensio de dreno de M5 seja igual a tensdo de gate de
M8, e a tensdo de dreno de M8 seja igual a tensio de gate de M5 [37].

Consideremos agora a figura 3.37(a) onde a tensdo de entada Vin = 0 . Assim apenas
as fontes de corrente polarizam a estrutura. Como (M5,M6) ¢ (M7,M8) formam espethos de
corrente, uma corrente de valor [ fluira pelos drenos destes transistores, ficando desta forma a
estrutura em equilibrio. A tensdo ve, no caso ideal, esta referénciada aos sources de M7 e M8

que estdo aterrados, sendo na condigdo de equilibrio nula , ve =0 e portanto’ este nd
comporta-se com um tefra virtual .

+VDD » < 4+VDD
T: (Dﬂ 1 Y4 21 ¥Li
e raly ol
M1 M3 M3 Ms M1 M3 M3 Md
LY Yigi 14i Y f i
e
. e Hig . FErE e
Rin M5 Mea M7 M8 Ris M5 ME M7 M8l
L - - Ve by
Vinwa vi &5
®u = o | @

-VES -VES

Figura 3.37: Funcionamento do conversor tensdo-corrente; (a) Vin=0; (b) Vin= 0.

Para Vin = O tremos uma componente incremental de corrente fluindo por Rin, provocando
um desequilibrio nas correntes de saida do conversor, como mostrado na figura 3.37(b). Para

Vin > 0 e supondo uma componente incremental de entrada 21, teremos no a6 de entrada do
CONVersor :

ID5 + ID6 + 2I =21 {3.92)

Os transistores MS e M6 formam um espelho de corrente de modo que:

ID3 = ID6 = IDE

Sendo que IDE £ a corrente que flui pelo lado esquerdo do conversor,
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Das relagdes (3.92) e (3.93) temos que:
IDE=1-i (394

A corrente no ramo esquerdo do conversor pode ser obtida da mesma forma equacionando-se
as correntes no na formade pelos drenos de M2 ¢ M3 e pela fonte de corrente 21.

Assim teremos que;
D2+ D3 =121 {3.95)

[-1+ID3=121]

p——
}.;)
e}
=3

R

Logo, apartir de (3.95) ¢ (3.96) temos que a corrente que circula pelo rama direito do
conversor vale:

ID3=DD=1+1 (397
A diferenca das correntes de saida do conversor vale entdo:
IDD-IDE%ID4~ID13{I+i);-(f-i)=2i {3.98)
Para o caso em que Vin < 0 aplica-se 0 mesmo equacionamento ¢ obtem-se [37]:
DD-IDE=ID4-DI=d+)-I-1)=-2i (3.99)

As relagdes (3.98) e (3.99) nos mostram, que o circuito se comporta como um conversor V/1
com a seguinte relacdo de conversio:

Vin=2 . Rin i (3.100)

Este resultado € obtido no caso ideal do conversor onde sdo desprezados os erros causados
nelo efeito de corpo, modulagio do canal e descasamento dos transistores, sendo que estes
dois ultimos podem ser minimizados com um dimensionamento adequado dos transistores. O
efeito de corpo, acorre devido ao fato dos transistores N serem implementados em tecnalogia
N-WELL ( pogo N ) causando assim uma variagio na tensdo do no do resistor de entrada que
se comporta com um terra virtual, mas apresentando agora uma tensdo residual ve neste ponto
{371 . O erro causado neste ponto desprezando-se o efeito de corpo € nulo , podendo ser
verificado pelo equacionamento da tensio ve dada por {371

(3.101)
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Comao todos os transistores tem o mesmo W/, e as mesmas correntes de polarizagio ve = 0 A
tensdo de erro ve considerando-se o efetto de corpo e de modulagio de canal ¢ dado por [37]

2

ve=Ke 1 {3.102)
onde -
i i 1+ +
Ke = ( I ] + lom Prmo (3.103)
1+, o0+ 15 gm, gmy gm, gmy
Y s
= L104)
51d 1 - V.. 21
T 24T s

Para o conversor implementado no PMU CMOS 8 | atensdo de erro ¢ , em uma faixa de Vin=
+ 2 V., diretamente proporcional a corrente de entrada:

ve=(9.84x 10 V/A) i
Para i= 20 uA temosve=9 84 mV
A caracteristica ve x 1, para este conversor ¢ dado na referéncia [37] , estando reproduzida na

figura 3.38 , onde estdo apresentados também as correntes de saida e o erro de linearidade
para Vin= +2V,

GAAPHICS PLOT whksdn B
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Figura 3.38: Caracteristicas medidas com o conversor V/T impiementado no PMU CMOS & ;
{a) correntes de saida : (b) tensfio no terra virtual ¢ (¢) erro de linearidade
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0 erro causado no terra virtual. devido ao efeito de corpo pode ser compensado através da
mudanga da geometria de alguns transistores da estrutura {37]. Supondo entdo que os
transistores superiores da estrutura M1, M2, M3 e M4 tem a mesma relacio (W/l.)s | ou se1a
gml = gm2 = om3 = gm4 = gms e que os transistores da parte nferior M5, M6, M7 ¢ M8 tem
a mesma relacdo (W/L)i | ou seja gm5 = gmé = gm7 = gma& = gmi, temos que a tensdo de errp
ve pode ser dada por:

1 2 2 £1 + .
vo = [ S ] AT ) (3.105)
=g+ mon +m gmyg gy,
Para termos tensio ve = 0 devemos ter a seguinte relagdo para as transcondutincias:
gm, 1 3
= ‘ (3.106)

Para transistores de mesmo [.. temas que a razao entre Ws dos transistores superiores ¢ Wi
dos transistores inferiores | para termas ve = 0, ¢ dada por:

Ws 1 i
—_ = — (3.107)
Wi I + 7

Assim a tensdo ve pode ser corrigida através da mudanca da geometria dos transistores da
estrutura. Qutras caracteristicas importantes do conversor tensio - corrente sio a resposta em
freqiéncia do mesmo e a sua resposta a um degrau de tensdo na entrada. Devido a
complexidade da andlise, as mesmas foram omitidas . sendo que maiores detalhes podem ser
obtidos na referéncia [37] = Ftretanto os resultados das simulagdes dados em [37] estio
ilustrados nas figuras 3.39 e 340 respectivamente por serem de interesse em analise posterior.
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Figura 3.39: Resposta em freqiiéncia simulada do conversor V/T com
transistores com W/L = 300/20 .
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Figura 3.40: Resposta transiente em corrente para o conversor V/1 .

3.7.2 - SOMADOR DE TENSOES INTEGRADO NMOS

Um somador de tensSes pode ser implementado baseado em 2 conversores
tensdo/corrente, usando a configuragdo apresentada na figura 3.41. Neste diagrama as
correntes de polarizagdo 21 sdo as mesmas para ambos os conversores, sendo fornecidas por
dois espethos cascode, um tipo P para a polarizagio superior € um N para a inferior. As saidas
dos conversores tensdo-corrente sdo espelhadas por dois outros espelhos tipe cascode e as

saidas de corrente destes espelhos sdo somadas em um né onde existe um resistor Ro para o
terra e uma fonte de corrente 21 fluindo em diregio a VSS.
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211 | _Converter ¥ 2 Corverter | 543

R ot
) ¥ A Y L |
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i
)

Curreni Mirror I

$ Vs

Figura 3.41: Diagrama de blocos para o ciruito somador de tensdes.
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Assim se 0s resistores de entrada tiverem os mesmos valores RT = R2 = Rin ¢ o resistor de
saida for o dobro deste valor Ro = 2 Rin, teremos gue as tensdes de entrada des conversores
V/T podem ser obtidas por [37]:

Vi=Rin, K 2 il (3.108)
V2=Rin.2 .12 (3.109)
e a tensdo Vo na saida do somador de tensdes por {37}

Vo=Ro (1l +12} (3.110)
Substituindo as expressdes (3.108)e (3.109) em (3.110) teremos {37}

Vo=(2Rin ) (il +i2)=Rin 2. i1+ Rm . 212 =Vi+ V2 (3.111)

Assim a expressdo 3.11 representa a soma das tensdes de entrada no caso ideal.

Os possiveis erros na saida se devem a descasamentos nos espelhos, erros de linearidade no

conversor € a tensdio ve no terra virtual dos conversores V/I, estando amplamente
documentados na referéncia {37] .

Com relagfio aos espethos cascodes eles apresentam um baixo erro de descasamento DC, que
¢ dado por [37]:

I Vout - Vi
+( u in )

- (3.112)
i o . lin

Uma vez que ro ¢ elevado ( relaglio 3.80 ), o erro de ganho ¢ baixo € o erro de descasamento €
dado por [37]:

5 I lin ) -
Emo,, = A °. 2K(V0ut - Vin) (3.113)

Sendo pequeno para lin e A pequenos .

Os reuitados experimentais mostraram um erro na faixa de 0.21% a 2.51% | sem a
correciio da tensdo residual ve, sendo que com as correcdes podem atingida uma precisdo de
10 bits, para o processamento de sinais analdgicos

O circuito completo do somador pode ser visto na figura 3 42 As figuras 343, 344 ¢
3.45 mostram oufras caracteristicas do somader integrado, tendo sido extraidas da referéncia
{37, sendo referenciados posteriormente no capitulo 4 | por ocasifio da analise dos resultados
expenmentais obtidos com o Amplificador Digital .
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3.7.3 - SOMADOR DE TENSOES INTEGRADO PMOS

Como foi mostrado no conversor V/I NMOS, o erro de lincridade pode ser diminuido,
atraveés da alteracio da geometria dos transistores de modo a diminuir a tensio no terra virtual,
ve, devido ao efeito de corpo dos transistores NMOS. Entretanto € possivel construir um
somador a partir de conversores tensao - corrente utilizando transistores PMOS, que estdo

isentos do efeito de corpo nesta tecnotogia [37]. O esquema para este conversor esta ilustrado
na figura 3.46 .

+YDD

U,

Rim
I
) WS pyny S
e o AT
Via M3 M3

4

S JErEL

Figura 3.46: Conversor V/1 utilizando transistores PMOS.
Resultados de simulacio SPICE mostram que a tensio ve do terra virtual € muito menor no

conversor PMOS que no caso do NMOS, ficando em torno de 8% da tendo de erro ve do
conversor NMOS. Estcs resultados estdo apresentados na figura 3.47

e j{vl} — i{wr} - w{2)

uf}

................................................. ) 4 3 .

¥ sueep ¥V sweep

Figura 3.47; Simulages do conversor V /1 PMOS: (a) correntes de saida:
(b) tensiio ve no terra virtuai .
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Entretanto como © conversor € composto por transistores PMOS, ele tera uma menor
velocidade de operagdo devido a diferenga de mobilidade para os transistores N ¢ P. Uma
forma de se compensar este fato consiste em fazer que o parametro Kr seja igual ao K~ dos
transistores do conversor NMOS, o que implica no caso do PMUSR, em fazer Wr =243 Wx
.aumentando-se assim a area ocupada pelo conversor. Neste caso os transistores terdo também
uma maior capacitincia de gate, sendo que o conversor PMOS tera um desempenho em
freqiéncia pior que o conversor NMOS. A estrutura do somador PMOS € composta, assim

como no caso do NMOS, por conversores V /I e espelhos de corrente, conforme mostrado na
figura 3.48 .

VDD
I
- CURRENT MIRROR
'—<‘J N 21 2 2
— il HiZ
N N
RIN1 v/ A\ | RIN2
VIN1 {___>— CONVERTER CONVERTER (¢ }— VINZ
2it . 2i2
N Bl iz, '
VOUT
J, | CURRENT CURRENT - i1+i2
MIRROR MIRROR Y
ROUT
21 [
VSS g—

CURRENT MIRROR

-
VSs

Figura 3.48 : Diagrama em blocos do somador PMOS.

O somador PMOS foi implementado também no PMU CMOS 8 . O circuito completo deste
somador pode ser visto na figura 3 49
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Figura 3.49: Circuito completo do somador PMOS.

V55

Entretanto as avaliagdes experimentais [37] mostraram que o mesmo tem um
desempenho muito pior que no caso NMOS, para a tensio de erro ve. Tal fato pode ser
devido a adequacio dos modelos usados para os transistores N serem methores que para os
transistores P, uma vez que os modelos usados em [37] sdo adequados para processos digitais
e sobre condi¢des limitadas da tensdo de alimentagio { VDD = 5V e VSS = 0 V ). Um outro
fator pode ser um pior descasamento para os transistores N do espelho de saida do que para o
caso P, como mostram os resultados experimentais em [37] .

Desta forma for escolhido o conversor N para fazer parte do somador e da estrutura
final do amplificador. Ne processo PMUS, foram implementados somadores P ¢ N, sendo que
na versio totalmente integrada do amplificador foi utilizada a versio P do somador visando
diminuir ve. Entretanto devido aos resultados obtidos em [37] foi utilizado o somador N em
outra chip , uma vez que os circuitos s30 compostos por blocos independentes e
implementados em um mesmo processo, nio havendo assim prejuizo quanto ao resultado final
de avaliagéo
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3.8 - O AMPLIFICADOR DIGITAL - CIRCUITOS

Baseado nos blocos descritos anteriormente, podemos compor trés versdes de
avaliagio da estrutura do amplificador, sendo cada uma mais proxima que a outra de uma
versdo totalmente integrada. Entretanto para o circuito de programagdo de ganho e portanto
geragdo dos clocks foi utilizado um circuito unico para todas as versdes, implementado com
portas CMOS padrido, uma vez que elas nio fazem parte da estrutura do amplificador. O
diagrama de blocos deste circuito de programagdo pode ser visto na figura 3.50, e o circuito ao
nivel de portas logicas na figura 3.51 .

2 FHASE
B> TP S DIVISOR| GERADOR DE P 6K
> # ki
POR CLOCK
—Db C1X2
DOIS INTERCALADQO § CLK2
ENTRADA —
DIGITAL DE S
PROGRAMAGACQ

\ DMSOR DE
N [I FREQUENCIA

8 BITS / PROGRAMAVEL

Figura 3.50: Diagrama de blocos do circuito de programacio
do ganho do amplificador.

A mesma estratégia foi utilizada para os circuitos que fornecem tensdes de referéncia,
correntes de polarizacio e de alimentagio, podendo ser visto na figura 3.52.

3.8.1 - VERSAO COM COMPONENTES COMERCIAIS

Esta versdo foi montada usando chaves analogicas integradas CD4066, sendo que na
versio dos testes foram utilizadas chaves analogicas HC4066 que tem um menor Rox
associado a chave e uma maior freqiiéncia de operagio. O somador foi montado com um
amplificador operacional OP 07 de baixa tensdo de offser ¢ os buffers com amplificadores
operacionais CA 3140 de alta impedéancia de entrada providos de ajuste de offser externo.
Foram utilizados resistores de precisdo , casados entre si em 0.1% , com filme metélico e baixo

coeficiente de temperatura para a implementagdo da malha de relimentacdo do somador. O
circuito final pode ser visto na figura 3.53.
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3.8.2 - VERSAO COM CHAVES ANALOGICAS DO PMU7

Nesta versdo foram utilizadas chaves implementadas no PMU?7, realizadas para estudo
do fendmeno de injecdo de cargas da referéncia [1] . Foram utilizadas chaves de dimensio
W/L=50/10 para os blocos DELAY X1 e X2 e de dimensio W/L=100/10 para os demais. Tal
escotha contou com a disponibilidade de chaves em numero suficiente para a montagem e que
tivessem uma razdo W/L elevada par ter-se um menor Ron . O somador utilizado foi 0 mesmo
implementado no PMU 8 para o estudo da estrutura do somador da referéncia [37] . O
circuito final implementado pode ser visto na figura 3.54.

3.8.3 - VERSAO TOTALMENTE INTEGRADA -

Esta corresponde a primeira versio de avaliagio do amplificador, totalmente integrado no
PMU 8. Tendo sido realizado em conjunto com os trabalhos das referéncias [1}e[37], foi
implementado em dois blocos basicos : um constando da estrutura do amplificador com todas
as chaves cruzadas e buffers e outro com o somador P visando obter-se uma maior excursio
de tensdo na saida, conform visto no item 3.7.3 . Entretanto pelos motivos citados neste
mesmo item ( melhor desempenho do conversor N ) , foi escolhido o somador N para compor
o segundo bloco, uma vez que os mesmos sdo idependentes, ¢ ambos implementados no
mesmo processo do PMU 8. Foram escolhidas chaves de dimensdo W/L = 10/5 e capacitores
de SpF, considerando-se os trabathos realizados na referéncia [1]. Os capacitores de 5pF Sao
utilizados como capacitores de hold e compensagio do buffer, sendo que cada um ocupa
aproximadamente 2.2 % da area do chip, sendo que todos os. capacitores ( 11 no total )
ocupam apenas 24% da éarea total do chip. Estes capacitores sdo formados pelos layers metal?
e poly para apresentar boas caracteristicas como mensionadas no capitulo I . O circuito final do
amplificador, considerando-se estes dois chips pode ser visto entfio na figura 3.55

3.9 - CIRCUITOS INTEGRADOS UTILIZADOS

A seguir temos uma listagem dos circuitos integrados utilizados nos itens anteriores:

» Conversores N e espethos de corrente integrados no PMU CMOS 7 [37], mostrados na
figura 3.56 .

e Chaves analogicas NMOS integradas no PMU CMOS 7 {1}, mostradas na figura 3.57 .
¢ Somadores N e P integrados no PMU CMOS 8 [37], figura 3.58 .

s Versdo totalmente integrada no PMU CMOS 8 {21}, mostrada na figura 3.59
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Figura 3.54: Versdo do amplificador com chaves analogicas do PMU 7
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o

Figura 3.55: Versdo totalmente integrada do amplificador nos chips 1 e 2 do PMU CMOS §
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Figura 3.56: Conversores N e espelhos de corrente integrados no PMU CMOS 7.

Figura 3.57: Chaves analdgicas integradas no PMU CMOS 7 .
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Figura 3.58: Somadores N ¢ P integrados no PMU CMOS § .
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Figura 3.59: Versdo totalmente integrada no PMUJ CMOS 8 .



CAPITULO 4
RESULTADOS EXPERIMENTAIS

4.1 - METODOLOGIA EMPREGADA

Para fazer a caracterizagio dos circuitos propostos no capitulo 3, para a

implementacdo do amplificador digital foi adotada a seguinte metodologia para a obtengdo e
analise dos resultados:

e em uma primeira etapa foi realizada uma caracterizagdo dos transistores usados como
chaves analogicas e dos blocos funcionais do amplificador isoladamente.

e a seguir fez-se a caracterizagio do efeito de injegdo de carga nos circuitos amostradores,
usando a chave cruzada.

s com as caracteristicas funcionais dos blocos principais j& caracterizadas partiu-se entdio para
uma verificagio das formas de onda nos principais pontos do circuito, usando-se a versio 1
do amplificador ( versdo com componentes discretos ) fazendo-se uma comparacgdo entre
resultados experimentais e simulacio.

* em uma etapa final fez-se uma analise da fung¢fio ganho, resposta em fregiiéncia e analise de
erros considerando-se os resultados obtidos com as trés versdes.

4.2 - CONSIDERACOES EXPERIMENTAIS

A obtengdo de dados experimentais usando circuitos "quantizados” exige um certo
cuidado nas medi¢Ses e montagens que podem comprometer os resultados quando utilizamos
capacitores de armazenagem de pequeno valor, causando erros nas medidas devido as
capacitdncias de prova dos equipamentos, que alteram a capacitincia dos nds dos capacitores
de armazenagem e as impedéncias de entrada dos instrumentos que descarregam os mesmos.
Deste modo os pontos que léem as tensdes sobre capacitores sio "bufferizados”. Para evitar
interferéncias externas e captagio de ruidos os circuitos sio- medidos, quando possivel em
caixas metalicas { servindo de blindagem ) e em bancadas aterradas.

As tensOes de alimentagio dos circuitos sdo também desacopladas por capacitores de
0.1uF, em vérios pontos do barramento de alimentagio e préximo dos circuitos integrados

para evitar-se spikes na tensio de alimentaciio que poderiam contaminar as formas de onda em
pontos dos circuitos causando erros.
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4.3 - CARACTERIZACAO DOS TRANSISTORES

Para a caracteriza¢io dos transistores, foi utilizado um analisador de pardmetros de
semicondutores HP modelo 4145B, sendo levantadas as curvas das chaves analdgicas, que

estdo mostradas nas figuras 4.1 a 4.4, onde temos as curvas dos transistores, com e sem a
consideragdo do efeito de corpo.

HAXXHX GRAPHICS PLOT %%*xxx
MS0/10

ID .
oa) el
l.inear sweepn
Start D000V
St 10.000V
7.000 sg;:: L2000V
] variable2:
vG -Ch3
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/,/ Stop 9.0000vV
Step 1.0000V
.7000 4 .
/div y / et ‘e "It .oooov
/// vB -Lhé L0000V
/. o
7
Vi
L~ —
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‘o‘/
.0000 |
. 0000 : 10.00
vDs 1.000/div { v)

Figura 4.1: Curvas caracteristicas das chaves W/L=50/10, sem efeito de corpo.
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P
. 10.00
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Figura 4 2: Curvas caracteristicas das chaves W/L=50/10, com efeito de corpo.
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Figura 4.3: Curvas caracteristicas das chaves W/L=100/10, sem efeito de corpo.
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Figura 4.4: Curvas caracteristicas das chaves W/L=100/10, com efeito de corpo.

Em uma p}'éxima etapa foi realizada uma andlise das correntes de fuga dos dispositives
usando-se um pico-amperimetro Keithley modelo 485, com a finalidade de selecionar
componentes do array de transistores implementado no PMU7, utilizados em [1] e [37].



Capitulo 4 - Resultados Experimentais 119

Foram caracterizadas as correntes de fuga no gate e no canal utilizando-se as configuragdes

propostas no manual do equipamento para a medida dos mesmos, dado na figura 4.5. O
cicuito uitilizado para estas medidas pode ver visto na figura 4.6.

ID{pA)

(a)

Figura 4.5: Configuragdes usadas para a medida das correntes de fuga;
(a) fuga no gate (gate leakage); (b) fuga no canal (channel leakage).
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Figura 4.6: Circuito usado para medida das correntes de fuga.

Conforme pode-se observar das figuras 4.7 a 4.10, estas correntes de fuiga sdo da ordem de
picoamperes ¢ aumentam linearmente com a tensdio aplicada, para os dispositivos em bom
estado, e exponencialmente para dispositivos danificados ou com falhas no processo de
fabricacio. Para os dispositivos em bom estado, obtém-se a resisténcia de gate ¢ canal dos
transistores que e da ordem de T(2.
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Corrente de fuga no gate {IG) x Tensac no gate {UGS)
3 i H i T

2.5 w/L2 50710

Caorrantae IO fLfpal
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Tansao UGS 101
Figura 4.7 Corrente de fuga de gate nos transistores com W/L = 50/10.

Corrente de fuga no canal (1D} x Tensac Dremo-Source (1DS)

b 13 T

wins 50710

Carranta ID C[oal

Figura 4.8: Corrente de fuga de canal nos transistores com W/L = 50/10.
Corrente de fuga no cate (16) x Tensao no gate (UGS
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Figura 4.9: Corrente de fuga de gare nos transistores com W/L = 100/10.
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Figura 4.10: Corrente de fuga de canal nos transistores com W/L = 100/10.
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4.4 - CORRENTES DE FUGA NOS BUFFERS

Foram realizadas medidas das correntes de fuga nos buffers implementados
com os amplificadores operacionais CA3140, para a caracterizagio da sua impedancia de
entrada, conforme mostrado na figura 4.11 . Como pode-se verificar estes dispositivos
apresentam correntes de fuga maiores que os transistores, que sao devidas as correntes de
saturagio inversas dos diodos de protecdo das entradas dos operacionais, o que justifica a
aproximada consténcia dos valores encontrados na figura 4.11.

(]
55
5
45
4

35
lin [pA}
30
sy r
0 r C b
15 r
0 i i L L L ‘
1 2 3 4 5 (3 7 8 9 18

Vinfv]
Figura 4.11: Correntes de fuga nas entradas dos buffers com CA3140;
(a) Buffer do n6 2 do amplificador ; (b)dono 3 e(c)dono 4.

Foram consideradas também as correntes de fuga nas placas de circuito impresso nos casos:

sem “descontaminagdo” : placas normais de montagem com solda;

com “descontaminagdio” © placas soldadas, e que passaram por um processo de limpeza,
constando da limpeza das mesmas com um solvente organico (alcool ou acetona), lavadas
com agua e sabdo e apds a secagem a aplicagiio de varias camadas de verniz isolante, com
boas propriedades isolantes e dielétricas.

Todas as montagens seguiram entfio esta segunda alternativa, que conforme pode ser vista na
figura 4.12 reduz consideravelmente a corrente de fuga nas placas, possibilitando o uso de
menores capacitores de armazenagem.

1564

Y ¥ Y T T T 13 T

lim {paA}

.
Vin Vi
Figura 4.12: Correntes de fuga nas placas de circuito impresso,
(a) sem “descontaminacio™; (b) com “descontaminacio”™.
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4.5 - MEDIDAS DE CAPACITANCIAS

Uma caracterizacio importante e a medida das capacitdncias de entrada dos buffers.
Para os buffers da versio 1, usando os CA3140 a capacitdncia de entrada dos mesmos e da
ordem de 4pF, constando da capacitincia dos transistores MOS e dos dispositivos de
protecio. Para o buffer da versio 2, que utiliza-se de transistores de razioc W/L=100/10, a
capacitincia equivalente de gate foi medida utilizando-se uma ponte HP RLC operando em
baixa freqiéncia (1KHz) e a tensdo VGB variada na faixa de -10V a +10V através de uma
fonte externa, conforme mostrado na figura 4.13 .

PONTE RLE HP 4 PONTAS
f=1kHz
Vi S+ G Ve

+ i B |

-

83
I
N

p:

T . |

Figura 4.13: Circuito para caracterizagio das capacitincias dos transistores.

Os resultados experimentais podem ser vistos na figura 4.14 . Comparando-se esta figura com
a capacitancia de baixa freqiiéncia de um capcitor MOS, nota-se uma certa diferenca que pode
ser atribuida ao fato de que o transistor e uma estrutura menor que o capacitor MOS e que o
fato do dreno e source estarem proximos do canal, sendo dopados, podem fornecer elétrons
para o substrato, alterando a caracteristica padrio para curvas C-V de capacitores MOS {55].

Vgeiv)

Figura 4.14: Capacitincias parasitas dos transistores de entrada dos buffers.
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Uma outra medida importante, e a caracterizagio dos capacitores de hold utilizados nas
medidas. Utilizando-se uma ponte RLC GENRAD 1659, operando no modulo série, foram
caracterizados 2 tipos de capacitores, dados nas tabelas 4.1 e 4.2, para uso como capacitores
de armazenagem (C hold ).

TABELA 4.1 - Parimetros dos capacitores de 1.8nF tipo MACICO medidos com a
ponte RLC GENRAD 1659 para o modelo série em 1kHz (erro == 0.1pF, £ 1 Q)

Capacitor CS(pPF) RS(Q))
C1 1346.3 440
C2 1377 .4 402
C3 13349 417
C4 13473 435
C5 1367.5 460
Cé 1689.7 364
C7 1722.3 387
8 1393 8 419

TABELA 4.2 - Pardmetros dos capacitores de 220pF tipo PLATE medidos com a ponte
RLC GENRAD 1659 para o modelo série em 10kHz (erro =+ 0.01pF, =10 Q)

Capacitor CS(pF) RS(QY)
C1 207.95 1.35
C2 204.78 1.36
C3 202.12 1.25
C4 20326 1.41
C5 203.86 1.52
Cé6 207.29 1.20
C7 202.95 1.27
C8 203.08 1.35

Os valores médios destas medidas sdo:

e capacitores MACICQO comerciais de 1,8nF

CS = 1361,2 pF

RS =42838Q

Estes valores resultam numa constante de tempo RC média de:

tre = 583.7 ns
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o capacitores PLATE comerciais de 220pF

CS = 204,4 pF

RS =134 kQ

O que resulta numa constante de tempo RC média de:

tac = 273,9 ns

Considerando-se que os capacitores estario totamente carregados (99% Vc) para 5 txc , temos
um limite de operagdo do circuito que os utiliza.

Para o caso dos capacitores da tabela 4.1 temos:
fmax = 1/ (5 tre ) = 1/(5 x 583.7E-9) = 342.6 kHz
Para o caso dos capacitores da tabela 4.2 temos:
fmax = 1/ (5 tre ) = 1/(5 x 273.9E-9) = 146.0 kHz

Conforme pode-se verificar os capacitores cerimicos de pequeno valor apresentam uma
resisténcia série grande que compromete bastante a maxima freqiiéncia de operagio do
circuito, causando erros de ganho, caso as frequéncias limites dadas acima ndo sejam

respeitadas, pois 0s mesmos ndo se carregam totalmente para freqiiéncias superiores de
operagdo.

4.6 - CARACTERIZACAO DOS BUFFERS

A seguir fez-se uma uma caracterizago dindmica dos buffers para as versdes 1 e 2,

sendo que na versdo 3, esta caracterizagio nao foi possivel, pois ndo tinhamos nenhum buffer
independente no circuito integrado.

4.6.1 - QUEDAS DE TENSAQ NOS ESPELHOS

Para uma confirmacio dos calculos realizados no capitulo 3, para as maximas tensoes
de saida dos buffers, foi levantada a caracteristica Vesp, que ¢ a tensdio de Vgs do lado de
referéncia do espelho versus a corrente de referéncia, mostrando que para grandes valores de
Tref tenho grandes valores de Vgs, o que justifica o tipo de espelho escolhido no capitulo 3
para implementagio dos buffers ( simples ao invés de cascode) e o valor da corrente de
polarizagio dos mesmos. Estes resultados podem ser vistos nos graficos das figuras 4.15 ¢
4.16 para os espelhos tipo N e tipo P respectivamente.
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T T ! T ¥ T T T T
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Vesp [ V]
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Iref [uA]
Figura 4.15: Queda de tensfio nos espelhos N
i i i i 1 T T I i 1
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Iref [uA]

Figura 4.16: Queda de tens3o nos espelhos P
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4.6.2 - CARACTERISTICAS DINAMICAS DOS BUFFERS

Para a caracterizagio dindmica dos tempos de respostas dos buffers a um degrau de
tensdo, foi aplicado em sua entrada um sinal de onda quadrada do gerador HP8116A (com tfe
tr < 5ns) e amplitude de +- 3 V. As formas de onda na sua saida foram tomadas com ¢
osciloscopio HP5403A 500MHz, tendo como carga as entradas. do mesmo, que sao devidas as
pontas de prova do mesmo, HP 10430A 10:1 1M Q // 6.5pF . Os resultados para a versdo
com o CA3140 ) estao mostradas nas figuras 4.17 ¢ 4.18. Para a versdo com o array do
PMUY7, os resultados estfio nas figuras 4.19 € 4.20 . Os valores médios obtidos foram:

e Com CA3140
tr = 417 84ns
tf = 209.48ns

» Com os transistores do PMU7 com polarizagio de 40uA no par diferencial

tr=1.58us
tf=4 10us

Assim as maximas freqiiéncias de operago para os mesmos s3o:
o Com CA3140

finax = 1/(trtf) = 1E9/(417 84+209.48) = 1.59 MH=z

e Com os transistores do PMU7

finax = 1/(tr+tf) = 1E6/(1.58+4.10) = 176.06 KHz

Conforme pode ser verificado o desempenho do buffer da versio 2 € limitado, e sua
resposta a transientes lenta, que se deve a baixa corrente de polarizacio utilizada (40uA),
escolhida para aumentar o range dindmico do buffer. Uma alternativa seria aumentar em 10
vezes esta corrente melhorando significativamente estes tempos, mas em compensagio
reduzindo-se o range dindmico do mesmo. Esta limitagio ocorreu devide a limitada
possibilidade de escolha das geometrias dos transistores, que ja estavam implementados no
PMUT7 [1]. Como se trata de uma vers3o de avaliagio o aumento da corrente de polariza¢do
foi passivel de ser realizada, para comprovagio experimental desta analise.
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Figura 4.17: Tempo de subida do buffer implementado com o CA3140.
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Figura 4.18: Tempo de descida do buffer implementado com o CA3140.
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Figura 4.19: Tempo de subida do buffer implementado com os transistores do PMUT7.

Ao stopped
v ; 1 2,00 vY/div
_1\?\ ; offset:-125.0 my
: 10,0011 gc
f :
i . 13
EN ¥
A : b !
f?\\& ? ! :
i N .
A 4 1.06 Vidiv
f ! W'foset—lzﬁﬁ v
; { h ; : ; ' 10.00: 1 dc
=300, 000 ns 2.20000 us 4.70000 ys

500 nssdiv
stop marker: 4.0%000us
start marker: -10.000 ne

delte t:  4.10000us “125.0 ny
fraeita t: 243,90k} &

Figura 4 20: Tempo de descida do buffer implementado com os transistores do PMU7.
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4.7 - MEDIDAS DE INJECAO DE CARGAS

A caracterizagio do fenémeno de injecdo de cargas foi realizado na referéncia [1] para
as chaves do PMU7. O cicuito utilizado a caracterizacio experimental encontra-se na figura
422. Na figura 4.21 podemos verificar os resultados de simulagdes para chaves com
W/L=100/10 e W/L=50/10 e nas figuras 4.23 e 4.24 o resultado de medidas experimentais.

L1 T ¥ ¥ T 1 ) T 13

“eh100-0.dat™™ —+—
149 - . Teh100-5 dat” ——
“ehS0-0 .dat'” —a—
“"ochSO0-5 . dat”™” —e—

Pelta UsrrolnU}

0 1 i 3 + i
1 1.2 1.4 1.8 1.8 2 2.2 2.4 2.8 2.8 a3
Tensac de sntrada Uin[ul

Figura 4.21: Resultados simulados no PSPICE mostrando a caracteristica Vin x 8V
(a) W/L = 100/10 e VBS =0V ; (b) W/L = 100/10 e VBS =-5V;
() W/L = 50/10 e VBS =0V ; (d) W/L = 50/10 e VBS = - 5V.
(VG =degraude tensio de 0 a 5 V com tf = tr = 30 ns e CS/CL = 10)
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|

Figura 4.22: Circuito utilizado para as medicdes.
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Figura 4.23: Curva experimental para W/L=100/10.
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Figura 4.24: Curva experimental para W/L=50/10,
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4.7.1 - INJECAO DE CARGAS NAS CHAVES CRUZADAS

A seguir e realizada uma avaliagio dos resultados obtidos com a utilizagio de chaves

analogicas em chaves cruzadas, podendo ser observado a injecio de cargas nos capacitores de
armazenagem em duas ocasides:

1. Injegdo de cargas (elétrons) na transi¢do condugdo-corte das chaves analdgicas, onde uma
fracdo de carga contida no canal e transferida para os capacitores de armazenagem.

2. Extrag@o de carga (elétrons) na transigio corte-condugio das chaves analogicas, onde uma

fragdo de carga contida no capacitor de armazenagem é transferida para o canal do
transistor da chave,

O fendémeno (1) encontra-se bem documentado, conforme mostrado na capitulo 3.
Entretanto o fendmeno (2) ndo é reportado na literatura, sendo simplesmente considerado
simétrico a (1), nos poucos casos em que foi solicitado na literatura. Um fato que contribui
para esta consideracio ¢ a larga utilizagdo de chaves dummy para correcio do efeito de
injegdo, ja que na maioria dos circuitos aplicativos o processamento do sinal ¢ feito em
freqliéncia e ndo em amplitude, constituindo assim o efeito de injegdo de carga uma fonte de
ruido a ser minimizada na estrutura. Entretanto quando tratamos de circuitos de precisdo,
como € o caso da técnica de quantizagfo, esta diferenga pode ser significativa (erro residual)
como e mostrado nos experimentos a seguir.

Nas figuras 4.25 a 4.28 temos as formas de onda de entrada e saida do amostrador
composto da chave cruzada e dois capacitores de armazenagem (bloco delay).

Na figura 4.25 usamos um capacitor Chold=1000pF, onde temos um offset de 25mV
devido ao buffer de leitura. Pode-se observar que a forma de onda e amostrada e o seu valor
retido por um periodo de clock.

Na figura 4.26 usamos um capacitor de 120pF. Neste caso observamos um
deslocamento da forma de onda para baixo devido a inje¢io de cargas. Entretanto pode-se
observar, nas regides de maior tensdo de entrada que no ciclo posterior a injegdo, a extragio
de cargas ndo tem a mesma amplitude, formando a "escada” mostrada nesta figura.

Este efeito torna-se mais pronunciado para baixos valores de capacitores de
arazenagem (10pF) como e o caso da figura 4.27 onde devido a diferenca entre a injegdo e a
extracdo temos um certo offset associado a forma de onda, com formato de "escada”.

Retirando-se o capacitor de armazenagem, a inje¢io ocorre sobre as capacitincias
parasitas do circuito que compreendem as capacitancias da entrada do buffer ¢ montagem,
estimadas em torno de 5pF.

Este resultado confirma as formas de onda obtidas com estes blocos totalmente
integrados no PMUS, que pode ser visto na figura 4.29, onde foram utilizados capacitores de
5pF.

Devido a magnitude desta escada, e portanto do erro de injegiio associado, inviabiliza-
se a construcdo do ampiificador digital com precisio, somente sendo possivel sua construgio

com o cancelamento deste efeito de injegio, usando por exemplo a chave corrigida [1] ,
descrita na capitulo 3.
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Figura 4.25: Formas de onda no bloco delay para Chold = 1000pF.

Ao stopped

1 S00 mVsdiv
offsatl i =25.00 nmy
16,00:1 dc

P v

N

g : ; : 4  S00 wv/div
! : o+ : : offset:~250.0 my
5 : : 10.00: 1 dac

-5. 06000 me D.00000 s 5.00000 as
i.00 me/div

Figura 4.26: Formas de onda no bloco delay para Chold = 120pF.
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Figura 4.27: Formas de onda no bloco delay para Chold = 10pF.
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Figura 4.28: Formas de onda no bloco "delay" para Chold = C parasita = + SpF.
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Figura 4.29: Formas de onda no bloco delay totalmente integrado no PMUS;
{a) entrada 1Vpp 1 kHz ; (b) saida apds o buffer.

4.8 - CARACTERIZACAO DO CIRCUITO DE CLOCK

Assim como descrito no capitulo 3, o amplificador e chaveado utilizando-se um sistema
de clock intercalado. Entretanto para comprovar, experimentaimente, a falha existente em
alguns circuitos propostos na literatura, podemos avaliar as formas de onda em dois circuitos
comumente utilizados para geragio de clocks complementares. O primeiro, utiliza-se de
inversores logicos, sendo vista suas saidas na figura 4.30. Observa-se um tempo tsc,
caracterizado como tempo de condug@o simultinea das chaves ou ainda skew, em que ambas
as chaves conduzem alterando assim a carga no capacitor de hold, sendo devida ao tempo de
atraso de propagacfo de um gate inversor CLK e # CLK. O segundo consta da utilizagio das
saidas complementares de um flip-flop, para a geragio do clock. Na figura 431 podemos
verificar as formas de onda na saida de um flip-flop tipo D, CD 4013, onde aparece o tempo
de conducdo simultanea das chaves, tsc, devidas a atrasos de propagacdo intrinsecos a sua
estrutura. No nosso caso foi utilizado o sistema de clock intercalado, descrito no capitulo 3
que pode ser visto nas figuras 4.32 ¢ 4.33, gue resolve completamente este problema.
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Figura 4.30: Geragdo de clocks complementares com inversores logicos.
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Figura 4.31: Geragdo de clocks complementares com fip-flops (CD4013).
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Figura 4.32: Formas de onda do clock complementar intercalado.
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Figura 4.33: Intercalamento das formas de onda do clock.
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4.9 - FORMAS DE ONDA NO AMPLIFICADOR

Neste item sdo apresentadas as formas de onda nos pontos mais relevantes do circuito,
sendo comparada em cada caso com os resultados obtidos de simulagdes com o simulador
QUANTICO. Este simulador foi desenvolvido especialmente para esta técnica {27], sendo um
simulador comportamental, com caracteristica de poder detetar mudanga de tensio nos nés do
circuito assincronamente com o sinal de comando das chaves, o que nio ¢ possivel com outros
simuladores como o SWITCAP [52]. Outros simuladores como o SPICE [34}[43] nfo sdo
apropriados para esta aplicagdo, uma vez que a cada transi¢io do clock, que sdo rapidas, ele
reduz o seu sfep de modo a aumentar enormemente o tempo de simulagfo e causando erros de
convergéncia.

Desta forma 0 QUANTICO foi escothido para esta analise. Como neste caso estaremos
fazendo uma analise qualitativa do circuito foi escolhida uma freqiiéncia de. amostragem baixa
(10KHz) e um ganho 2, para ndo termos muitos passos de quantizagio e verificar facilmente o
funcionamento do amplificador.

Assim podemos verificar nas figuras 4.34 e 4.35, as formas de onda na entrada e saida
do amplificador. Podemos notar que a entrada do sinal é continua e a saida discreta com o
dobro da amplitude e ainda com uma pequena defasagem (2 passos de CLK). Percorrendo
entdo o circuito em direco a sua saida podemos ver que o sinal de entrada ¢ amostrado pelo
bloco delay X1, sendo que as formas de onda podem ser vistas nas figuras 4.36 e 4.37. Pode-
se verificar assim a quantizagio da forma de onda de entrada em niveis analogicos definidos.
As tensSes nos nds dos capacitores de armazenagem do bloco X1, nos 8 e 9, podem ser vistas
nas figuras 4.38 e 4.39 . Comparando-se a simulagdo e as formas de onda observadas podemos
verificar uma descarga dos capacitores de armazenagem, causada pela ponta de prova do
osciloscopio, tendo sido feita intencionalmente com a finalidade de mostrar a necessidade do
uso de buffers com altissima impedéncia de entrada na leitura dos nos do circuito. Nas figuras
4.40 e 4.41 podemos verificar os sinais que sdo somados pelo somador, sendo o primeiro o
sinal do no 2, sinal de entrada discretizado, € o sinal de entrada atrasado de 2 passos de clock.
Estas medidas foram tomadas apds os buffers nio ocorrendo portanto o probiema de descarga
dos capacitores de armazenagem, mas introduzindo-se um pequeno erro de offset (ndo
mostrado na figura). Entdo indo-se para o nd correspondente a saida do somador, né 4,
verifica-se um sinal em forma de “escada” que consiste da soma das amplitudes dos sinais dos
nds 2 e 3, 0 que pode ser visto nas partes superiores das figuras 4.42 e 4.43 . Na parte inferior
destas figuras temos este sinal amostrado pelo bloco delay X2, mostrando o sinal de saida
amplificado. Verificando-se agora os nos internos para compreender a forma de onda presente
no n6 3, podemos verificar as formas de onda nos nds 6 e 7, vistos nas figuras 4.44 e 4.45.
Assim podemos ver que no né 6 temos a armazenagem do sinal de saida e no né 7 a
armazenagem do sinal de entrada, estando os mesmos defasados de 2 passos de clock, sendo
os sinais operados pelo somador. Finalmente comprovando-se o funcionamento dos blocos
hold podemos verificar as figuras 4.46 a 4.49, onde temos a armazezenagem dos sinais em
cada fase do clock, sendo que a sua composigio resulta nas formas de onda dos nés 6 e 7.

Conforme podemos observar, os sinais vistos no osciloscopio coincidem com os sinais
obtidos por simulac3o.
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4.10 - RESPOSTA A VARIAS FORMAS DE ONDA

Uma forma de verificar-se a resposta do circuito consiste de excitar o mesmo com
formas de onda diferentes, que tem portanto uma diferente composi¢io de harmonicas,
mostrando assim a limitagio da reposta em freqiiéncia do circuito. A resposta do cicuito para
varias tipos de forma de onda podem ser vistas nas figuras 4.50 a 4.53, onde foi utilizada uma
taxa de amostragem baixa para visualizar o processo de quantizacio.
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Figura 4.50: Resposta a uma forma de onda senoidal.
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Figura 4 51: Resposta a uma forma de onda tnangular,
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Figura 4.52: Resposta a uma forma de onda dente de serra.
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Figura 4.53: Resposta a uma forma de onda quadrada.

Pode-se verificar que que o amplificador responde rapidamente, principalmente quando exitado
com uma forma de onda quadrada, podendo ser notada a defasagem introduzida. Isto significa
que o amplificador pode condicionar também sinais digitais, além de sinais analogicos, desde
que respeitadas suas limitagcdes em frequiéncia. )
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4.11 - RESULTADOS COM A VERSAO 2 DO AMPLIFICADOR

A versio 2 do amplificador foi montada, como descrita no capitulo 3, a partir d_e
transistores do PMU7, para configurar as chaves analogicas e os buffers, e o somador a paﬂfr
do circuito integrado no PMUS. O circuito foi entdo montado em placas experimentais
resultando um baixo desempenho, devido as correntes de fuga nos transistores e nas placas de
circuito impresso. Com a metodologia descrita no inicio do capitulo o mesmo foi montado
entdo com placas de circuito impresso em fibra de vidro com processo de limpeza, reduzindo
S¢ enormemente as correntes de fuga . Os pontos de leitura dos capacitores foram dotados de
anéis de guarda (entrada dos buffers). Os resultados dos testes podem ser vistos na figura
4.54, onde podem ser observados na figura 4.54(a) o sinal de entrada e saida, na figura 4.54(b)
0s sinais ampliados e nas figuras 4.54(c) e 4.54(d) os sinais de saida para ganho 2 para
freqiéncias de amostragem de 4kHz e 40kHz Estes valores demonstram uma possivel
aplicagdo na amplificagio de sinais de udio. Pode-se observar um erro de ganho causado por
um descasamento nos resistores dos conversores V/I. Outros fatores como offset e injeg:ﬁo de
cargas ndo foram analisados devido as grandes fugas de corrente encontradas nos transistores

que ndo permitiu a diminuico dos capacitores de armazenagem, sendo utilizados capacitores
de 1.8nF .
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Figura 4.54: Resultados com a versdo 2 do amplificador;
(a) sinal de entrada e saida do bloco XZ; (b) detalhe do sinal amostrado;
(¢) sinal de entrada e saida para frequiéncia de amostragem de 4 kHz:
(c) sinal de entrada e saida para freqliéncia de amostragem de 40 kHz;
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4.12 - FUNCAO DE TRANSFERENCIA DO GANHO

A fungdo de transferéncia do ganho foi obtida por simulagio utilizando-se o circuito
ideal do amplificador, com SPICE 3G usando chaves ideais e por medidas experimentais para
um sinal de entrada de 100Hz ¢ uma freqiéncia de amostragem de 50 kHz. Os resuliados
simulados podem ser vistos nas figuras 4.55(a),(c) e 4.55(b),(d) respectivamente.

A B
- b—1 1

c D

i wEIAKSO0}

Figura 4.55: Fungio de transferéncia do amplificador simulada na SPICE 3G:;
() e (c) ferx=100Hz ; (b) e (d) forx = 50 kHz.

Como pode ser observado o ganho é discreto e devido ao erro de quantizagdo temos a forma
de onda obtida na figura 4.55(c), onde os valores do ganho sdo exatos nos pontos de
amostragem do sinal, distribuindo-se simetricamente em torno do valor 2 para os outros
pontos. Aumentando-se a freqiéncia de amostragem pode-se verificar que o passo de
quantizagdo diminui e portanto o ganho estabiliza-se em torno do valor 2, mostrando que o
amplificador digital tende aos resultados do caso contiinuo, como mostrado na figura 4.55(d}.
A partir destes resultados escolheu-se entdo uma freqliéncia de amostragem de 40 kHz para
um sinal de entrada de 100 Hz para levantar a funcéo de transferéncia do ganho, reaiizadas a
partir das formas de onda obtidas por um osciloscopio TEKTRONIX 2232.
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4.13 - VARIACAO DO ERRO DO GANHO COM O CAPACITOR DE
ARMAZENAGEM

Em uma primeira anélise para a determinagdo do erro de ganho do amplificador em
funcdo do efeito de injegdo de carga, recorreu-se aos resultados simulados do amplificador no
SWITCAP, que e um simulador para cicuitos a capacitores chaveados e que propde o modelo
da figura 4.60 para simula¢io do efeito de injegio de carga.

G
#cLk CLK I CLK #CLK
/S s 4 /
850 556G 500G I S0
C6S T 1PF CLK 1PF - CGD
o / N
S — SMAIN >—D
CSB —___ 1PF 1PF ____CDB
B

Figura 4.60: Modelo de chave analégica para simulagdo do efeito de injecdo
de carga no SWITCAP.

Os resultados obtidos em 21 simulagdes diferentes para capacitores na faixa de 1pF a 1000pF,

para uma tensdo de entrada quadrada de 1 volt de pico, estdo mostrados na tabela 4.3. Como
pode-se verificar o erro cresce muito para capacitores menores que 100pF, e a magnitude dos
erros n3o sio compativeis com resultados experimentais de injegdo de carga [1], e devem-se ao
modelo proposto ndo se aplicar no caso da técnica de amostragem de sinais em amplitude, uma
vez que este simulador ¢ utilizado para o desenvolvimento de.circuitos de filtros a capacitor
chaveado. A fim de comprovar esta variacdo foram realizadas medidas do ganho para
capacitores de armazenagem de 1300pF a 10pF, que pode ser visto nas figuras de 4.61 a 4.64,
para um amplificador de ganho 2. Para os resultados experimentais foram utilizados
capacitores com valores mediros de 1347pF, 327pF, 209.2pF e 10pF + 4pF.

Assim para C = 1347 pF temos:
Ganho = 4.45982 / 2.18527 = 2.0408
Eme=2.042%

Para C = 327 pF temos:

Ganho = 4.53125/2.18125=2.07748

 Erro=3.874%
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Para C = 10pF o erro devido ao fendmeno de injegio é muito grande distorcendo as formas de
onda e ndo obtendo-se assim um resultado conclusivo. Os resultados para capacitores ate
100pF sdo compativeis com a simulagdo apresentada, entretanto para pequenos valores, devido
a0 pobre modelamento do simulador, o mesmo ndo fornece resultados conclusivos e por isso o
erro € elevado, enquanto no caso real ja nio temos mais a amplificacdo do sinal, devido a
distorgdo causada pela inje¢do de carga elevada.

TABELA 4.3 - Resultados das simulacdes com o SWITCAP
para um amplificador de ganho 2.

Chold (pF) Vout (V) Ganho Av 5V Erro (%)

1 2.5971 5.1942 - 1597.1 159.71

3 2.1427 4.2854 1142.7 114.27

5 1.8889 3.7778 8889 88.89

7 1.7273 3.4546 7273 7273
10 1.5714 3.1428 571.4 57.14
30 1.3253 2.4706 2353 23.53
50 1.1481 2.2962 148.1 14.81
70 1.1081 2.2162 108.1 10.81
100 1.0769 2.1538 76.9 7.69
300 1.0263 2.0526 26.3 2.63
500 1.0159 2.0318 15.9 1.59
700 1.0141 2.0228 11.4 1.14
1K 1.0080 2.0160 8.0 0.80
3K 1.0027 2.0054 2.7 0.27
5K 1.0016 2.0032 1.6 0.16
TK 1.0011 2.0022 1.1 0.11
10K 1.0008 2.0016 0.8 0.08
30K 1.0003 2.0006 0.3 0.03
S0K 1.0002 2.0004 0.2 0.02
100K 1.0001 2.0002 0.1 0.01
1000K 1.0000 2.0000 0.0 0.00




Capitulo 4 - Resultados Experimentais 154
Az stopped
g + : | 1 500 mV/div
, ‘ offset-25,00 mv
| + i i 10,0011 dc
§ \\ s AN
TN : W A
i %‘wf i i 1 \\ _
i + s i 4 1,00 v/div
; + : : _ offset:-250.0 av
i : i ; 10.00: 1 dc
-10.0000 ms 0.00000 s 10.0000 ns
2.00 ms/div
current rinimun paximum average
Vp-p{ 1 D) 217188 ¥ 2.17188 v 2.20213 2.18527 v
Vp-p( 47 4.40625 V 4.40625 vV 4.78125 ¥ 4.45982 v {4  F 343.0 av
Figura 4.61: Ganho para capacitor de armazenagem de 1347pF.
Az stopped
T {1 %00 nav/div
z offset:-25.00 nvy
= 10.0011 te
:.f“im‘-_ T .
Vs E N
:'Jf' b / ; !
ST SR TR a :::_/é;f:::: N o mant
N /j"f : & 3
; Sl < i . _’m,f 4 1,00 Vrdiy
; i 01{set:-230.0 uv
! 19.00: 1 dc
Z10.0000 ns 0.00000 s | 10. 0000 as
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¥p-pl( 1) 2.18750 ¥ 2.17188 v 218750 VY 2.1812% ¢
Vp-p( 4) 4.50000 ¥ 4.50C00 v 4,562350 v 4.53125 v 4 F 243.0 av

Figura 4.62: Ganho para capacitor de armazenagem de 327pF.
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Ao printing

T i ) | 500 wv/div
i offset:-25,00 mv
10.00: 1 dc
R wa— 7
{ A
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=10.0000 ns 0.00060 s ' 10,0000 e
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Figura 4.63: Ganho para capacitor de armazenagem de 209.2pF.
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Figura 4.64: Ganho para capacitor de armazenagem de 10pF.



CONCLUSOES

O conjunto de anilises realizadas neste trabalho, conprovam o funcionamento da
estrutura proposta para o amplificador digital de tensdes, tanto por meio de simulagdes, como
de forma experimental. Elas apontam também as principais fontes de erro que aparecem na
implementagdo fisica do mesmo, mostrando que o efeito de injegdo de carga, os erros de offset
e de ganho s30 os principais fatores limitantes da precisio obtida com o cicuito.

Conforme mostrado nos capitulos 3 e 4, de forma tedrica e experimental, o
chaveamento das chaves cruzadas exige um sistema de c/ock intercalado, tendo sido elaborado
um sistema que elimina completamente a condugfio simultinea das chaves, podendo ser
utilizado em outras aplicacdes que exijam clocks complementares.

Nos resultados obtidos com a versdo 1 do amplificador, usando as chaves analogicas
comerciais CID4066, verificou-se que os erros de injegdio para estas chaves sio muito elevados
( como senia previsivel para uma chave complementar ), ndo possibilitando o uso de
capacitores de baixos valores, como seria desejavel em circuitos integrados, ficando limitados
em 220pF na montagem. Estas chaves apresentam também um Ron elevado, e os capacitores
de plate tinham também uma resisténcia série consideravel , o que limitou a méaxima frequéncia
de chaveamento com esta versio.

Nas analises com a versio 2 do amplificador, implementada com o array de
transistores do PMU-CMOS 7, ficou constatado que fugas nas chaves, tanto no canal, como
no gate dos transistores integrados, deterioram o desempenho do circuito e conduzem a erros,
sendo esta mais uma fonte de erro identificada e medida nos transistores construidos. Tais
medidas e o procedimento adotado fazem parte do capitulo 4. Para estas chaves foram também
verificados valores elevados de injegdo de carga para capacitores pequenos, uma vez que as
chaves utilizadas tinham grandes dimensdes ( W/L=100/10 e W/L=50/10 ).

Na implementagio totalmente integrada pudemos constatar que apesar de usarmos
chaves pequenas com W/L=10/5, com capacitores de armazenamento de 5pF, o efeito de
injegdo de cargas foi significativo, e os fendmenos de injegio e extragio de cargas ndo sio
complementares, de forma que na chave cruzada nio temos um efeito de compensacio da
inje¢do.

Uma analise conjunta destes dados nos permite fazer algumas consideragdes sobre
fatores que podem conduzir a um melhor desempenho do circuito. Com relagfio aos erros de
offset, uma estrutura com autozero pode reduzir o offser dos buffers e do somador para
valores aceitaveis. Os erros de ganho e nio linearidade do somador podem ser reduzidos
utilizando-se uma geometria apropriada para os transistores e ajustando-se as correntes de
polarizagdo e eos resistores dos conversores V/I. O efeito de injeclio de carga entretanto
exigird maiores estudos, uma vez que uma solugio definitiva nio € apresentada de forma
fechada na literatura. O método de compensagio proposto em [1] pode fornecer uma boa
compensagdo para a inje¢do de carga. Entretanto como na estrutura da chave cruzada temos
também o fendmeno de extragic de cargas, que ndo ¢ abordado na literatura de forma
conveniente, ele devera ser analisado, podendo até ter uma forma de compensacdo parecida
com a injecdo desde que o fendmeno seja bem caracterizado.
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De uma forma geral os resultados obtidos com esta técnica mostraram que esta forma
de processamento tem excelentes caracteristicas de programabilidade, e uma vez solucionado o
problema de injegdo de carga, podera fornecer estruturas de grande precisdo e confiabilidade.

Futuros trabalhos poderio envolver o projeto deste circuito integrado com os
mecanismos de compensagio de erros citados, assim como o estudo da viabilizagio do seu
projeto em outras tecnologias tais como BICMOS e GaAs. Esta ultima € um tanto promissora
uma vez que pode-se atingir elevadas frequéncias de operagdo, e apresenta em uma analise
primaria dispositivos de chaveamento com menor injegdo de carga. Entretanto estas melthorias
ficardo associadas a futuros estudos e desenvolvimentos dirigidos para este setor.
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PARAMETROS PARA
SIMULACAO SPICE

Parametros usados nas simulagdes para transistores MOS canal N e P para o caso tipico:

TYPE

LEVEL
VTO

GAMMA
PHI
LAMBDA
PB

CSGO
CGDO
RSH

CJ

CISW
MISW
IS
TOX
NSUB
NSS
NFS
PG

LD

uo
UCRIT
UEXP

NEFF
XQC
DELTA

NMOS

2.000

0.7
7.04e-05
0.650
0.731

0

0.68
3.20e-10
3.20e-10
55
1.3e-04
0.53
6.2e-10
0.53
2.00e-06
2.5e-08
2.00et+16
0

0

1
4.00e-07
1.25e-07
510
2.43e+04
0.220
5.40e+04
4.00
0.4999
0.4

PMOS

2.000
-1.1
2.90e-05
0.870
0.731

0

0.68
3.20e-10
3.20e-10
75
4.9e-04
0.46
5.90e-10
0.46
1.00e-05
2.5e-08
5.00e+16
0

0

1
4.00e-07
1.00e-07
210
5.10e+04
0.330
4.70e+04
0.88
0.4999
0.4

UNIDADE

cm?/ (V.s)
Vim
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ARQUIVOS DE
SIMULACAO

e ARQUIVOS DE SIMULACAO NO SWITCAP

Arquivo usado para a simulagdo de um amplificador ideal de ganho 2 no SWITCAP:

TITLE: AMPLIFICADOR DIGITAL IDEAL DE GANHO 2

OPTIONS;
WIDTH132;
REPORT;
END;

TIMING; :
PERIOD 10E-8;
CLOCK CLK1 (0 1/2);
CLOCK CLK2 (0 1);

END;

SUBCKT (1 3) DELAY (K:.CLOCK);
81(12) CLOCK;

82 (2 3) #CLOCK;

$3(43) CLOCK;

S4 (1 4) #CLOCK;

C1(20) 10E-12;

C2 (4 0) 10E-12;

END;

SUBCKT (1 3} HOLD (K.CLOCHK);
$1(12) CLOCK;
S2 (23) #CLOCK;
S3 (4 3) CLOCK;
S4 (14) #CLOCK;
Ci(20) 10E-12;
cC2¢d o 10E-12;
END;

SUBCKT {1 2 3 4) crossSWT (K:CLOCK);
$1{12) CLOCK;
S2 (2 ) #CLOCK;
S3{4 3 CLOCK;
S4 {1 4) #CLOCK,;
END;
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SUBCKT (1 2 3) ADDER (P:GAIN);
EINV (4 00 2) 1.0;

ESUN (3 0 1 4) GAIN:

END:

CIRCUIT;

X1 {1 2) DELAY (CLK2);

X2{4 5) DELAY (CLK2)

X3E 0 HOLD (CLK2);

X4 (7 0) HOLD (CLK2).

X5(3 7 4 6)crossSWT (CLK1):
XSUM (2 3 4) ADDER (1.0};
VIN (1 0);

END;

ANALYZE TRAN;

TIME 0+ 70 1/2;

SET VIN PULSE -0.5 0.5 5E-6 100E-6 100E-6 200E-6 600E-6;
PLOT V(1) V(5);

PRINT V(1) V(5);

END;

END;

Arquivo usado para a simulagiio de um amplificador de ganho 2, com clock feedthrogh no
SWITCAP ( Os capacitores C1 a C4 foram variados na faixa de 1pF a 1000KpF em 21
simulagdes para obtencgdo da tabela 4.3 )

TITLE: AMPLIFICADOR DIGITAL DE GANHO 2, COM CLOCK FEEDTHROGH

OPTIONS;
WIDTH132;
REPORT;
END;

TIMING;
PERIOD 10E-6;
CLOCK CLK1 (0 1/2);
CLOCK CLKZ (0 1);
END;

SUBCKT (8 D G B) CH (K:CLOCK);
81 (&8 D) CLOCK;
S8G (G SG) CLOCK,
S80C (B 8G) #CLOCK;
SDG (G DGy CLOCK;
SDO (B DG) #CLOCK;
CGEGS8 (8 8G) 1E-12;
CGD (D DGy 1E-1Z;
CsB (8 B) 1E-12;
CoB (OB 1E-12;

END;
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SUBCKT (1 2 G B) DELAY (K:CLOCK);
X1{12GB) CH{ CLOCK),
X2 (23 G B) CH #CLOCK);
X34 3GB) CH{ CLOCK),
X4 (14 G B) CH@#CLOCK);
ci(20) 10E-12;
cz2@E40) 10E12;

END;

SUBCKT {1 2 G B) HOLD (K:CLOCK);
X1 (12GB) CH{ CLOCK),
X2 (2 3 G B) CH (#CLOCK);
X3(4 3 GB) CH( CLOCK);
X4 (14 G B) CH #CLOCK);
C3(z0) 10E-12;
C4(40) 10E-12;

END;

SUBCKT (1 2 3 4 G B) crossSWT (K:CLOCK);

X1(12G G) CH( CLOCK):
X2 {23 G B) CH (#CLOCK):;
X3 (43 G B) CH{ CLOCK);
X4 (14 G B) CH #CLOCK);
END:;

SUBCKT (1 2 3) ADDER (P:GAIN);
EINV (4 00 2) 1.0;
ESUN (3 0 1 4) GAIN;

END;

CIRCUIT;
X1{1 2 G B) DELAY (CLK2);
X2(¢4 5 G B) DELAY (CLK2);
X3(6 0 G B) HOLD {(CLK2);
X4(7 0 G B) HOLD (CLKZ);
X5(3 ¥ 4 6 G B)cross8WT (CLK1);
XSUM (2 3 4) ADDER (1.0);
VIN {1 0);
vB (B 0);
VG (G 0);

END;

ANALYZE TRAN;

TIME 0+ 70 1/2;

SET VIN PULSE -0.5 0.5 5E-6 100E-6 100E-6 200E-6 600E-6;

SET VG DC 5:

SET VB DC -5;

PLOT V(1) V(5):

PRINT V(1) V(5);
END;

END;
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o ARQUIVOS DE SIMULACAQO NO QUANTICO

Arquivo utilizado para a simulagio do bloco delay no QUANTICO, cujos resultados estdo
mostrados na figura 2.3 :

SIMULACAO DO BLOCO DELAY

“ DEFINICAO DA ANALISE TRANSIENTE
TRAN SUS 50US 0

* DEFINICAO DO SINAL DE CLOCK DAS CHAVES ANALOGICAS :
VICLKIOCLK (110)

* DEFINICACO DO SINAL DE ENTRADA
VINTOSIN (O 12000000)

* DEFINICAO DO SUBCIRCUITO DA CHAVE CRUZADA
SUBCKT CRSWT 1234 CLKi

M1 1 CLKi 2 N

M2 2 CLKi 3 P

M3 4 CLKi 3 N

M4 1 CLKi 4 P

.ENDS

* DEFINICAO DO CIRCUITO DO BLOCO DELAY
X1 1234 CLK1 CRSWT

C1 20 100PF

C2 40 100PF

* MODELOS USADOS PARA AS CHAVES ANALOGICAS
MODEL N NMOS
.MODEL P NMOS (INV)

.PROBE
.END

Arquivo utilizado para a simulagdo do bloco Aold no QUANTICO, cujos resultados estio
mostrados na figura 2.5 :

SIMULACAQO DO BLOCO HOLD

* DEFINICAO DA ANALISE TRANSIENTE
TRAN SUS 50US 0

* DEFINICAC DO SINAL DE CLOCK DAS CHAVES ANALOGICAS :
VFASE1 CLK1 O CLK (110)

* DEFINICAO DO SINAL DE ENTRADA
VINTOSIN(D12000000)
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* DEFINICAC DO SUBCIRCUITO DA CHAVE CRUZADA
SUBCKT CRBWT 1234 CLKi

M1 1 CLKi 2 N

M2 2 CLKiI 3 P

M3 4 CLKi 3 N

M4 1 CLKi 4 P

ENDS

* DEFINICAC DO CIRCUITO DO BLOCO HOLD
X1 1234 CLK1 CRSWT

C1 20 100PF

C2 40 100PF

* ENECESSARIO O USO DE FONTES FICTICIAS (TENSAC ZERO) NOS NOS DAS CHAVES
* QUE DEVEM SER ATERRADAS, PARA NAO GERAR UM ERRO DE EXECUCAQ
VFIC3I0DCO

* MODELOS USADOS PARA AS CHAVES ANALOGICAS
MODEL N NMOS
MODEL P NMOS (INV)

PROBE
.END

Arquivo utilizado para a simulagio do amplificador de ganho 2 no QUANTICO, cujos
resultados estfo mostrados nas figuras 2.11, 434,436, 438,440,442, 444,446 448

CIRCUITO DO AMPLIFICADOR DIGITAL DE GANHO 2

* BIMULACAO PARA A VERIFICACAO DAS FORMAS DE ONDA
*EM TODOS OS NOS DO CIRCUITO

* DEFINICAO DA ANALISE TRANSIENTE
.TRAN 5E-6 50E-6 0

* DEFINICAO DOS SINAIS DE CLOCK DAS CHAVES ANALOGICAS :
VICLKIOCLK{(110)
V2CLK2O0CLK (210)

* DEFINICAC DO SINAL DE ENTRADA
VIN1O0SIN(D0.12000000)

* DEFINICAO DO SUBCIRCUITO DA CHAVE CRUZADA
SUBCKT CRSWT 123 4 CLKi

Mi 1 CLKi 2 N
M2 2 CLKIi 3 P
M3 4 CLKi 3 N
M4 1 CLKI 4 P
ENDS

* DEFINICAO DO CIRCUITO DO AMPLIFICADOR
X1 1 82 9 CLKZCRSWT
X2 510 4 11 CLKZ2 CRSWT
X3 61216 13 CLKZ CRSWT
X4 71417 15 CLKZ CRSWT
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X5 3 6 4 7 CLK1CRSWT

ADDER23 4

C1 8 0 100PF
C2 9 0 100PF
C310 0 100PF
C411 0 100PF
C512 0 100PF
C6 13 0 100PF
C7 14 0 10CPF
C815 0 100PF

*FONTES DE TENSAQ FICTICIAS
VDC1160DC O
vDC2170DC O

*MODELOS USADOS PARA AS CHAVES ANALOGICAS
.MODEL N NMOS
MODEL P NMOS (INV)

PROBE
END

Arquivo utilizado para a simulagdo do amplificador inversor no QUANTICO, cujos resultados
estdo mostrados na figura 2.13 ¢

CIRCUITO DO AMPL.IF!CADOR DIGITAL INVERSOR DE GANHO 2

* SIMULACAO PARA A VERIFICACAO DAS FORMAS DE ONDA
*EM TODOS OS NOS DO CIRCUITO

*DEFINICAO DA ANALISE TRANSIENTE
.TRAN 5E-6 500E-6 0

* DEFINICAC DOS SINAIS DE CLOCK DAS CHAVES
* ANALOGICAS :

VICLKI0CLK (110)

V2CLK20CLK (210)

* DEFINICAC DO SINAL DE ENTRADA
VINT1OSIN(0G.12000000)

* DEFINICAO DO SUBCIRCUITO DA CHAVE CRUZADA
SUBCKT CRSWT 123 4 CLKi

M1 1 CLKiI 2 N
M2 2 CLKi 3 P
M3 4 CLKi 3 N
M4 1 CLKI 4 P
.ENDS

* DEFINICAO DO CIRCUITO DO AMPLIFICADCR INVERSOR
X1 1 8 2 9 CLK2 CRSWT
X2 510 411 CLKZ CRSWT

X3 612 16 13 CLKZ CRSWT
X4 71417 15 CLKZ CRSWT
X5 3 6 4 7 CLK1CRSWT
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SuUB1324

C1 8 0 100PF
C2 9 0 100PF
C310 0 100PF
C4 11 0 100PF
C512 0 100PF
C6 13 0 100PF
C7 14 ¢ 100PF
C8 15 0 100PF

* FONTES DE TENSAQ FICTICIAS
vDC1160DC O
vDC2170DC O

* MODELOS USADOS PARA CHAVES ANALOGICAS
.MODEL N NMOS
MODEL P NMGS (INV)

.PROBE
END

Arquivo utilizado para a simulagio do amplificador com controle de offser no QUANTICO,
cujos resultados estdo mostrados na figura 2.16

CIRCUITO DO AMPLIFICADOR DIGITAL COM AJUSTE DE OFFSET

* A TENSAO DE OFFSET PODE SER UTILIZADA PARA DESLOCAMENTO
* DE NIVEL OU PARA CORRECAO DO OFFSET DE UMA IMPLEMENTACAQO REAL

* DEFINICAO DA ANALISE TRANSIENTE
.TRAN 5E-6 1000E-6 0

* DEFINICAO DOS SINAIS DE CLOCK DAS CHAVES ANALOGICAS
* ANALOGICAS :

*GANHO = F1/F2=5

V1 CLK1 0 CLK (110)

V2CLK20CLK (510)

* DEFINICAO DO SINAL DE ENTRADA
VIN1OSIN(00.12000000)

* DEFINICAQO DO SUBCIRCUITO DA CHAVE CRUZADA
SUBCKT CRSWT 123 4 CLKi

M1 1 CLKi
M2 2 CLKi
M3 4 CLKi
M4 1 CLKi
ENDS

BWWN
LU ¢ R d

* DEFINICAD DO CIRCUITO DO AMPLIFICADOR
X1 1 8 2 9 CLK2CRSWT
X2 510 411 CLK2 CRSWT

X3 61216 13 CLKZ CRSWT
X4 71416 15 CLKZ2 CRSWT
X5 3 8 4 7 CLK1CRSWT
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ADDER 23 4

Ct 8 0 10PF
cz2 9 0 10PF
€310 0 10PF
C411 0 1OPF
C512 0 10PF
C6 13 C 10PF
C7 14 0 10PF
C8 15 0 10PF

* GERADOR DE TENSAO DE OFFSET
VOFFSET 16 0 DC 1

* MODELOS USADOS PARA CHAVES ANALOGICAS
MODEL N NMOS
.MODEL P NMOS (INV)

PROBE
END

Arquivo utilizado para a simulagio do conversor de valor absoluto nfo inversor no
QUANTICO, cujos resultados estdo mostrados na figura 2.19:

CIRCUITO DO CONVERSOR DE VALOR ABSOLUTO (NAO INVERSOR , GANHO = 2)

* DEFINICAO DA ANALISE TRANSIENTE
.TRAN 5E-6 1000E-6 0

* BEFINICAO DOS SINAIS DE CLOCK CHAVES ANALOGICAS :
VICLK1 0 CLK (110)
V2 CLK2 0 CLK (210)

* DEFINICAO DO SINAL DE ENTRADA
VIN1OSIN(OO.12000000)

* DEFINICAO DO SUBCIRCUITO DA CHAVE CRUZADA
SUBCKT CRSWT 1234 CLKi

M1 1 CLKi
M2 2 CLKi
M3 4 CLKi
M4 1 CLKI
.ENDS

PO WN
M2V

* DEFINICAO DO SUBCIRCUITO DO COMUTADOR
SUBCKT COMUT 123 TRIG

M1 1 TRIG 3 N

M2 2 TRIG 3 P

.ENDS

* DEFINICAO DO CIRCUITO DC AMPLIFICADOR
X1 1 8 2 9 CLKZCRSWT
X2 510 4 11 CLK2 CRSWT

X3 61216 13 CLK2 CRSWT
X4 71417 15 CLK2 CRSWT
X5 3 6 4 7 CLK1CRSWT
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X6 19204 CMP1 COMUT
ADDER 32 19
SUBTR 3220
KOMP1 2 18 CMP1
C1 8 0 10PF

C2 9 0 10PF
C310 0 10PF
C411 0 10PF
C512 0 10PF
C613 0 10PF

C7 14 0 10PF

cg8 15 0 10PF

* FONTES DE TENSAOQ FICTICIAS
VvDC1160DC O
vDC2170DC O
vDC3180DCO

* MODELOS USADOS PARA CHAVES ANALOGICAS
MODEL N NMOS
MODEL P NMOS (INV)

PROBE
.END

Arquivo utilizado para a simulagio do conversor de valor absoluto inversor no QUANTICO,
cujos resultados estfio mostrados na figura 2.20

CIRCUITO DO CONVERSOR DE VALOR ABSOLUTO (INVERSOR , GANHO =2)

* DEFINICAD DA ANALISE TRANSIENTE
.TRAN 5E-6 1000E-6 O

* DEFINICAO DOS SINAIS DE CLOCK DAS CHAVES ANALOGICAS :
VICLKIOCLK (110)
V2CLK2O0CLK (210)

* DEFINICAC DO SINAL DE ENTRADA
VINT1OSIN{(0O.12000000)

* DEFINICAO DO SUBCIRCUITO DA CHAVE CRUZADA
.SUBCKT CRSWT 123 4 CLKi

M1 t CLKi 2 N
M2 2 CLKi 3 P
M3 4 CLKi 3 N
M4 1 CLKi 4 P
ENDS

* DEFINICAC DO SUBCIRCUITO DO COMUTADOR
SUBCKT COMUT 1 2 3 TRIG

Mt 1t TRIG 3 N

M2 2 TRIG 3 P

ENDS
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* DEFINICAQ DO CIRCUITO DO AMPLIFICADOR
X1 1 8 2 9 CLK2CRSWT
X2 510 411 CLK2 CRSWT
X3 61216 13 CLK2 CRSWT
X4 714 17 15 CLK2 CRSWT
X5 3 6 4 7CLK1CRSWT
X6 19 20 4 CMP1 COMUT
ADDER 3 2 19

SUBTR3220

KOMP1 18 2 CMP1

C1 8 0 10PF

c2 8 0 10PF

C310 0 10PF

C4 11 0 10PF

C512 0 10PF

C6 13 0 10PF

C7 14 0 10PF

C815 0 10PF

* FONTES DE TENSAO FICTICIAS
vDC1160DC O
VDC2170DC O
VDC3180DCO

* MODELOS USADOS PARA CHAVES ANALOGICAS
MODEL N NMOS
MODEL P NMOS (INV)

PROBE
END

Arquivo utilizado para a simulagio do amplificador exponencial para varios ganhos no
QUANTICO, cujos resultados estdo mostrados na figura 2.23

CIRCUITO DO AMPLIFICADOR DIGITAL DE GANHO EXPONENCIAL

* DEFINICAO DO PERICDO DE SIMULACAO
.TRAN 5US 500US 0

* DEFINICAO DOS SINAIS DE CLOCK DAS CHAVES ANALOGICAS :

* O GANHO DO AMPLIFICADOR E DEFINIDO PELA RAZAQ DAS FREQUENCIAS F1 E F2,
*QU SEJA : GANHO =F1/F2=N ONDEN=1234

VICLKIOCLK (110)

V2CLK20CLK (210)
V3CLK3O0CLK(310)
V4CLK4OCLK (410)
* DEFINICAO DO SIiNAL DE ENTRADA
VINTOSIN(O0012000000)

* DEFINICAC DO SUBCIRCUITO DA CHAVE CRUZADA
SUBCKT CRSWT 1 2 3 4 CLKi

M1 1 CLKi 2 N

M2 2 CLKi 3 P

M3 4 CLKi 3 N
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M4 1 CLKi 4 P
.ENDS

* DEFINICAO DO SUBCIRCUITO DO BLOCO DELAY
SUBCKT DELAY 1 3 CLKi

M1 1 CLKi 2 N

M2 2 CLKi 3 P

M3 4 CLKi 3 N

M4 1 CLKi 4 P

C1 20 100PF

C2 4 0 100PF

ENDS

* BEFINICAO DO SUBCIRCUITO DO AMPLIFICADOR EXPONENCIAL
SUBCKT AEXP 1 5 CLK1 CLK2

X1 1 2 CLKZ DELAY

X2 5 4 CLK2 DELAY

X3 6 16 CLK2 DELAY

X4 7 17 CLK2 DELAY

X5 3 6 4 7CLK1 CRSWT

* SOMADOR COM ENTRADAS PONDERADAS m=1 e n= 2
ADDER1233 4

ADDER2 33 33

vDC1160DC O

vDC2170DC O

ENDS

+ CIRCUITO COM VARIOS AMPLIFICADORES LIGADOS EM VIN
X112 CLK1 CLK1 AEXP
X2 1 3 CLK1 CLK2 AEXP
X3 1 4 CLK1 CLK3 AEXP
X4 15 CLK1 CLK4 AEXP

+ MODELOS USADOS PARA CHAVES ANALOGICAS
'MODEL N NMOS
'MODEL P NMOS (iNV)

.PROBE
END

Arquivo utilizado para a simulagdo de um amplificador normal e exponencial , de ganho 15 no
QUANTICO, cujos resultados estdo mostrados na figura 2.24

CIRCUITO DO AMPLIFICADOR DIGITAL DE GANHC EXPONENCIAL

« DEFINICAO DO PERIODO DE SIMULACAO
.TRAN 1US 500US 0

* DEFINICAO DOS SINAIS DE CLOCK DAS CHAVES ANALOGICAS

» O GANHO DO AMPLIFICADCR E DEFINIDO PELA RAZAO DAS FREQUENCIAS F1 EF2,
~OU SEJA : GANHO = F1/F2=N,ONDEN= 1234

VICLKIOCLK( 110}
V2 CLK2ZO0CLK (151 0)
V3CLK3OCLK ({ 410)
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* DEFINICAO DO SINAL DE ENTRADA
VINTOSIN(O00.12000000)

* DEFINICAO DO SUBCIRCUITO DA CHAVE CRUZADA
SUBCKT CRSWT 123 4 CLKi

M1 1 CLKIi 2 N

M22CLKIi2 P

M3 4 CLKi 3 N

M4 1 CLKi 4 P

.ENDS

* DEFINICAQ DO SUBCIRCUITO DO BLOCO DELAY
SUBCKT DELAY 1 3 CLKi

M1 1 CLKi 2 N

M2 2 CLKi 3 P

M3 4 CLKi 3 N

M4 1 CLKi 4 P

C1 20 100PF

C2 40 100PF

ENDS

* DEFINICAO DO SUBCIRCUITO DO AMPLIFICADOR NORMAL
.SUBCKT ANORMAL 1 5 CLK1 CLK2
X1 1 2 CLK2 DELAY

X2 5 4 CLK2 DELAY

X3 6 16 CLK2 DELAY

X4 7 17 CLK2 DELAY

X5 3 6 4 7 CLK1 CRSWT

ADDER 23 4

VDC1160DC 0

VDC2170DC O

ENDS

* DEFINICAO DO SUBCIRCUITC DO AMPLIFICADOR EXPONENCIAL
SUBCKT AEXP 1 5 CLK1 CLK2

X1 1 2 CLK2 DELAY

X2 5 4 CLKZ DELAY

X3 6 18 CLK2 DELAY

X4 7 18 CLK2 DELAY

X5 3 6 4 7CLK1CRSWT

* SOMADOR COM ENTRADAS PONDERADAS m=1 e n=2
ADDER1233 4

ADDER233 33

VvDC3180DCC

vDC4190DCO

ENDS

* CIRCUITO COM VARIOS AMPLIFICADORES LIGADOS EM VIN
X112 CLK1 CLKZ ANORMAL
X2 1 3 CLK1 CLK3 AEXP

* MODELOS USADOS PARA CHAVES ANALOGICAS
MODEL N NMOS
MODEL P NMOS (INV)

PROBE
END
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Arquivo utilizado para a simulagdo do multiplicador de 2 quadrantes no QUANTICO,
cujos resultados estdo mostrados nas figuras 2.26 e 2.27 .

CIRCUITO DE UM MULTIPLICADOR DE DOIS QUADRANTES
* PRODUTO DE DUAS ONDAS TRIANGULARES POSITIVAS

* DEFINICAO DA ANALISE TRANSIENTE
.TRAN 2.0US 4.0MS 0

* DEFINICAO DOS SINAIS DE CLOCK DAS CHAVES ANALOGICAS
V1 CLK1 0 CLK (110)
V2 CLK2 0 CLK (50 1 0)

* DEFINICAC DC BLOCO DELAY
SUBCKT DELAY 14 CLK
X11234 CLKCRSWT

C1 20 100PF

C2 3 0 10CPF

.ENDS

* DEFINICAO DA CHAVE CRUZADA
SUBCKT CRSWT 1234 CLK

M1 1 CLK 2 N

M2 3 CLK 4 N

M31CLK 2P

M4 2CLK 4 P

ENDS

* DESCRICAQ DO CIRCUITO DO MULTIPLICADOR
KOMP1 S 7 CMP1

X1 2 5 CLK2DELAY

X2 12 9 CLK2 DELAY

X3 1210 CLK2 DELAY

X4 1718 CLK2Z DELAY

X5 2227 CMP1DELAY

X6 6223 CLK2Z DELAY

X7 62 24 CLKZ DELAY

X8 40 34 CLK2 DELAY

X8 7 10 ¢ 11 CLK1CRSWT
X10 22 24 23 21 CLK1 CRSWT
ADD1 611 7

ADD2 2118 22

BUF1 27 40

*FONTES GE TENSAQ FICTICIAS
VF1120DC 0O
VF2820DC O

* TENSAO DE REFERENCIA

* ESTA TENSAO E' UTILIZADA PARA QUANTIZAR AS TENSOES DE ENTRADA
* SENDO QUE SEU VALOR DEFINIRA A RESOLUCAO DO MULTIPLICADOR
VREF 6 0 DC 0.01

* DEFINICAQ DAS ONDAS TRIANGULARES DE ENTRADA :
VINZ 17 0 PULSE {0 0.020 1.0MS 1.0MS 1PS 2.0MS)
VINtT 2 0 PULSE (0.02 0.5 0 1.0MS 1.0MS 1PS 2.0MS)
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* MODELOS PARA AS &ZT”HAVES ANALOGICAS IDEAIS
MODEL N NMOS
MODEL P NMOCS (INV)

.PROBE
END

Arquivo utilizado parzm a simulagio do multiplicador de 4 quadrantes no QUANT ICO, cujos
resultados estio most r—zados nas figuras 2.30 ¢ 2,31 :

CIRCUITO DE UM MU L_"TIPLICADOR DE QUATRO QUADRANTES
* PRODUTO DE DUAS  SENOIDES

* DEFINICAO DA ANAL_ 1SE TRANSIENTE
TRAN 0.25U8 1MS O

* DEFINICAO DOS SIN.AIS DE CLOCK DAS CHAVES ANALOGICAS
VICLK10CLK(110)
V2CLK2O0CLK (50 1 O

* DEFINICAO DO BLO C_ZOS8 DELAY
SUBCKTDELAY 14 C 2T K

X1 1234 CLKCRSW]

C120 100PF

C23 0 100PF

ENDS

* DEFINICAO DA CHA\/E CRUZADA
SUBCKT CRSWT 12 == 4CLK

M1 1 CLK 2 N

M2 3 CLK 4 N

M3 1 CLK3P

M4 2 CLK 4 P

.ENDS

* DEFINICAQ DO SUBCTZIRCUITO DO COMUTADOR
SUBCKT COMUT 12 = TRIG

M11TRIG3N

M22TRIG3P

.ENDS

* DESCRICAO DO CiR=ZUITO DO MULTIPLICADOR
KOMPt 5 7 CMP1

KOMP2 5 72 CMP2

X1 2 5 CLK2DELAY™

X2 12 9 CLKZ DELA™Y ™

X3 12 10 CLK2 DELAY

X4 17 18 CLK2 DELA™Y™

X5 22 27 CMP1 DELAw"

X6 62 23 CLK2 DELATY

X7 8224 CLK2 DELA™Y™

X8 4034 CLK2 DELA™Y

X8 7 108 11 CLK1 CE=RSWT
K10 22 24 23 21 CLK1 s TROWT
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ADD1 611 201

suB1 116203

XAS1 201 2037 CMP2 COMUT
ADD2 18 21 202

suUB2 21 18 204

XAS2 202 204 22 CMP2 COMUT
BUF1 27 40

* FONTES DE TENSAQ FICTICIAS
VF1120DC O
VF2620DC0O
VZC720DCO

* TENSAO DE REFERENCIA

* ESTA TENSAO E' UTILIZADA PARA QUANTIZAR AS TENSOES DE ENTRADA
« SENDO QUE SEU VALOR DEFINIRA A RESOLUCAO DO MULTIPLICADOR

VREF 6 0 DC 0.01

* DEFINICAO DAS ONDAS SENOIDAIS DE ENTRADA !

VIN2 17 0 SIN (0 0.05 100000 0)
VINT 20 SIN (00.20 100000 0)

* MODELOS PARA AS CHAVES ANALOGICAS

.MODEL N NMOS
.MODEL P NMOS (INV)

PROBE
END



