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Resumo

Esse trabalho apresenta o projeto e a fabricagdo de um circuito integrado modulador
Y-A assincrono especialmente projetado para aplicacoes biomédicas. Desenvolvido em
processo Digital IBM 130-nm, utiliza técnicas de polarizacao em inversao fraca e leiaute
distribuido de transistores halo-implantados, opera com alimentagao de 0,25-V e consome
15-nW de poténcia. O projeto foi guiado pela teoria classica que modela o modulador
3-A assincrono segundo uma malha realimentada constituida de um elemento linear e
de um elemento nao-linear. Um circuito amplificador operacional de transcondutancia é
utilizado em conjunto com um arranjo capacitivo para construir um integrador G,,-C,
elemento linear. O elemento nao-linear é realizado por um circuito oscilador de relaxagao
que opera comutando um arranjo capacitivo através de uma cadeia de inversores CMOS e
nao envolve polarizagao adicional, reduzindo o consumo energético. Foram desenvolvidos
dois modelos que descrevem a sua operacgao e fornecem as condi¢Oes necessarias para que
o circuito opere como um modulador -A assincrono além de analises de descasamento
que mostram que o circuito é passivel de calibracao, quando necessario. A caracterizacao
do protétipo comprova as caracteristicas de frequéncia e histerese de tensao descritas na
modelagem e mostra que alimentado com 0,25-V, consome 15-nW, alcancando 9 bits de
resolucao em uma banda de 30-Hz, que se traduzem em aproximadamente 300-uV de
resolucao de tensao para o sinal de 150-mVpp aplicado. Esses resultados sao condizentes
com aplica¢oes biomédicas portateis ou mesmo implantaveis, uma vez que requerem baixo

consumo energético e resolu¢ao moderada trabalhando em bandas reduzidas de frequéncia.

Palavras-chaves: ASDM. Modulador X-A assincrono. Modulagao »-A Assincrona.



Abstract

This work presents an ultra-low power Asynchronous 3-A Modulator (ASDM) suitable to
biomedical applications. It was implemented in IBM 130-nm Digital CMOS process and
operates in weak inversion, consuming 15-nW when powered at 0.25-V. The development
was guided by classical theory which models the ASDM as feed back loop composed of both
linear and non-linear elements. The linear one has been implemented as a (z,,,-C continuous
time integrator while the non-linear stage is an oscillator, which switches a capacitive array
through a CMOS inverter chain, thus eliminating additional biasing. Two models were
derived to explain the circuit operation and addidional mismatch analysis shows that
the circuit can be calibrated when necessary. The prototype caracterization proves the
hysteresis and frequency behavior described by the models. It also shows that it consumes
15-nW when powered at 0.25-V, achieving 9 bits resolution in a 30-Hz bandwidth, which
translates to aproximatly 300-4V of voltage resolution for a 150-mVpp input signal. These
results are suitable to mobile or wearable biomedical application once they require low

energy consumption and moderate resolution operating in reduced bandwidth range.

Key-words: ASDM. Asynchronous -A Modulator. Asynchrounous X-A Modulation.
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1 Introducao

1.1 Visao geral

A tendéncia do mercado de aplicagoes biomédicas é o desenvolvimento de dispo-
sitivos moveis ou vestiveis, uma vez que proporcionam maior conforto e comodidade ao
paciente. Estes dispositivos permitem, portanto, a realizacdo de um simples monitora-
mento de rotina ou mesmo um exame mais detalhado de longa duragao sem a necessidade
de locomocgao até uma clinica ou hospital, melhorando a qualidade de vida do paciente
(1).

As principais aplicagoes sdo monitores portateis de eletrocardiograma (ECG) (2,
3), eletroencefalograma (EEG) (4, 5, 6) e sensores ativos (7, 8, 9) que possuem as etapas
de condicionamento do sinal biomédico em questao, conversao analogico-digital e trans-
missao dos dados (10). O advento das tecnologias de comunicagao sem fio GSM (" Global
System for Mobile Communications"), Bluetooth e Wi-fi permitiu que tais dispositivos
utilizem a tecnologia embarcada atual dos smartphones ou tablets explorando seu poder
de processamento para mostrar os resultados de um monitoramento ou mesmo envia-
los até uma central médica remota, reduzindo o tempo necessario para obtencao de um
diagnostico (11, 12).

Dentro desse contexto, o modulador Sigma-Delta Assincrono (ASDM) pode ser
utilizado tanto na etapa de conversao analégico-digital como na etapa de transmissao de
dados. No primeiro caso os ASDMs sao utilizados em conjunto com circuitos capazes de
converter informacao temporal em c6digo binario (TDC-Time Domain Converter) para a
realizacao de circuitos conversores analdgico-digitais completos (13, 14, 15). No segundo
caso, o sinal biomédico previamente condicionado passa por uma modulagao de ciclo de
trabalho caracteristica do ASDM e é transmitido com ou sem fio (11). A recuperacao da
informagao presente no sinal modulado pode ser realizada de forma analdgica utilizando-
se um simples filtro RC passa baixas (16) ou diretamente no dominio discreto através de

algoritmos computacionais em processadores digitais de sinais (DSP) (13) .

O ASDM estudado no presente trabalho converte a informacao de um sinal ana-
logico aplicado a sua entrada, através de variagoes no ciclo de trabalho, e na frequéncia
de um sinal digital em sua saida. Nao introduz ruido de quantizagao no sinal modulado
uma vez que o processo de modulagao assincrona nao requer sinais de sincronismo; apre-
senta um comportamento plano dentro da banda de interesse, ou seja, nao apresenta a
caracteristica de noise shaping comum em moduladores Y-A sincronos; e possui simples

implementagao (16).
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Outra caracteristica importante do ASDM ¢é que implementagoes simples de pri-
meira ordem apresentam desempenho equivalente ou até mesmo superior as de ordens
superiores e mais complexas. Assim, uma arquitetura simples e que consome menos ener-

gia é naturalmente a melhor implementagdo do ASDM (17).

Outro aspecto importante é a recuperacao da informacao presente no sinal modu-
lado que pode ser realizada através de algoritimos que utilizam apenas eventos temporais
(18), ou dos que utilizam fungoes PSW ("Prolate spheroidal wave functions”) (19), otimi-
zados para aplicagoes biomédicas. Uma vez que os biopotenciais estao situados em uma
faixa estreita de frequéncias que se inicia em algumas unidades de mHz e se estende até
poucas centenas de Hz, uma banda larga nao é necesséaria (10). Isso possibilita que apli-
cagoes biomédicas se beneficiem das caracteristicas dos ASDMs acima mencionadas para
a realizacao de sistemas de consumo energético extremamente baixos onde a informagcao

ocorre na forma de picos rapidos.

Mesmo possuindo tantas caracteristicas favoraveis a sua utilizacdo, o sinal digital
modulado através de um ASDM necessita ser amostrado em frequéncias muitos altas para
se obter alto desempenho nas figuras de mérito relacionadas a conversao analdgica-digital,
como relagdo sinal-ruido (SNR) e relagao sinal-ruido mais distor¢do harménica (SNDR)
(16, 17). Essa particularidade se torna um grande problema em aplicagbes que necessitam
de bandas largas (16, 17, 18), pois requerem que o ASDM trabalhe em frequéncias muito

altas.

Assim, diferentes topologias de ASDMs vem sendo desenvolvidas na tentativa de
reduzir a taxa de amostragem do sinal modulado (20). Outra abordagem para o problema
consiste em realizar-se implementacoes de circuitos TDC que trabalhem em frequéncias

inferiores mantendo alta resolucao (13).

1.2 Justificativas

Os dispositivos méveis requerem baixo consumo energético e dimensoes reduzidas
a fim de serem alimentados através de baterias. Para tanto, tais dispositivos podem se
beneficiar da utilizagao de processos modernos de fabricacao de circuitos integrados em
escala sub-micrométrica, nos quais, area e tensao de limiar dos transistores sao reduzidos,
acarretando na diminuicao de sua tensao de polarizagao e no aumento de sua velocidade
de operacgao. Essas caracteristicas sao muito interessantes para circuitos digitais, pois
permitem o aumento da resolugdo temporal (operacao em altas frequéncias) ao custo
de um baixo consumo. Entretanto para os circuitos analogicos, a reducao da tensao de
alimentacao representa uma diminuicdo da resolugdo disponivel dentro da sua faixa de
amplitude (21).

Uma maneira de se contornar o problema e ainda se beneficiar do aumento da
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resolucao temporal € a utilizagao de circuitos moduladores, como o ASDM, que sdo capazes
de converter a informacao contida na amplitude da tensao de um dado sinal analégico em
uma informacao temporal de um sinal digital. Como os biopotenciais estao situados em
uma faixa estreita de frequéncias que se inicia em algumas unidades de mHz e se estende
até poucas centenas de Hz (10), as aplicagbes biomédicas em geral nao necessitam de

bandas largas, permitindo a utilizacdo de um ASDM com desempenho moderado.

As implementagdes de ASDMs em circuito integrado sao baseadas em uma to-
pologia de malha realimentada que envolve um filtro continuo no tempo e um elemento
Schmmit-trigger (16, 17, 18) e apresenta nao-idealidades que prejudicam o desempenho do
ASDM de maneira geral, como atraso de propagacao de sinal (22) e distor¢ao harmonica
(23). Assim, o ASDM proposto apresenta uma nova topologia que substitui o Schmmit-
triger por um oscilador de relaxagdo baseado em inversores CMOS para minimizar tais

efeitos, além de reduzir o consumo energético, uma vez que nao requer polarizacao.

1.3 Objetivos

Dentro desse contexto, o presente trabalho comprova a tese de que é possivel
realizar uma arquitetura de modulacio X-A assincrona sem comparador histerético, em
ultra baira poténcia para aplicagcoes biomédicas, em circuito integrado, que utiliza um
processo de fabricaggo CMOS otimizado para circuitos digitais, a fim de se beneficiar de

sua reduzida tensao de alimentacao e grande resolugao temporal.

Para tanto, se faz necessario:

e apresentar a teoria classica da modulagao assincrona proposta em (16),

e discutir sobre o processo CMOS digital IBM de 130-nm, mostrando suas caracteris-

ticas e seu impacto no projeto de circuitos analégicos como o ASDM proposto;

e justificar a utilizagdo das técnicas de polarizacao de transistores em inversao fraca,
pares diferenciais acionados pelo substrato e leiaute distribuido em arranjo matricial

para transistores halo-implantados utilizadas no protétipo do ASDM proposto;

e realizar a modelagem de uma topologia de circuito ASDM que opera segundo (16),
e difere da topologia cldssica apresentada em (17, 18, 22) a fim de proporcionar

menor consumo energeético;

e verificar a operacao do protétipo em circuito integrado em conformidade com a

modelagem desenvolvida;

e comprovar que o desempenho do protétipo do ASDM desenvolvido permite a utili-
zagao em aplicagoes biomédicas que requerem baixo consumo energético e resolugao

moderada em bandas de frequéncias reduzidas.
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1.4 Organizacdo do trabalho

O presente trabalho encontra-se organizado em cinco capitulos. No Capitulo 2 é
feita uma revisao bibliografica contendo os principais aspectos tedricos necessarios para
uma boa compreensao da tese proposta. Inicia-se com uma breve revisao sobre teoria da
amostragem, seguindo com modulagao X-A, onde sao estudados os moduladores sincrono e
assincrono. Por fim, mostra os impactos dos efeitos de canal curto intrinsecos aos processos
de fabricagdo CMOS sub-micrométricos e as técnicas de projeto utilizadas para superar

ou minimizar tais efeitos.

O Capitulo 3 introduz o circuito proposto capaz de realizar um ASDM. Sua mode-
lagem ¢é descrita e sdo realizadas consideracoes acerca do efeito causado pelo descasamento

de alguns componentes devido as variagoes comuns durante o processo de fabricagao.

No Capitulo 4 é abordada a implementacao em nivel de circuito, mostrando os sub-
circuitos utilizados, as montagens realizadas na caracterizacao e os principais indicadores

de desempenho.

O Capitulo 5 resume as conclusoes principais e propoe trabalhos futuros que podem
ser realizados utilizando o ASDM proposto como base. Além disso sao mostrados alguns

resultados iniciais desses possiveis trabalhos obtidos em nivel de iniciagao cientifica.

1.5 Notacao

Essa secao apresenta a notagao utilizada no trabalho. Os sinais, que consistem de
componentes DC+AC, sao grafados em caixa baixa com indices em caixa alta, conforme,
vrny. As grandezas D.C. sao grafadas em caixa alta com indices também em caixa alta,
exemplo, Voar. As componentes AC sao grafadas em caixa baixa com indices também em

caixa baixa, segundo o exemplo, vy, (t).

Na modelagem do Capitulo 3 sao calculadas varias tensdes que ocorrem em inter-
valos distintos, representados pelas letras a,b,c,d,e,f,g,h e i; e constituem o sinal de tensao
v, de histerese. Essas tensoes sao grafadas em caixa alta com indices em caixa baixa,

exemplo, V.
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?2 Revisao tedrica

Nesse capitulo sao apresentados os topicos tedricos necessarios para uma boa com-
preensao do desenvolvimento deste trabalho. Inicia-se com uma breve revisao sobre teoria
da amostragem, seguindo com modulagao »-A, abordando os moduladores sincrono e as-
sincrono. Por fim, mostra-se o impacto dos efeitos de canal curto intrinsecos aos processos
de fabricagao CMOS sub-micrométricos e as técnicas de projeto utilizadas para superar

ou minimizar tais efeitos.

2.1 Conversores analégico-digitais convencionais

Sinais, de maneira geral, podem ser classificados em duas categorias; sinais analo-
gicos, x(t) , que podem ser definidos no dominio do tempo continuo e sinais digitais, z(n),
que podem ser representados como uma sequéncia de niimeros no dominio discreto. O in-
dice temporal n de um sinal discreto x(n) é um ntmero inteiro definido por um intervalo

de amostragem T .

Assim, um sinal discreto, *(t) pode ser representado em termos da amostragem

de um sinal continuo x(¢) conforme

[e.e]

()= > a(t)i(t —nT), (2.1)

n=—oo

em que 0(t) =1 parat =0 e §(t) = 0 para os demais valores.

Um conversor analdgico-digital transforma o sinal continuo z(¢) em um sinal di-
gital discreto, z*(t), em que cada amostra possui uma precisao finita. Cada amostra é
entdo aproximada por um cédigo digital, ou seja, x(t) é transformado em amostras quan-
tizadas x(n). O processo de quantizacao introduz erros que sao conhecidos por erros de

quantizagao ou ruido de quantizacao.

O processo de conversao pode ser realizado segundo o critério da taxa de amos-
tragem de Nyquist, fy ou em sobreamostragem. Ambos amostram sinais analogicos que
possuem frequéncia maxima inferior & metade da taxa de amostragem, ou seja, f < fs/2,
em que fs representa a taxa de amostragem. Entretanto, os conversores sobreamostrados
realizam o processo de amostragem a uma taxa muito superior, K f,, em que K representa

o fator de sobreamostragem do conversor.

Analisando-se (2.1), nota-se que o termo 0(t — nT’) é uma fungdo periddica com

periodo T', permitindo representar (2.1) através da série de Fourier segundo

x*(t) :711 i (t)ed? It (2.2)

n=—oo
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A equagao (2.2) mostra que a amostragem equivale a uma modulagao do sinal de
entrada por portadoras de frequéncias multiplas da taxa de amostragem. Assim, o sinal
amostrado pode ser representado no dominio da frequéncia como uma somatoria do sinal
original e sinais modulados em frequéncias multiplas inteiras da taxa de amostragem,

conforme mostrado nas Figuras la e 1b.

Dessa forma, sinais que possuem frequéncias superiores a de Nyquist nao podem
ser convertidos de maneira apropriada, pois dao origem a novos sinais na banda base que
nao estao presentes no sinal original. Esse fendomeno nao-linear, conhecido como aliasing
representa uma distor¢ao no sinal original, conforme ilustrado na Figura 1b. Para evitar
essa distorcao deve-ser utilizar um filtro passa baixas, conhecido como filtro anti-aliasing
que deve possuir uma resposta plana ao longo da banda de frequéncias de interesse (banda
base) e atenuar frequéncias superiores & de Nyquist de maneira que permanecam abaixo

do nivel de ruido, conforme ilustrado nas Figuras 1c e 1d.

Os conversores convencionais também devem possuir um circuito de sample-hold.
Mesmo que o sinal analogico de entrada seja alterado no tempo, a saida do circuito de
sample-hold permanece constante entre duas amostragens consecutivas, de modo que o
sinal possa ser quantizado adequadamente, pois permite que o conversor tenha o tempo
necessario para comparar o sinal amostrado com um conjunto de niveis de referéncias

internas.

2.2 Ruido de quantizacao na conversao analdgico-digital

O processo de conversao de um sinal analégico, que por defini¢ao possui resolugao
infinita, em uma faixa finita de numeracao é conhecido como quantizacao e introduz um
erro que depende de como o sinal é aproximado. Geralmente, a amplitude desse erro é
da ordem do bit menos significativo (LSB), muito pequeno quando comparado a sinais
de fundo de escala. Entretanto, diminuindo-se a amplitude do sinal entrada, o erro de

quantizagao se torna uma porc¢ao significativa do sinal total.

Quando o sinal de entrada é amostrado para se obter a sequéncia x(n), cada valor
é codificado utilizando-se palavras de tamanhos finitos de B bits. Assim, o nimero total
de niveis disponiveis para a quantizacio z(n) é 2P e o intervalo entre niveis sucessivos, ¢,

¢é dado por
1

25 — 1’

que é conhecido como nivel de quantizagao. O valor de entrada amostrado z*(t) é entao

q= (2.3)

arredondado para o nivel de quantizagdo mais proximo. Assim, a saida de um conversor
anal6gico-digital pode ser representada pela somatoria do sinal amostrado atual z*(t) com
o erro de quantizacao e(n),

x(n) = x*(t) + e(n). (2.4)
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Figura 1 — Espectro de sinais analégicos e amostrados.
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Para um sinal de entrada considerado grande quando comparado ao nivel de quan-

tizacdo do bit menos significativo, o termo e(n) é uma quantidade aleatéria dentro do

2

intervalo (—q/2, q/2) com igual probabilidade. Assim, a poténcia do ruido (variancia), o

¢ dada por
1 a/2 2
o2 =E[e*] = - / e*de = %, (2.5)
—-q/2

em que E representa a expectativa estatistica. Como a poténcia do ruido de quantizacao
esta igualmente distribuida ao longo de toda a faixa de frequéncias, o nivel da densidade

espectral de poténcia do ruido pode ser representado por N(f),

2

N(f)= 1gf (2.6)

mostrando que o ruido de quantizacao se torna menor com o aumento da frequéncia de

amostragem f;.

2.3 Sobreamostragem e decimacao

O processo de amostragem realizado por um conversor analégico-digital operando
a taxa de Nyquist é diferente do realizado por um conversor que opera em sobreamostra-
gem. Enquanto o primeiro realiza a quantizagdo com a precisao maxima em uma unica
amostragem, o segundo utiliza uma sequéncia de dados grosseiramente quantizados a uma
alta taxa de amostragem K f,, seguida por um processo de decimac¢ao no dominio digital
que possui a finalidade de melhorar a precisao estimada do valor amostrado em uma taxa

da amostragem inferior f;.

Independentemente do processo de quantizagao, a sobreamostragem apresenta be-
neficios diretos para o filtro anti-aliasing. A Figura 2 compara os requisitos dos filtros
anti-aliasing para conversores analdgicos-digitais operando com fatores de sobreamos-
tragem unitario e K vezes superior. A amostragem segundo a taxa de Nyquist implica
na utilizacdo de filtros anti-aliasing com banda de transicao estreita para proporcionar
protecao sem comprometer a banda de interesse fp, como ilustrado na Figura 2a. A so-
breamostragem permite a utilizacao de filtro anti-aliasing com banda de transicao mais
larga, pois a protecao se faz necesséaria para a banda de frequéncias situadas entre fg— fn

e fs + fp, conforme mostrado na Figura 2b.

Como a complexidade do filtro anti-aliasing é uma funcao tanto de sua banda de
transicao quanto de sua banda de passagem, os conversores sobreamostrados necessitam

de filtros mais simples que os conversores que operam a taxa de Nyquist.

Os beneficios da sobreamostragem se estendem além da simplificacdo das espe-

cificagoes do filtro anti-aliasing. Através da decimagao, que representa uma reducao da
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Figura 2 — Resposta em frequéncia de filtros anti-aliasing analégicos.
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Figura 3 — Diagrama de blocos de um modulador »-A genérico.

frequéncia de amostragem, obtém-se um aumento de resolugao pois o ruido presente nas

frequéncias superiores a de Nyquist, fy, é descartado.

2.4 Modulacido X-A

A Figura 3 mostra o diagrama de blocos de um modulador »-A genérico, re-

presentado como uma malha realimentada contendo um elemento integrador (X), um

elemento somador (A), um estdgio de conversao analdgico-digital e outro de conversao

digital-analdgico.

Assumindo um sinal DC u;(¢) na entrada do modulador, o ponto A computa a
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diferenca entre o sinal de entrada e o sinal y(n) de saida. Na situacdo em que o sinal de
entrada ¢ maior que o sinal de saida, o integrador cria uma rampa crescente no ponto B
que é entao convertida em um nivel légico alto (ponto C). Na situa¢do em que o sinal de
saida é superior ao sinal de entrada, o integrador gera uma rampa decrescente no ponto B
que é convertida em um nivel légico baixo (ponto C). O sinal presente na saida (ponto C)
passa por uma conversao digital-analdgica e é entao realimentado no elemento somador
(ponto D).

A saida y(n) do modulador é um sinal quadrado composto por uma sequéncia de
niveis légicos baixos (zeros digitais) e altos (uns digitais) que carrega a informacdo do

valor médio do sinal de entrada wu;(t).

A Figura 4 mostra os sinais de entrada u;(t) e saida y(n) de um modulador 3-A de
primeira ordem. Enquanto o sinal senoidal de entrada w;(t) se aproxima do valor méximo
de fundo de escala, a saida do modulador y(n) é positiva. O oposto ocorre quando o sinal
senoidal de entrada w;(t) se aproxima do valor minimo de fundo de escala. Em ambos
os casos, a média local do sinal de saida y(n) do modulador segue o sinal analdgico de
entrada u;(t). Quando o sinal de entrada wu;(t) possui valor proximo a zero, o sinal de

saida y(n) varia rapidamente entre os valores minimo e maximos de fundo de escala.

Os moduladores X-A podem ser classificados em sincronos SDMs, ou assincronos
ASDMs, segundo a implementagao da etapa de conversao analégico-digital. Nos SDMs a
conversao analégico-digital ocorre através de um elemento comparador sincrono em que a
conversao é sobreamostrada e ocorre a uma taxa K f;. Nos ASDMs a conversao analdgico-
digital é realizada através de um comparador que possui uma dada histerese, conhecido

como Schmitt trigger, que nao necessita de sinal de sincronismo.

Com relacao a construgao, os SDMs podem ser de tempo continuo, CT, em que o
integrador é realizado através de um filtro continuo, ou discreto, DT, em que o integrador
¢é realizado através de capacitores chaveados. Os ASDMs podem ser apenas de tempo

continuo, conforme ilustrado na Figura 5 que resume a classificagdo dos moduladores

X-A.

De acordo com (24), o ruido de quantiza¢ao de um modulador sincrono de primeira

ordem ¢ dado por

2.2
2 T Crms

= ____Tma_, 2.7

qrms 3(OSR>3 ( )

em que e pode ser aproximado pelo ruido branco de valor €2 . = A%/12, em que A é o

passo do quantizador. A taxa de sobreamostragem OSR ¢é representada por

_ s
OSR =%, (2.8)

em que fp ¢ a frequéncia maxima do sinal de entrada e fs ¢ a frequéncia de amostragem

do modulador.
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Capitulo 2. Revisdo tedrica 29

Y

“
/ B ST y(t) i)<: y(n)

1-bit _C
digital-analégico |

1
1
1
1
1
1
1
1
1
1
1
1
1
1
1
1
1
1
1
1
1
1
1
1
1
1
L

Modulador X-A Assincrono

Figura 6 — Diagrama de blocos do ASDM.

Ainda segundo (24), a relagao sinal-ruido SNR de um modulador sincrono de

primeira ordem é definida por

9u? (OSR)3

272 ’

SNR = (2.9)

em que u,, é o valor de pico de um sinal senoidal de entrada. A equacdo (2.9) mostra que
a relacgao sinal-ruido aumenta em 9-dB quando OSR ¢ dobrado, exigindo altos valores de
OSR para aumentar a SNR.

Nos ASDMs, o integrador ¢ geralmente implementado através de um filtro continuo
no tempo e o estagio de conversao analdgico-digital é realizado por um Schmitt trigger
que nao necessita de sinal de sincronismo, conforme ilustrado no diagrama de blocos da

Figura 6.

A grande diferenca com relacdo ao SDM é que nao ha amostragem na malha
realimentada do ASDM, ou seja, o sinal de saida y(t) nao apresenta ruido de quantizagao.
Na pratica isso faz com que o espectro do sinal de saida amostrado y(n) ndo apresente
noise shaping. A Figura 7 ilustra os espectros de saida de um ASDM de primeira ordem
e de SDMs de primeira e segunda ordens. Nota-se que no ASDM a banda apresenta um
comportamento plano e livre de ruido de quantizagdo, enquanto os SDMs apresentam o

efeito de noise shaping devido ao ruido de quantizacao presente no processo de modulacao.
Os ASDMs apresentam dois tipos de modulacao, uma de ciclo de trabalho

alt)  wu(t)+1

= 2.10
A (210)
e outra em frequéncia,
w
— =1—u*(t 2.11
2m1-) (2.11)

em que «/T representa o ciclo de trabalho, w representa a frequéncia angular instanténea,

wp representa a frequéncia angular central de oscilacao e u(t) = u;(t)/y(t) representa a
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Figura 7 — Comparativo entre os espectros de saida de ASDM e SDMs de primeira e
segunda ordens.

profundidade de modulagao (16). Além disso, (16) mostra que aplicando-se um sinal
u(t) = up, cos(ut) (2.12)
a entrada do ASDM, seu sinal modulado apresenta uma banda base

so(t) =1 — 2% (2.13)

em que ocorre a recuperagao do sinal de entrada no termo a;/7". O sinal modulado também
apresenta componentes harmonicas de ordem superior, em que o pior caso ocorre na

primeira harmonica

2 & & /
s1(t) = - S Jn(B1) Jon(B2) cos <mg) X cos(wyt + (2n + m)ut), (2.14)
na qual,
U

w = (1 — 2) wWo
¢ 2

o _ Wolly,

b= Um27 Ba Ay

A equagao (2.14) mostra que a primeira componente harménica contém compo-

nentes espectrais distribuidas ao redor de uma frequéncia central wy cujas amplitudes sao
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funcoes de Bessel. Dessa maneira, um bom projeto deve possuir um valor de wy grande o

suficiente para separar as componentes significativas de s;(t) da banda base so(t).

Nota-se também que a frequéncia de oscilacdo w é deslocada em func¢do da am-
plitude do sinal modulante u,, e que apenas as componentes harmonicas pares do sinal

modulante u(t) contribuem para o espectro de poténcia.

Conforme discutido anteriormente, o sinal de saida y(t) do ASDM nao apresenta
ruido de quantizacao, uma vez que o mesmo nao utiliza o processo de amostragem em sua
operacao. Entretanto, em diversos tipos de aplicacoes, como por exemplo um conversor
analdgico-digital, o sinal de saida y(t) do modulador assincrono serd amostrado a uma
taxa fs, causando portanto um erro e(n) no sinal amostrado, como mostrado na Figura
8. Na parte superior estd ilustrado o sinal de saida do modulador y(t). O sinal amostrado
y(n) estd representado na parte central, e o erro e(n) = y(n) — y(t) estd mostrado na

parte inferior.

Conforme discutido na Secao 2.2, o erro pode ser entendido como um ruido de
quantizagao causado pelo processo de amostragem do sinal de saida y(t). Entretanto,
para se realizar uma estimativa do valor desse ruido de quantizacao dentro de uma banda

de frequéncias de interesse, devem ser respeitadas as seguintes consideracoes:

1. A drea dos pulsos do sinal de erro e(t) é uma quantidade aleatdria e esta distribuida
de maneira uniforme entre 0 e 275, pressupondo que nao exista correlagao entre a

frequéncia de amostragem 1/7; e as frequéncias modulantes.

2. O formato exato dos pulsos de erro ¢ irrelevante, sendo relevante somente a area
dos mesmos. Essa simplificacao é justificada pelo fato de a banda de frequéncias de

interesse ser muito inferior comparada a taxa de repeticao dos pulsos de erro.

Conforme mostrado na Figura 8, o sinal de erro é um trem de pulsos com polarida-
des alternadas. De acordo com a segunda consideragao, dois pulsos de erro consecutivos,
que definem o erro méaximo possivel, podem ser combinados em um tnico pulso de erro

de area uniformemente distribuida entre —27, e 275%.

Assumindo as consideragoes anteriores, (16) mostra que a poténcia total Py do

ruido de quantizacao ao longo de uma banda de interesse fp é dada por

8
Py = T2 (2.15)
e que a relagao sinal-ruido é expressa por

~ 3(2f8Th)

NR = /5707
SRR 8(2f5T%)?

(2.16)

para um sinal u,, = 1 na entrada.
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Figura 8 — Processo de amostragem do sinal de saida do modulador »-A.

Considerando-se o pardmero de sobre-ciclo OCR dado por fy/fp mostrado em

(13), e reagrupando os termos, a relagao sinal-ruido pode ser reescrita conforme

3 f2

SNR =2 Ts
8 fZ0CR’

(2.17)

mostrando que a SNR do ASDM pode ser controlada diretamente através da frequéncia

de amostragem f;.

A Tabela 1 resume as caracteristicas principais do SDM e ASDM, mostrando que,
diferente do SDM, a SNR do ASDM pode ser melhorada através do aumento da frequén-
cia de amostragem f, sem alterar sua caracteristica de OCR. Assim, ndo é necessario
alterar as caracteristicas de operacao do ASDM. Essa caracteristica é discutida em (17),
mostrando que um ASDM de primeira ordem pode obter desempenho semelhante ou até
mesmo superior ao de um ASDM de segunda ordem através do aumento da frequéncia
de amostragem f, do sinal modulado, concluindo que ASDMs de ordens superiores nao
sao necessarios. Uma vez que um ASDM de primeira ordem apresenta maior simplicidade
e, portanto, menor consumo energético, melhor desempenho dinamico, nao apresentando
noise shaping, sera desenvolvido nesse trabalho um circuito capaz de realizar um ASDM

de primeira ordem.
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Conforme discutido em (16, 17, 18), aplica¢oes que possuem bandas de interesse
fB largas, necessitam amostrar o sinal do ASDM em uma frequéncia muito alta, invi-
abilizando sua utilizacdo. Entretanto em aplicagoes biomédicas de bandas de interesse
estreitas, o ASDM pode ser utilizado aproveitando-se sua simplicidade e baixo consumo

de poténcia, justificando, portanto sua escolha no presente trabalho.

Tabela 1 — Caracteristicas principais do SDM e ASDM.

SDM ASDM
Noise Shaping Sim Nao
OSR / OCR fs/ I fol f5
SNR 9u? (OSR)? 3f2

272 8/30CR

2.5 Efeitos de canal curto em transistores MOSFET

O canal de um transistor é considerado curto quando seu comprimento L possui
a mesma ordem de magnitude das espessuras das camadas de deplegao das regices de
fonte y4s e dreno xgp, conforme ilustrado na Figura 9a (25). A redu¢ao do comprimento
de canal, que possibilita tanto o aumento da velocidade de operacao do dispositivo como
o aumento da quantidade de dispositivos por circuito integrado, também da origem aos
efeitos de canal curto, conhecidos por SCE (Short Channel Effects). Esses efeitos afetam
a operacao dos transistores de canal curto quando comparada a dos dispositivos de canais

longos, podendo muitas vezes degrada-la (21).

2.5.1 Modulacao de comprimento de canal

Para canais longos, a condutancia de saturacao ¢ préoxima de zero, assumindo que
o espalhamento da regiao de deplecao na fronteira do dreno, 7, pode ser desconsiderada
quando comparada ao comprimento total do canal. Nos dispositivos de canal curto, dr,
constitui uma fracao consideravel do comprimento de canal, como ilustrado na Figura 9b.
Uma vez que os portadores de carga se deslocam através da regiao de deplecao na velo-
cidade de saturacao, a contribuicao de 0y, para a resisténcia de canal é minima, podendo

ser desconsiderada.

Dessa maneira, pode ser definido um comprimento de canal efetivo, L.ss, que se
estende desde a regiao de fonte até o ponto de estrangulamento (pinch-off). Uma vez

que d;, aumenta com o aumento da tensao de polarizacao do dreno vp, L.y diminui e a
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Figura 9 — Definigdo de canal curto em (a), efeito de estrangulamento do canal em (b) e
inclinagao nas curvas ip x vpg devido & modulacao de canal em (c).
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corrente de saturagao ¢p aumenta, conforme

1, W
= 5k;nf(vgs — V)2 (1 + Avps), (2.18)

ip

para um transistor nMOS, em que W representa a espessura do transistor, vgg a tensao
~ ~ . . /

entre gate e fonte, vpg a tensao entre dreno e fonte, Vi a tensao de limiar, k,, e A represen-

tam parametros do processo de fabricacdo e Avpg é diretamente proporcional a ;. Esse

efeito se manifesta através de um aumento na inclinacdo das curvas caracteristicas ip x

vps com uma tensao de gate-fonte, vgg, constante (26), conforme mostrado na Figura 9c.

2.5.2 DIBL

O aumento de tensao de dreno vp em um transistor de canal curto faz com que
as linhas de campo elétrico que saem da regiao do dreno se estendam até a regiao da
fonte, reduzindo a barreira para a injecao de portadores minoritarios na regiao da fonte,
diminuindo assim a tensao de limiar V. Esse efeito é conhecido como DIBL ( Drain-induced

Barrier Lowering).

A juncao dreno-substrato representa uma barreira vy para a injecao de elétrons
na regiao do canal. Em transistores de canal longo, a barreira vg é plana ao longo da
maior parte do canal de modo que o campo elétrico na regiao do dreno nao interfere na
regiao da fonte. Dessa maneira, o transistor passa a ser controlado pela tensao de gate.
Aumentando-se gradualmente a tensao de gate, a barreira vz diminui também de maneira
gradativa, ativando o transistor na condi¢ao em que a tensao de gate supera a tensao de

limiar.

A reducdo do comprimento de canal faz com que o campo elétrico presente na
regiao do dreno alcance a barreira v na regiao do substrato, diminuindo-a de maneira a
permitir a injecdo de elétrons da regiao da fonte para o canal. Assim, um transistor de
canal curto nao é controlado exclusivamente pela tensao presente em seu gate. A corrente
de dreno ip aumenta exponencialmente com a tensdo de dreno vp fazendo com que uma
menor tensao de gate seja necessaria para ativar o dispositivo, ou seja, ocorre uma reducao

da tensao de limiar do dispositivo.

2.5.3  Punch-Through

O mesmo mecanismo que reduz a tensao de limiar é o responsavel pelo efeito de
punch-through. A diferenga entre eles estd no comportamento do gate. Como a tensao
de limiar V; é reduzida, a corrente de leakage I,fy aumenta, conforme esperado de sua
relacao exponencial com V;. Na situacao de canais muito curtos e aumento da tensao
de polarizacao do dreno, vp, cargas positivas presentes na regiao do dreno sao refletidas

diretamente para a regiao da fonte, induzindo o transporte de elétrons da regiao da fonte
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em direcao ao dreno sem a contribuicao do gate. Isso faz com que uma corrente adicional
conhecida por corrente de punch-through seja superposta a corrente I,r;. A condigao de
ocorréncia do punch-through pode ser definida como a polarizacdo que faz com que as

regioes de deplecao da fonte yg4g e do dreno y4p se mesclem.

Com a finalidade de combater os efeitos de canal curto, varias técnicas de engenha-
ria de canal sao aplicadas em nivel de processo de fabricacao. A técnica de halo-implantes
ou pocket implants sera discutida devido sua utilizacao no processo CMOS IBM cmrf8sf

utilizado nesse trabalho.

2.6 Inversao fraca

Essa secao explora o comportamento do transistor MOSFET no regime sub-limiar,
no qual o canal se encontra fracamente invertido. Possibilitando modelar o comportamento
de transistores operando com pequenas tensoes no gate vg, situacao na qual o modelo de

inversao forte erroneamente prevé uma corrente de dreno ip nula.

O modelo de inversao forte do transistor MOSFET assume que a carga da camada
de inversao (); possui valor nulo quando a tensao do gate vg é inferior a tensao de limiar
V;, conforme mostrado em linhas continuas na Figura 10. Entretanto isso nao é verdade,
pois abaixo da tensdo de limiar, a carga da camada de inversao (); do canal diminui
exponencialmente com a diminui¢ao da tensao de gate vg, conforme ilustrado em linhas

tracejadas no eixo secundario da Figura 10.

Como a carga (); ¢ muito pequena, nao ocorre a formacao do canal entre as regides
de dreno e fonte do transistor. Dessa maneira a corrente de dreno ipg do transistor flui
através do processo de difusao dos portadores de carga e nao pelo processo de deriva que

caracteriza a operacao em inversao forte.

A carga da camada de inversao no canal (); é uma fun¢ao exponencial do potencial
de superficie Wy que possui um comportamento plano, ou seja, nao varia ao longo do
comprimento de canal. O potencial de superficie ¥, pode ser modelado de acordo com o
divisor capacitivo entre a capacitancia do 6xido C,, e a capacitancia da regiao de deplecao

Clep, segundo

U, = Kkug (2.19)
em que
Coz
K= ———
Cox + C’dep

representa o acoplamento do gate ao potencial de superficie.

Como a capacitancia da regiao de deplecao Cy., se mantém relativamente constante
na inversao fraca, o coeficiente de acoplamento x também é considerado constante. Nos

processos CMOS modernos, « varia entre 0,6 e 0,8 e pode possuir valores ligeiramente
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log(l,g) [MA]

V__[V]
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Figura 10 — Curva caracteristica I psxVgs do transistor MOSFET com eixo das ordenadas
em escala logaritmica.

diferentes para transistores pMOS e nMOS. Uma boa aproximagao para x quando nao se

possui o valor exato é dada por k = 0,7. Alguns textos utilizam a n ou { invés de k, em
quen=_=(1/k) = 1,4.

Considerando-se o caso em o transistor opera com vpg > 0, a concentragao de
portadores é maior na regiao em que a fonte encontra o canal e menor na regiao em que
o dreno encontra o canal. Dessa maneira a corrente flui no sentido da fonte para o dreno

do transistor. As concentragoes de carga nas regides de fonte e dreno sao dadas por

’ Vs — RUqg ’ Up — RUg
1Qls] o exp () e |Qip| ox exp () , (2.20)
Ur Ur
em que Ur representa a tensao térmica que na temperatura ambiente é expressa por
kT
Up =— =26mV.
q

Uma vez que o movimento das particulas é proporcional ao gradiente de concen-
tracao, e que a concentracao de elétrons diminui de maneira linear a partir da fonte até

o dreno, a corrente de dreno pode ser expressa de maneira genérica segundo

/

%74 /
ip = _fﬂnUT(Qz‘S —Qip), (2.21)
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em que i, representa a mobilidade dos elétrons em um transistor nMOS. Considerando

a operacao na regiao de inversao fraca, a corrente que flui no dreno ¢é representada por

7 —IKeX (KVG> ex <_VS>—ex <_VD>
D =1g p p Uy p Ur

L Ur
em que Ig é uma constante dependente do processo de fabricacao. Para transistores nMOS

: (2.22)

é representada por

2MnOOJ:U72“ exp <_H‘/t>

2.23
- 0, (2.23)

ISn

A equagao (2.22) pode ser reescrita de maneira simplificada em termos do fator

de inclinacao n, segundo

W quas — Ut _quS)]
ip=Ig 7 exp( T > [1 exp< : (2.24)

~Y

A saturacdo em inversao fraca ocorre quando vpg > 3Ur = 80 mV, ou seja, o
segundo termo exponencial da equacao (2.24) se torna muito préximo de zero, podendo
ser desconsiderado. Dessa maneira (2.24) se torna
W <QUGS — Vt>

tp = Ig— exp ET

. (2.25)

A equagao (2.25) mostra que é relativamente simples polarizar um transistor MOS-
FET na regiao de saturagao operando em inversao fraca, pois o vpg necessario para tanto

independe de vgg como na inversao forte.

A transcondutancia g, de um transistor MOSFET operando em inversao fraca

pode ser modelada segundo
_4lp

- , 2.26
Gn = (2.26)

Nota-se que na inversao fraca a transconduténcia g, além de ser linearmente
dependente da corrente ip, independe da geometria do dispositivo e de sua polarizacao.
Além disso, se mostra superior quando comparada a de um transistor operando na inversao
forte (27).

A resisténcia de saida R, do transistor, outro parametro importante, é dada por

R,— YA (2.27)

ZDsat

em que V4 ¢ a tensao Early e ip_, ¢ a corrente de saturagdo no dreno. Como ipg,,, ¢
muito pequena na inversao fraca, fica claro que R, deve ser muito maior comparado a

operacao em inversao forte.
O ganho intrinseco de um transistor é representado por

V.
g Ry = A (2.28)

ZDsat
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mostrando que o ganho intrinseco de um transistor depende da rela¢do g,,/ip,,, € de
V4. Conforme discutido, na inversao fraca, a relacdo g.,/Ips.,, ¢ muito maior do que na
inversao forte. Dessa maneira, sdo esperados ganhos maiores para circuitos analdgicos

operando em inversao fraca.

Os aumentos da resisténcia de saida R, e ganho intrinseco do transistor g,, R,
justificam a utilizacdo da técnica de polarizagao de transistores em inversao fraca, utilizada

no prototipo do ASDM proposto.

2.6.1 Acionamento pelo substrato

A tensao de limiar Vi pode ser expandida em funcao da tensdo de substrato vpg
segundo:

VT == VTO — (n — 1)1)35. (229)

em que Vro representa a tensao de limiar na condi¢ao em que fonte e substrato encontram-
se no mesmo potencial. Dessa maneira, substituindo-se (2.29) em (2.25) encontra-se a

corrente de dreno ipg referenciada ao substrato, conforme

. w quas — Vro + (n — 1)vps
=Ilg— . 2.
(35X ST exp( kT (2.30)
A partir de (2.25) e (2.30) é possivel obter
. VGs (n —1)vps
ipg OC exp (anT) exp (q T ) , (2.31)

na qual nota-se que a corrente de dreno ipg é proporcional tanto a tensao entre gate e
fonte vgs quanto a tensao entre substrato e fonte vpg. Entretanto, o termo (n — 1) faz
com que seja necessaria uma tensao vgg superior a tensao vgg para causar o mesmo efeito
na corrente de dreno ipg, proporcionando um aumento da faixa linear de entrada em

topologias acionadas através do substrato.

2.6.2 Leiaute distribuido

Os implantes halo ou pocket, mostrados nas Figuras 11b e 1lc, sao utilizados
em processos CMOS sub-micrométricos para reduzir of efeitos de DIBL e punch-through
discutidos na Secao 2.5. Entretanto essa técnica resulta em transistores com resisténcia
de saida R, reduzida, mesmo em dispositivos de canal longo (27, 28). A tensao Early
¢ reduzida, uma vez que um aumento na tensao de dreno acima da saturacao deplete
lateralmente parte do implante halo, reduzindo a tensao de limiar local e aumentando a
de corrente de dreno. O efeito pratico é uma diminuicao da resisténcia de saida, como pode
ser observado em (2.27), acarretando uma diminui¢ao do ganho intrinseco do dispositivo,
conforme (2.28).
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Figura 11 — (a) Transistor sem halo-implantes; (b) Transistor com halo na fonte; (c¢) Tran-
sistor com halo nas regides de fonte e dreno (utilizado nesse trabalho) e (d)
Arranjo m x p de transistores unitarios nMOS halo-implantados na esquerda
e sua simbologia na direita.

Esse efeito é similar & modulagao de comprimento de canal que ocorre em transis-
tores de canal curto, exceto pela sua ocorréncia em dispositivos de canais longos. Além
disso, o descasamento da tensdao de limiar é aumentado devido a flutuacao do dopante
halo (27, 28). Uma solugdo elegante para esses problemas é a utilizagdo da técnica de
leiaute distribuido apresentada em (29) que minimiza a reducdo da resisténcia de saida
utilizando um arranjo matricial de transistores halo-implantados unitarios. A tensao de
limiar de transistores de canais longos é ajustada segundo a de um transistor unitario,
permitindo que a resisténcia de saida possa ser ajustada de maneira independente através

da geometria das matrizes de transistores unitarios.

De fato, um arranjo m x p de transistores unitarios apresenta a tensao de limiar
de um tnico transistor halo-implantado que foi ajustada utilizando-se o pardmetro de
comprimento de canal de acordo com o efeito reverso de canal curto introduzido pelo
implante halo (21). Sua resisténcia de saida é aumentada m vezes em relagio a resisténcia
de saida de um transistor unitario halo-implantado no caso em que todos os transistores
do arranjo nao se encontram saturados. Na regiao de saturacao, a resisténcia de saida
seré ligeiramente menor, mais ainda muito superior a de um transistor unitario (30). A
Figura 11d ilustra a ligacao do arranjo de transistores bem como a simbologia utilizada

para representa-lo. A razao de aspecto do arranjo é dada por

— == (= ) 2.32
( L >efetivo m ( L >unitario ( )
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Figura 12 — Comparativo entre as curvas Ip x Vpg do leiaute distribuido 4x4 (b) e seu

transistor unitario equivalente (a).



Capitulo 2. Revisdo tedrica

42

8x8 equivalente
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Figura 13 — Comparativo entre as curvas Ip x Vpg do leiaute distribuido 8x8 (b) e seu

transistor unitario equivalente (a).
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16x16 equivalente
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Figura 14 — Comparativo entre as curvas Ip x Vpg do leiaute distribuido 16x16 (b) e seu

transistor unitario equivalente (a).
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Nas Figuras 12,13 e 14 estao ilustradas as medidas das curvas ¢p x vpg de tran-
sistores nMOS realizados utilizando-se a técnica de leiaute distribuido e seus equivalentes
unitarios em geometria, ligados na configuracao espelho de corrente, com uma corrente
de referéncia de 10-nA aplicada. Nas Figuras 12a, 13a e 14a sdo mostradas as curvas dos
transistores unitarios equivalentes aos leiautes distribuidos 4x4 12b, 8x8 13b e 16x16 14b,
respectivamente. A linha tracejada mostra a caracteristica da impedancia de saida de

cada dispositivo.

Fica claro que o leiaute distribuido apresenta impedancia de saida superior ao seu
equivalente unitario e que um aumento de ordem promove um aumento ainda maior na
impedancia de saida. No caso de uma matriz de leiaute distribuido 16x16, a impedéncia é
aumentada em aproximadamente 10 vezes. Também nota-se que as curvas das correntes
estdo mais proximas, minimizando portanto o espalhamento estatistico. Dessa forma, as
mesmas matrizes apresentadas em (29), cujas curvas medidas de ip x vpg sdo mostradas

na Figura 14 serdo utilizadas no desenvolvimento do protétipo do ASDM proposto.



45

3 O modulador >-A assincrono proposto

Neste capitulo é apresentada a modelagem do circuito proposto capaz de realizar
um ASDM. A modelagem é desenvolvida a partir de um modelo simplificado que possui a
finalidade de validar inicialmente o ASDM proposto. Posteriormente, um modelo de maior
complexidade é descrito para explicar em detalhes o comportamento observado durante
a etapa de caracterizacao. Também sao realizadas consideragoes acerca do efeito causado
pelo descasamento de alguns componentes do circuito devido as variacoes no processo de

fabricacao.

3.1 Funcionamento

O modelo do ASDM proposto esta ilustrado na Figura 15. Diferente das imple-
mentagoes (16, 17, 18), o modulador proposto nao utiliza um comparador Schmitt trigger
como elemento histerético. A histerese necessaria para seu funcionamento provém de um
oscilador de relaxacao que funciona por meio da redistribuicao de cargas do arranjo capa-
citivo C', Cy e C5 que ocorre durante as transi¢oes entre as etapas de carga 717 e descarga
Ty, controladas através das fontes de corrente Irgpr que completam a realimentacao do
modulador através do acionamento ou corte dos transistores (1 e Qo pela saida y(¢). Uma
vez que a implementacao de tal oscilador nao envolve consumo quiescente, sua utilizacao

proporciona economia de energia.

O sinal de tensao a ser modulado vyy(t), é convertido em uma corrente i,(t) de
modulo ¢,,vrn(t) que é somada as demais correntes no ponto P através de um integrador
G-C composto por um transcondutor G,, e pela capacitdncia equivalente do arranjo

capacitivo (', Cy e Cz do oscilador de relaxacao.

Durante a etapa de carga Tj, a saida do modulador y(t) vale zero, acionando o
transistor ()7 e cortando o transistor (J,. Isso faz com que a corrente i, + Irgpr seja
adicionada ao ponto P, carregando o arranjo capacitivo C7, Cy e C3 até que alcance uma
tensao de modulo Vpp/2. Nesse momento ocorre uma redistribuigao de carga através do

capacitor Cj e a saida y(t) passa a valer Vpp, iniciando a etapa de descarga.

Nessa etapa, o transistor (); entra em corte enquanto o transistor ()9 é acionado,
fazendo com que uma corrente Irppr seja drenada do ponto P. Uma corrente de médulo
i, — Irpr descarrega o arranjo capacitivo C, Cy e C3 até o valor de tensao Vpp/2 quando
ocorre nova redistribui¢ao de cargas através do capacitor Cs e a saida y(t) passa a valer

zero novamente, reiniciando a etapa de carga 7T7.
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Figura 15 — Modelo do ASDM proposto, composto pelo integrador G,,-C e pelo oscilador
de relaxagao.

3.2 Modelo simplificado

O modelo simplificado considera nulos os atrasos de propagacao de sinal 71, 75 e 73
mostrados na Figura 15, assumindo que tanto a redistribuicao de cargas que se da entre
as etapas de carga Ty e descarga Ty e a realimentacao da saida y(t) através das fontes
de corrente Igpr ocorrem de maneira instantanea. A Figura 16 mostra o comportamento
ideal do sinal de tensao presente no ponto P quando o modulador é modelado nas condi¢oes

acima definidas.

Fica claro que no modelo considerado, a redistribuicao de cargas ocorre de maneira
instantanea, fazendo com que a tensao no ponto P varie instantaneamente de um valor
Vpp/2 até um valor V5 no final da etapa de carga T. No final da etapa de descarga T5, a
tensdo no ponto P varia de Vpp/2 até um valor V}, produzindo uma histerese de tensao
H =V, — V| no ponto P.

A Figura 17 mostra em detalhes os comportamentos de tensdo e corrente no ponto
P durante os instantes de carga T} e descarga T,. As tensoes iniciais V; e V5 no ponto P
durante as etapas de carga T e descarga T, ocorrem de acordo com o divisor capacitivo

obtido apds as redistribuigoes de carga, conforme

CiVpp (Cy + C3)Vpp

Vi = Vo = .
S (GG AITGA N 2T (O + Cy + C)

(3.1)
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y(t)
V, = (C14C3)Vpp
B e
Vbp
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M= miaia) e
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a b ¢

Figura 16 — Comportamento ideal do sinal de tensdo presente no ponto P do modelo
simplificado. Na parte superior estd ilustrada a saida y(t).

A histerese de tensdo H pode ser calculada em conformidade com

03 VDD

(Cy + Cy+ C3) (3:2)

H=V, =V =

Aplicando-se a lei de Kirchhoff das correntes no ponto P durante a etapa de carga
17, obtém-se
lo + Ippr + 11 = iy + 3. (33)

Sabendo-se que a corrente i, de saida do integrador G,,-C vale g,,v;n(t) e mode-
lando as correntes i1, is € i3 como variagoes de carga no tempo dq/dt, a equagao (3.3)

pode ser reescrita segundo

dgy  dgs dg
Y Iy = 22 O 44y 4
gmVIN(t) + IREF FTER T (3.4)

Uma vez que a carga no capacitor é definida como sua capacitancia vezes a tensao
entre seus terminais, conforme g = C'V; e que as tensoes nos capacitores do modelo valem

Ver = (Vpp —vp), Voo = vp e Vg = vp, a equagao (3.4) se torna

dUp

ImVIN(t) + Irpr = (C1 + Ca + Cg)ﬁ. (3.5)

A Figura 16 mostra que durante a etapa de carga 77, a tensdao no ponto P varia

de V7 até V,. Assim, o intervalo de tempo 17 pode ser calculado isolando-se dt na equacao
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Figura 17 — Modelos das etapas de carga 77 e descarga 1.

(3.5) e integrando a tensao no intervalo de tempo entre a até b sobre os limites V; e V5,

conforme

T =

(Cl + 02 -+ Cg /d CgVVDD (36)

gmVIN(t) + IrEF ~ Ippr+ gmvrn (t)

De maneira analoga, a lei de Kirchhoff das correntes no ponto P na etapa de
descarga T, é dada por
?:0+i1 +’l3 == IREF+i2- (37)

Considerando-se novamente que i, = ¢,,v;n(t) e também que i = dq/dt, a equagao
(3.7) pode ser reorganizada em
dqgi | dga  dgs
gmVIN(t) — Ippr = “a + o A (3.8)
Como na etapa de descarga T, ja ocorreu a redistribuicao de cargas, as tensoes
sobre os capacitores valem Vi, = (Vpp —vp), Voo = vp e Vios = (Vpp —vp). Aplicando-se

¢ = CV na equagao (3.8) resulta em

dUp

gmVIN(t) — Igpr = (Cy + Cy + C3) —— a

(3.9)

A Figura 16 mostra que durante a etapa de descarga T5, a tensao no ponto P varia

de V5 até Vi. Assim, o intervalo de tempo 15 pode ser calculado isolando-se dt na equacao
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(3.9) e integrando a tensdo no intervalo de tempo entre b até ¢ sobre os limites V5 e Vi,

de acordo com

T, =

= . 3.10
gmUIN(t) —Igpr  Irer — gmvin (%) ( )

(Cy + Cz + C5) /d vp = CsVvpp CsVpp
gmUIN — Ippr

O periodo instantaneo T'(t) pode ser calculado somando-se 17 e Ty, em conformi-

dade com OV OV
Tt =T+ Tp = 30D + AL 3.11
Q ! 27 Inpr + gmVIN(t)  Irer — gmvin(t) ( )
Aplicando-se uma tensdo de modo comum Voy = Vpp/2 em ambas entradas

do integrador G.,-C, ou seja, V;, = 0, obtém-se o periodo central de oscilacdo T do

modulador proposto,

CS VDD

Ty =2 )
0 Irer

(3.12)

Nota-se que o periodo central T}y coincide com o periodo de oscilacao do oscilador
de relaxagao. A modulagdo em frequéncia w(t)/wy é calculada substituindo-se (3.12) em
(3.11) e usando-se w = 27 /T,

wit) _ (Wﬁ)(ﬂ)% (3.13)

Wo Irgr

A modulagao de densidade de pulsos é calculada utilizando-se o conceito de ciclo de
trabalho ao/T = T,y,/T. Como o periodo em nivel l6gico alto na saida y(¢) do modulador

corresponde a etapa de descarga T, do arranjo capacitivo, a densidade de pulsos é obtida

a Ty 1 gmvrn (1) (%)
T_T(t)_2<1+IREF>' (3.14)

segundo

Uma comparagao correta com o trabalho (16) exige a defini¢do de um pardmetro
de normalizacao u(t) que representa a profundidade de modulac¢ao. Uma vez que o modelo
proposto utiliza um integrador G.,-C que converte a tensao de entrada vy (t) na corrente
i,(t) e que a realimentagao é realizada em termos da corrente Irpp, é razoavel definir u(t)

em funcao de i,(t) e Igpr, conforme

gmvrn (t)(t)
]REF '

u(t) = (3.15)
A profundidade de modulagao u(t) pode ser escrita em func¢ao das etapas de carga
T; e descarga Ty do arranjo capacitivo, segundo

T, =T _ gmVIN(t)
T+ 15 Irgr

u(t) = , (3.16)

mostrando que a informacao vy (t) é recuperada conhecendo-se os periodos de carga T)

e descarga T5, e os parametros de projeto ¢,, € Irpp.
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Uma andlise de (3.13) e (3.14) em termos de (3.15) leva as mesmas equagoes
obtidas no Capitulo 2, comprovando que do ponto de vista D.C. o modelo proposto
realiza um ASDM no qual o principal pardmetro de projeto é g,,/Irgr. Entretanto, o
modelo simplificado nao explica diversos efeitos observados na caracterizacao do protétipo

desenvolvido.

3.3 Modelo completo

O modelo completo considera os atrasos de propagacao de sinal 71, 75 e 73, mostra-
dos na Figura 15. Os atrasos 7 e 15 sdo caracteristicos dos blocos INV; e I NVj, realizados
como uma cadeia de inversores de quantidade par, também mostrado na Figura 15. Por
questao de simplificacao, o atraso de propagacao devido ao integrador G,,-C também esta
contemplado em 7. O atraso de propagacao devido a malha de realimentagao é modelado
segundo 73 e representa os tempos necessarios para ligar e desligar os transistores ()1 e

()2, considerados iguais para simplificar o modelo.

O sinal de tensdo no ponto P e da saida y(t) do modulador estao ilustrados na
Figura 18. A comparacao entre as respostas dos modelos simplificado (Figura 16) e com-
pleto (Figura 18) mostra que os atrasos de propagacao de sinal 71, 75 e 73 considerados no
modelo completo influenciam diretamente a histerese de tensao H = V5, — V; e frequén-
cia de oscilagdo do modulador. Também estd mostrado na Figura 18 que saida y(t) do

modulador esta deslocada de 73 em relacao ao sinal de tensao no ponto P.

Fica claro que a redistribuicao de carga nao ocorre no exato momento em que a
tensdo alcanga o valor Vpp/2 (instantes b e f), e sim apds o atraso 7; (instantes c e g)
necessario para a propagacao do sinal através da cadeia de inversores I NV;. Durante o
instante 77 o arranjo capacitivo C, Cy e (5 continua sendo carregado ou descarregado,
alcancando uma tensao superior a Vpp /2 na etapa de carga e inferior a Vpp/2 na etapa de
descarga. Uma vez que a redistribuicao de cargas independe de atrasos de propagagcao, a

variagao de tensao AV é a mesma considerada no modelo simplificado e vale CsVpp /(Cy+

Cy + Cs).

Em seguida, o sinal se propaga através da cadeia de inversores I N'V5, necessitando
de um tempo 7, para chegar a saida y(t) do modulador (instantes d e h). Como as fontes
de corrente Igrpp sao controladas pela realimentacao da saida y(t), sofrem um atraso 73
para que comutem. Durante os instantes 7, e 73 0 arranjo capacitivo C, Cs e C'3 continua
sendo carregado até atingir uma tensao V5 ou descarregado até que possua uma tensao

V1 (instantes e e i).

Nota-se ainda que quanto maiores os atrasos de propagacao de sinal 71, 75 e 73, 0

sinal de tensdo no ponto P se aproxima da forma de onda triangular.
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Figura 18 — Histerese de tensao no ponto P e saida y(¢) do modulador.

A Figura 19 mostra os comportamentos da tensdo e corrente no ponto P durante

o funcionamento do modulador.
A tensao Vbc devido ao atraso de propagacao 71 pode ser calculada aplicando-se

a Lei de Kirchhoff das correntes ao ponto P, conforme:

Z‘o+IREF+Z'1 :i2+i3 (317)

Considerando-se i, = g,vrn(t), i = dg/dt e reorganizando os termos, obtém-se

dgz  dgs dq
m t)+1 = —= 4 - — — 3.18
gmVIN(t) + Irer 2t + It i ( )
Nesse instante, as tensdes sobre os capacitores valem Vioy = (Vpp — Vi), Viea = Vie

e Vg = Vie. Aplicando-se ¢ = VC em (3.18), obtém-se

Ve
dt -

ImVIn(t) + Irpr = (C1 + Cy + Cs) (3.19)

A tensao Vj. pode ser calculada isolando dVj. e integrando entre os instantes b e

¢, conforme
C

Vo o— ImVIN(t) + IrEF / _ gmVIN(t) + IRrEF
" (O + Co + Ca) (Cr+ Cs + Ca)

T1. (320)
b

A Figura 18 mostra que no instante ¢ ocorre a redistribuicao de cargas no arranjo

capacitivo C, Cy e C5 e o circuito equivalente é alterado conforme mostrado na Figura
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Figura 19 — Modelos das etapas de carga 17 e descarga Ty do modulador.
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19. A tensao V.4 devido ao atraso de propagacao m pode entao ser calculada aplicando-se

a Lei de Kirchhoff das correntes ao né P,
io + Ippr + iy + i3 = ia. (3.21)
Aplicando-se novamente i, = g,,vin(t) e i = dgq/dt, obtém-se

ImVIN(t) + Irpp = —~ — —= — —~. (3.22)

Apés a redistribuicao de cargas, as tensoes nos capacitores C, Cy e C3 sao Vo1 =
(Vop — Vea), Voo = Veg e Vos = (Vpp — Vi), respectivamente. Aplicando-se novamente
q =V, obtém-se

dVeq
%mM%HmP4Q+@+@)ﬁ. (3.23)
A tensao V.4 pode ser calculada segundo
d
ImVIn(t) + Irer / ImVIn(t) + IrEF
Vg = = 3.24
a (Cr+Cy+ Cy) 2 (3.24)

(Cr+C2+Cs) )

Entre os instantes d e e nao ocorre redistribui¢ao de cargas nem a comutacao das
fontes de corrente Iggpp, ou seja, o circuito equivalente permanece o mesmo. Assim a

tensao Vg pode ser calculada segundo

ImVIN(t) + IrEF gmUIn(t) + 1 REF _
Vo = /dt 3.95
T 0+ Co+ Cy) (Cr+ChtCy) @ (3.25)

No instante e as fontes de corrente Irgpr comutam e o circuito equivalente é alte-
rado, segundo a Figura 19. A tensao Vy, devido a 71 também pode ser calculada aplicando-

se a Lei de Kirchhoff das correntes ao n6 P, conforme
lo+ 11 + 13 =192 + IRgF. (3.26)
Aplicando-se i, = gnvin(t) e i = dg/dt, obtém-se
m t)y—1 =— - — - — 3.27
gmVIN(t) REF d di ( )

Nessa configuragio as tensoes sobre capacitores valem Ve = (Vpp — Vi), Voo =

Vig e Vos = (Vpp — Vig). Aplicando-se novamente ¢ = C'V, obtém-se
Vi,

gmwmw—wath+65+O+$(ﬁ. (3.28)
A tensao Vy, pode ser calculada de acordo com
ImVin(t) — IrpF / ImVIn(t) — IREF
Vig= dt = 3.29
fg(q+@+@ (C1+CytCy) | (3.29)
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No instante g ocorre a nova redistribuicdo de cargas no arranjo capacitivo Cf,
Cs e (3 e, portanto, o circuito equivalente possui nova configuragao, conforme mostrado
na Figura 19. A tensao Vg, devido ao atraso de propagacao 7, pode entao ser calculada

aplicando-se a Lei de Kirchhoff das correntes ao né P, conforme

io + il = IREF + ig + ig. (330)

Conforme descrito anteriormente, fazendo-se i, = g,,vrn(t) € i = dg/dt em (3.30),
obtém-se J J J
92 43 G
VN () — Tppp = —2 L &8 201 3.31
ImVIN(t) — IrREF It + It It (3.31)
As tensoes sobre os capacitores sao Vo1 = (Vpp — Vi), Voo = Vi e Vs = V.
Aplicando-se ¢ = VC em (3.31), obtém-se

dv,
Gmin(t) = Ippp = (C) + Cy + Cs) dih' (3.32)
A tensao Vy;, pode entao ser calculada, conforme
gmVIN(t) — IrEF / ImVIn(t) — IREF
Vo, = dt = 3.33
ot (01+02+03 (Ci+Cyt Cy) (3:33)

Uma vez que entre os instantes h e i nao ocorre redistribuicao de carga nem
comutacgao das fontes de corrente Irpp, 0 circuito equivalente permanece inalterado e a

tensao Vj; pode ser calculada segundo

gmUIN [REF/dt gmUIN ) Irgr

Vi, =
I (q+@+@ (Cr+Cot Cy) &

(3.34)

Observando-se a Figura 18, nota-se que o limite inferior da histerese de tensao V;

pode ser calculada de acordo com

y
vaz%—vfg—m—vgh—vm

C1Vpp
(C1 4+ Cy + C3)°

~ Vbop  gmuin(t) — Igpr
= 5 (Cl—|—02—|—03) (T1+T2+T3>

(3.35)

De maneira analoga, o limite superior da histerese de tensao V5 pode ser calculado

conforme

Vi
vr$+vbc+m+vcd+vde

(C1+C3)Vop

_ Vop  gmUin(t) + Igpr
(CL+ Cy+C3)

3.36
2 (Cy + Cy + C3) (3.56)

(TI+TQ+T3)+
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Conhecendo os limites da histerese de tensao V; e V5, a histerese total de tensao

H¢ pode ser obtida segundo

Cs3Vpp (gmvin(t) + IrEF)
(Cy+ Cy + C) (Cy 4+ Cy + Cs)

mostrando que a histerese do modelo completo H¢ se torna igual a histerese do modelo

He=Vy, =V, = (11 + T2+ 73), (3.37)

simplificado H quando os atrasos de propagacao 71, 7o e 73 sao considerados nulos. Dessa

maneira, (3.37) pode ser rescrita em termos de (3.2), segundo

(gmurn(t) + IREF)(
(Cy + Cy+ Cs)

mostrando de forma muito clara que os atrasos de propagacao de sinal 7y, 75 e 73 promovem

HC:H+2 7'1+TQ+7'3), (338)

um aumento da histerese de tensdao no né P. Aplicando-se um sinal dindmico V;, =

Vem + vrn(t) & entrada do modulador, a histerese fica

9mVer + Irer) 49 gmvrn (t)(2)
(C1 4+ Cy+ Cs) (C1 4+ Cy+ Cs)

em que o segundo termo dentro dos colchetes mostra que além do aumento na histerese de

He=H+ 2<

(7’1 + T2 + 7'3) (339)

tensao, ocorre também uma flutuagao da mesma em sincronismo com o sinal de entrada
VIN (t)

A Figura 18 mostra ainda que, mesmo deslocada de 73 em relagdo ao sinal de
tensao no ponto P, a etapa de carga 7', pode ser calculada considerando que a mesma
ocorre do instante a até o instante e. Como nao ocorre comutacao das fontes de corrente
Irpr durante esse instante, a corrente Irgpr entra no ponto P, conforme mostrado na
Figura 19. Além disso, uma andlise de (3.19) e (3.23) mostra que a Lei de Kirchhoff das
correntes nao se altera com a redistribuicao de carga ocorrida no ponto c. Portanto, a

etapa de carga T}, pode ser calculada segundo

(01 + 02 + 03 /d C(SX/DD

T -
te Irer + gmvin(t)

+2(11 + 712 + 73). 3.40
gmVIN(t) + IrEr (n+m+m) ( )

De forma semelhante, a etapa de carga 75, pode ser considerada do instante e
até o instante 7. Uma vez que durante esse intervalo nao ocorre comutacao das fontes de
corrente Irpr e que segundo (3.28) e (3.32) a Lei de Kirchhoff das correntes no ponto
P independe da redistribuicao de cargas ocorrida no instante g, a etapa de descarga 15,

pode ser equacionada conforme

(Cl + CQ + Cg /d C13VDD

T -
2o Irer — gmvin(t)

+ 2(1 + 79 + T3). 3.41
gmUIN — Ippr ( ! 2 3) ( )

O periodo instantdneo T¢(t) pode ser calculado somando-se T} e Ty, em conformidade

com

CgVDD + C3VDD

T~(t) =T, Ty, =
C( ) 1c t12¢ Ingr +gmUIN<t) Irpr — gmUUV(t)

+4(T1+7'2—|—7'3). (342)
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Aplicando-se uma tensdo de modo comum Viyr = Vpp/2 em ambas entradas
do integrador G,,-C, ou seja, Vi, = 0, obtém-se o periodo central de oscilacao Ty do
modulador proposto,

TO _ QCBVDD

C

+4(1 + T2 + T73). (3.43)
[REF

Analisando-se (3.40), (3.41), (3.42) e (3.43), nota-se que todas a equagdes retomam
os valores calculados no modelo simplificado quando os atrasos de propagacao 7, 7 € 73
sao anulados. Reescrevendo (3.43) e (3.42) em fungao de (3.12) e (3.11), nota-se que os

atrasos de propagacao 7y, T € 73 aumentam o periodo de oscilacgao do modulador, conforme

To(t) =T(t) +A(m1 + 72+ 73) (3.44)

TOC = T()(t) + 4(7’1 + T2 -+ 7'3). (345)

A modulagao em frequéncia we(t) /woe é calculada substituindo-se (3.43) em (3.42)

e usando-se w = 27/, conforme

OB 00 ) (3.46)

Woe Irgr

Uma anélise em (3.46) em termos de (3.13) mostra que os atrasos de propagacao
de sinal 7, 7 e 73 ndo afetam o efeito da modulacdo em frequéncia, embora diminuam a

frequéncia central de oscilagao wy,..

A modulacao de densidade de pulsos é calculada utilizando-se novamente o conceito
de ciclo de trabalho o/T = T,,/T. Como o periodo em nivel 16gico alto na saida y(t)
do modulador corresponde a etapa de descarga T, do arranjo capacitivo, a densidade de

pulsos ¢ obtida segundo

1 <1+9mvm(t)> N (2(71+TQ+T3)(]?%EF_921V;31)>

(a) 1 IrEF CsVoplrer (3.47)
T)c 2 1+2(T1+T2+T3)([]2%EF_gr2n‘/;721) ' '
CsVpplrer

Uma inspegao em (3.47) revela que na situagao em que

2(r1 4+ 12+ 73)Uppr — 92.Vi)
C3VDDIREF

<1, (3.48)

o termo todo pode ser desprezado tanto no numerador quanto no denominador, fazendo

com que o efeito de modulagao de densidade de pulsos nao se altere, conforme

(;’)c - TZQ(C;S) ~ ; (1 * %IZ;@> ' (849
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Uma andlise de (3.49) em termos de (3.14) mostra que o efeito de modulagao de
densidade de pulsos nao ¢ influenciado pelos atrasos de propagacao de sinal 71, 7 e 73.
Assim, a profundidade de modulacao u(t) também permanece inalterada e o modelo com-
pleto apresenta o mesmo funcionamento do modelo simplificado mostrado anteriormente.
Em resumo, o modelo completo explica o aumento e flutuagao da histerese de tensao H¢ e
também a diminuicao da frequéncia central de oscilagdo wye observados na caracterizacao

do protétipo.

O modelo completo também permite concluir que a topologia de circuito proposta
nao distorce o sinal de entrada Vj, desde que a transcondutancia g,, seja constante e
que a condicdo (3.48) seja respeitada. Dessa maneira se faz necessario o projeto de um

amplificador operacional de transcondutancia de alta linearidade.

3.4 Analise de descasamento

O descasamento é um efeito inerente aos circuitos integrados que ocorre devido a
variagoes em seu processo de fabricagao. Dependendo de sua intensidade pode ocasionar
pequenas alteragoes em algumas caracteristicas do circuito integrado ou até mesmo fazer
com que o mesmo nao funcione, inutilizando o protétipo. Assim, se faz necessario conhe-
cer o impacto do descasamento no circuito projetado e proporcionar mecanismos para
minimiza-lo.

E possivel avaliar o desempenho do circuito modulador -A assincrono proposto
através da profundidade de modulagao wu(t), uma vez que é um pardmetro comum em
ambas modulagoes de frequéncia e densidade de pulsos caracteristicas. Uma analise nos
modelos desenvolvidos mostra que a profundidade de modulagao wu(t) é dependente dos
parametros de transcondutancia g,,, da fonte de corrente de referéncia Irgp, além do

proprio sinal de entrada V,.

Uma vez que a topologia do circuito utiliza de duas fontes de corrente Irgr casadas,
e que a profundidade de modulacao u(t) depende de Igpr, um descasamento dessas fontes

produz efeitos que nao foram considerados nos modelos apresentados anteriormente.

Um descasamento nas fontes de corrente [rpp utilizadas na realimentacao do cir-
cuito proposto faz com que elas possuam valores diferentes (i4 # ip # Irgr), alterando

portanto os periodos das fases de carga T} e descarga T5, conforme

C3Vpp
T, &@£=—" 19 3.50
s GmUIN(t) + 14 T2 AT 4T (3:50)
_ C3Vpp
I — gmuin(t)

Tg +2(T1+T2+T3). (351)

mis
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Dessa maneira, o periodo central de oscilagdo wy do modulador também sofre
alteracao. Entretanto, ndao compromete a operacao do circuito, conforme

T _ CsVpp(La+ Ip)
Cmis ]A]B

+4(7'1+7'2+7'3>. (352)

O impacto do descasamento nas modulacoes de frequéncia e densidade de pulsos
pode ser avaliado através da profundidade de modulagao u(t) aplicando-se a condigao de
descasamento Iy # Ig # Ippr em (3.16), conforme

Ip =14 gmuin(t)(t)

Is+Ip 71‘4—5[3 ’

U(t)mis = (3.53)

em que o primeiro termo da equacao representa um offset na profundidade de modulagao
u(t) e o segundo termo é a prépria profundidade de modulagao u(t). Uma vez descasadas
as fontes de corrente Irpp, a profundidade de modulacdo u(t) se torna inversamente

proporcional a corrente média que flui através do arranjo capacitivo.

O efeito de offset oriundo do descasamento das fontes de corrente Irpr degrada
a modulacdo, uma vez que introduz um erro no sinal aplicado & entrada v;x(t). Entre-
tanto, pode ser corrigido aplicando-se um nivel de tensao D.C. proprio Vij, a entrada do

modulador, conforme
U[N(t) =Vou + U]N(t>. (354)

Substituindo-se (3.54) em (3.16), a profundidade de modulagao se torna

Ig—1 20, V¢ 20.m t)(t
u<t)mis:<B A+ g CM>+ g UIN()()'

3.55
In+1Ip  Is+1p Ipn+1p (3:55)

Nota-se que dentro dos parénteses ocorre um segundo termo de offset correspon-
dente a tensao Vs aplicada a entrada do modulador. Dessa maneira, a tensao Ve que
corrige o offset causado pelo descasamento das fontes de corrente é encontrado igualando-
se o primeiro termo ao oposto do segundo termo. Isolando-se Vi,
Ip — 14

. (3.56)

Verr =

A Equagao (3.56) mostra que o modulador proposto é calibravel, uma vez que o
efeito devido ao descasamento das fontes de corrente Irgr pode ser facilmente corrigido

aplicando-se um nivel D.C. préprio a entrada do circuito.

3.5 Andlise quase-estatica

A analise quase-estatica ¢ realizada considerando-se o sinal vy (t) como um sinal
cossenoidal de frequéncia p muito inferior a frequéncia central wg do modulador. Assim,

o sinal de entrada v;y(t) é dado por

vin(t) = Vou + Vaccos(put). (3.57)
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Definindo-se

Im VAC
IrEr

u(t) £ upcos(put) e Uy = : (3.58)

onde | u,, |< 1 é a amplitude normalizada do sinal AC e representa a profundidade de
modulagdao. Baseado na analise de um modulador alimentado com fontes simétricas de
tensdo descrita em (16), pode-se representar a saida do modulador proposto que possui
alimentacao assimétrica através da expansao em série de Fourier com uma banda base
dada por

Vbop | Vbp

So(t) = — t Tumcos(ut) (3.59)

e a primeira componente harmonica dada por

51 VDD i Z Ji(B1) Ik ( /52 ( )kcos <wot—woggnt+(2i+k)ut>, (3.60)

i=—00 k=—o00

em que J;(51) e Ji(B2) sao fungoes de Bessel do tipo 1 (16) e

br=—""t, e [r= gum (3.61)

As equagoes (3.59) e (3.60) mostram que aplicando-se um sinal cossenoidal a en-

trada do modulador, o mesmo sinal aparece na banda base adicionado de componentes

wo (1 - “5”) . (3.62)

Assim, é possivel obter um espectro livre de componentes harmonicas dentro da

harmonicas a partir da frequéncia

largura de banda do ASDM escolhendo-se frequéncia central wy e profundidade de modu-
lacao apropriadas (16, 17, 13). O desenvolvimento detalhado de (3.59), (3.60) e (3.62) se

encontra no apéndice A.

3.6 Relacao sinal-ruido

No Capitulo 2 a relacao sinal-ruido de um modulador alimentado com fontes si-
métricas foi introduzida. Utilizando-se as mesmas aproximacoes relacionadas ao erro de
quantizagao anteriormente descritas, pode-se realizar uma analise similar para o ASDM

proposto alimentado de forma assimétrica.

A Figura 20 ilustra o processo de amostragem do sinal quadrado do ASDM pro-
posto, onde a primeira linha representa o sinal do modulador. Na segunda linha, as setas
representam os instantes em que sao tomadas as amostras do sinal quadrado, ou seja,
a cada periodo T;. O sinal resultante amostrado é mostrado na terceira linha. E impor-

tante notar que o sinal amostrado é ligeiramente diferente do sinal original proveniente
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Figura 20 — Processo de amostragem do sinal quadrado.

do modulador. Essa diferenca é o erro introduzido pela amostragem, que estd ilustrado
na quarta linha da Figura 20. Nota-se que o erro é um sinal quadrado que alterna entre

os valores —Vpp e +Vpp.

Considerando-se que o formato exato da area dos pulsos de erro pode ser despre-
zado e que o mesmo pode estar uniformemente distribuido ao longo de duas amostragens
consecutivas, a Figura 21 ilustra a distribuicao do erro ao longo do intervalo 27, que
caracteriza duas amostragens consecutivas. Além disso, a area maxima de um pulso de
erro positivo é dada por VppTy e a de um pulso negativo é —VppTy, e que dentro de um

periodo T, ha a probabilidade de ocorréncia de apenas uma delas.

Dessa maneira, pode-se calcular a poténcia eficaz do erro de quantizacao PN atra-

vés de:

PN = J (7 trcersar) - J (o [ Voot = Voo Tear) =25 ()

Calculando a poténcia dentro da banda de interesse fg em um ciclo de wy, obtém-se

VaprT2fs
Py = [ R2P-s/7 3.64
NV T 3T, (3.64)

A poténcia eficaz do sinal PS pode ser calculada utilizando-se o segundo termo da




Capitulo 3. O modulador ¥-A assincrono proposto 61

AV V. T

DD s

T 2T,

-V, T

DD " s

Figura 21 — Probabilidade de ocorréncia de um erro.

equagao (3.59), conforme

2
Pg = VZD uZ,. (3.65)

A relacao sinal-ruido SNR pode entao ser calculada segundo

2 r2 2 2
Px 4 fpfo  4[30CR

(3.66)

em que fs é a frequéncia de amostragem e f; é a frequéncia central do ASDM, mostrando
que a SNR do ASDM pode ser controlada diretamente pela frequéncia de amostragem f;,

como visto no Capitulo 2.
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4 Prototipo em processo digital IBM 130-nm

Conforme discutido anteriormente, o ASDM proposto é composto de um integrador
G,-C em sua entrada que atua como um conversor tensao - corrente capaz de variar a
corrente de referéncia de um oscilador de relaxacao baseado em uma topologia de arranjo
capacitivo e inversores CMOS. Nesse capitulo sdo detalhados os projetos e os leiautes do
circuito oscilador de relaxacao e do amplificador operacional de transcondutancia de alta
linearidade utilizado no integrador G,,,-C. Uma vez que a linearidade da transcondutancia
G,, do OTA é o fator de maior impacto na operacao do modulador, a maior parte desse

capitulo ¢ dedicada ao seu projeto.

4.1 Amplificador operacional simétrico de transcondutancia

As duas maiores restrigdes quanto ao projeto de um integrador G,,-C sdo o con-
sumo energético e a integracao de grandes valores de capacitancia, no caso de aplicagoes

de baixa frequéncia (31).

A reducgao do consumo energético pode ser conseguida através da polarizagao de
transistores em inversao fraca, permitindo a operacao na regiao de subthreshold. Outra
solugao é realizagdo de circuitos em processos de fabricagao modernos que se beneficiem

da reducao da tensao de limiar.

Devido a impossibilidade de se integrar grandes capacitancias, a solugao para o
projeto de integradores G,,-C é a utilizacdo de amplificadores operacionais (OTA) de
baixa transcondutancia. Uma das alternativas é topologia simétrica acionada através do
substrato que naturalmente apresenta baixa transcondutancia e excursao simétrica de
sinal (32, 33).

Baixos valores de fatores de inclinacdo n aumentam a linearidade de um OTA
simétrico acionado pelo substrato que opera em inversao fraca (33). Como a transcondu-
tancia ¢ definida segundo g, = gm,/(n — 1), baixos fatores de inclinagdo n promovem um

aumento em sua linearidade.

Considerando-se que topologias halo-implantadas apresentam menores valores de
fator de inclinacao n e que a evolucao natural do processo CMOS implica na diminui¢ao do
mesmo. Uma topologia de OTA simétrico acionado pelo substrato realizada utilizando-se
transistores halo-implantados operando em inversao fraca se beneficia tanto da reducao
do consumo energético quanto da alta linearidade. Além disso, apresentara melhor desem-

penho de maneira geral através de uma simples atualizacao no processo de fabricacgao.

O grande empecilho para tal topologia é que os transistores halo-implantados apre-
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sentam impedancias de saida reduzidas, que podem degradar o desempenho de circuitos
analdgicos (34, 21). Uma maneira inteligente de minimizar os efeitos indesejados dos halo-

implantes é a utilizagdo do leiaute distribuido (29), que aumenta a impedéancia de saida.

A topologia simétrica e acionada através do substrato dos transistores do par dife-
rencial é uma alteragao da topologia tradicional acionada através do gate dos transistores
do par diferencial (35). Assumindo que os transistores do par diferencial possuam tensao
Vs suficiente para estarem sempre ativos, o acionamento através do substrato possibilita

um aumento na faixa linear de entrada do OTA, conforme mostrado em 2.6.1.

A topologia acionada pelo substrato apresenta maior nivel de ruido quando com-
parada a topologia acionada pelo gate, uma vez que a transcondutancia do substrato é
inferior a do gate. Entretanto, esse ruido adicional é totalmente compensado pelo aumento

natural da faixa linear de entrada e nao causa impacto em sua rela¢ao sinal ruido (33).

A Figura 22 ilustra o esquematico do OTA proposto, mostrando que cada transistor
comum foi substituido por uma matriz de transistores halo-implantados unitarios. Ambos
dispositivos nMOS e pMOS foram implementados utilizando-se um arranjo de transistores
halo-implantados com dimensoes 16x16. Além disso, os transistores ()1 e () sdo acionados
pelo substrato, caracteristica disponivel apenas aos transistores pMOS, uma vez que sao
construidos sobre um pogo com dopagem negativa. A geometria detalhada de cada um

esta descrita na Tabela 2.

O sinal de entrada consiste de uma tensao de modo comum Vg, e de uma tensao

em modo diferencial vg,, conforme
VIN = VCM + Vdm,- (41)
Assumindo )1 e (), saturados em inversao fraca e que todos os transistores estao casados, a

corrente de saida i, pode ser encontrada substituindo-se vgg por (4.1) em (2.30), conforme

iy = 215 tanh (q(n - 1)%) : (4.2)
n

Tabela 2 — Geometrias dos arranjos de transistores unitarios.

Transistor (Y- )[pm| Multiplicidade Transistor (*-)[m] Multiplicidade

Q1 o 1 Qs 0 6
Q> o 1 Q7 o0 2
Qs 0 5 Qs 0 1
Q4 8:3 5 Qo 3:8 1
Qs 8:3 6 Q1o 3:8 2
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Figura 22 — Topologia do OTA simétrico acionado através do substrato realizada com
matrizes de transistores halo-implantados unitarios.

em que I é a corrente de polarizagao. A transcondutancia g,, do OTA pode ser encontrada
derivando-se (4.2) em relacao a vy, segundo
i,

Udm
Gm = Do 21 gsech? (q(n — 1)n/i:T> . (4.3)

De acordo com (4.3), na inversao fraca, a transcondutancia g,, independe de pa-
rametros geométricos ou de tensoes de polarizacao, mostrando que qualquer distorcao
de sinal ocorre devido a fungao sech e que uma redugdo na tensao de alimentagdo nao
acarreta perda de desempenho. Também nota-se que a transcondutancia g,, ¢ menor em
implementagoes halo-implantadas, caracteristica desejada em aplicagoes G,,-C de baixas

frequéncias.

Conforme mostrado em (33), o valor maximo de pico do sinal senoidal de entrada
Ugm para a condicao HD3 < 1% é

KT
Vam = ——— "= /12HDs,. (4.4)
n—1gq

A equagao (4.4) é fundamental para compreender que a topologia proposta para o

OTA apresentara melhoria na linearidade ao longo da evolugao do processo CMOS, uma
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Figura 23 — Aumento da amplitude do sinal de entrada vy, para uma distor¢ao maxima
de sinal de 1 % do OTA proposto ao longo da evolugao do processo CMOS.

vez que o fator de inclinagdo n diminui naturalmente. Isso possibilita a aplicacdo de um
sinal maior & entrada para a condicao de 1% de distorcao de terceira harmonica. A Figura
23 descreve o comportamento de n/(n — 1) ao longo da evolugdo do processo CMOS,
evidenciando que a topologia proposta apresentara melhor desempenho atualizando-se o

processo de fabricacao, uma vez que o fator de inclinagdo n decresce naturalmente.

O OTA proposto foi projetado e simulado na ferramenta Spectre utilizando-se
o processo de fabricagado CMOS halo-implantado IBM de 130-nm de comprimento de
canal com auxilio de modelos BSIM 4 e kit de desenvolvimento disponibilizados pela
organizagdo MOSIS. O projeto contempla uma corrente de polarizagdo de 10-nA que é
condizente com a operagdo em inversao fraca e também uma capacitancia de carga de
20-pF. A tensdo minima de alimentac¢ao permitida é de 250-mV, levando a um consumo
de poténcia de 10-nW. A Tabela 3 resume os resultados das especificagoes simuladas e
medidas. Os resultados medidos sdo muito proximos aos simulados, demonstrando a boa
aproximacao do modelo BSIM4 e estabelecendo que a utilizagdo do leiaute distribuido
possibilita a constru¢do de um OTA simétrico funcional sem a necessidade de utilizar-se

técnicas complexas.

A Figura 24a mostra a configuracao utilizada para a medida da transcondutancia

do OTA utilizado, em que a source meter A, SMy, foi configurada como fonte de tensao e
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Tabela 3 — Comparativo entre simulagoes e medidas.

Simulagdo  Medida

Temperatura (°C) 27 27
Corrente maxima de entrada (pA) 5,15 2,00
THD@100mV,, (%) 0,27 0,53
Slew-rate (V/pus) 108,60 94,60
Consumo de poténcia (nW) 7,50 7,50
Transcondutancia (nS) 23,60 22
Faixa de ruido (Hz) 0,2-200 0,2-200
Ruido referenciado a entrada (uVgus) 87,69 100,00
Constante de tempo do integrador (ms) 5,00 5,02
Tensao de offset (mV) — + 10,82

variada de 0-V até 0,25-V com passo de 0,01-V e a source meter B, SMp, foi configurada
como leitura de corrente. A Figura 24b ilustra a curva da transcondutdncia medida,
mostrando a sua similaridade com a fung¢ao trigonométrica secante hiperbdlica (correlagao
de 96 %), conforme demonstrado em (4.3). Ela também indica que um sinal de entrada
de 100-mV,, de excursao causa uma flutuacao da transcondutancia de aproximadamente
0,3%. Entretanto, a medida da distor¢ao harmonica total realizada nas mesmas condigoes

resulta em 0,53 %, atestando que o leiaute distribuido proporciona alta linearidade.

Com a finalidade de verificar a sua linearidade, o OTA proposto foi configurado
como um simples integrador G,,,-C, conforme indicado na Figura 25a. Um sinal quadrado
oriundo de um gerador de funcoes foi aplicado a entrada nao inversora enquanto a entrada
inversora foi utilizada para ajustar a tensao de modo comum. A tensdo sobre o capacitor
foi medida e armazenada utilizando-se um osciloscopio. A Figura 25b mostra a forma de
onda da saida do integrador que possui uma constante de tempo de 5-ms quando um sinal
quadrado de 100-mVp, ¢ aplicado a sua entrada. Note que o valor de modo comum do

sinal de entrada foi corrigido para eliminar o efeito DC da polarizagao.

Na Tabela 4 estao listadas algumas referéncias que permitem a avaliagao de desem-
penho do OTA proposto. O OTA simétrico proposto exibe a menor tensao de alimentagao
e o menor consumo de poténcia enquanto a sua transcondutancia de 22-nS e o seu ruido
referenciado a entrada de 100-mVgyg sao compativeis com os valores dos outros tra-
balhos. O protétipo do OTA simétrico estd mostrado na Figura 26, em que seu leiaute
encontra-se em destaque, providenciando detalhes sobre os arranjos de leiaute distribuido.
O circuito possui uma razao de aspecto de 265-pum x 260-pm incluindo o anel de guarda
em seu entorno. A caracteristica de alta linearidade do OTA projetado é essencial para o

funcionamento do ASDM, uma vez que sera utilizado como um elemento integrador.
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Figura 24 — Configuracao utilizada na caracterizacdo da transcondutancia do OTA em

(a) e correlagao de 96 % entre a fungao trigonométrica secante hiperbdlica e
a corrente medida do OTA proposto em (b).
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Figura 25 — Configuragao utilizada para a caracterizagdo do integrador G,,-C em (a) e
medida da resposta transiente de um integrador de constante de tempo de
5-ms com um sinal quadrado de 100-mV,, aplicado a sua entrada em (b).



Tabela 4 — Referéncias para o desempenho do OTA simétrico proposto.

OTA  Cotrim (33) Mourabit (36) Veeravalli (31) Villegas (37) Veeravalli (38)

Proposto  (2012) (2005) (2002) (2011) (2002)
Tecnologia CMOS (um) 0,13 0,35 0,8 1,2 0,35 1.2
Acionamento do par diferencial Substrato Substrato Gate flutuante  Substrato Doublet Gate
Alimentacao (V) 0,25 0,8 1,5 2,7 1 1.5
Consumo de poténcia (pW) 0,01 0,04 1 4 5 6,97 ¢
Transcondutancia (nS) 22 66 82 10 — 1
Faixa linear de entrada [HD3 < 1%)(V,p) - 0,1 1,1 0,9 - 2°b
Faixa de ruido (Hz) 0,2-200  0,2-200 1-100 0,01-10 0,02-1 0-1
Ruido referenciado a entrada (Vgus) 100 80 110 105 32 110
Area (mm?) 0,053 0,04 0,04 0,22 0,07 3,61 ¢
THD(%)@entrada(mV,,) 0,53@100  0,39Q600 - - 0,96@140 -

% Filtro passa banda de quarta ordem e um oscilador de relaxacio.
b Entrada diferencial.

c Lo . -
Inclui circuito de realimentacao.

wu-0g T WEI 19ubp 0ssavoad wa odigojorg ¥ ompudoy)
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Figura 26 — Leiaute do OTA simétrico proposto.

4.2 Oscilador de relaxacao

A Figura 27 ilustra o circuito oscilador utilizado na implementacio do ASDM. E
importante notar que o mesmo nao utiliza amplificadores operacionais em seu projeto,
minimizando, portanto, seu consumo energético. As fontes de corrente foram implemen-
tadas utilizando-se a técnica de leiaute distribuido, em que os transistores foram ligados
na configuracao de espelhos de corrente. Os capacitores foram todos integrados no chip e

os inversores utilizam transistores halo-implantados comuns.

Por questao de simplicidade a Figura 27 nao mostra as cargas auxiliares que sao
conectadas as fontes de corrente Izrgpr no momento em que comutam. Tais cargas sao
importantes para que os transistores Q3 e ()4 dos espelhos de corrente nao tenham sua
regiao de operacgao alterada durante o periodo de comutacao. A Tabela 5 mostra as ge-
ometrias dos arranjos de transistores halo-implantados de dimensdao 16x16 utilizados no

circuito oscilador.

O oscilador de relaxacao foi caracterizado conforme a configuracao mostrada da
Figura 28a, mostrando que sua entrada foi mantida flutuando e o canal de um oscilos-
copio foi conectado para visualizar a histerese de tensao. Outro canal de osciloscopio foi
conectado a saida do oscilador para visualizar o sinal quadrado. A Figura 28b mostra as
medidas dos canais do osciloscopio, sendo o sinal superior a histerese no ponto P e o sinal
inferior a saida. Nota-se que o sinal de histerese de tensdo é muito semelhante ao modelo
completo desenvolvido no capitulo 3, percebendo-se o efeito dos atrasos de propagacao de

sinal. Nota-se ainda que sua amplitude é de 11,23-mV. Mesmo distorcido pela capacitancia



Capitulo 4. Protétipo em processo digital IBM 130-nm 71

Q? QE) Q3
- %[J — e

Ql QQ Qll Q13 QIS
e Y T

10, Q12 Q14

D L e

L
TT

Qs Qs i

Figura 27 — Circuito esquemaético do oscilador de relaxagao implementado. As cargas au-
xiliares utilizadas na comutacao dos transistores ()1 e ()onao foram represen-
tadas para simplificar o esquematico.

da matriz de contatos utilizada na caracterizacao, o sinal de saida apresenta ciclo de tra-
balho de 49,52% sem calibracdo alguma e frequéncia de 11,11-kHz. E importante lembrar
que nessa caracterizacao o amplificador operacional de transcondutancia nao esta conec-
tado a entrada do oscilador. O protétipo que possui uma razao de aspecto de 314-um x
186-pum esta mostrado na Figura 29. A operagao baseada na cadeia de inversores permite
uma reduc¢ao no consumo energético, uma vez que nao envolve consumo quiescente. Além

disso nao necessita de polarizagdo como os Schimmit trigers, simplificando o projeto do
ASDM.

4.3 Modulador completo

O amplificador operacional simétrico de transcondutancia foi conectado a entrada
do circuito oscilador de relaxacao, realizando o ASDM proposto, conforme ilustrado na

Figura 30a que também mostra a configuracao utilizada na calibracao inicial do ASDM.

Inicialmente, foram aplicadas tensoes D.C. de modo comum Vigy, = Vpp/2 e
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Figura 28 — Configuragao utilizada para a caracterizagdo do oscilador de relaxacao em (a)
e medidas da histerese de tensao e sinal quadrado de saida realizadas com

alimentacao de 0,25-V e polarizagao de corrente de 5-nA em (b).
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Tabela 5 — Geometrias dos dispositivos realizados em leiaute distribuido.

Transistor (Y

N | ~—

[pm]  Multiplicidade
0

Qs 20 1
Q4 8:3 1
Qs ;:8 5
Qo 0% 5
Q7 3’8 6

Figura 29 — Leiaute do oscilador de relagao utilizado.

Veu, = Vpp/2 as entradas positiva e negativa do ASDM. A medida de sua saida, ilustrada
na Figura 31a mostra um sinal quadrado de frequéncia 5,6-kHz e ciclo de trabalho de 50%.
Também sao mostradas as medidas das tensoes na entrada e no ponto P de conexao entre
o OTA e o oscilador. Essa medida estd de acordo com as equagoes (3.14) e (3.49) que
representam os modelos simplificado e completo, desenvolvidas no Capitulo 3, uma vez
que nessa configuragao tem-se uma profundidade de modulagao u(t) nula que corresponde
a um ciclo de trabalho de 50% no sinal de saida do ASDM. Além disso, a medida também
mostra que o ASDM esta naturalmente calibrado em seu ponto 6timo, ou seja, nao houve
a necessidade de variar a tensao D.C. de modo comum Vi, das entradas a fim de se obter

um sinal quadrado perfeito na saida.

Segundo (16, 17), ASDMs possuem melhor desempenho quando operam com pro-
fundidades de modulagdo u(t) minima e maxima de -0,5 e 0,5, que correspondem a sinais
quadrados de ciclo de trabalho de 25% e 75%, respectivamente. Dessa maneira, o ASDM
foi caracterizado nessas situagoes, mantendo-se Voy, = Vpp/2 e variando Vi, até a
obtencao dos ciclos de trabalho desejados. As Figuras 31b e 31¢ mostram as medidas do

sinal de saida do ASDM operando com profundidades de modulacdo u = —0,5 e u = 0, 5,
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Figura 30 — Configuragoes utilizadas para a caracterizagdo do ASDM. Em (a) foram li-
gados sinais DC ao ASDM, enquanto em (b) foi aplicado um sinal senoidal a
entrada do ASDM.
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respectivamente.

Uma caracteristica do ASDM proposto é que suas entradas acionadas pelo subs-
trato permitem operacao com tensoes superiores a tensao de alimentacao Vpp. Caso se
deseje trabalhar com tensdes maximas iguais a Vpp na entrada, se faz necessario calibrar
a corrente Irpp de polarizagao do oscilador. Nas medidas apresentadas anteriormente, o
ASDM foi polarizado com uma corrente Irpr=7,1-nA que equivale a uma tensao D.C.
nula em Vi, no caso de uma profundidade de modulacao u(t) =-0,5; Vi, =0,125-V no
caso em que a profundidade de modulagao u(t) nula; e Vo, =0,25-V para uma profundi-
dade de modulagao u(t)=0,5.

Analisando-se a tensao no ponto P que liga o OTA ao oscilador mostrada nas
Figuras 31a, 31b e 3lc, nota-se um comportamento similar a histerese de tensao H do
modelo completo desenvolvido no Capitulo 3. Apds a validacao da operacao D.C. do
ASDM proposto, foi aplicado a sua entrada positiva um sinal senoidal vy (t) de 250-mVpp
de amplitude e 125-mV de modo comum com frequéncia 100-Hz, conforme mostrado na
Figura 30b.

As medidas na Figura 31d mostram que o sinal de histerese de tensao flutua em
fase com o sinal de entrada v;y(t) devido aos atrasos de propagagao de sinal 7y, 75 e
73, conforme demonstrado em (3.39) no modelo completo desenvolvido no Capitulo 3.
Na parte inferior estd mostrada a saida do modulador, em que notam-se as variagoes de
frequéncia e densidade de pulsos no sinal quadrado, em conformidade com a modelagem

realizada no Capitulo 3.

As medidas mostradas até o momento foram realizadas ligando-se externamente
os blocos funcionais integrador G,,,-C e oscilador de relaxacao de modo a proporcionar um
ponto de monitoramento do sinal de histerese de tensao para validar o modelo desenvolvido
no Capitulo 3. Entretanto, esse tipo de ligacao introduz capacitancias parasitas tanto dos
pinos do encapsulamento do préprio circuito integrado como da matriz de contatos em
que a caracterizagao foi realizada, resultando em uma ligeira deformacao no sinal de
histerese de tensao e também em uma diminuicdo da frequéncia central de oscilagao fy do
ASDM. Dessa maneira, as medidas de desempenho do ASDM foram realizadas em uma
versao completa integrada, na qual, o sinal de histerese de tensao nao esta disponivel para
monitoramento, minimizando os efeitos indesejados. A calibracdo do ASDM integrado

também foi verificada seguindo-se a mesma metodologia apresentada anteriormente.

As Figuras 32a, 32b e 32¢ mostram o sinal de saida do ASDM integrado para
as profundidades de modula¢do u(t) nula, -0,5 e 0,5, respectivamente. Nota-se que a
frequéncia central fy do ASDM integrado é muito superior, cerca de 60-kHz. Além disso,
o ASDM também opera entre os ciclos de trabalho de 25 % e 75%. A Figura 33 mostra o
espectro do sinal de saida do ASDM integrado para as profundidades de modulacao u(t)
nula, -0,5 e 0,5, obtido através de uma FFT de 25-Hz de resolucao e 25-MHz de taxa de
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Figura 31 — Sinais de entrada, histerese de tensao e saida do modulador para uma pro-
fundidade de modulac@o nula em (a), u=-0,5 em (b) e u=0,5 em (c). Em (d)
foi aplicada uma entrada senoidal v;, (t) de 250-mVpp de amplitude e 125-mV
de modo comum com frequéncia 100-Hz.
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amostragem. Nota-se o deslocamento da frequéncia central fy de 59-kHz para 48-kHz e
também a simetria do ASDM proposto, uma vez que nos casos em que a profundidade de

modulacao u(t) vale -0,5 e 0,5 a frequéncia central fy foi deslocada para 48-kHz.

Em seguida os pardmetros dindmicos do ASDM foram caracterizados em uma
banda de 30-Hz condizente com aplicagoes biomédicas. Para tanto, foi aplicado a entrada
positiva do ASDM um sinal senoidal de 10-Hz de frequéncia, 150-mVpp de amplitude
e 125-mV de modo comum, enquanto a entrada negativa foi aplicado um nivel D.C. de

125-mV, caracterizando uma operacao em configuracao single-ended.

A Figura 34 mostra o espectro do sinal de saida do ASDM na banda de interesse que
se estende de 5-Hz até 35-Hz juntamente com os resultados calculados para os parametros
de distorgao harmonica total (THD), relacao sinal-ruido (SNR), rela¢ao sinal- ruido mais
distor¢ao harmoénica (SNDR) e nidmero efetivo de bits (ENOB). O espectro foi obtido
através de uma FF'T de 0,5-Hz de resolucao e 500-kHz de taxa de amostragem. Nota-se que
ocorre uma distorcao de segunda harmonica em 20-Hz, caracteristica da operagao single-
ended (39) e também uma distorgao de terceira harmonica em 30-Hz devida ao integrador
G,-C. Uma anélise nos parametros dinamicos de SNR e SNDR mostra que ambos possuem
valores proximos, 57,3-dB e 56,3-dB, evidenciando o predominio do ruido sobre a distorcao

harménica total THD, caracteristica do OTA de baixa distor¢do harmoénica utilizado.

A Tabela 6 traz um comparativo entre os pardmetros indicadores de desempenho
do ASDM proposto e outros moduladores de baixo consumo energético. Entretanto para

uma comparacao justa se faz necessaria a definicao de duas figuras de mérito, conforme

P

2ENOB2Bw’ (4'5)

FoM, = DR+ 10log (B;_)N> e FoM, =
nas quais, BW é a banda do sinal e P é a poténcia dissipada. A FoM; favorece moduladores
de baixa resoluc¢ao enquanto a FoM, beneficia moduladores de grande faixa dindmica (40).
As figuras de mérito calculadas sdo compativeis com as dos moduladores sigma-delta
sincronos com topologia de capacitores chaveados (SC-DSM), mostrando que o ASDM
proposto pode ser utilizado em aplicacoes biomédicas caracterizadas por sinais de bandas
curtas e média resolucao. A caracterizacdo mostra uma frequéncia central fy préxima de
60-kHz, SNDR de 56-dB e consumo de 25-nW quando alimentado com 0,25-V. Portanto,
apropriado para sistemas de aquisicao biomédicos de 9-bits de resolugao que se traduzem

em aproximadamente 300-4V de resolucao quando aplicado um sinal de 150-mVpp.
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Figura 32 — Sinal de saida do ASDM integrado com profundidade de modulacao nula em
(a), u=-0,25 em (b) e u=0,25 em (c).
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Figura 33 — Espectro do sinal de saida do ASDM integrado para as profundidades de
modulagdo u(t) nula, -0,5 e 0,5, obtido através de uma FFT de 25-Hz de
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Figura 34 — Espectro do sinal de saida do ASDM integrado na banda de interesse de 30-
Hz, obtido através de uma FFT de 0,5-Hz de resolucao e 500-kHz de taxa de
amostragem.



Tabela 6 — Indicadores de desempenho do ASDM.

Este trabalho TVLSIS (41) TCAS 2013™ (40) TCAS 2013® (40) TBCAS 2008 (42) JSSC 2009 (43)

Alimentacao
Tecnologia
Topologia
Ordem
Tipo da entrada

Frequéncia do moulador

Largura de banda
SNR
SNDR
Faixa dinamica
Consumo
Area
FoM;

FoM,

0,25V 0,25 V
130 nm 130 nm
ASDM ASDM
1 1
Single-ended single-ended
60 kHz 630 Hz
30 Hz 30 Hz
57 dB 62 dB
56 dB 58 dB
56 dB 58 dB
15 nW 28 nW
0,11 mm? 0,141 mm?
149 148

0,5 pJ/step 0,8 pJ/step

0,7V
65 nm
SC-DSM
2
diferencial
500 kHz
500 Hz
68 dB
65 dB
53 dB
430 nW
0,125 mm?
144
0,3 pJ/step

09V
65 nm
SC-DSM
2
diferencial
250 kHz
500 Hz
80 dB
76 dB
75 dB
2100 nW
0,033 mm?
159
0,4 pJ/step

1,2V
500 nm
SC-DSM
2
diferencial
3,2KHz
25 Hz
67 dB
63 dB
67 dB
140 nW
0,60 mm?
150
2,4 pJ/step

1,5V
350 nm
SC-DSM
3
Single-ended
10 Khz
120 Hz
72 dB
65 dB
75 dB
730 nW
0,35 mm?
157
2,1 pJ/step

(1)
(2)
®3)

Dois integradores passivos.

Dois integradores ativos.

Excluindo os componentes externos passivos.
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5 Conclusoes e trabalhos futuros

5.1 Conclusao

Este trabalho apresentou a tese de que é possivel desenvolver um ASDM de ultra-
baixa poténcia (que é um circuito analdgico) utilizando-se um processo CMOS padrao
otimizado para a fabricacao de circuitos digitais cujas caracteristicas permitem sua uti-
lizagdo em aplicagoes biomédicas de baixa frequéncia. Para tanto, foi desenvolvido um
protétipo que opera em inversao fraca utilizando-se o processo CMOS IBM cmr8sf de
130-nm de comprimento de canal que disponibiliza transistores halo-implantados otimi-

zados para circuitos digitais.

Dessa forma, o prototipo desenvolvido pode ser alimentado com tensoes mais bai-
xas, uma vez que os transistores do processo digital possuem menor tensao de limiar.
Entretanto, tais transistores sofrem os efeitos de canal curto que sdo minimizados através
dos halo-implantes, que, por sua vez, reduzem consideravelmente a impedancia de saida
dos dispositivos, tornando-os inadequados para a realizacao de circuitos analogicos, como
mostrado na Secado 2.5. Para solucionar esse problema, foi utilizada a técnica de leiaute
distribuido mostrada em 2.6.2, capaz de aumentar a impedancia de saida do transistor
em torno de dez vezes em uma distribuicdo de transistores unitarios dispostos em forma
matricial de 16 linhas por 16 colunas. A técnica de leiaute distribuido também foi aplicada
em outros tipos de circuitos analdgios possibilitando a publicacao dos artigos intitulados
A Sub-Threshold Halo Implanted MOS Implementation of Izhikevich Neuron Model e A
Sub-Threshold Halo Implanted MOS Implementation of an Electronic Neuron, listados no
Apéndice B.

Foram desenvolvidas simulagoes preliminares em nivel de transistores utilizando
o software Spectre e modelos BSIM4v4 que além de validar a topologia de circuito do
ASDM proposto, também deram origem ao artigo intitulado An Ultra-Low-Power First-
Order Asynchronous Sigma-Delta Modulator for Biomedical Applications, publicado no
congresso IFEE SOI-3D-Subthreshold Microelectronics Technology Unified Conference,

também descrito no Apéndice B.

No capitulo 3 foram desenvolvidos dois modelos (baseados na malha realimentada
composta por um elemento linear e outro nao linear) que representam o ASDM proposto.
No primeiro, chamado simplificado, nao foram levados em conta os atrasos de propagacao
de sinal. Ja o segundo, nomeado completo, conta com os atrasos de propagacao de sinal
e explica de forma assertiva os efeitos observados durante a caracterizagao do protétipo,

conforme descrito no Capitulo 4.



Capitulo 5. Conclusées e trabalhos futuros 82

O prototipo foi realizado através de um integrador Gz,,-C que representa o elemento
linear da malha e de um circuito oscilador de relaxacao representando o elemento nao-
linear da malha que é realimentada através do préprio oscilador. A necessidade de alta
linearidade no integrador G,,-C foi satisfeita através do projeto de um OTA de baixa
distor¢ao harmoénica acionado pelo substrato que foi também descrito no artigo intitulado
A 0.25-V 22-nS symmetrical bulk-driven OTA for low-frequency G.,,-C applications in
130-nm digital CMOS process publicado na revista Analog Integrated Circuits and Signal

Processing, como mostrado no Apéndice B.

O protétipo do ASDM foi entdo caracterizado conforme descrito no Capitulo 4,
mostrando que alimentado com 0,25-V, consome 15-nW, alcancando 9 bits de resolucao
em uma banda de 30-Hz, que se traduzem em aproximadamente 300-4V de resolucao de
tensao para o sinal de 150-mVpp aplicado. Esses resultados sao condizentes com aplicacoes
biomédicas vestiveis ou moveis, uma vez que requerem baixo consumo energético e precisao

moderada trabalhando em bandas reduzidas de frequéncia.

5.2 Trabalhos futuros

Em paralelo com a realizacao desse trabalho, estao em desenvolvimento duas ini-
ciagoes cientificas envolvendo aplicagoes de ASDMs que mostraram resultados bastantes

promissores, permitindo sua continuidade em nivel de pés-graduacao.

5.2.1 Recuperacao de dados

Sugere-se a implementacao de algoritmos computacionais para a recuperagao dos

modu uma vez qu ve resu romissores em realizan recu-
dados modulados, a ve e (44) obteve resultados promissores em realizando a rec
peracao dos dados de um sinal modulado através de um hardware Arduino Uno, conforme

mostrado na Figura 35a, na qual nota-se alta linearidade do seu algoritmo.

5.2.2 Sensor de radiacdo solar

Também ¢ sugerida a realizagdo de um sensor de radiagao solar integrado baseado
em termistores, uma vez que seu funcionamento foi verificado em (45), conforme mostrado
na Figura 35b que ilustra a medida de radiagao solar do dia 16 de margo de 2015 na cidade
de Itajuba.

5.2.3 Sistema de transmissao de dados

Por fim, propoe-se também a realizacao de um sistema de transmissao de dados
)
para aplicagoes biomédicas moveis ou implantaveis de aquisicao de biopotenciais basea-

das em smartphones e ou tablets. Uma vez que os dados sejam recuperados através de
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algoritmos computacionais rodando diretamente nos dispositivos mencionados, o projeto

analogico do sistema de aquisi¢ao pode ser simplificado, uma vez que a natureza assincrona

do ASDM dispensa sinais de sincronismo na recepc¢ao dos dados.
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Figura 35 — (a) Curava de resposta do algoritmo de recuperagao de informagao rodando
em um hardware Arduino Uno a partir do sinal de um ASDM e (b) Medida

da radiagao solar do dia 16/03/2015 realizada na cidade de Itajuba-MG.
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APENDICE A — Anélise quase-estatica

Para se realizar um projeto pratico de um ASDM ¢ necessario conhecer as ca-
racteristicas dinamicas do sinal modulado. Dessa forma, se faz necessaria uma analise
espectral que permitira uma avaliacao do comportamento tanto da frequéncia central wy
de oscilagdo do ASDM como da polui¢cao harmonica no espectro do sinal modulado. Essa
analise ja foi mostrada anteriormente em (16) para um circuito ASDM alimentado com
fontes simétricas de tensao. Como o ASDM proposto é alimentado de forma assimétrica
se faz necessario comprovar os resultados anteriores. Nessa andlise sera considerado um

sinal harmonico de entrada, conforme

vin(t) = Vou + Vaccos(ut). (A.1)

Definindo-se

_ ImVac (A.2)

9

u(t) = upcos(ut) e U,
Irpr

onde | u,, |< 1 é amplitude normalizada do sinal AC e representa a profundidade de
modulagdo. A Figura 36 mostra um sinal quadrado estético s(t) que possui uma frequéncia
wo € um ciclo de trabalho . O tempo em que o sinal permanece em nivel alto ¢ chamado de
tato € 0 tempo em que o sinal permanece em nivel baixo é chamado de t34;.,. Entretanto, no
decorrer do equacionamento, sao tratados como t, e t;, respectivamente. Sua representacao

em série de Fourier é dada por

s(t) = % + Y ancos(nwot) + by, sen(nwot) (A-3)

n=1

onde,
ap = ;/Tf(t)dt, ap = ;/Tf(t)COS(nwot) e by, = ;/Tf(t)sen(”wot)'

A Figura 36 mostra que a fungao do sinal quadrado em questao pode ser repre-

sentada por

(A.4)

Vpbp; durante t,
f(t) = ,
0; durante t,

onde t, representa o tempo em nivel alto et, representa o tempo em nivel baixo. Além
disso, a fungao f(t) pode ser descrita utilizando-se uma simetria par, facilitando a anélise
espectral, uma vez que os termos b, da série de Fourier sdo nulos em uma func¢ao par.

Calculando-se o termo ag, tem-se

2 2
%_TAﬂWLjJA%MH%fﬂ_ e (A.5)
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Figura 36 — Sinal quadrado estatico.

Uma vez que o ciclo de trabalho o de um sinal quadrado é definido como a parcela de

tempo em que o sinal permanece em nivel alto em relac¢ao o seu periodo T', (A.5) se torna

ap = 2(1VDD, <A6>

onde a denota o ciclo de trabalho caracteristico do sinal quadrado. Calculando-se os

termos a,, em funcao do ciclo de trabalho, tem-se

2 2
a, = T/ f(t)cos(nwot)dt = — [ Vppcos(nwot)dt + Ocos(nwot)dt}
T ta

TO 123
Ay = 2 Voo sen(2nw fot,) = Voo A0
" TO 2717Tf0 0%a nTmrfg .
Usando-se w = 2¥ e f = £, (A.7) pode ser reescrita na forma
Vi
an = —Lsen(2nma). (A.8)
nm

Como sen(2nmx) = sen(nmz), (A.8) toma a forma

an = @sen(nﬂa). (A.9)
nm

Substituindo-se (A.6) e (A.9) em (A.3), o sinal quadrado pode ser representado
em termos da série de Fourier conforme

VDD

s(t)=aVpp+ > sen(nma))cos(nwot). (A.10)
n=1
Conforme mostrado na modelagem do ASDM no Capitulo 2, ocorre uma modula-
¢ao do ciclo de trabalho o dada por

14w
)

N (A.11)
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e uma modulagao em frequéncia w dada por

w = wy(1l —u?). (A.12)

A modulacao do ciclo de trabalho pode ser percebida de maneira direta na banda
base do sinal modulado, conforme o termo aVpp de (A.10) que indica a recuperagio
do sinal de entrada u(t). Ela também introduz de forma indireta uma modula¢do em

amplitude nas harmonicas de ordem superior a banda base, conforme visto no termo
Yopgen(nra) de (A.10). Substituindo-se (A.2) em (A.11), obtém-se

a(m) = ; + u?msen(ut). (A.13)

A modulagdo em frequéncia é obtida substituindo-se (A.2) em (A.12), conforme

w=wo(l—u?) =wo(l —uZsen(ut)) = wy — wou?,sen’(ut). (A.14)
Utilizando-se a identidade sen?(x) = 1_%5(21”),(A.14) pode ser reescrita conforme
1 — cos(2ut 2 2
W = Wp — Wolly, (CO;(M)> =wp — Wosm + woumcos(Zut). (A.15)

O sinal modulado é obtido substituindo-se (A.13) e (A.15) em (A.10) e consiste

de uma banda base dada por

@:av :VDD U VDD
2 bp = "9 2

sen(ut), (A.16)

e também de harmonicas de ordem superior. Uma anélise em (A.16) revela que que banda
base do sinal modulado é composta por um nivel D.C. correspondente a metade da tensao
de alimentagao acrescido do de um termo proporcional ao sinal modulante u(t). Ou seja,

a recuperagao do sinal modulante u(t) ocorre na banda base.

Para calcular a influéncia das harmonicas de ordem superior é necessario encontrar

a fase instantanea de (A.15) (16), conforme

; o.cos(2put ot o sen(2ut
g — /wo _ Wolly wouz,cos(2pu )dt — oot — Wotlyt wouz,sen (2 ) (A7)
2 2 2 g

Uma andlise em (A.17) mostra que a modulagao em frequéncia pode ser compre-
2

. . . « 2 2ut
endida como um desvio angular instantdneo §; = <0t 4 <0% rm (2

wot. Substituindo-se (A.17) no segundo termo de (A.10), as harménicas de ordem superior

) além da fase inicial

podem ser representadas segundo

nwou? t
2

sn(t) = aycos <nw0t - + nﬂlsen(Q,ut)> (A.18)
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2

Wolk
™ repre-

Vbp
onde a, = ——sen(nma) representa a amplitude dessas harmonicas e f; =
nm

senta o indice de modulagao.

A equagao (A.18) pode ser simplificada utilizando-se a fun¢ao de Bessel do tipo 1
(46), conforme
1 m
Ji(B) = 5 / exp[j(Bsen(z) — iz)]dz. (A.19)
™ J—7
Considerando-se wy >> p, tomando-se a transformada de Fourier de (A.18) e
utilizando-se a funcao de Bessel, as componentes harmonicas de ordem superior podem
ser representadas segundo
00 2 t
sn(t) =an Y Ji(npi)cos (nwot — nw02um + 2iut> : (A.20)

1=—00

Considerando-se agora a modulacao em amplitude das componentes harmonicas
de ordem superior, substituindo-se (A.13) no termo a, de (A.20), e realizando-se algum

desenvolvimento, as mesmas sao representadas por

V > 21
sp(t) = “PDgen <n27r> Z Ji(nf)cos (nﬁgsen(,ut)cos (nwot - nw02um + Qi/uf))

% 2t
+ PLeos ( 5 ) Z Ji(nf)sen <nBQSen(,ut))cos (nwot - % + 2i,ut>> :
nm e
(A.21)
onde [y, = m representa a sensibilidade da modulagdo. Aplicando-se novamente a

simplificacao através da funcao de Bessel de tipo 1 e realizando-se algum desenvolvimento,

(A.21) pode ser reescrita conforme

fe'e] 0 2 t
S VDD Z Z Ji(nf1) Jk(nﬁz) [sen (mr + nwot — nw02um + (20 + k)ut)
i=—00 k=—00
2
+ (=1)¥sen <n27r — nwot + nwozumt — (2 + k:),ut)] : (A.22)

Dessa maneira, (A.22) expressa de forma geral o comportamento das harménicas
de ordem superior. Entretanto para a analise de pior caso é interessante estudar o compor-
tamento da primeira harmonica seguinte & banda base. Dessa maneira, fazendo-se n = 1

m (A.22), obtém-se a expressao da primeira harmonica segundo

VDD -

1)k woul t
> Z Ji(B1) Ik Bg ( 1+ (=D cos (wot - % + (2i + k)ut) . (A.23)
1=—00 k=—00

Uma andlise em (A.23) mostra que apenas as componentes pares contribuem no
espectro de frequéncias e também que o pior caso de aliasing ocorre quando u = 1,

poluindo o espectro a partir de
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APENDICE B - Artigos publicados em

congressos e revistas

Até o momento, o presente trabalho possibilitou a publicacao dos seguintes artigos

em congressos e revistas internacionais.

B.1 Artigos publicados em revista

Publicagao na revista Analog Integrated Circuits and Signal Processing - Springer,
de Qualis A-2 de um artigo relacionado ao amplificador de transconduténcia de alta

linearidade que é um sub-cicuito essencial do ASDM proposto.

1 Gustavo D. Colletta, Luis H. C. Ferreira, Tales C. Pimenta.
A 0.25-V 22-nS Symmetrical Bulk-driven OTA for Low-frequency G,,-C Applicati-
ons in 130-nm Digital CMOS Process.
Analog Integrated Circuits and Signal Processing - Springer

B.2 Atigos publicados em congressos

B.2.1 Diretamente relacionados

Publicagao de simulacoes preliminares em nivel de transistores utilizando o soft-
ware Spectre e modelos BSIM4v4 que validaram a topologia de circuito do ASDM pro-

posto, mostrando que sua integracao era possivel.

2 G. D. Colletta, O.0. Dutra, L.H. Ferreira and T.C. Pimenta.
An Ultra-Low-Power First-Order Asynchronous Sigma-Delta Modulator for Biome-

dical Applications
IEEE SOI-3D-Subthreshold Microelectronics Technology Unified Conference.

B.2.2 Indiretamente relacionados

Também foram realizadas duas publicagoes de trabalhos relacionados a técnica de
leiaute distribuido utilizada no ASDM proposto, mostrando sua aplica¢cdo em outros tipos

de circuitos analogicos.
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3 0.0. Dutra, G.D. Colleta, L.H.C. Ferreira and T.C. Pimenta.
A Sub-Threshold Halo Implanted MOS Implementation of Izhikevich Neuron Model.
IEEE SOI-3D-Subthreshold Microelectronics Technology Unified Conference.

4 0.0. Dutra, G.D. Colleta, L.H.C. Ferreira and T.C. Pimenta.
A Sub-Threshold Halo Implanted MOS Implementation of an Electronic Neuron.

The International Conference on Microelectronics — ICM 2013.
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