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Amplificadores de ganho programéavel controlados automaticamente tém ampla
utilizagao em dispositivos eletronicos. Neste trabalho este bloco é responsavel por
realizar o pré-condicionamento de um sinal que posteriormente seguird para um
conversor analogico-digital em um medidor inteligente de energia elétrica, a fim de
manter a amplitude do sinal dentro de um determinado patamar, correspondente a
faixa de operacao do conversor. Foi utilizado um amplificador diferencial de diferenca
para a elaboragao do amplificador de ganho programével e um sistema de controle
para compensacao de offset. Os circuitos foram projetados utilizando-se a tecnologia
de integragao CMOS 130 nm. Para validar o funcionamento do circuito, simulagoes

de Monte Carlo foram realizadas.
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Automatically controlled Programmable Gain Amplifiers have been widely used
in electronic devices. In this work, this block is responsible for signal preconditioning
that will be applied to the input of an analog-to-digital converter of a smart electric
power meter, in order to keep the signal’s amplitude within the A /D converter input
voltage range. A differential difference amplifier has been adopted as the main
block of the programmable gain amplifier, and a control system for compensating
the offset has also been used. The circuits have been designed in a CMOS 130 nm
technology. Monte Carlo simulations have been performed to validate the overall

circuit operation.
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Capitulo 1

Introducao

1.1 Tema

Este trabalho tem como tema o desenvolvimento de um amplificador continuo no
tempo de ganho automaticamente ajustavel, com alta linearidade e com baixa tensao

de offset de saida.

1.2 Delimitacao

O objetivo deste trabalho consiste no estudo, projeto e desenvolvimento de um am-
plificador de ganho controlével, utilizando-se a tecnologia CMOS (Complementary
Metal Ozide Semiconductor) e processo de integragao de 130 nm. Este sistema sera
empregado em um medidor eletronico de energia para realizar o pré-condicionamento
de um sinal, que seguiré para um conversor analogico-digital. Uma vantagem deste
trabalho é que utilizou-se um amplificador diferencial de diferenca ( Differential Dif-
ference Amplifier — DDA) com tensdao de modo comum da entrada diferente da
saida. Assim, o principal enfoque desta dissertacao recairé sobre o DDA e a técnica

empregada para reducao do seu offset.

1.3 Justificativa

O Controle Automaético de Ganho (AGC — Automatic Gain Control) é amplamente
utilizado em dispositivos eletronicos como, por exemplo, nos receptores de comuni-
cagao com ou sem fio, em aparelhos auditivos, e no interfaceamento de sensores com
outros dispositivos, apenas para enumerar alguns de seus usos. Portanto, vé-se a
sua importancia para a Eletronica.

Com a miniaturizagao dos dispositivos e com as especificagoes cada vez mais

restritas quanto ao consumo de poténcia, torna-se primordial a ado¢ao de tecnologias



de integracao em menores escalas e mais precisas. Além disso, a prépria redugao na
escala de integragao contribui com a reducao do consumo de poténcia, visto que, via
de regra, diminui-se a tensao de limiar (tensao de threshold) e, consequentemente,
diminui-se também a tensao de alimentacao necessaria.

O circuito apresentado neste trabalho é um dos blocos presentes em um me-
didor eletronico de energia inteligente (smart meter). Sua fungdo é realizar o
pré-condicionamento de um sinal que posteriormente seguird para um conversor
analogico-digital (ADC — Analog-to-Digital Converter). Assim, o sinal estara entre
certos patamares de tensao, o que tende a abrandar algumas especificagoes do ADC,
facilitando, de certa forma, o seu projeto. Este bloco trabalhard com um sinal de
entrada de 60 Hz, que sera posteriormente digitalizado. Como o medidor utilizara
os cinquenta primeiros harmoénicos do sinal, obedecendo-se a taxa de amostragem

de Nyquist, tem-se uma faixa de funcionamento de 6 kHz.

1.4 Objetivos

O objetivo geral foi, entao, projetar um amplificador de ganho controlavel, com 5
faixas de ganho, e com ajuste automatico, que fornecera em sua saida uma tensao
dentro de uma determinada faixa de valores. Desta forma, teve-se como objetivos
especificos: (1) estudo das diferentes topologias e do funcionamento do amplificador,
para que assim seja possivel a escolha da arquitetura mais adequada para cada um
dos seus blocos funcionais; (2) projeto dos seus blocos; (3) realizagao de simulagoes

para comprovacao dos resultados.

1.5 Metodologia

Para verificar a validade do projeto, testes iniciais foram feitos utilizando-se alguns
blocos ideais. Os blocos foram projetados e, a partir dai, cada bloco foi substituido
pelo seu circuito real, sendo novamente testado até que o sistema estivesse comple-
tamente projetado. Nas simulagoes, foi empregado o simulador Spectre do Cadence,
no qual todos os transistores sao modelados através do modelo BSIM3v3. Ajustes
finos foram feitos com base nos resultados destas simulagoes. Por fim, simulagoes
de Monte Carlo foram realizadas a fim de comprovar a validade das ideias contidas

neste trabalho, bem como o funcionamento do sistema.

1.6 Descricao

No Capitulo 2 seré discutido o que é um amplificador com controle automético de

ganho, suas possiveis arquiteturas e o funcionamento de cada uma das partes.



O Capitulo 3 apresenta o projeto de cada um dos blocos que foram utilizados
neste trabalho.

Tendo-se o projeto pronto, as simulagoes dos componentes, bem como do sistema
completo, sao apresentadas no Capitulo 4. Assim, pode-se compreender melhor o
funcionamento do circuito, além de, principalmente, valida-lo.

Por fim, no Capitulo 5 tem-se uma discussao acerca dos resultados obtidos,

seguida pela conclusao do trabalho.



Capitulo 2

Controle Automatico de Ganho

2.1 Localizacao

O controle automético de ganho é um sistema adaptativo encontrado em diversos
dispositivos eletronicos. Este sistema é usualmente empregado quando a amplitude
do sinal de entrada varia sobre uma ampla faixa dindmica [I], que é a relagao entre
o maior e o menor valores possiveis de uma grandeza, a qual neste caso é a tensao
de entrada. Entao, dando-se uma nog¢ao do funcionamento, tem-se que obtida a
amplitude do sinal de saida, este valor é realimentado para, desta forma, ajustar-se
apropriadamente o ganho do amplificador e, assim, adequar a amplitude de saida.
Portanto, um sinal de entrada de baixa amplitude implicard numa configuracao de
alto ganho do amplificador, enquanto que um sinal de alta amplitude sofrera pouca
ou nenhuma amplificacao.

Situando-se historica e cronologicamente o aparecimento desta ideia, em 1925
Harold Alden Wheeler inventou e patenteou o controle automatico de volume (AVC
— Automatic Volume Control). Em 1928, Karl Kiipfmiiller publicou uma anélise de
sistemas AGC [2]. Assim, ja na década de 1930, os receptores de radiodifusdo ja
empregavam essa técnica.

O controle automatico de ganho ¢ um bloco crucial em receptores WLAN ( Wire-
less Local-Area Network) [3], além de outros tipos de receptores de comunicagao com
e sem fio. Também é empregado em imageadores CMOS e sistemas multimidia [1].
Além disso, pode-se acrescentar também que, com o desenvolvimento da tecnologia
de semicondutores nos tltimos anos, bio-sensores CMOS tém sido integrados com o
restante do circuito CMOS, fato que propicia a fabricacao de dispositivos médicos
SoC CMOS (SoC — System on Chip), ou seja, inteiramente contidos em um circuito
integrado (CI). Deste feito, entao, consegue-se a miniaturizacdo e o barateamento

destes tipos de sistema [4].



2.2 Classificacao

Existem basicamente dois tipo de AGC:

o Feedback

o Feedforward

O AGC Feedback é composto por um PGA (Programmable Gain Amplifier) ou
VGA (Variable Gain Amplifier); por um detetor de pico; por um comparador; e por
um filtro de loop, como pode ser visto na Figura2.1 O detetor de pico obtém o valor
dos maximos da tensao de saida, que serd comparado com um valor de referéncia no
comparador para gerar um sinal de controle. O filtro de loop extrai o valor médio

deste sinal, gerando um sinal DC que realimentara o PGA, variando assim o seu

ganho.
Vin VGA I Vout
Detetor
de Pico
V| Filtro de N Vv
Loop + ref

Figura 2.1: Diagrama de blocos de um AGC Feedback.

Uma outra possibilidade bastante interessante foi apresentada em [5], cujo di-
agrama em blocos é apresentado na Figura 2.2l O ganho de tensao é muito bem
controlado, porque depende da razao das dimensoes dos transistores e da razao das
correntes de polarizacao, e ambos os parametros podem ser precisamente controla-
dos na tecnologia CMOS. O ganho do amplificador é controlado através do ajuste da
corrente de polarizagao do OT Ay (OTA — Operational Transconductance Amplifier).
Se a saida do detetor de envoltéria, que é o circuito responsavel por extrair a envol-
toria do sinal, ¢ menor do que a tensao de referéncia, 4,3 torna-se zero e a corrente
de polarizagao do OT A, fica igual a Ips. Portanto, o ganho de tensao permanece
constante. Por outro lado, se a tensao de saida do detetor de envoltéria é maior do
que a tensao de referéncia, iconTror aumenta de acordo com a diferenca de tensao,
e entao a transcondutancia de pequenos sinais do OT A, aumenta. Como resultado
deste processo, o ganho de tensao ¢ reduzido.

Outra possibilidade ainda nos sistemas AGC Feedback é a implementacao uti-
lizando circuitos mistos (analogicos e digitais). Assim, o detetor de pico, o com-

parador e o filtro de loop sao implementados por circuitos digitais. Um exemplo
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Figura 2.2: Diagrama de blocos de um AGC Feedback em modo corrente.

deste tipo de topologia foi apresentado em [6] e pode ser observada na Fig .
Existem algumas vantagens neste tipo de abordagem. Inciando-se a enumera-las, os
circuitos digitais tém melhor imunidade ao ruido. Segundo, os blocos digitais po-
dem ser implementados por um DSP (Digital Signal Processor) ou integrados com
outros blocos digitais do sistema. Por fim, pode-se combinar o VGA com o DAC

(Digital-to-Analog Converter), formando-se um VGA controlado digitalmente.
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Figura 2.3: Diagrama de blocos de um AGC Feedback misto.

O outro tipo béasico de arquitetura de um AGC é a Feedforward. Os blocos sao,
em suma, os mesmos; o que muda ¢é a forma como eles estao interligados. Neste caso,
o detetor de pico ou de envoltéria é posicionado antes do VGA, conforme ilustrado
na Figura2.4l Nos sistemas feedforward também se pode optar por uma abordagem
com circuitos mistos. Alguns trabalhos empregando redes feedforward podem ser

vistos em [7] e [§], além da abordagem em modo corrente utilizada em [9].
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Figura 2.4: Diagrama de blocos de um AGC Feedforward.

Quanto as vantagens de cada um, a rede feedforward tem melhor capacidade
de rastreamento do que a rede feedback, entretanto é mais facilmente afetada por
desajustes entre o detetor de pico e o VGA, ou por variacoes nos parametros de

processo [10].

2.3 Arquitetura de um AGC

Apos a introducao realizada na secao anterior, podemos situar de forma mais pre-
cisa este trabalho. O controle automéatico de ganho deste projeto trata-se de um
feedforward misto, devido, neste caso, as facilidades do controle digital do ganho.
Assim, o enfoque a partir deste ponto sera nos circuitos desta arquitetura. Na Fi-
gura tem-se a ideia inicial do diagrama de blocos abordado nesta dissertacgao.

Nas subsecoes que se seguem cada bloco sera analisado e detalhado.

Vin i »| PGA Vout
Detetor
de Pico
Y
Vref—> Dete,tor | Decodificador
de Nivel

Figura 2.5: Escopo inicial do diagrama de blocos do AGC deste trabalho.

2.3.1 Detetor de Pico

Os detetores de pico (ou detetores de envoltoria) tém como fung¢do, como o proprio
nome ja sugere, detetar o valor de pico de um sinal e manté-lo por um certo periodo
de tempo. Se um novo pico surgir, o detetor deve ser capaz de rastrea-lo. Estao

classificados em dois tipos:



e Detetores de pico positivo
e Detetores de pico negativo (ou detetores de vale)

Um detetor de pico positivo é capaz de rastrear os valores maximos positivos de
um sinal. Um detetor de pico negativo trabalha de forma similar, porém é capaz
de detetar os pontos negativos de menor valor (ou maior valor em moédulo). Na
Figura [2.6] esta ilustrado o funcionamento destes dois tipos de detetores, podendo-
se entender de forma mais clara. Naturalmente, apesar de ideal, esta nao é uma
representacao fiel do seu funcionamento, visto que é necessaria uma corrente de
descarga para que seja possivel mapear futuros picos de amplitude menores que seus

antecessores. Isto serda comentado a seguir.
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0.04 1 0.04
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(a) (b)

Figura 2.6: Funcionamento de um detetor de pico positivo (a) e um negativo (b).

Iniciaremos com a topologia do detetor mais simples, o que facilitard entender
alguns conceitos. Assim, na Figura temos um detetor de pico positivo, composto
unicamente por um diodo e um capacitor (para um detetor de pico negativo, basta
inverter o sentido do diodo). Explicando sua operagao, quando a tensao de entrada
(Vin) € maior do que a tensao de saida (V,4), somada & queda de tensdao no diodo,
o capacitor carrega-se com aproximadamente o valor da tensao de entrada. Ja
quando Vj,, é menor do que V,4, o diodo esté reversamente polarizado e, portanto, o
capacitor mantém a sua carga. Nota-se, desta forma, que este circuito nao é capaz
de rastrear precisamente o sinal de entrada, uma vez que sempre havera uma queda
de tensao no diodo, sendo sempre a saida decrescida deste valor. Seguindo esta
linha de raciocinio, este circuito é insensivel a sinais com amplitude menor que a
queda de tensao no diodo. Por este mesmo motivo, nao sendo utilizado, por isso, em

aplicagoes de pequenos sinais. Além disso, a queda de tensao sobre o diodo depende



da temperatura e da corrente, o que torna o circuito ainda mais impreciso. Outra
desvantagem deste circuito é que a impedéancia de entrada é variavel e muito baixa

quando o diodo esté polarizado diretamente [I1].

Figura 2.7: Detetor de pico composto por um diodo e um capacitor.

Os detetores de pico tém um compromisso entre a sua acuracia e a sua capacidade
de rastreamento, os quais estao relacionados com o slew-rate e a corrente de descarga.
O tempo de descarga é controlado pela corrente que descarrega o capacitor, fazendo
com que a tensao na saida se desvie do verdadeiro valor. Do ponto de vista da
acuracia, o melhor seria uma corrente de descarga bem baixa. Ja o slew rate é
referente & taxa com a qual o capacitor consegue se carregar. Assim, para respostas
mais rapidas, deve-se aumentar o slew rate. Desta forma, um dos caminhos para
se obter uma velocidade de rastreamento maior seria diminuindo este capacitor.
Entretanto, quanto menor for o capacitor, mais rapido ele se descarregara, piorando
a sua acuracia. Portanto, nota-se que temos um compromisso entre estas grandezas,
e temos que tentar equilibra-las de acordo com nossos objetivos.

Visando melhorar a performance deste circuito de dete¢ao basico, algumas topo-
logias foram propostas. Dentre elas, temos algumas topologias classicas mostradas
em [II]. A primeira delas, mostrada na Figura realimenta negativamente a
tensao V4, utilizando um amplificador operacional. Isso faz com que esta tensao
rastreie V;,, de forma mais exata — quando V;,, for maior que V,q —, ja que o am-
plificador operacional trabalhara para igualar V,; a Vj,, compensando, desta forma,
a queda de tensao no diodo. Quando V;,, for menor do que V,4, a saida permanecera
inalterada e o valor do pico permaneceréd armazenado no capacitor. A funcdo do
buffer de saida (As) é isolar o detetor a fim de que os proximos estagios nao interfi-
ram no seu funcionamento. Um ponto importante a ser ressaltado é que A; deve ser
projetado com o devido slew rate para garantir o funcionamento adequado e evitar
problemas de instabilidade quando estiver operando em malha fechada.

A segunda topologia cléassica é exibida na Figura [2.9 Quanto a operagao, en-
quanto a entrada V;,, ¢ maior do que a tensao V,q armazenada no capacitor, a saida
do amplificador operacional vai para nivel alto, acionando o transistor M, que fun-

cionara como um seguidor de fonte (source follower). Assim, este transistor realiza
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Figura 2.8: Detetor de pico utilizando amplificador operacional.

o carregamento do capacitor. Quando V,; aproxima-se ou fica maior que V;,, o tran-
sistor entra em corte, ficando armazenado no capacitor o valor do tltimo pico de
tensao do sinal de entrada [12]. Portanto, nota-se que o transistor realiza a fungao
do diodo.

Voo
Vin
IR
o oV

Figura 2.9: Detetor de pico utilizando source follower.

Outra topologia bastante encontrada na literatura [13], [14] esta apresentada na
Figura[2.10] Nela, espelhos de corrente fazem a fungao do diodo. Enquanto V;, ou V,,
for maior do que V4, havera corrente através de M;; ou My, que seré copiada para
M5 ou M3, respectivamente. Assim, havera passagem de corrente por Mz ou Mg,
que por sua vez espelharao essa corrente para M, ou Ms, respectivamente. Por fim,
esta corrente carregard o capacitor. Atente que V,, refere-se ao pico negativo e V,,
ao pico positivo. E mais, V), é o sinal invertido. Entao, no caso, este detetor deteta
o pico do médulo do sinal. A fonte de corrente Igo € responséavel pela descarga.
Portanto, por ser capaz de detectar o modulo do sinal, esta é a topologia que foi

utilizada neste trabalho.

2.3.2 Detetor de Nivel

O circuito detetor de nivel tem como objetivo criar sinais digitais que variarao de
acordo com a tensao de saida do detetor de pico. A Figura [2.11] exibe o esque-

matico do detetor de nivel. Trata-se de uma rede resistiva que proverd as tensoes
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Figura 2.10: Detetor de pico utilizando espelhos de corrente.

de referéncia para os limiares dos niveis de quantizacao que serao utilizados para o
chaveamento do ganho, além de comparadores analogicos. Os sinais de saida resul-
tantes — C'ompgy, Compy, Comp, e Comps — serao tratados pelo proximo bloco, a

fim de realimentar o PGA com a informacao correta de ganho.

VRer Vpd
o
8RLD£ L~
>—<: Comp3
4RLD§ o
>—c Comp2
2R, [ §
—{+
>—o Comp1
RLD § L[>
>—v Comp0
RLD§

Figura 2.11: Circuito detetor de nivel.

2.3.3 Decodificador Légico

O decodificador 16gico é um circuito combinacional responsavel por receber os sinais
digitais vindos do detetor de nivel, e transformar esta informacao nos sinais de
controle das chaves seletoras de ganho do PGA. O croqui do circuito esta mostrado

na Figura [2.12] Seu esquemético e projeto serao mostrados no préoximo capitulo.
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Figura 2.12: Croqui do decodificador logico.

2.3.4 Amplificador de Ganho Programavel

Existem algumas técnicas para se controlar o ganho de um amplificador digitalmente.
Uma delas ¢ a utilizagao da degeneragao de fonte [15], [16], [17]. Assim, colocam-se
diversos resistores em paralelo, controlados por chaves analdgicas [18]. Desta forma,
consegue-se aumentar ou diminuir a resisténcia de degeneragao, alterando-se o ganho
do amplificador. Pode-se substituir os resistores por transistores MOS operando
em triodo [19], j&4 que resistores ocupam grande area de integragdo, mantendo-se o

mesmo esquema de chaves para controle do ganho [20].

o m

Y
Yo ¥ P,

I IB2
g1y v) 12

Figura 2.13: PGA utilizando controle de ganho na degeneragao de fonte (a) e seu
detalhamento (b).

A outra técnica consiste em realimentar o amplificador e controlar seu ganho
alterando-se o valor das resisténcias da malha externa, conforme mostrado na Fi-
gura [2.14a] conseguindo-se uma melhor linearidade [2I]. Desta forma, conforme
apresentado na Figura , tem-se o esquema que foi empregado neste projeto:

um amplificador que tem seu ganho controlado alterando-se as conexoes das chaves

12



da malha externa, porque, como mencionado, esta topologia apresenta uma melhor

linearidade.

Vino—— + Vout

VL

Vref

R5 R4 R3 R2 R1

(a) (b)

Figura 2.14: PGA utilizando controle de ganho na malha externa (a) e seu
detalhamento (b).

Rp

2.3.5 Controle de Offset

Em sendo o baixo offset uma das prioridades deste trabalho, e tendo-se verificado que
0 mesmo nao atingiria patamares suficientemente pequenos mesmo apoés as tentativas
de se reduzi-lo através do escalamento de alguns transistores do amplificador, duas
abordagens para a sua redugao foram entao utilizadas [22]. Como sera mostrado
matematicamente no Capitulo [3| e verificado por simula¢ao no Capitulo [, ¢ possivel
utilizarmos um compensador de offset discreto em um circuito continuo sem que
ocorra perda significativa de informacao, em virtude da forma como é realizada
esta compensacao. Outro ponto importante é que foi utilizado um amplificador
diferencial de diferenca no lugar do amplificador.

O conceito dos DDAs é uma extensao do conceito dos amplificadores operaci-
onais, os quais comparam somente dois sinais single-ended. Em um amplificador
diferencial de diferenca é realizada a comparacao entre duas entradas diferenciais,
conforme pode ser visualizado no simbolo da Figura [23].

Vp1 Oo—
Vn1 Oo—
Vp2 Oo—
Vn2 Oo—

Figura 2.15: Simbolo do DDA.

Assim, a primeira abordagem para reducao do offset, exibida na Figura [2.16]

armazena o offset no capacitor na fase B. Na fase A, esta tensao que corresponde ao
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offset é somada ao sinal que é realimentado para o amplificador, compensando-se,
assim, o mesmo. A segunda abordagem, mostrada na Figura[2.17], também armazena
o offset no capacitor na fase B. Porém, na fase A, o capacitor é conectado a um outro
par diferencial do DDA, compensando-se desta forma, também, o offset. Conforme
serd mostrado futuramente no Capitulo [d, por apresentar melhores resultados, esta

segunda abordagem é a que foi adotada neste trabalho.

A
1 ¥
- Vout
. Vo
Vin B Vref o—+
B B
c
A ™A ctrit
1l
5 8R
| ctiz~
Vrefl 4R
| ctria—~
2R
| ctig_~
R
Ctrite—
R
Vref

Figura 2.16: Primeira técnica de compensagao de offset.

Como a compensacao poderia ocorrer em qualquer instante de tempo, isto po-
deria resultar em uma maior perda de informagao do sinal, caso ocorresse durante o
pico do sinal, como mostrado na Figura [2.18, Para evitar este problema, foi elabo-
rado um controle para o acionamento da compensacao. Assim, as chaves do controle
da compensacao s6 sao acionadas quando a tensao do sinal de entrada cruza o zero
(o que corresponde a um cruzamento por 1,2 V na saida). Isto tende a mitigar as
perdas, como pode ser notado na Figura [2.19

A Figura [2.20] exibe o diagrama de blocos do controle da compensagao do offset.
E necessario atendermos a duas condicbes para que a compensacio seja realizada.
Uma diz respeito aos sinais de controle das chaves s6 ocorrerem ap6s dado periodo
de tempo pré-determinado. Naturalmente, quanto mais espagados ocorrerem estes
pulsos de controle, menor a perda de informagao do sinal, ja que, durante a com-
pensacao, cessa-se a transferéncia de sinal da entrada para a saida. Os critérios para
determinacao deste tempo serao explicados no proximo capitulo. Além disso, seréd
mostrado posteriormente por meio de simulacoes, que a distor¢cao harmoénica total

(THD — Total Harmonic Distortion) nao sofre alteragoes significativas, além de fa-
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Figura 2.17: Segunda técnica de compensagao de offset.
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Figura 2.18: Saida ap6s compensagao nao-controlada (a) e um zoom na regiao de
interesse (b).

zermos a integral do sinal para mensurar e mostrar que a perda é suficientemente
pequena. A outra condicao é que tal acionamento s6 deve ocorrer quando o sinal de
entrada cruzar o zero. Com isso, realiza-se o ajuste fino para uma geracao adequada
dos pulsos de controle das chaves de compensacao.

O funcionamento do sistema de controle da compensagao pode ser compreendido
mais facilmente observando-se o diagrama de blocos da Figura [2.20] junto com os

sinais presentes na Figura [2.2I] Assim, observando o diagrama de blocos, vemos o
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Figura 2.19: Saida ap6s compensagao controlada (a) e um zoom na regiao de interesse
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Figura 2.20: Diagrama de blocos do controle da compensagao de offset.

gerador de janela de tempo, que sera responséavel por produzir o sinal com intervalo
de tempo no qual ocorrera a compensacao. No outro ramo, temos o “Comparador
ZCD” (ZCD — Zero Crossing Detector), que transformara o sinal de entrada Vj,
em uma onda quadrada. Este sinal sera a entrada do bloco “Controle da Detegao
da Passagem pelo Zero”, que gerara pulsos de largura estreita a cada vez que o
sinal ZCD sofrer uma transi¢ao (de subida ou de descida). Por fim, os dois sinais
— JT e ZCD_PULSE — entram no bloco “Controle das Chaves de Compensacao
do DDA”, no qual, enfim, serdo gerados os sinais de controle das chaves A e B,
responsaveis pela compensagao, apenas quando as duas condigoes forem atendidas
simultaneamente. Na Figura [2.21b] pode-se observar com nitidez que quando as

condicoes sao atendidas, geram-se os pulsos A e B.
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Figura 2.21: Funcionamento do controle da compensacao de offset. (a) e um zoom nos
pulsos A e B (b).
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2.4 Arquitetura deste Trabalho

No que se refere a arquitetura deste trabalho, como nao foi encontrado na literatura a
utilizacao de um DDA neste tipo de aplicacao, h& neste ponto uma inovacao. Assim,
a utilizagao de um DDA no PGA, e o controle de compensagao offset chaveado com
deteccao pela passagem pelo zero sao duas contribuicoes originais desta dissertacao.

Apo6s todo o exposto anterior, pode-se compor o diagrama de blocos do presente
trabalho, conforme mostrado na Figura . Alguns sinais barrados — como A,

B, Ctrly, Ctrly, Ctrly, Ctrls e Ctrlyg — foram ocultados para nao sobrecarregar a

figura. O projeto de cada um dos blocos serd explicitado e detalhado no capitulo

que se segue.
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! o
Detetor
de Pico
Y
CompO, | Ctrl1
Comp1 Ctrl2
Vief —s| Detetor " | Decodificador | Ctrl4
i Comp2
de Nivel P2 Ctris
Comp3_ Ctrl16

Figura 2.22: Arquitetura final deste trabalho.
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Capitulo 3
Projeto

Este projeto foi desenvolvido utilizando-se tecnologia de integragao de UMC 130 nm.
Objetivando-se um menor consumo de poténcia, a tensao de alimentacao dos circui-
tos foi de 2,5 V (Vpp). Como os transistores do design kit utilizado suportam 1,2 V
ou 3,3 V, teve-se que utilizar os de 3,3 V para suportar a alimentagao de 2,5 V.

Para o dimensionamento de alguns transistores dos circuitos analégicos, as largu-
ras e os comprimentos foram otimizados através de simulacao, ja que, desta forma,
sao utilizados modelos mais avancados, comparando-se ao célculo através do modelo
SPICE nivel 3.

3.1 Projeto dos Circuitos Digitais Basicos

3.1.1 Portas Logicas

Utilizando-se a metodologia CMOS complementar para circuitos logicos, estas portas
podem ser facilmente construidas. Nesta metodologia, hd uma rede P formada por
transistores PMOS, responsavel por produzir os niveis logicos altos na saida (rede
pull-up); e uma rede N formada por transistores NMOS, responsével pela produgao
dos niveis logicos baixos (rede pull-down) [24]. Como, para cada combinagao das
entradas, somente uma das redes estaré efetivamente trabalhando na formacao do
nivel logico da saida, estas redes sao ditas complementares. Além disso, dada uma
das redes, pode-se obter a outra pelo principio da dualidade. A topologia do circuito
resultante fica da forma da Figura [3.1]

Como a méxima frequéncia que os circuitos digitais irao operar nao é elevada,
seu projeto nao apresenta muitas dificuldades. Assim, os transistores serao dimensi-
onados com largura W e comprimento L minimos, ou seja, W=160 nm e L=340 nm,
que sao os valores minimos para os transistores que suportam 3,3 V. Vale comentar
que embora frequentemente sejam utilizados transistores PMOS com uma largura

maior que os NMOS, em virtude da mobilidade da lacuna ser menor que a do elé-
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Figura 3.1: Topologia CMOS complementar.

tron, como a frequéncia do clock é baixa — 125 kHz — nao houve necessidade de
tal compensacao no dimensionamento dos transistores PMOS.
3.1.1.1 Portas NOT

Iniciamos com a mais simples das portas, a porta inversora ou porta NOT. Seu

esquematico esta representado na Figura [3.2]

Vdd

M1

Vin }OVout

M2

-

Figura 3.2: Esquematico da porta inversora.

3.1.1.2 Portas NAND

Serao necessarias portas NAND de duas, trés e quatro entradas neste projeto. Como
a saida de uma porta NAND de duas entradas é dada pela expressio A.B, que por
De Morgan ¢ igual a A+ B, chegamos ao esquematico da Figura e, por extensao,
aos das Figura|3.3bl e Figura para as portas NAND de trés e quatro entradas,

respectivamente.
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I
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A—_ M6 A—{[ 8

(b) ()

Figura 3.3: Esquematico das portas NAND de duas (a), trés (b) e quatro entradas (c).

3.1.1.3 Portas NOR

A saida de uma porta NOR de duas entradas é dada pela expressao A+B, que por
De Morgan ¢é igual a A.B. Desta forma, chegamos ao esquemético da Figura .

Vdd
A—{[ M1

B M2
°_| Sal'oda

A—|| M3 B—{| M4

Figura 3.4: Esquematico da porta NOR.

3.1.2 Flp-Flop SR NOR

Como pode ser visto na Figura[3.5] o flip-flop SR NOR é composto por duas portas
NOR conectadas de forma cruzada. Quando as entradas “Set” e “Reset” estao em
nivel 16gico baixo, a saida Q mantém seu nivel l6gico. Se a entrada “Set” passa para
“1” enquanto “Reset” permanece em “0”, a saida ) é forcada para nivel l6gico alto,
e permanece nesse estado mesmo que “Set” retorne para “0”. Analogamente, se a
entrada “Reset” é colocada em “1”, enquanto “Set” permanece em “0”, a saida Q é
forcada para nivel lo6gico baixo, e permanece nesse estado mesmo que “Reset” volte
para “0”. A operagao do flip-flop SR NOR pode ser vista na Tabela [3.1]
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Figura 3.5: Esquematico do flip-flop SR NOR.

Tabela 3.1: Tabela verdade do flip-flop SR NOR.

Set Reset | Q Acao
0 0 Qo Hold
0 1 0 Reset
1 0 1 Set
1 1 x | Nao permitido

3.1.3 Flip-Flop D

O flip-flop D utilizado foi similar ao de [25] e encontra-se retratado na Figura .
Trata-se de um flip-flop D acionado pelas transi¢oes positivas do clock. A Tabela[3.2]

descreve o seu funcionamento.

PREo

O Ol

oLk oot o

g
A1
T

<

C

c C

L L
1

T T
- Cc C
CLRo

Figura 3.6: Esquematico do flip-flop D acionado por borda de subida.
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Tabela 3.2: Tabela verdade do flip-flop D.

Preset Clear Clock D Q
0 0 X Instavel

0

1

0

1

Qo

Mo O M K W

0
1
1
1
1

—_— == O
== — K WK

3.2 Projeto dos Circuitos Analogicos Basicos

3.2.1 Chaves Analégicas

As chaves analogicas sao estruturas muito simples, porém de grande importancia
e ampla utilizacao em diversos circuitos eletronicos, como, por exemplo, os filtros
a capacitores chaveados. Na literatura, pode-se encontrar diversas topologias de
chaves analdgicas. De forma geral, estas topologias visam reduzir os dois principais
problemas das chaves: a injecao de cargas e o clock feedthrough.

A injegao de cargas é um fendmeno associado ao canal de condugao do MOSFET.
Quando os transistores da chave estao conduzindo, o canal contendo os portadores
esta formado. Assim, no instante em que a chave é aberta, parte desses portadores
que anteriormente formavam o canal, agora sao injetados na saida, produzindo-se
um erro no valor desta tensao [26].

O outro efeito é o clock feedthrough. O sinal de clock usado como tensao de con-
trole afeta a tensao na carga devido ao divisor capacitivo formado pela capacitancia
da carga e pela capacitancia de overlap do transistor (capacitancia porta-dreno ou
porta-fonte) [26].

Assim, visando mitigar estes efeitos indesejaveis, adotou-se a arquitetura da
chave analogica complementar com transistores dummy, conforme apresentado na
Figura [3.7] Seu funcionamento tem por base a hipotese de que quando o canal de
conducao é desfeito, metade dos portadores migrara para a entrada e a outra me-
tade para a saida. Desta maneira, os transistores dummy, que possuem a logica de
controle invertida — ou seja, por exemplo, para a parte NMOS, se o controle de M,
¢ feito pelo sinal Viyn, o controle dos transistores dummy Ms e Mg é feito por Vg
— absorveriam estes portadores, nao deixando que interfiram na saida. Portanto,
quando forem dimensionados, os transistores dummy devem ter metade da area do
seu respectivo transistor da chave.

Assim, quanto ao dimensionamento dos transistores, para se minimizar ainda
mais os efeitos anteriormente citados, os transistores foram dimensionados com lar-

gura minima. Deste jeito, reduz-se o tamanho do canal e as capacitancias de overlap,
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Figura 3.7: Esquematico da chave analogica complementar com transistores dummy.

diminuindo, por conseguinte, o erro por eles ocasionados. Entretanto, o tamanho
reduzido da largura dos transistores resulta, também, no aumento da resisténcia da
chave quando ligada e, consequentemente, em um maior tempo de carga e descarga
do capacitor de carga, resultando na reducao da velocidade de resposta da chave,
sendo que isto deve ser verificado para que nao atrapalhe no funcionamento correto

do circuito. A Tabela[3.3 mostra como ficou o dimensionamento da chave analogica.

Tabela 3.3: Dimensoes dos transistores da chave analogica.

| Transistor [ W (um) | L (um) |
M, M, 0,32 0,34
Ms, My, My, Mg | 0,16 0,34

3.2.2 Espelhos de Corrente
3.2.2.1 Espelho de Corrente Simples

A Figura mostra a mais simples das implementacoes de um espelho de corrente.
E composto por dois transistores: M;, que é conectado como um diodo, e M,. A
corrente de referéncia Igppr € aplicada a M, fazendo com que ele produza uma
tensdo Vg1, a qual servird como tensao de polarizagao para My [27]. Assumindo
que ambos os transistores estejam operando na regiao de saturagao, temos entao

para M,

Irgr = Ip1 = _a_(VG51 — Vinn1)? (1 + AVpsi1), (3.1)

onde Vpg1 = Vg1, Para My pode-se escrever
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k,n W-
Io =1Ips = QL;VL_;(VGSQ — Vinna)® (1 + A\Vo), (3.2)

onde Vgg1 = Viasa € Vinnt = Vinne, € sendo definido Vp como a tensao de saida do

espelho (no dreno de Ms). Assim, pode-se obter

 (Wa/Ls) (14 AVp)
lo= (W1 /L) (1 + AVDSl)IREF' (3:3)

Desconsiderando-se os efeitos de modulagao de canal (A = 0), temos

_ (Wa/Ly)

Como, em geral, os comprimentos dos transistores empregados em um espelho

de corrente sao iguais, podemos, por fim, chegar a aproximacao

Para pequenos sinais, a resisténcia de saida ¢ da ordem de

1
VA

TO
Vdd

IREF

.“O
M1 M2

|

Figura 3.8: Esquematico de um espelho de corrente simples.

Pode-se notar que nao ha dependéncia direta dos parametros de processo ou da
temperatura para se copiar a corrente, o que sao questoes chave. Além disso, a
relacao entre Ip e Igrpr ¢ dada pela razao entre as larguras e comprimentos dos
transistores, o que pode ser conseguido com certa precisao nos circuitos integrados.
Entretanto, os espelhos de corrente podem se desviar do comportamento ideal devido

a alguns fatores. Podemos citar entre eles [27]:

e Descasamento da geometria

e Descasamento dos parametros de processo
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e Resisténcias parasitas

Nas equagoes e [3.2] considerou-se que o casamento geométrico era perfeito e
que os valores dos parametros de processo eram exatamente iguais. Entretanto, nos
circuitos reais, sempre ha descasamento, seja ele nas dimensoes da geometria ou nos
parametros de processo. E quaisquer desses descasamentos se traduzird como um
erro no espelhamento da corrente.

A geometria W e L, e a tensao de threshold V;;, sofrem com erros sistematicos e
aleatorios durante o processo de fabricagao. Os erros sisteméaticos nao sao tao pro-
bleméticos, visto que afetam igualmente todos os transistores, e podem ser reduzidos
com um layout cuidadoso. Ja os erros aleatérios sao mais criticos, ja que produzem
variacoes diferentes em cada transistor. A tnica forma de tentar contornar este tipo
de erro é com o aumento da area dos transistores.

O outro fator que havia sido listado anteriormente é a resisténcia parasita. As
resisténcias parasitas se devem aos surgimento de diodos reversamente polarizados
conectados entre cada fonte ou dreno com o substrato (ou pogo). A resisténcia
equivalente dos diodos parasitas pode, em algumas situacgoes, afetar a impedancia
de saida do espelho e, em espelhos que trabalham com uma corrente muito baixa, a
corrente de fuga que flui por estes diodos pode se tornar significativa, alterando-se,
assim, o fator de espelhamento [27].

Vale lembrar que as proximas topologias de espelho de corrente a seguir expli-
cadas também sao suscetiveis a estes erros de descasamento, mas a influéncia do
A é menor no cascode. Ha diversas outras topologias, mas s6 serao abordadas as
utilizadas neste trabalho.

Finalizando o estudo do espelho de corrente simples, temos que sua tensao ma-
xima de saida é limitada superiormente apenas pela tensao de alimentagao (Vpp).
Porém, o limite inferior é dado pela condi¢ao que garante que M, continue operando

na regiao de saturagao. Assim,

Vo,min = Vas2 — Vinne, (3.7)

sendo Vgg — Vj, denominado como tensao de overdrive.

Apesar de o espelho simples ser o que apresenta a pior acuracia na copia das
correntes, no que tange a faixa dinamica, nenhuma outra arquitetura consegue re-
sultados melhores. Assim, conforme seréd mostrado para os espelhos a seguir, todos

necessitam de uma tensao de saida minima mais alta que este.

3.2.2.2 Espelho de Corrente com Cascode

O problema dos espelhos simples é que Vps1 = Vst = Vigse, porém Vpge pode

nao ser igual a Vpg1, ji que esta tensao depende de onde a saida do espelho esta
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ligada, o que gera erros conforme pode ser verificado na Eq. [3.3] Desta forma, para
tentar contornar os problemas de modulagao de canal, sao empregados os espelhos
de corrente com cascode. O estagio de saida consiste de dois transistores — M e
M, — arranjados em cascode, e polarizados por dois outros transistores — M; e
Mj; — conectados como diodo. O objetivo é fazer com que tenhamos Vp; = Vpo

e, deste jeito, o espelhamento tenda a ser mais perfeito. Da analise do circuito da
Figura temos que

Vas = Vass + Vb, (3.8)

Ves = Visa + Vpa. (3.9)

Igualando-se as equagoes [3.§ e resulta-se
Vass + Vb1 = Vasa + Vb, (3.10)

na qual, o dimensionamento adequado dos transistores M3 e M, permite que Vigs

Wa/Ls _ Wa/Ly
Ws/Ls Wi/L1?

guimos que Vp; seja igual a Vps, que era o objetivo inicial. Note que este resultado

seja igual a Viggs. Assim, se entao temos que Vgss = Vigss € conse-

¢é valido mesmo se M3 e M, sofrerem efeito de corpo.

ylo

dd
IREF

M3 M4
M1Ej—{ M2

Figura 3.9: Esquematico de um espelho de corrente com cascode.

A resisténcia de saida é maior com a configuragao em cascode. Aplicando-se uma
fonte de tensao de teste v; e sendo i; a sua corrente, da anélise de pequenos sinais
temos que

U = To2ls + Toa(1 + gmares)iy (3.11)
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v
Ty = z_t = T2+ Tos + gMT 2T 04. (3.12)
¢

Simplificando, ja que gmyrearos > 7o + Tos, temos
To = gMyTo2To4. (313)

Entretanto, este aumento da resisténcia de saida é conseguido as custas da re-

ducao da faixa dindmica, conforme pode ser observado no equacionamento a seguir:

VO,min = VGS - ‘/thNiS
= Vasz + Vasi — Vinns. (3.14)

Reescrevendo a equagao anterior, pode-se notar que a minima tensao de saida
corresponde a dois overdrives mais uma tensao de threshold, como explicitado na

Eq. [3.15] Este elevado valor de tensao é a grande desvantagem desta topologia.
Vomin = Vass — Vinns) + (Vast — Vient) + Viana- (3.15)

3.2.2.3 Espelho de Corrente de Alta Compliancia

Visando reduzir a tensao minima necesséria para a operacao do espelho de corrente
com cascode, pode-se fazer uma modificacao nesta configuracao, tendo-se como re-
sultado o circuito retratado na Figura[3.10] Agora a conexao em diodo do transistor
M3 incorpora o transistor M;. Por consequéncia, Vg1 deixa de ser igual a Vpgi,
passando Vpg1 € Vpgo a serem controlados pela porta dos transistores Mz e My,

respectivamente.

Vdd

IREF

Ve i4io
M3 }—j—{ M4
o

M1

M2

Figura 3.10: Esquemaético de um espelho de corrente de alta compliancia.
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As portas de M;3 e M, devem estar polarizadas com uma tensao que mantenha
tanto M; como Ms na saturacao e, ao mesmo tempo, evite que M3 entre na regiao

de triodo. Portanto, para M3 se manter na saturagao deve-se obedecer a

Ve — Vinns < Vs (3.16)

Ja para manter-se M, na saturacao, temos que

Vast — Vinnt < Vg — Vass. (3.17)

Juntando-se as duas condigoes, resulta-se em

Vass + (Vast — Vinnt) < Ve < Vasi + Vinns. (3.18)

Rearranjando a Eq. , verifica-se que Viass + (Vast — Vinvt) < Vst + Vinns,
ou seja, Vass — Vinvg < Vinni. Desta maneira, o dimensionamento de M3 deve ser
tal que sua tensao de overdrive permanega menor do que uma tensao de threshold.
De forma similar, a tensao minima de saida deve ser tal que M, continue saturado,

que é garantido para:
Vo,min = VB — Vinng = Vasi. (3.19)

Substituindo-se Vg na equacao anterior por Viggs + Vst — Vinv: — lado esquerdo

da inequagao [3.18 —, tem-se
Vomin = (Vass — Vinns) + (Vast — Vinnt). (3.20)

Da Eq.[3.20] vé-se que a tensdo minima necessaria corresponde a duas tensoes de
overdrive. Comparativamente ao espelho com cascode, tem-se uma economia de uma
tensao de threshold, sendo este espelho de alta compliancia também denominado por

espelho de corrente com cascode de baixa tensao (low-voltage cascode) [28)].

3.2.3 Par Diferencial

As principais vantagens dos amplificadores diferenciais sao a sua melhor imunidade
ao ruido externo e sua maior excursao do sinal de saida. A Figura [3.11] mostra o
esquematico do par diferencial do amplificador diferencial adotado no amplificador
de ganho programavel, que seré descrito na proxima secao.

Trata-se de um amplificador com degeneracao de fonte para tornar a funcao de
transcondutancia gm(V, — V,,) menos dependente das nao-linearidades dos transis-
tores. Conforme seré discutido na proxima secao, este é um fator importante para o
funcionamento do amplificador de ganho programéavel. A utilizacdo de transistores

PMOS com os terminais de substrato conectados as fontes é importante para tornar
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o amplificador isento do efeito de corpo.

Vdd Vdd

@, O

Vs1:’—’\/\/\/—ﬁ: s2
Vi o_|_.:| N L_}_ovp

M1 M2

Figura 3.11: Esquemaético de um par diferencial com degeneragao utilizado no DDA.

Procedendo-se agora a analise do circuito, temos que

. kpW

Iss +ip = 5 (Vi = Vot Vi), (3.21)
. kpW

Iss —io = 5 — (Ve = Vy + Vinp)” (3.22)

Rearranjando as Eqgs. e 3.22, obtemos

2L
Vit — Vi o+ Vipp = 1| o\ /Tss + i, (3.23)
kpW
2L -
Vo — Vi + Vipp = T \Iss + i,. (3.24)
P

Fazendo-se a Eq. menos Eq. |3.24, encontra-se

Sal,
Vi = Via = Voot Vo =\ ot (Vs + o = Vss — o) - (3.25)
kW

Sendo Vi1 — Vi = R, e definindo V; = V), — V,,, encontramos
) 2oL - -
~ Rig+ Vo= |- (VIss +io = VIss — o). (3.26)
kpW
Derivando ambos os lados da Eq. em relacao a Vj, tem-se

i, di,
i, 2c L oV, vy,
- R 1= . 3.27
8Vd+ \/ka 2\/]55+i0+2\/155—i0 ( )
Definindo gm = g‘z , chega-se em
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2aL gm 1 1
—Rgm+1= —< _ 4 ) 3.98
g kpW 2 \VIgs+i, 1ss—1o (3.28)

A transcondutéancia de pequenos sinais gmg equivale a gm quando i, = 0, ou

seja,

gmgy = : (3.29)
2aLL
R4 | —

IsskpW
Pode-se também determinar a maxima tensao de entrada diferencial, fazendo-se

i, = Igg na Eq.[3.26] Assim,

2aLL
—Rlgs +Va,.. = “ V 21ss
kpW
CYL[SS
V, = RI 2 . 3.30
dmaz ss + p TV (3.30)

3.3 Projeto do Amplificador Diferencial de Dife-
rencga

Um DDA ideal amplifica infinitamente a tensao diferencial vp, além de suprimir com-
pletamente as tensdes de modo comum. Assim, tendo-se como base a Figura [2.15]

temos

vo = pwp = p[(Vp1 — V1) — (Vp2 — Vp2)] com p — oo. (3.31)

Esta combinacao linear das tensoes dos terminais de entrada pode ser transfor-

mada em uma forma mais geral

vo = k[fi(vp — vn1) — fa(vp2 — vp2)] com k — oo. (3.32)

se f1 e fo forem funcgoes idénticas, além de serem inversiveis, ou seja,
fi(v) = fa(v) (3.33)

df (v)
0 # 0 para todo v. (3.34)

A Eq. [3:32] pode ser modelada pelo diagrama de blocos da Figura [3.12] o qual
pode ser implementado por transistores MOS ou bipolares. As diferencas de tensao

(Up1 — Un1) € (V2 — Vp2) sdo convertidas por dois transcondutores em duas diferengas
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de corrente Ai; e Aiy. Estas transcondutancias correspondem as fungoes fi e fo
da Eq. A subtracao das correntes de saida é feita diretamente pela conexao
dos dois blocos diferenciais nos barramentos ¥, e >_. Por fim, o bloco de saida
amplifica a corrente diferencial Aip deste barramento pelo fator k.

Assumindo que a saida vp seja realimentada para a entrada 2 do DDA, de forma

que Vyo — Voo = vvp, onde 7y é o ganho da malha de realimentacao. Aplicando este
resultado a Eq. temos que:

vo =k [fi(vp — vn1) — fa(vvo)]- (3.35)

Dividindo ambos os lados da Eq[3.35| por k, e fazendo k tender ao infinito, temos
que f1(vp1 — vp1) = fa(yvo). Aplicando a condigao fi(v) = f2(v), temos finalmente
que

06 = = (Up1 — vaa) (3.36)
y

O interessante desta implementacao é que esses dispositivos devem ser perfeita-

mente casados e que o amplificador tenha um alto ganho k, fatos que sao tangiveis

para circuitos integrados [23].

2z, <
Al Vo
2 < Amplificador
Al AL
Al = f,(Av) Al = f,(A)| Transcondutores
vp] an va an

Figura 3.12: Diagrama de blocos do DDA.

O esquematico do DDA esté mostrado na Figura[3.13] Nesta figura esta identifi-
cado o circuito de polarizagao, o DDA e o estagio de saida em classe AB. Nota-se a
presenca de um terceiro par diferencial, que é utilizado unicamente para a compen-
sacao de offset, nao interferindo no controle de ganho. Outro ponto que pode causar
estranheza é o modo comum do sinal de entrada ser zero, e a tensao de alimentagao
do circuito ser de 0 a Vpp, o que aparentemente limitaria as excursoes negativas
da entrada. Entretanto, como o par diferencial é composto por transistores PMOS,
consegue-se excursionar até valores da ordem de —V},p. Logo, nota-se que a maxima

excursao permitida nao serd muito elevada.
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Figura 3.13: Esquematico do amplificador diferencial de diferenga.
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Tendo-se identificado que os espelhos de corrente eram os principais responsaveis
pela introducao de offset no circuito, foi realizada uma analise de descasamento
dos mesmos para saber o seu comportamento e a forma de atenua-lo. Assim, foi
utilizado o modelo de Pelgrom, que propoe o calculo da estatistica do descasamento
em fungao de certos parametros [29]. Por simplicidade, apesar dos espelhos de
corrente utilizados no DDA serem espelhos cascode de alta complidncia, para este
calculo foi considerado que se tratava de um espelho simples, visto que o efeito
introduzido pelos outros dois transistores é de segunda ordem. Calcularemos, entao,
os desvio padrao da corrente de saida I, do espelho em funcao do desvio padrao da
tensao de threshold ovy,, e do desvio oriundo da geometria oz. Tais desvios relativos

sao dados pelas expressoes

~ 0'5 Ag

5. _ 98 _ 3.37
$7 B WL (3:37)

~ OV, AVth
Gy = DVin , 3.38
A WL (3:38)

sendo os parametros Ag e Ay,, fornecidos pelos fabricantes de circuitos integrados
aos projetistas. Tais parametros também sao utilizados na anélise de Monte Carlo
pelo simulador.

Entao, equacionando-se as correntes do espelho, temos

Ingr = 2 (Vga = Vi)?
5,2 (3.39)
Io = %(‘/jgs - ‘/th2)2
Obtendo-se Vg, na primeira equagao do sistema [3.39 e substituindo-o em I,
temos
2
B2 2alRrpr
I, === T 4V, — V4 3.40
90 3, + Vim th2 ( )

Calculando-se as derivadas parciais de I, em funcao de (i, [2, Vip1 € Vina, €

considerando-se um espelhamento 1:1, ou seja, 81 = B2 = B e Vipr = Vine = Vip,

encontramos
(01, . _IREF
op B
o, Inpr
03, B

0l,  [2B1gpr (3-41)
OVim B a
al, B [28IRrEr

\ a‘/th2 a
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Agora é possivel calcularmos a variacao oy, referente a corrente de saida, segundo

o1\ oL\ 2 oL \?2 oI \2
2 — o 2 o 2 0 2 ° 9 ' 49
o (861> B (8ﬁ2> i (8Vth1> PV (0%}&) Ve (342)

Assim, substituindo-se o sistema de equagOes em [3.42] e considerando-se

0B, = 0p, = 0g € Oy, = 0vy,,, = Ov,,, obtemos

2 _ 2[12%EF 2 45IREF

o7, = 5 05+ OV (3.43)
Assumindo que I, = Iggr € 07, = UII:, tem-se
2 43
~2 2 2
oL Eaﬁ alrprp TVon

Substituindo-se as Eqgs. [3.37] e [3.38] em [3.44], obtem-se, por fim

A% 2K,V A3
~2 B PVth *"Vin
70 WLl 12 (3:45)

Desta forma, sabendo-se como se comporta o desvio da corrente dos espelhos,

com o auxilio das simulagoes de Monte Carlo, foram otimizadas as dimensoes dos
transistores que compoem os espelhos. Assim, foram realizadas simulacées de Monte
Carlo para obtengao dos valores da média e do desvio padrao do offset de saida.
Primeiramente, foi considerado somente o descasamento dos transistores NMOS;,
0s quais tiveram as suas dimensoes escaladas, ou seja, suas dimensoes que haviam
sido previamente projetadas (W e L) foram multiplicadas por um fator, tendo como
resultado os graficos da Figura [3.14] Posteriormente, repetiu-se este procedimento
para os transistores PMOS, obtendo-se os graficos da Figura [3.15] Nesta analise
de Monte Carlo foram também consideradas, além do descasamento, as variagoes
de processo. Como o escalamento tras consigo um aumento quadréatico da area do
transistor — ja que sao escalados a largura e o comprimento —, deve-se ter em
mente o custo-beneficio do mesmo. Assim, para os transistores NMOS, que tém,
neste caso, uma maior parcela de contribuicao para o offset, principalmente no que
tange o desvio padrao, foi adotado um escalamento com o fator 6. Ja para os PMOS,
o escalamento adotado foi 4. Vé-se que estes valores estao proximos aos “joelhos” de
seus respectivos graficos.

Passando-se ao estagio de saida, temos que este se trata de um classe AB formado

pelos transistores Msg e My, 0s quais controlam a operacao em classe AB de Msg
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Média do Offset de Saida (mV)

Desvio Padrao do Offset de Saida (mV)

2 4 6 8 10 2 4 6 8 10
Escalamento dos Transistores NMOS Escalamento dos Transistores NMOS
(a) (b)

Figura 3.14: Meédia (a) e desvio padrao do offset (b) em fungao do escalamento dos
transistores NMOS.
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Figura 3.15: Média (a) e desvio padrao do offset (b) em fun¢ao do escalamento dos
transistores PMOS.

e My;. Os transistores conectados como diodo Msy e Mss, e Mg e Mgy polarizam
as portas dos transistores Msg e My, respectivamente. Estes transistores compoem
dois loops translineares — um formado por Mszy, M35, Msg € Mszg; € 0 outro por Mgs,
Mgy, Myy e My —, que determinam as correntes quiescentes Ipsg e Ipgp [30).

A estrutura do loop translinear esta destacada na Figura [3.16] para facilitar a

sua identificacao no circuito. Este tipo de interconexao dos transistores garante que

Visso + Vasss = Vasss + Vasss. (3.46)
Sendo Vg = 4 /%VLV_ZIDZ' + Vinp, pode-se chegar a
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Figura 3.16: Destaque para o loop translinear PMOS (a) e NMOS (b).

]D39 ]D34 ]D35 ]D38
(3.47)
W39/L39 W34/L34 W35/L35 W38/L38

_Ip3q Ipss
Dimensionando-se M3, igual a M35, além da relagao Warilor igual a Was)Tan?

ID39 [D34
Vo =\ 3.48
WSQ/LSQ W34/L34 ( )

Desta forma, a corrente de Msq fica precisamente determinada pela corrente de

tem-se

Ms,, dependendo da corrente do espelho que o polariza Ms4, além da relacao W /L.
E mais, se dimensionarmos M39 com uma relagao de aspecto igual a Ms4, obtém-se
Ip3g = Ipaa.

Explicando o funcionamento do classe AB, a tensao alternada da porta de Mszg é
transferida para a porta de My, — e vice-versa — pelo circuito de controle composto
por Msg e Myy. Exemplificando, seja um sinal positivo na porta de Msg. Este sinal
positivo produzird um acréscimo na corrente de M3g e uma consequente reducao
na corrente de My, ji que o somatorio destas correntes é fixo. Assim, ha também
uma elevacgao do sinal na porta de My;. Portanto, o transistor My; drena corrente
do no6 de saida e M39 é mantido com uma corrente minima, determinada pelo loop
translinear Msy, Mss, Msg e Msg. Isto acontecera até que a corrente de Mszg alcance
novamente seu valor inicial de polarizacao.

A mesma analise pode ser feita para um sinal positivo na porta de My, o que
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resultard em uma corrente sendo fornecida por M;sy para o noé de saida, e My
mantido com uma corrente minima, determinada pelo loop translinear formado por
Mez, Me1, My € My;.

Atendo-se a operacao em pequenos sinais do controle do classe AB, note que a
tensao alternada vgs3s € vgs40 ¢ determinada pelas tensoes de suas fontes, ja que nao
hé sinal em suas portas. Assim, vgs3s € Vgs40 tornam-se, respectivamente, vgsg € vsag.
Portanto, um sinal positivo na fonte de Msg gera um incremento na corrente deste
transistor no valor de gmgssv,3g, que é igual ao decremento na corrente de Myg, que é
dado por gmyovss0. J& que este somatorio das corrente é fixo, gmssvsss = gMuagVsao;
entao se gmsg = gmyg, temos que v = Vg € a transferéncia de tensao entre as
portas de M3zg e My, é completa. Por conseguinte, a soma das tensoes alternadas

gate-source destes transistores sera constante, ou seja,

aplygsg ANTd41
\/kppwgg/ng + \/kpNW41/L41 = constante. (3.49)
Entretanto, sabe-se que, na prética, como Msg e My sao transistores de naturezas
diferentes — PMOS e NMOS, respectivamente —, este casamento é muito dificil,
resultando em algum offset na saida. Entretanto, tal problema serda mitigado pela
atuacao do sistema de compensacao de offset.
Assim, o dimensionamento feito para o DDA encontra-se na Tabela 3.4} O valor

da corrente de polarizacao Ig foi de 4 A, do resistor R foi de 100 kS2, e do Capacitor
C foi de 500 fF.

Tabela 3.4: Dimensoes dos transistores do DDA.

| Transistor | W (um) | L (um) | M |
My, My, Ms, My, Ms, Mg 38 3 1
M7, Mg, Mg, My, My, Msg, Msg 9,2 1 2
Mo, My3, Mys, M5, Mg, 36,8 4 2
M7, Msg, M3y, M3z, M33
Mg, Myg, Moy, Moy, Moy, Mo, 36,8 4 1
Moay, Mas, Mog, Moz, Mag, Mag
M3y, Mss 9,2 1 1
Mg, M3, 27,6 4 1
Myg, Myy, Myo, Myz, May, Mys, My, 1,8 1 2

M477 M487 M497 M507 M517 M52

Mss 10,8 6 6
Ms, 10,8 6 2
Mss, Ms, 16,2 6 6
Mg, Mss 32,4 6 2
Mso 8,1 6 3
Mo 81 6 1
M1, Mgo 1.8 1 1
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3.4 Projeto do Detector de Pico

O esquematico do detetor de pico esta representado na Figura[3.17] O carregamento
da saida pode ser realizado em funcao dos sinais V}, ou V;,. Assim, para evitar escrever
duas vezes equagoes similares, adotaremos a nomenclatura V), ,,, que representa V),
ou V,,. Entao, pela anélise do circuito, quando o médulo de V},,, é maior que V4,

temos que
dVpa
dt ’

Entretanto, quando o médulo de V,,, ¢ menor que V4, a transcondutancia gm

gm(Voa — Vo) = Igo + Cpp (3.50)

efetiva ¢ nula, sendo, entéo, a parcela gm(V,q—V,.) igual a zero. Consequentemente,
temos que o descarregamento ocorrera com uma taxa constante, dada por
dv;, I
pd _ B0 (3.51)
dt CPD

Vendo-se as equagoes anteriores, nota-se que € possivel adequar a capacidade de

rastreamento do circuito alterando-se os valores de Cpp e Ipo, enquanto a acurécia

estd mais relacionada a gm e Cpp.

F——————————— — —— — P~~~ ——— - —— ————— —— ——— —— —————— e~ — = — — — — — — — — — — — — — — — — —

Circuito de Polarizagio |1 Detetor de Pico Negativo ! ! Detetor de Pico Positivo
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1Ll ;

|
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I
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I |
| V.
oM M2 R TP" ‘
| ' |
HV”"_' I | \ 1 F Vol
[:M24 i | l | !
I | |
! I Cpp C)lBO\ |
| M2 M27 M28 M29 | I M30, M31 \M32 M33 M34 M35 |
! |
= + = + = = L - = < |
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|

I |
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I l
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Figura 3.17: Esquemético do detetor de pico.

Assim, foi adotada uma corrente de polarizagao Ig igual a 1 pA, corrente de
descarga Igo de 1 nA e um capacitor Cpp de 2 nF. O alto valor da capacitancia foi
necessario para se conseguir um ripple da ordem de 4 mV com uma corrente de des-
carga Igo que nao fosse extremamente baixa, fato tal que traria muitas dificuldades

para a sua geragao. O dimensionamento dos transistores esté listado na Tabela [3.5]

3.5 Projeto do Detetor de Nivel

O circuito do detetor de nivel ja foi mostrado na Figura As faixas de ganho

foram definidas segundo a Tabela [3.6] e podem facilmente ser alteradas caso haja
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Tabela 3.5: Dimensoes dos transistores do detetor de pico.

| Transistor | W (um) | L (pm) | M |
My, My, Mg, Mg 40 1 2
Ms, My, Ms, Mg, M,, Mg, My, Mg, 4 1 2
My, Mg, Myg, Myy, Mis, Mg, My
Moo, Moy, Mg, Mas, Moy, Mas, Mas, Moy 1 1 2
Mag, Mag, Mo, Mz, M3y, Msz, My, M35

alguma necessidade ou para utilizacao em outros projetos. O valor adotado para a
resisténcia Ryp foi de 5 k2 e Vggr de 1,2 V. O projeto dos comparadores utilizados

no detetor de nivel seré detalhado a seguir.

Tabela 3.6: Faixas de ganho programaével.

’ Tensao de Entrada ‘ Ganho de Tensao ‘

0<V;, <37,5mV 16

37,5 mV < V;, <75 mV

75 mV < V;, <150 mV

150 mV < V;, < 300 mV
Vi > 300 mV

N ]| CO

3.5.1 Comparador com Histerese

E necessario que o comparador do detetor de nivel tenha histerese, visto que o
sinal V4 proveniente do detetor de pico apresenta um rpple da ordem de 4 mV.
Assim, para que o controle de ganho nao sofra, potencialmente, com um chaveamento
equivocado em virtude deste ripple, é necessario adicionar histerese na transigao
negativa da ordem deste ripple. Desta forma, o comparador adotado encontra-se na
Figura [3.1§

Assumindo que i,, seja maior que %,, tal que Mys e Mg estejam conduzindo e
Mss e My, estejam cortados, além de fa3 = Bog = [a € By = Pos = Bp [12], onde

Bi =k, ‘Z Nessas circunstancias, v, ¢ aproximadamente 0 e v,, ¢ dado por
20t
/4
Vop = 3 + Vinn. (352)
A

Se comecarmos a aumentar 4., e diminuir %,,, o chaveamento comeca a ocorrer
quando a tensao Vg do transistor Mg esta em torno de V. Se mantivermos este
processo de aumento de i,, e diminuicao de i,,, Vizges torna-se maior que Vi, e
M, comeca a drenar a corrente que antes escoava por Mayg. Isto diminui a tensao
Vps de My e Mo, o que, consequentemente, faz com que Mss pare de conduzir

(Vas2s = Vpsaao6)-
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Figura 3.18: Esquemético do comparador do detetor de nivel.

Quando My3 estd na iminéncia de conduzir, ou seja, seu Vg estd proximo de

Vin, mas as correntes de dreno de Myz e My, sdo ainda zero, a corrente que flui por
Mays é

ion - g_z(vzn - ‘/th)27 (35?))
e a corrente que flui por My €
bop = g—g(vm — V)2 (3.54)

Note que a corrente de Mss, no instante em que ocorre o chaveamento, espelha

a corrente de Msg segundo a equacao

B
lop = B_BZOH'

Se fa = Bp, entao a transi¢ao ocorre quando as correntes i,, € i, Sa0 iguais.

(3.55)

Um desbalanceamento nos (s introduzira histerese ao comparador. O ponto, entao,
em que ocorrerd o chaveamento é
I, 22—
Vi = —BZA— para g > (4. (3.56)
gm 2% +1
Do que foi exposto anteriormente, e tendo-se utilizado uma corrente de polariza-

¢ao Ig de 4 pA, resultou-se o dimensionamento dos transistores, que esta mostrado
na Tabela 3.7
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Tabela 3.7: Dimensoes dos transistores do comparador do detetor de nivel.

|

Transistor

| W (pum) [ L (um) |

My, My, Moy, Moz, Moy, Mag, Moy 20 2

M3, My, Ms, Mg, My, Mg, My, Mo, Mi1, M1y, M3 6 2
My, Mis 4 0,34

Mg, M7, Mg, Mg, My, Mo 2 2

Moy 20 1,7
Mog, Mog 1 0,34

3.6 Projeto do Decodificador

O decodificador, apresentado na Figura [3.19] é o bloco responsavel por receber os

sinais digitais do detetor de nivel e converté-los nos sinais para acionamento das

chaves que controlam o ganho do PGA. Assim, pode-se montar a Tabela que

representa as saidas do decodificador — C'trly, Ctrly, Ctrly, Ctrlg, Ctrlyg — que

devem estar ativas de acordo com as dadas combinagoes do sinais provenientes do

detetor de nivel — Compy, Comp,, Compy e Comps.

Tabela 3.8: Tabela verdade do decodificador.

Comps Compy Comp; Compg | Ctrlyg Ctrlg Ctrly Ctrly  Ctrly
0 0 0 0 1 0 0 0 0
0 0 0 1 0 1 0 0 0
0 0 1 0 0 0 1 0 0
0 0 1 1 0 0 1 0 0
0 1 0 0 0 0 0 1 0
0 1 0 1 0 0 0 1 0
0 1 1 0 0 0 0 1 0
0 1 1 1 0 0 0 1 0
1 0 0 0 X X X X 1
1 0 0 1 X X X X 1
1 0 1 0 X X X X 1
1 0 1 1 X X X X 1
1 1 0 0 X X X X 1
1 1 0 1 X X X X 1
1 1 1 0 X X X X 1
1 1 1 1 X X X X 1

Da analise da Tabela [3.8] podem ser feitas as devidas simplificacoes e, desta

forma, chegarmos a

Ctrly = Comps,

Ctrly = Compy - Comps,
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Ctrly = Comp, - Comps - Comps, (3.59)

Ctrlg = Compg - Comp; - Comp, - Comps, (3.60)

Ctrlyg = Compg - Compy - Comps - Comps. (3.61)

Tendo-se ja feito o projeto das devidas portas logicas anteriormente — Sub-
se¢ao [3.1.1] —, torna-se direta a obtengao do circuito do decodificador, conforme

exibido na Figura [3.19, Nota-se, nesta figura, a presenca também dos sinais de
saida barrados, que serao necessarios para o acionamento das chaves analogicas

complementares.

Comp3 Comp2 Comp1 Comp0
o o o o

Favakak; B

Ctrl8
Ctrl16

Figura 3.19: Esquemético do decodificador.
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3.7 Projeto do Sistema de Controle da Compensa-
cao
3.7.1 Projeto do Divisor de Frequéncia

Para geracao do intervalo entre os pulsos da compensacao do offset, é necessario
que o sinal de clock tenha a sua frequéncia diminuida, para obtengao do periodo
adequado. Como a frequéncia do clock é de 125 kHz — periodo de 8 us —, e tendo-
se verificado apo6s algumas simulagoes que a compensagao deveria ocorrer a cada
intervalo de cerca de 250 ms, chega-se a configuragao da Figura [3.20] Temos 15
flip-flops D conectados em série de forma a obtermos sucessivas divisoes por dois na
frequéncia. Assim, o periodo do sinal de saida JT ¢ 8 us x 215 = 262, 144 ms, sendo
este o intervalo com o qual ocorrem as compensacoes. Como o periodo do sinal de
entrada V;, igual a 16,667 ms (60 Hz), isto quer dizer que a cada 15,7 periodos do
sinal de entrada temos a primeira condi¢ao da compensacao atendida. Relembrando,

a outra condicao é atendida sempre que V;, cruza o zero.

Vdd Vdd Vdd Vvdd Vdd Vdd Vdd Vdd

pY rY
D Q D ¥ Q D Q D Q D Q D ¥ Q D * Q D ¥ Q
CLK > > > > > > > >
CLR 5 CLR 6 CLR 6 CLR 6 CLR 6 CLR 6 CLR 5 CLR 6
T —| T —‘ T _| 1 —| T —‘ 1 —| 1 —| I —‘
Vdd Vvdd Vdd Vdd vdd Vdd Vdd Vdd
Vdd Vdd Vdd vdd vdd Vdd Vdd
D SET Q D SET Q D SET Q D SET Q D SET Q D SET Q D SET Q o JT
> > > > > > >

ar Q ar Q ar Q ar Q ar @ ar Q ar Q
T —| T —‘ J —| T —| I —| 1 —‘ I —|
Vdd Vdd vdd vdd vdd Vdd Vdd

Figura 3.20: Esquemaético do divisor de frequéncia gerador da janela de tempo.

3.7.2 Projeto do Comparador de Passagem pelo Zero

O objetivo deste bloco é comparar o sinal de entrada V;, com 0 V, ou seja, se Vj,
for maior que 0, tem-se na saida do comparador 2,5 V; se menor, tem-se 0 V na
saida. Assim, converte-se o sinal de entrada em um sinal digital, que sera utilizado
no controle da compensacao do offset. Apesar de parecer uma tarefa simples, cabe
lembrar que a alimentacao que este projeto utiliza ¢ de 0 V a 2,5 V, o que adiciona
certa complexidade a tarefa. Poder-se-ia ter optado pela utilizacao do sinal da saida
do PGA para realizar esta tarefa, o que facilitaria bastante, ja que a saida apresenta
patamares de tensao maiores, além de ter o modo comum em 1,2 V. Porém, se o

offset inicial da saida fosse muito elevado, poderia haver alguma situacao em que,
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embora pouco provavel, a compensacao nunca fosse realizada.

Portanto, um comparador de alta performance foi empregado para esta funcao.
Seu diagrama de blocos esté apresentado na Figura [3.21] Este comparador é com-
posto por trés estagios: pré-amplificacao, circuito de decisao com histerese e buffer
de saida. O bloco de pré-amplificacao é responsavel por aumentar a sensibilidade do
comparador, isto é, eleva o nivel minimo do sinal de entrada que a histerese consegue
responder, além de isolar o sinal de entrada do ruido de chaveamento gerado pela
histerese. O circuito de decisao indica qual dos sinais de entrada ¢ maior. Final-
mente, o buffer de saida amplifica esta tensao e apresenta em sua saida um sinal
digital [12].

Pré- Circuito de Buffer de
amplificacéo Deciséo Saida

Vin + > h-\> + 2D

Figura 3.21: Diagrama de blocos do comparador detetor de passagem pelo zero.

A Figura mostra o esquematico do comparador de passagem pelo zero [12].
O circuito de pré-amplificacao se trata de um amplificador diferencial com carga
ativa, sendo uma das entradas aterradas. O dimensionamento de M; e Ms é realizado
considerando-se a transcondutancia gm, a qual estabelece o ganho deste estagio.
Pode-se relacionar as tensoes de entrada com as correntes de saida (AC) segundo
iop = %(um —0) = —ign. (3.62)
Note que se v;,, > 0, entao i,, € positivo e i,, ¢ negativa. Entretanto, aqui temos um
problema. Nao ha como se garantir M; e M, na saturacao, ja que a porta de M,
esta ligada a um sinal de modo comum zero, e M, esta ligado ao terra. Entretanto,
como o bloco seguinte é um circuito de decisao (histerese), conectado a um buffer
de saida, o sinal sera transformado em uma onda digital, amenizando tal problema.
O circuito de decisao utiliza a realimentagao positiva da conexao cruzada das por-
tas dos transistores Mg e M; para aumentar seu ganho. A histerese ja foi explicada
quando se abordou o comparador do detetor de nivel — Subsecao [3.5.1]
O buffer de saida é a parte responsavel pela pos-amplificacao, gerando em sua
saida um sinal digital. O ganho de tensao deste bloco, desconsiderando o ganho

adicionado pelo inversor colocado em sua saida, é dado por

A'Ubuffer = gmii <T011||T018) . (363)
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Figura 3.22: Esquematico do comparador de passagem pelo zero.

Do exposto acima resulta o dimensionamento dos transistores do comparador de

passagem pelo zero, conforme pode ser visto na Tabela [3.9]

Tabela 3.9: Dimensoes dos transistores do comparador de passagem pelo zero.

| Transistor | W (um) | L (um) |
My, My, Mg, My, Mys, Mig, Miz, Mis 80 3
Ms, M,, M, Ms, M 10 3
Mg, M, 10.1 3
Mo, My 20 1
Mg 1 0,34
Mo 1 0,34

3.7.3 Projeto do Detetor de Passagem pelo Zero

Este sistema tem como objetivo detetar as transicoes tanto positivas como negativas
do sinal ZCD, proveniente do comparador explicado na subsecao anterior, gerando
um pulso de largura estreita quando isto ocorrer. Assim, foi desenvolvido o circuito
mostrado na Figura [3.23] Nota-se que os flip-flops FFD; e FF D, sao acionados
pelas transi¢oes positivas e negativas do sinal ZCD, respectivamente. O aciona-
mento de um destes flip-flops ativa o flip-flop FF'SRy, o qual habilita o inicio da
contagem da largura dos pulsos de saida A e B, contagem tal realizada pelo divisor
de frequéncia composto por FFF D3, FFDy, FFDs e FFDg. A saida do FFSR,
também ¢é responséavel por controlar o clear do FFD;. Como resultado, temos os
sinais ZCD _PULSE e ZCD _PULSFE na saida do latch. O sinal ZCD _PULSFE

ainda é responsavel por controlar a ativacao do F'F'D7;, o qual zera todo o sistema

para que possa se fazer a detecao da proxima transicao do sinal ZCD.
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Figura 3.23: Esquemético do detetor de passagem pelo zero.

3.7.4 Projeto do Controle das Chaves de Compensacao do
Offset

Este é o bloco responsavel pela geracao dos sinais que controlam as chaves da com-
pensacao do offset. Trata-se de um sistema muito similar ao anterior, conforme
pode ser notado na Figura [3.24] Quando o sinal JT passa para o nivel logico alto
(primeira condi¢ao para a compensagao), o F'F'D; é ativado. Assim, da proxima vez
que o sinal de entrada V;,, passar pelo zero (segunda condigao para a compensagao),
um pulso — ZC'D PULSFE — é produzido pelo detetor de passagem pelo zero, e,
consequentemente, ativa-se o FFFSR;. A saida deste flip-flop controla o clear do
FF D5, além de habilitar o inicio da contagem da largura dos pulsos das fases A e
B. Como o divisor de frequéncia é composto por trés flip-flops D — FF Dy, FFDs
e FFD, —, a largura dos pulsos de saida é 32 us, visto que como o clock ¢é de
125 kHz, a largura do seu pulso é de 4 s, a qual é multiplicada por 23, chegando-se
aos 32 us. O pulso A é responsével por ativar a saida do F'F D5, o qual tem como
funcao zerar todo o sistema, preparando-o para que esteja apto novamente a realizar
a geracao dos pulsos de controle subsequentes. O latch colocado na saida tem como
objetivo fazer com que as fases A e B ndo apresentem sobreposigao (overlap), o que
certamente prejudicaria o funcionamento do sistema.

Como nestes 32 ps nos quais ocorre a compensacao nao hé transferéncia da
entrada para a saida, devemos verificar se esta interrupc¢ao nao gera algum problema.
Assim, calcularemos o valor RMS (RMS — Root Mean Square) da tensao de saida e

o respectivo erro relativo. Sabe-se que o valor RMS de um sinal é dado por

frass = Jim. \/ 7 | e (364

sendo, portanto, o valor RMS de uma senoide de amplitude A igual a
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Figura 3.24: Esquemético do controle das chaves de compensacao do offset.
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Passando-se para o calculo do valor RMS do sinal de saida, temos que entre 0 e

Ty a saida é zero. Assim, descontado o modo comum, temos

Vorus = \/ / t)Jdt
- \/ [ o [ waopal
_ ¢ [ et
_ ﬁ [ wentamgo
W [ [~ Seostinso)] a
_ \/? E fuﬁsenwm]

_ % \/ {T—T T 47T1fTsen(47rfTo)} (3.66)

Tendo-se o valor RMS da senoide e da saida com a compensac¢ao, pode-se en-

contrar o erro relativo ez. Note que neste célculo s6 esta sendo considerado o erro
introduzido pelo intervalo de tempo em que a saida fica em zero, em virtude da

compensacao do offset. Desta forma, tem-se que
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| VSenoideRMs |
A A T —T 1
) VARG { T + 47rfTS€n<47rfTO)}
: 4
V2
B T —T 1
= 1- \/{ 7 + 47TfTsen(47rfTo)]. (3.67)

Nota-se que quanto mais proximo de 0 for Ty, menor seré o erro relativo. Pela
aproximacgao sen(f) ~ 0, para 6 pequeno, vé-se que o erro relativo tende para
zero. Substituindo-se, na Eq. [3.67] f por 60 Hz, T por 266,667 ms e Ty por 32 pus,
encontramos um erro relativo teorico de 0,00000058%. Assim, podemos assumir que
a compensacao nao afeta o valor RMS do sinal de saida, conforme foi comentado no

capitulo anterior.
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Capitulo 4
Simulacoes

Para validar o sistema proposto, simulagoes utilizando alguns componentes ideais
foram realizadas. Depois de verificado o funcionamento adequado do circuito, os
blocos ideais foram sucessivamente substituidos até que o conjunto estivesse intei-
ramente descrito por transistores do modelo BSIM3v3. O simulador utilizado foi o

Spectre.

4.1 Simulacao do Amplificador Diferencial de Dife-
renca

Conforme mencionado no Capitulo |3 a excursao méaxima do sinal de entrada do
DDA nao é muito elevada. Através de simulagoes de Monte Carlo, feita para garantir
a confiabilidade da medida, chegou-se a uma excursao maxima de entrada de 350 mV.

Posteriormente, a proxima simulacao realizada foi para a obtencao da resposta
em frequéncia do DDA, a qual pode ser observada na Figura 4.1 No caso, a tensao
de entrada foi conectada a um dos pares diferenciais, e as entradas do outros pares
foram conectadas a tensao de referéncia. A carga utilizada na saida do DDA foi de
200 fF. Desta forma, o DDA esta operando como integrador na maior parte da faixa
de frequéncia e o polo em baixa frequéncia se deve & impedancia de saida que nao é
ideal. Na Tabela estao listados o ganhos DC, a frequéncia de corte de 3 dB, o
produto ganho-banda (GB) e a margem de fase do DDA.

Tabela 4.1: Caracterizacao do DDA.

\ Parametros \ DDA \
Ganho DC 57,5 dB
Frequéncia de corte de 3 dB 159 Hz
Ganho-Banda 116,4 kHz
Margem de Fase 87,47°
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Figura 4.1: Resposta em frequéncia do DDA em malha aberta.

Outras respostas em frequéncia importantes e que devem ser verificadas sao
quando o DDA esta realimentado com os ganhos determinados, ou seja, quando o
DDA esté sendo utilizado como PGA, que é a sua verdadeira aplicagao. Assim, na
Figura pode-se observar as respostas em frequéncia para as configuragoes com
ganho de tensao 1, 2, 4, 8 e 16, que correspondem respectivamente a 0 dB, 6,02 db,
12,04 dB, 18,06 dB e 24,08 dB.
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Figura 4.2: Resposta em frequéncia do PGA.

Da analise de Monte Carlo das respostas em frequéncia, obtém-se a estatistica da

média p e do desvio padrao o para cada ganho, os quais estao listados na Tabela[4.2]
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Tabela 4.2: Estatistica da analise de Monte Carlo dos Ganhos do DDA.

’ Ganho de Tensao ‘ Média p ‘ Desvio Padrao o ‘

A, =1 0,99861 0,00136
A, =2 1,99715 0,00271
A, =14 3,99406 0,00543
A, =8 7,98717 0,01087
A, =16 15,97060 0,02183

Quanto ao offset, foram realizadas simulagoes de Monte Carlo para mensura-lo
para o DDA com e sem compensacao de offset. Foram feitas as simulagoes para as
situagoes extremas de ganho, ou seja, para ganho unitario e para ganho igual a 16.
As simulagoes foram realizadas com a tensao de entrada V;, igual a zero, e repetidas
com V;, = 300 mV para Ay =1, eV}, = 18,75 mV para Ay = 16. Os resultados da
Figura referem-se ao caso sem compensacao, e podem ser consultados as médias
1 e os desvios padrao ¢ na figura. Nota-se que o sinal de entrada introduz offset,
provavelmente em virtude de efeitos nao-lineares, principalmente no caso de ganho
unitario.

Foram repetidas as simulagoes citadas anteriormente para o primeiro esquema de
compensagao de offset, mostrado na Figura [2.16] Os resultados estao apresentados
na Figura 4.4.

Seguiu-se o mesmo critério de simulacao para o esquema de compensacao de
offset mostrado na Figura 2.17] Os resultados estdo na Figura [£.5] Nota-se que,
comparado ao esquema de compensacao anterior, este apresenta melhores resultados,
sendo adotado, pois, por este trabalho, conforme dito no Capitulo [2|

A fim de promover uma mais facil visualizacao e comparacao dos resultados, os

mesmos foram reunidos na Tabela [£.3]

Tabela 4.3: Estatistica da analise de Monte Carlo do offset.

| Configuragio | A, | Vi, (mV) | HOf fset \ TOf fset \
A, =1 0 -0,755826 mV 5,604623 mV
Sem 300 -0,902036 mV 7,172388 mV
Compensacao | A, = 16 0 -12,108950 mV | 89,688929 mV
18,75 -12,151430 mV | 89,733838 mV
Esquema A, =1 0 -64,575200 pV | 60,831002 puV
de 300 -0,168780 mV 1,671480 mV
Compensacao 1 | A, = 16 0 -0,870653 mV 0,865574 mV
18,75 -1,692358 mV 0,902680 mV
Esquema A, =1 0 7,205089 puV 24,675468 uV
de 300 -150,395900 pV | 410,625606 pV
Compensagao 2 | A, = 16 0 54,926800 pV | 267,322725 puV
18,75 -887,700000 'V | 258,581308 uV
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Figura 4.3: Histograma da tensao de offset de saida do DDA sem compensagao para
Vin=0 e Ay=1 (a); V;,=300 mV e Ay=1 (b); V;=0 ¢ Ay=16 (c); e V;;,=18,75 mV e
Ay=16 (d).

Passaremos agora & analise do THD para o caso do DDA sem compensacao
de offset. Também para o THD foram utilizadas as configuragoes do DDA com
Vin = 300 mV para Ay =1, e V;,, = 18,75 mV para Ay = 16, conforme mostrado
na Figura [1.6]

Como foi escolhido o segundo esquema de compensagcao, s6 serao apresentadas as
analises de THD para esta configuragao. Para o calculo do THD, foi escolhido um
intervalo correspondente a um ciclo de compensagao de offset (aproximadamente
262 ms). Assim, temos como resultado os histogramas da Figura .

Novamente, para uma mais facil visualizacao e comparacao dos resultados refe-
rentes ao THD, os mesmos foram reunidos na Tabela [4.4]
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Figura 4.4: Histograma da tensao de offset de saida do DDA para o primeiro esquema
de compensagao para Vi, =0 e Ay =1 (a); V;,=300 mV e Ay=1 (b); Vi,,=0 e Ay=16 (c);
e Vip,=18,75 mV e Ay =16 (d).

Tabela 4.4: Estatistica da anéalise de Monte Carlo do THD.

| Configuragio | A, [ Viu V)| prup | orup |
Sem A, =1 300 0,526737 % | 0,482791 %
Compensacao | A, = 16 18,75 0,015534 % | 0,008815 %
Esquema de A, =1 300 0,205526 % | 0,090268 %
Compensacao 2 | A, = 16 18,75 0,648730 % | 0,148237 %
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A primeira vista, a reducdo do THD da configuracio sem compensacao de offset
(Figura para a com compensagao (Figura pode parecer contraditoria, afi-
nal quando se realiza a compensacao, cessa-se a transferéncia de tensao da entrada
para a saida por um periodo de tempo, introduzindo-se, assim, distorcao. Mas,
conforme pode ser observado na Figura [4.8] obtido na configura¢ao do DDA com
ganho unitario, hd uma correlacao entre o THD e o offset, isto é, quanto maior for
o offset, pior tendera a ser o THD. Assim, como diminuimos o offset consideravel-
mente quando realizamos a sua compensagao (comparar Figur e Figura ,
o THD também tende a reduzir consideravelmente. E, além disso, como a distor¢ao
introduzida pela compensacao é pequena, visto que o intervalo de tempo em que

esta ocorre também o é, tem-se que no resultado final, ocorre uma reducao do THD.

3.5 T T T T 25

0.5¢

0 5 10 15 20 25 0 5 10 15 20 25
Offset de Saida (mV) Offset de Saida (mV)

(a) (b)

Figura 4.8: Gréafico do THD ws. tensdo de offset de saida do DDA (a) e seu respectivo
ajuste linear (b).

4.2 Simulacao do Detetor de Pico

Para se verificar o funcionamento do detetor de pico, foi realizada uma simulagao
na qual foi introduzido um sinal de entrada senoidal de 300 mV de amplitude. Apos
75 ms sua amplitude é reduzida para 150 mV, e com 525 ms de simulacao sua
amplitude retorna novamente para 300 mV. O ripple encontrado foi da ordem da
4 mV. O grafico pode ser observado na Figura [4.9]

Também foi realizada uma simulacao de Monte Carlo, na qual foram variados
os parametros de processo, bem como os descasamentos, conforme mostrado na
Figura [4.10] Nota-se que a principal variagao entre as rodadas estd no tempo de

descarga.
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Figura 4.10: Simula¢ao de Monte Carlo do detetor de pico.

4.3 Simulacao do Detetor de Nivel e Decodificador

A simulacao do detetor de nivel e do decodificador foi realizada conjuntamente,
como mostrado no diagrama de blocos da Figura Foi conectada uma rampa
de tensao crescente na entrada do detetor de nivel (V,4). Apos atingir 350 mV, a
rampa decresce até zero. Assim, como exibido na Figura[d.12] temos como resultado
os sinais que controlam o ganho do PGA, que estao de acordo com o previsto pela

Tabela [3.6].

o8



y Comp0,_ | Ctrl1
q —»|
p! Comp1 . Ctrl2
Det‘:-"tor Decodificador
de Nivel |[Comp2_ | Ctrld
Vief —» Comp3._ C_ptr|8

Figura 4.11: Diagrama de blocos da simulagao do detetor de nivel e do decodificador.
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Figura 4.12: Simulacdo do detetor de nivel e do decodificador.

4.4 Simulacao do Sistema de Controle da Compen-
sacao de Offset

O comportamento do sistema de controle da compensacao de offset esté apresentado
na Figura [4.13] Nota-se que o mesmo esté funcionando adequadamente, ou seja, a
compensagcao s6 é ativada — sinais A e B — ap6s atendidas as condigoes do intervalo
de tempo — sinal JT —, e do cruzamento pelo zero do sinal de entrada — sinal
ZCD_PULSE.

Uma simulacao interessante de ser mostrada é a do comportamento do offset do
DDA junto com a operagao do sistema de controle da sua compensacao. Para que

o offset possa ser observado de forma clara, a entrada de sinal do DDA foi aterrada
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e seu ganho foi fixado em um, porém o sinal foi mantido na entrada do sistema
de controle, para que este pudesse funcionar. Assim, como resultado da anélise de

Monte Carlo, obteve-se a Figura Vé-se que quando ocorre a compensacao,

o offset tende para valores proximos a zero. Entretanto,

armazena a tensao compensagao vai descarregando — veja a Figura[d.14b]—, o offset

aumenta gradativamente, até que um novo ciclo de compensacao seja realizado, o

60
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capacitor recarregado, e, assim, o offset novamente tenda para zero. Desta forma,
controla-se e mantém-se o offset confinado dentro de uma faixa aceitavel de valores,
tornando viével a sua posterior corre¢ao pelos outros blocos do circuito do smart

meter. Sem o esquema de compensacao de offset deste trabalho, o mesmo alcancaria

valores elevados — reveja a Tabela —, 0 que possivelmente saturaria os blocos
subsequentes.
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Figura 4.14: Compensacao do offset de saida do DDA.

4.4.1 Simulacao do Comparador de Passagem pelo Zero

O bloco mais sensivel do sistema de controle da compensacao de offset ¢ o com-
parador de passagem pelo zero. Em virtude dos descasamentos e das variagoes do
processo de fabricacao, a detecgao do zero pode sofrer alguns desvios. Isto faria com
que a compensacao nao ocorresse exatamente no cruzamento da tensao de entrada
pelo zero, porém isto nao é um fator critico para o funcionamento do sistema. As-
sim, foram realizadas simulag¢oes de Monte Carlo com alguns valores de tensao de
entrada, como exibido na Figura [4.15, Pode-se notar que quanto menor for o valor

da tensao de entrada, maior o desvio na deteccao do zero.

4.5 Simulacao do Sistema Completo

Tendo-se testado e verificado todos os blocos do AGC, pode-se agora simular o
sistema completo, conforme podem ser vistos os resultados na Figura Assim,
foi utilizado um sinal de entrada senoidal inicialmente com amplitude de 320 mV.
Apos 75 ms, a amplitude passa a 20 mV, e com 1225 ms de simulag¢ao sua amplitude
retorna novamente para 320 mV. Quando a tensao de entrada comeca a aumentar,
a saida do detetor de pico também o faz, acompanhando V;,. Como a tensao de

entrada atinge rapidamente 320 mV, ocorre um progressivo e rapido chaveamento
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Figura 4.15: Simula¢do de Monte Carlo do comparador de passagem pelo zero para um

tensdo de entrada de 18,75 mV (a), 37,5 mV (b), 75 mV (c) e 150 mV (d).

inicial do ganho para A, = 1, no qual se estabiliza. Ap6s 75 ms, com a queda da
amplitude da tensao de entrada, a saida do detetor de pico comeca a descarregar até
chegar ao nivel de amplitude atual. Esta gradativa diminui¢ao da tensao da saida
do detetor de pico acarreta na respectiva alteracao do chaveamento do ganho do
PGA, quando tal tens@o passa pelos patamares de tensdo do chaveamento (reveja a
Tabela. Isto gera um consequente aumento da tensao de saida do PGA, até que
atinja o ganho correto (neste caso, A, = 16) e se estabilize, fato que ocorre por volta
de 700 ms. Em t=1225 ms, a tensao de entrada retorna para 320 mV, e o ganho do
PGA ¢ alterado rapidamente de 16 para 1. Este rapido chaveamento do ganho que
ocorre no instante inicial — e, similarmente, por volta de 1225 ms — esta destacado
na Figura[4.17] Inicialmente, como a saida do detetor de pico ainda ¢ zero, o ganho
¢ igual a 16 (ganho maximo). Conforme a saida deste detetor vai aumentando, o
ganho muda para 8, posteriormente para 4, para 2 e, finalmente, para 1, com o qual
se estabiliza. Estes quatro chaveamentos de ganho podem ser vistos com nitidez
nesta figura. Ressalta-se, também, que a saida s6 alcangou a mesma amplitude para
Vin = 320 mV e V;,, = 20 mV, pois a queda da tensao de entrada foi de 16 vezes, e

este ¢ um dos possiveis ganhos do PGA. O objetivo do PGA nao é manter a saida
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constante, mas sim dentro de uma determinada faixa de tensao.
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Figura 4.16: Simulacao do sistema completo.
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Figura 4.17: Simulacao do sistema completo com zoom no chaveamento do ganho.

Repetiu-se a simulagao anterior, entretanto, fazendo-se agora uma anélise de
Monte Carlo com 50 rodadas. O resultado esté4 apresentado na Figura[.18, Observa-
se que, embora os descasamentos e variagoes de processo introduzam algumas al-

teragoes no comportamento do sistema, como, por exemplo, o ponto no tempo no
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qual ocorrem os chaveamentos do ganho, o sistema funciona adequadamente. A
Figura mostra o chaveamento de ganho das rodadas quando ocorre a redugao
da amplitude de entrada para 20 mV — ocorrida em t=75 ms — e o ganho tem
que ser alterado para 16. Quando esta fase transitoria termina, todas as rodadas
j& se encontram em seu estado permanente, conforme exibido na Figura Em
t=1,225 s, a tensao de entrada retorna para 320 mV e o ganho é alterado nova-
mente para 1, como pode ser notado na Figura [4.20al Vale observar nesta figura
também que o erro de ganho para A,=16 afeta mais o sistema que para A,=1, o
que é esperado, ja que o erro absoluto ¢ maior para ganhos maiores, como mostrado
na Tabela[1.2] Como o detetor de pico rastreia transigdes positivas quase instanta-
neamente, este chaveamento de ganho ocorre com uma velocidade muito superior,
como evidenciado na Figura [4.20b]
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Figura 4.18: Simula¢ao de Monte Carlo do sistema completo.

Quanto ao valor RMS, considerando-se um sinal de entrada senoidal de 300 mV
de amplitude, obteve-se a sua respectiva saida e mediu-se o valor RMS em um ciclo
de compensagao. O valor RMS obtido para a entrada foi de 0,2121 V e o da saida foi
0,2119 V. Assim, temos um erro relativo de 0,0943 %. Seria obtido um erro relativo
menor e mais proximo ao estipulado teoricamente caso o offset residual — aquele
que nao é removido mesmo com a compensacao utilizada — fosse eliminado, ja que
na teoria o calculo do valor RMS foi realizado para offset nulo. Desta forma, apenas
para efeito de comparacao com o valor RMS teérico, eliminou-se o offset residual
de saida (-95,11 V) artificialmente via processamento de dados, para se determinar
unicamente as perdas provocadas pela compensacao. Assim, chegou-se a um valor

RMS de saida de 0,2121 V, nao havendo precisao para o calculo do erro.
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Figura 4.20: Evolugao do chaveamento de A,=16 para A,=1 da Simulagao de Monte
Carlo (a) e seu respectivo zoom (b).

Por fim, as simulagoes indicaram que o consumo de poténcia do PGA referente
a sua polarizacao é igual a 283,655 uW.
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Capitulo 5

Conclusoes

5.1 Conclusoes Gerais

O objetivo deste trabalho foi o desenvolvimento de um amplificador de ganho pro-
gramavel com cinco faixas de ganho, com baixo offset de saida, baixa distor¢ao
harmonica e baixo consumo de poténcia, e a sua utilizagao em um controle automé-
tico de ganho.

Um ponto interessante deste trabalho foi a utilizagao de um DDA para a elabo-
racao do PGA. Isto foi necessario visto que, em virtude da aplicacao para qual este
se destinava — um medidor inteligente de energia elétrica —, o modo comum da
entrada era zero e o da saida devia apresentar um determinado valor, no caso 1,2 V.

Ja que o esquema de compensacao de offset utilizado é caracteristico de sistemas
discretos, e o sistema proposto é continuo no tempo, tem-se a introdugao de certas
perdas inevitaveis. Desta forma, visando minimizar estas perdas, um sistema de
controle foi proposto. Tal sistema se mostrou eficiente ao que se propos, ou seja,
realizar a compensacao quando o sinal de tensao de entrada passar pelo zero.

Os resultados encontrados foram satisfatorios. O esquema de compensacgao de
offset gerou uma reducao da média e do desvio padrao do offset para o caso de
A, =1eV,;, =300 mV de, respectivamente, 6 e 17,5 vezes. Ja para o caso A, = 16
e Vi, = 18,75 mV a melhora foi ainda maior: 13,7 para a média e 347 vezes para
o desvio padrao. Ressalta-se que isto foi conseguido mantendo-se baixos os valores
do THD, além de minimas as perdas referentes ao valor RMS da saida, conforme
proposto inicialmente pela teoria e mostrado posteriormente pelas simulagoes (reveja
as Tabelas [1.3] e [1.4)).

Através das simulagoes de Monte Carlo, constatou-se a robustez do circuito
quanto as variagoes de processo. Isto é primordial para a garantia de funciona-
mento dos circuitos integrados em geral. O tnico problema encontrado deveu-se aos

descasamentos, que geraram um espalhamento na deteccao do zero no comparador
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de passagem pelo zero (reveja a Figura . Entretanto, isto nao trouxe grandes
maleficios para o funcionamento do sistema, acarretando apenas num deslocamento
do pulso de compensagao, o qual pode nao ocorrer exatamente no zero.

Portanto, o sistema como um todo se mostrou satisfatério para a sua aplicacao

em um medidor inteligente de energia elétrica.

5.2 Trabalhos Futuros

Quanto aos trabalhos futuros, visando desenvolver o sistema inteiro dentro do cir-
cuito integrado (System on Chip), um desdobramento interessante seria o desenvol-
vimento de um detetor de pico que utilizasse uma capacitancia menor, visto que um
capacitor de 2 nF ¢é inviavel de ser integrado.

Outro ponto a ser desenvolvido é a confeccao do layout das mascaras do circuito
integrado. Com os sistemas trabalhando adequadamente e os layouts prontos, a
proxima etapa é fabricar o chip. Com o chip fabricado, pode-se realizar os testes em
bancada para verificar, na pratica, o comportamento e o funcionamento do sistema.

Por fim, nao ha pontos que impegam a migracao deste projeto para outras tec-
nologias de fabricacao. Porém, vale ressaltar que para tecnologias de integragao
menores, pode ser que haja uma diminuicao da maxima tensao de entrada — que
para este trabalho, conforme mencionado no texto, foi 350 mV —, ja que este valor
depende de Vj,. Para tecnologias de integragao maiores, é provavel que haja um

aumento dessa méaxima excursao da tensao de entrada.
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