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CAPITULO 1

1 INTRODUCAO

Determinar com precisdo quando foi fabricado, ou até mesmo qual formato
tomou, o primeiro conversor analogico digital (ADC) € uma tarefa muito complicada. Em
[1] é citado um dos conversores mais antigos que se tem conhecimento. Este é datado do
século XVII1I e diferentemente dos conversores atuais, possuia caracteristicas hidraulicas,
ao invés de eletronicas.

Inicialmente, os Conversores Analdgicos Digitais eram utilizados em tarefas mais
simples, como medicdo acurada de tensdo/corrente e armazenamento de sinais em midia
digital. Com o crescimento da capacidade e velocidade de processamento de dados,
muitos procedimentos restritos ao processamento analdgico de sinais migraram para 0
dominio digital, devido a elevada precisdo e confiabilidade destes sistemas. A conversdo
do sinal no dominio analégico continuo para um sinal no dominio discreto é feita pelos
ADCs que, por sua vez, necessitam ser precisos.

Atualmente, o emprego de ADCs é essencial para o processamento de sinais. Em
um mundo que se caracteriza por apresentar, em sua maioria, sinais analégicos, esse tipo
de circuito se torna essencial. O vasto campo de aplicagdes e a necessidade de melhorias
nos mais diversos aspectos de desempenho servem de estimulo para 0 aumento das
pesquisas na area de projeto de ADCs. Para exemplificar essa situacdo podem ser citados
os artigos [2], [3], [4] e [5]. Onde parametros como area de integracdo, velocidade de
conversao e consumo de poténcia foram otimizados.

Os ADCs podem ser divididos basicamente em quatro topologias principais: 0s
de rampa analdgica simples ou dupla, com média precisdo e baixa taxa de conversao; o
Sigma-Delta, que possui elevada preciséo e baixa velocidade de converséo; o ADC por
aproximagoes sucessivas (ADC-SAR), que possui média precisdo, média velocidade de
conversdo e baixa complexidade de implementacao; os conversores AD Flash, com baixa
preciséo, elevada taxa de conversdo e alta complexidade de implementagé&o.

Um ADC-SAR genérico é composto pelos seguintes blocos: Sample-Hold (SH),

conversor digital analdgico (DAC), registrador de aproximacdes sucessivas (SAR) e
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comparador. Buscando melhorar o desempenho do conversor, esses blocos sao projetados
das mais diversas formas possiveis. No trabalho [6] é proposto um ADC-SAR que utiliza
apenas quatro capacitores chaveados no DAC, contrariando a estrutura convencional que
faz uso de 2V capacitores, onde N é o nimero de bits da converséo.

Neste trabalho serd apresentado o projeto de um ADC-SAR que possui a ldgica
de funcionamento do DAC semelhante ao introduzido em [6], porém com implementacao
em modo de corrente. Na versdo proposta ndo sera necessario empregar capacitores
chaveados no DAC, o que implica na reducdo da area de integracdo do circuito e do
consumo de poténcia. Além disso, 0s circuitos necessarios para somar, inverter ou escalar
sinais de correntes sdo mais simples do que para sinais de tensdo. As correntes de
referéncia do DAC, bloco que faz parte de um ADC-SAR em modo de corrente, sao
implementadas, geralmente, de duas formas: através de espelhos de corrente em cascode
com ganhos ponderados na base binaria ou utilizando transistores diretamente como

fontes de corrente.

1.1 OBJETIVOS

Esta dissertacdo tem como objetivo apresentar o projeto de um AD-SAR em modo
de corrente integrado na tecnologia CMOS 0.35 um. Durante o cumprimento desta tarefa,
o0 algoritmo de aproximac@es sucessivas foi interpretado de forma ligeiramente diferente
qguando comparada a versdo utilizada pelos conversores usuais. Como consequéncia, a
topologia que sera apresentada neste trabalho também sera diferente.

As duas formas citadas anteriormente para projeto de DACs empregam grande
quantidade de transistores, além de transistores com raz@es de aspecto elevadas. Esses
dois fatores influenciam no consumo de poténcia e na area de integragdo do circuito. Por
exemplo, um ADC-SAR de 8 bits demandaria (28 — 1) transistores.

Nesta dissertacdo sera apresentada uma estrutura que precisara de quatro células
de memodria de corrente (CMC), independentemente do nimero de bits da conversao. As
correntes de referéncia internas do DAC sdo geradas, primordialmente, através de trés
celulas de memdria de corrente, enquanto a quarta CMC é utilizada para a amostragem
do sinal de entrada.



1.2 DESCRICAO

e CAPITULO 2 — Alguns conceitos basicos sobre a conversdo AD sao apresentados,
tais como, topologias populares e parametros de desempenho que caracterizam
um ADC.

e CAPITULO 3 — Sdo apresentados o algoritmo de aproximagdes sucessivas e 0

conversor proposto.

e CAPITULO 4 —E realizada a modelagem do circuito, assim como a sensibilidade

do circuito de acordo com determinada fonte de erro.

e CAPITULO 5 — S80 apresentadas as principais equacdes empregadas no projeto

do circuito.

e CAPITULO 6 — Os resultados obtidos por simulacdo sdo exibidos. Inicialmente,

sdo abordadas as estruturas mais simples e depois o circuito geral.

e CAPITULOS 7 E 8 — Os resultados encontrados sdo analisados e comparados com
outras estruturas recentes. Além disso, sdo apresentadas algumas consideracfes
finais a respeito do projeto com intuito de apontar uma linha de raciocinio a ser

seguida futuramente.



CAPITULO 2

2 TEORIA

Neste capitulo serdo caracterizadas algumas das principais topologias encontradas
atualmente. Em seguida, serdo apresentados 0s parametros estaticos e 0s parametros

dinamicos de um ADC.

2.1 ARQUITETURAS DOS CONVERSORES

A grande variedade de aplicacgdes justifica a numerosa quantidade de arquiteturas
dos ADCs. Estas podem ser divididas em duas familias: dos conversores que seguem o
teorema de Nyquist e os que possuem frequéncia de amostragem maior que a frequéncia
de Nyquist, que sdo chamados de conversores sobreamostrados.

Neste trabalho serdo apresentados apenas alguns dos principais conversores ADs
da atualidade, totalizando quatro estruturas diferentes. Em [9] séo citados varias outras
estruturas. Dos conversores abordados neste trabalho e que seguem o teorema de Nyquist,

podemos mencionar:

e Conversor AD Flash;
e Conversor AD Pipeline;

e Conversor AD por Aproximacgdes Sucessivas.
E um exemplo de conversor sobreamostrado seria o:

e Conversor Sigma-Delta.



2.1.1 CONVERSOR AD FLASH

Este tipo de conversor é conhecido por possuir alta velocidade, limitagdes em sua
resolucédo e alto consumo de poténcia. Esta Ultima caracteristica ocorre, principalmente,
pela grande quantidade de comparadores que sdo necessarios para realizar a conversao.

Em uma conversdo de N bits, sdo necessarios 2 resistores, 2V — 1 comparadores
e um decodificador, que sera responsavel por converter 2V — 1 saidas dos comparadores
em N bits, conforme a Figura 2.1.

Em um dos terminais de cada comparador teremos o sinal analégico a ser
convertido, enquanto no outro teremos fracGes da tensdo de referéncia geradas através da
escada de resistores. O vetor formado pelas saidas dos comparadores € decodificado e a

palavra digital é fornecida.

DECODIFICADOR

]

ouTt

Figura 2.1: Diagrama do ADC Flash.

2.1.2 CONVERSOR AD PIPELINE

Este tipo de conversor é notoriamente conhecido pela capacidade de alcancar altas
resolucdes. Em termos de frequéncia de amostragem, esse tipo de estrutura se caracteriza

por apresentar desempenho mediano.



A arquitetura genérica deste tipo de conversor € composta por estagios idénticos
em cascata, conforme Figura 2.2. Cada estagio consiste de um subADC, um subDAC e
um estagio de ganho. O conversor AD é responsavel por controlar o conversor DA de
modo a reconstruir o sinal analdgico quantizado. Este, por sua vez, € subtraido do sinal
de entrada que foi amostrado no respectivo estagio. O residuo da subtracdo é amplificado

pelo estagio de ganho e entdo é aplicado ao estagio seguinte [10].

lCLK lCLK lCLK LCLK

R1 R2 R3
o= Lk LB
VIN : ; : .
ESTAGIO 1 ESTAGIO 2 ESTAGIO 3 ESTAGIO K
{} N1 {} N2 {} N3 {} NK
N )
CLK LOGICA DIGITAL

OUT ™ NK..N3N2N1

Figura 2.2: Diagrama do ADC Pipeline.

2.1.3 CONVERSOR AD SIGMA-DELTA

Na Figura 2.3 é apresentado o diagrama de blocos do ADC Sigma-Delta. Este
conversor possui alta resolugdo, porém baixa velocidade de conversdo. A sua eletrdnica
analogica é simples, mas a parte digital é de grande complexidade. O sinal de entrada é
amostrado muito acima do limite de Nyquist, determinando que a parte analdgica do

circuito opere numa frequéncia muito maior que o restante do sistema.

Amplificador
Diferencial

Integrador Comparador
(1-Bit DAC)

_'_
» Filtro Passa
Baixa

- ouTt

il

1-Bit DAC |17

Modulador Sigma-Delta ‘

Figura 2.3: Diagrama do ADC Sigma-Delta.



A subtracdo entre o sinal de entrada e a saida do DAC resulta no que é chamado
de erro de quantizacdo. Este valor é integrado e depois comparado com a tensdo de
referéncia. A média da tensdo de saida do DAC ¢ realizada depois do modulador através

do processador digital de sinais.

2.1.4 CoNVERSOR AD POR APROXIMACOES SUCESSIVAS

O circuito projetado nesta dissertacdo € um conversor analogico-digital por
aproximacdes sucessivas que trabalha em modo de corrente. Na Figura 2.4 é apresentado
o digrama de blocos genérico deste tipo de conversor. Como pode ser observado, esta
arquitetura possui um DAC interno, um comparador, um registrador de aproximagoes

sucessivas e um circuito SH responsavel pela amostragem do sinal de entrada.

Comparador

—  S/H j) -

IN | SAR Controle

’\DAC —

Figura 2.4: Diagrama do ADC por aproximagdes sucessivas.

Os ADCs por aproximaces sucessivas utilizam um método de conversdo muito
parecido com o algoritmo de busca binaria. Este € repetido uma vez para cada bit a ser
determinado, onde apenas a corrente na saida do DAC é alterada. Inicialmente, a saida do
DAC interno sera igual ao valor médio entre as duas correntes de referéncia, conforme
apresentado na Figura 2.5. Entdo, a mesma é comparada com o sinal amostrado pelo S/H.
Além de determinar o bit na saida do ADC, o resultado da comparacdo define se na
proxima iteracdo sera considerada a metade inferior ou superior do intervalo de busca.
Portanto, 0 ADC-SAR estara rastreando o sinal de entrada dentro de intervalos cada vez

menaores.



- i+
I:P.IZ--I:I.‘.: - |r-=ErJII2

L' =i+

i>N

Sim

Fim

Figura 2.5: Fluxograma do algoritmo de aproximagdes sucessivas.

Neste tipo de estrutura o tempo de conversdao ndo depende do nivel do sinal de
entrada. O mais comum é que sejam usados dois sinais de controle. Um deles € 0 Reset,
que identifica o inicio da converséo de determinado valor analégico de corrente. O outro
é o sinal de clock, que marca o inicio de uma iteracdo do algoritmo. Em uma conversao

de N bits, este segundo ocorreria N vezes.



2.2 PARAMETROS ESTATICOS

Os parametros estaticos influenciam diretamente na funcdo de transferéncia do
ADC. Estes podem ser determinados em baixas frequéncias, ou até mesmo através de um

nivel constante de corrente na entrada.

2.2.1 ERRO DIFERENCIAL DE NAO-LINEARIDADE (DNL)

Este erro € definido, para cada degrau, como sendo a diferenca entre a largura do
degrau obtido na pratica e a largura do degrau da curva ideal, que é sempre igual ao bit
menos significativo (LSB). O resultado é normalizado em funcao do LSB. Sendo assim,

0 comportamento do erro de DNL esta de acordo com (2.1).

negativo, Degrau < I;sp
DNL =1 positivo, Degrau > I s (2.1)
0, Degrau = I;sp

Considerando um conversor ideal, a DNL é sempre zero, pois, a largura de cada
degrau corresponde ao LSB. Quando o erro de DNL esta sempre entre -1 e 1, é possivel
afirmar que ndo ocorre falha de codigo, ou seja, todos os valores digitais possuem um
correspondente analdgico. Quando o erro de DNL é menor que -1 ou maior que +1, é

garantido que teremos falha de codigo na curva de conversao, conforme na Figura 2.6.

A
ma Falha de Cédigo
110 + .
s 101 1
=)
[m) -
100 T
© N
© .
w) 011 + DNL negativo
010 T -
1A
001 + - DNL positivo
000 >
Entrada Analogica REF

Figura 2.6: Falha de cddigo e erro DNL na curva caracteristica do ADC.



2.2.2 ERRO INTEGRAL DE NAO-LINEARIDADE (INL)

E a distancia entre o ponto médio do degrau anal6gico e a curva caracteristica
ideal. Em um conversor ideal, todos os pontos médios seriam cruzados por essa curva.
Sendo assim, o erro de INL seria igual a zero. Este erro também pode ser calculado como

0 somatorio dos erros de DNL, conforme (2.2).
k

INL(k) = Y DNL(i) (2.2)
2

2.2.3 ERRO DE DESVIO

Este tipo de erro é facilmente identificado ao observarmos a curva de converséo
de um ADC-SAR, pois o erro de desvio causa um deslocamento da mesma, conforme é
ilustrado na Figura 2.7. Como este tipo de erro ndo afeta a linearidade da curva, 0 mesmo

pode ser ajustado através de calibracéo.

M

110 +

1014

100

Saida Digital

011+

010+

OFFSET
FRSET

001+

000 — >
Entrada Analégica lrer

Figura 2.7: Erro de desvio na curva caracteristica do ADC.
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2.3 PARAMETROS DINAMICOS

Diferentemente dos parédmetros estéticos, para determinarmos os parametros
dindmicos, é necessario empregar na entrada um sinal que varie em funcao da frequéncia,
como, por exemplo, um sinal senoidal. Estes parametros sdo usados para obtermos mais

informacdes sobre ruidos e outros efeitos de alta frequéncia.

2.3.1 RAzAO SINAL-RuUIDO

A razdo sinal-ruido (SNR) é a razdo entre o nivel de poténcia na entrada (Ps) e a

poténcia total do ruido (Py).
Ps
SNR =10-logyy— (2.3)
Py

O erro de quantizacdo € o Unico ruido encontrado em conversores ideais, porém,
em estruturas reais, sdo encontradas outras imperfei¢cdes, como o ruido térmico, o DNL,
o0 INL, etc. Em (2.4) é fornecido o valor da SNR de um ADC ideal de N bits em dB.

SNR = 6,02 N + 1,76 (2.4)
2.3.2 RAZAO SINAL-RUIDO-DISTORCAO
A razdo sinal-ruido-distor¢cdo (SINAD) é um bom indicador do desempenho
dindmico do ADC, pois é levado em consideracdo os ruidos e os harménicos do sinal de

entrada. No caso, este parametro é igual a poténcia do sinal de entrada (Ps ) sobre a adi¢do

entre a poténcia total do ruido (Py) e a poténcia dos harménicos do sinal de entrada (Pp).

P

N + Pp
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2.3.3 NUMERO EFETIVO DE BITS

O namero efetivo de bits (ENOB) é um parametro muito usado para representar a
precisdo do ADC para um sinal de entrada especifico amostrado em uma determinada
frequéncia. Este parametro é definido em (2.6).

(SINAD — 1,76) dB
- 2.6
ENOB 6,02 dB (2.6)
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CAPITULO 3

3 ADC-SAR —VISA0O GERAL

Inicialmente, este capitulo abordara o algoritmo de aproximacdes sucessivas. Em
seguida, é apresentado o diagrama de blocos do DAC proposto. Finalizando, séo descritos
alguns sinais auxiliares necessarios para o circuito e o funcionamento do ADC-SAR

projetado.

3.1 ALGORITMO DE APROXIMACOES SUCESSIVAS

Assim como acontece na busca binaria, o algoritmo empregado pelo ADC-SAR
também precisa ser aplicado dentro de um determinado intervalo. O dominio analdgico
possuird um limite superior (H) e um limite inferior (L). Os limites do dominio digital
acompanham os limites do dominio analégico, respectivamente. Na primeira iteracdo do
algoritmo de aproximacdes sucessivas o valor médio do intervalo [L, H] estara sendo
comparado com o sinal amostrado na entrada. Através da saida do comparador é possivel
identificar a qual metade (superior ou inferior) o sinal amostrado pertence. A situacao
descrita esta representada na Figura 3.1, onde MS e MI correspondem a metade superior

e a metade inferior, respectivamente.

ITERACAD 1 . L ,

Dispensavel para proxima iteragdo |

Saida DAC
Sinal Amostrado
'
H+L
H 2 L
MS Ml

Figura 3.1: Primeira iteracdo do algoritmo de aproximacdes sucessivas.
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Observando a Figura 3.1, é possivel notar que o sinal amostrado é maior do que a
saida do DAC. Portanto, podemos concluir que o sinal amostrado pertence a metade
superior e a saida do conversor para a respectiva iteragdo é igual a 1.

Prosseguindo com o algoritmo, o sinal de entrada sera rastreado somente dentro
da metade superior do espaco de busca da primeira iteragcdo. Portanto, para a segunda
iteracdo, o limite superior € mantido e o limite inferior passa a ser igual a saida do DAC

da primeira iteracdo. A situacdo descrita é ilustrada na Figura 3.2.

ITERACAD 2

MS MI

Figura 3.2: Segunda iteragdo do algoritmo de aproximagdes sucessivas.

Desta vez o sinal de entrada é menor do que a saida do DAC, portanto, este
pertence a metade inferior do intervalo de busca da segunda iteracdo. Sendo assim, para
a proxima iteracdo seré realizado procedimento andlogo ao descrito anteriormente, ou
seja, a metade superior se torna dispensavel, a saida do DAC da iteracdo atual se torna o

limite superior e o limite inferior € mantido, conforme apresentado na Figura 3.3.

ITERACAQ 3

MS Mi

Figura 3.3: Terceira iteracdo do algoritmo de aproximagdes sucessivas.

Este procedimento é repetido ate o término da conversao.
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3.2 DAC GENERICO

A saida do DAC genérico é obtida através do circuito da Figura 3.4. Note que esta
€ uma combinac&o binaria das saidas dos espelhos de corrente selecionados conforme os

resultados obtidos pelo comparador (D =0 ou 1) e a iteracdo atual do algoritmo.

VDD
12° D, 12'1,4D,

Figura 3.4: DAC genérico de N bits.

A saida do DAC genérico é definida conforme (3.1). Portanto, esta é selecionada
dentro de um campo finito de valores que a soma das correntes ponderadas na base dois

pode fornecer.

N—-1
Ipac = Irsp - Dy - 2% (3.1)
k=0

3.3 DAC PROPOSTO

Na Figura 3.5 é apresentado um diagrama que representa 0 DAC proposto. Em
vez de obter a saida do DAC atraves de diversos espelhos de corrente, esta é encontrada

por meio de trés células de memoria de corrente e operacGes matematicas.

15



CMCHIGH

lhicH

I LOW

Os dois limites do intervalo de busca sdo armazenados, somados e o resultado é
dividido por 2, ou seja, a media é encontrada. Esta é armazenada e comparada com o sinal

Figura 3.5: Diagrama do DAC proposto.

amostrado. A situacdo descrita € ilustrada na Figura 3.6.

CMCHIGH

CMC,,,,

lsn By =1

Figura 3.6: Diagrama do ADC durante comparacdo na 12 iteracao.

Através da resposta do comparador sdo determinados o limite do intervalo de
busca a ser atualizado para a proxima iteracdo e a saida do conversor correspondente a

iteracdo atual. Segundo o exemplo, na primeira iteragdo o sinal amostrado é maior do que

16

CMC,




a saida do DAC, portanto, o limite inferior do intervalo de busca deve ser atualizado para

a iteracdo seguinte, conforme a Figura 3.7.

CMCHIGH

________________ + foe| CMCL,,

Figura 3.7: Diagrama do DAC durante atualizacdo da memoria na 12 iteracéo.

Ap0s a atualizacdo da memoria, o processo pode ser repetido, porém em um novo

intervalo de busca, conforme a Figura 3.8.

CMCHIGH

CMC,,
TlSH ‘ : Brqa=0
1,3H4+|_
CMC,,.
0.5
A e
+ CMC,,,,

Figura 3.8: Diagrama do ADC durante comparacdo na 22 iteracao.
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Pelo resultado da comparacéo € possivel concluir que o sinal amostrado pertence
a metade inferior do intervalo de busca. Portanto, a saida do conversor para esta iteracéo

é igual a 0 e a atualizagdo ocorre no limite superior, conforme Figura 3.9.

By.4=0

CMCypg |- P CMC,,,,

Figura 3.9: Diagrama do DAC durante atualizacdo da memoria na 22 iteracéo.

Este processo € repetido até o término da conversdo. Em cada iteracdo, somente
uma CMC é atualizada. O critério para selecdo da CMC a ser atualizada depende da saida
do conversor para a respectiva iteracdo. Portanto, a saida do DAC pode ser expressa

conforme a equagéo (3.2).

I + By_1-1 4+ By_q-1
Iacy = DACN_1 N-1 ;IIGH N-1"{Low seN > 2 (3.2)

Sédo evidenciadas através da equacao (3.2) a recursividade do conversor proposto
e a necessidade de armazenamento das trés correntes. O intervalo de busca é obtido
através da saida do DAC na iteracdo anterior e da corrente de saida da CMC que néo foi
atualizada.

Enquanto o ADC-SAR genérico determina a saida do DAC através da soma de
correntes previamente definidas, o conversor proposto cumpre esta mesma tarefa atraves
dos limites do intervalo de busca e opera¢cdes matematicas. A recursividade do processo
permite a estrutura ser usada em conversdes de qualquer comprimento. Obviamente em
conversdes com maiores resolucgdes, 0s erros se tornam mais criticos, criando um limite

pratico para 0 mesmo. Na estrutura tradicional essa versatilidade néo existe, pois seria
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necessario inserir novos espelhos de corrente, mesmo desconsiderando qualquer tipo de

nao idealidade.

3.4 SINAIS AUXILIARES

Em um ADC-SAR genérico sdo necessarios apenas dois sinais auxiliares, o clock
e 0 Reset. Por apresentar uma ldgica de funcionamento ligeiramente mais complexa, a
estrutura apresentada neste trabalho precisara de quatro sinais auxiliares, sendo trés sinais

de fase e um sinal de Reset (R). A Figura 3.10 ilustra o formato de cada um desses sinais.

FA |/ B [ Fc |/ F |/ F \/Fcl/m |/ Fmll F

Figura 3.10: Sinais auxiliares para uma conversao de 3 bits.

Os sinais de fase possuem funcdo semelhante ao do clock. Em uma conversdo de
N bits, cada um dos sinais de fase seria repetido um total de N vezes dentro do intervalo
definido pelo periodo de conversdo. Observe que a primeira ocorréncia de FA é durante
o sinal R. Portanto, o algoritmo de aproximacdes sucessivas € iniciado ainda no decorrer
da amostragem do sinal de entrada, tornando o circuito mais eficiente. O mais comum é
que este algoritmo inicie imediatamente apds o termino da amostragem [6].

Nesta secdo sdo citados apenas os principais sinais auxiliares. O funcionamento
do circuito depende também de outros sinais auxiliares, porém, a maior parte, é gerada

internamente.

3.5 FUNCIONAMENTO

Embora também utilize o algoritmo de aproximacdes sucessivas para realizar a

conversao analogico digital, o circuito projetado possui abordagem diferente ao cumprir

19



sua funcgéo basica. Nesta secdo sera explicado, de maneira detalhada, todo o procedimento
a ser efetuado.

A célula de memoria de corrente (CMC) é crucial no circuito. Esta precisa de duas
fases para desempenhar a sua fungéo, conforme a Figura 3.11. O emprego de apenas duas
fases é 0 mais comum, porém existem outras estruturas, de maior precisao, que usam mais

sinais auxiliares [11].

1C

.l cmMC

|IN |OUT

Figura 3.11: Simbolo da CMC.

Dada uma corrente no pino de entrada (IN), esta sera amostrada durante o nivel
I6gico alto do sinal de controle da entrada (1C). Feito isso, quando apenas o sinal de
controle da saida (2C) estiver em nivel l6gico alto, teremos no pino de saida (OUT) a
corrente previamente armazenada. Os dois sinais de controle ndo se cruzam durante as
transicdes. O circuito original utilizara um sinal de controle extra, porém para este
capitulo ndo é necessario entrar nesse nivel de detalhe.

O transporte das correntes entre as CMCs do DAC e a divisao por dois necessaria
para o algoritmo de aproximacdes sucessivas sdo realizadas por uma estrutura chamada
de CMDAC. Esta possui duas entradas (EE1 e EE?2), duas saidas (SE1 e SE2) e dois sinais
de controle (E1 e E2), conforme Figura 3.12.

SI‘E1 EEI2 IT% X X Lty
E1 1 0
CMDAC CMDAC CMDAC
E2 0 1
E1 SE2 ', . x Lt
(A) (B) (©)

Figura 3.12: CMDAC (A) Simbolo. (B) Durante E1. (C) Durante E2.
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Durante E1, apenas os terminais EE1 e SE1 estardo ativos e a estrutura possui
ganho % Durante E2, apenas os terminais SE2 e EE?2 estardo ativos e a estrutura possui

ganho unitario. As correntes devem seguir os sentidos apresentados na Figura 3.12.
Além dos dois tipos de estruturas citados, o circuito projetado também faz uso de
um comparador e de chaves analdgicas, conforme a Figura 3.13. As setas representam o
sentido da corrente naquele terminal. Todas as células de memoria de corrente possuem
fungdes bem definidas: a CMCy, ¢y Seré responsavel por armazenar o limite superior do
intervalo de busca, a CMC,,,, sera encarregada de armazenar o limite inferior do
intervalo de busca, a CMCp 4. armazena a saida do DAC interno e a CMCgy realiza a

amostragem do sinal de entrada.

£H

FAX

CMC,en

v

HIGH

FA |
FBC

FA |

FBC

CMC,,

CMDAC

I Low

CMC_,,

FAX

B

R CMCq,

1:1

Espelho de

Corrente do SH

FB

t DAC

TY

Comparador

Figura 3.13: Circuito representativo do ADC projetado.
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Observando a Figura 3.13 é possivel notar que aparecem alguns sinais de controle
que ainda nao foram identificados. Logo, antes de explicar o funcionamento, é necessério
definir cada um deles. Isto é feito através da Tabela 3.1.

Tabela 3.1: Sinais de controle.

CH R+FC-V,
CL R+FC-V,
FAX R-FA
FBC FB + FC
X FC -V,
Y FC-V,

A seguir sdo apresentadas as tarefas basicas executadas pelo conversor em fungéo
dos sinais auxiliares e de alguns sinais de controle.

e Sinais auxiliares:

R: amostragem do sinal de entrada / iniciar primeira iteracao.
FA: divisdo das correntes na memoria.
FB: comparacéo.

FC: defini¢do do bit de saida / atualizagdo da memoria.
e Sinais de controle:

X: atualizacdo do limite superior na memoria.

Y: atualizacdo do limite inferior na memoria.

A explicagdo do funcionamento do ADC-SAR proposto usara como referéncia o
exemplo apresentado na Secdo 3.1. Portanto, a situacdo esperada é a seguinte: na primeira
iteracdo do algoritmo o sinal amostrado € maior que a saida do DAC. Porém, na segunda
iteracdo o sinal amostrado é menor que a saida do DAC. Consequentemente, o bit de saida

da primeira iteracdo € igual a 1, enquanto o bit de saida da segunda iteracéo € igual a 0.
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Inicialmente, os sinais auxiliares R e FA estardo em nivel l6gico alto. Sendo assim,
teremos CH e CL em nivel l6gico alto e FAx em nivel l16gico baixo. Logo, todas as CMCs

estardo armazenando 0s niveis de corrente que possuem em suas respectivas entradas e a

estrutura CMDAC estara operando com ganho % O circuito resultante para esta situacédo

corresponde a Figura 3.14.

1 | 1 | 1
0 | CMC, ¢, 0 CMCp ¢ CMC o 0
| HeL g | |

2
! 1 | !
O , | CMDAC on
=i ) | =
H+L
L @
0 CMCSH —
. l

Figura 3.14: Circuito do DAC durante R e FA.

Note que as saidas da CMCy;y € da CMCy oy, Serao ativadas apenas a partir da
segunda iteracdo do algoritmo. A saida da CMCp 4. da primeira iteracdo é obtida atraves
de uma fonte de corrente e 0 do CMDAC. Com os términos de R e FA, o sinal FB é

iniciado e a saida da CMCp, 4. fornecera a corrente previamente carregada, no caso, uma

corrente igual a (H 2+ L). Esta corrente sera usada como uma das entradas do comparador,

enquanto a outra parcela é obtida através da saida da CMCsy. E nesta fase que a carga
capacitiva é empregada no armazenamento da resposta do comparador, V.. O circuito

resultante para esta etapa e condizente com a Figura 3.15.
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Figura 3.15: Circuito do ADC durante FB na 12 iteracdo.

O nivel de tensdo V. é responsavel por determinar qual malha de realimentacéao
estara aberta ou fechada. A resposta do comparador é obtida durante FB, porém, sera
usada apenas durante FC, por isso a carga capacitiva é necessaria.

A saida do comparador estara em nivel I6gico baixo quando a corrente do mesmo
estiver entrando em seu terminal de entrada. Portanto, o nivel de corrente na entrada que
foi amostrado é maior que a corrente de saida do DAC. Logo, para a proxima iteracao,
seria necessario um novo limite inferior para o intervalo de busca. Nesse sentido, seria
necessaria a atualizacdo da CMC,,y,, portanto, das chaves de realimentacdo, somente
aquela controlada pelo sinal Y fecharia.

Terminada a fase FB, o0 conversor pode estar na situacao descrita anteriormente
ou na situacdo totalmente analoga. Considerando que a estrutura esteja conforme o
paragrafo anterior, ou seja, 0 comparador forneceu uma tensao que corresponde ao nivel
I6gico baixo, teremos o circuito equivalente da Figura 3.16. Durante FC, a memdria é
atualizada e o bit de saida relativo a iteracdo corrente é definido no registrador de

aproximagoes sucessivas. No caso, este serd o inverso logico da saida do comparador.
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Figura 3.16: Circuito do DAC durante FC com V., = GND na 12 iteracdo.

Ao atualizar um dos limites do intervalo de busca, o conversor esta se preparando
para a proxima iteracdo. Esta comeca com o término de FC e o inicio de FA, porém, desta

vez, o sinal R estd em nivel légico baixo. Consequentemente, 0 CMDAC opera com
ganho % e é alimentado pelas duas CMCs que armazenam os limites do intervalo de busca.

Na primeira iteragcdo somente o limite inferior foi atualizado, portanto, a corrente
de saidada CMC,,y, € igual a % e a corrente de saida da CMCy; ¢y € igual a H. Sendo
assim, a corrente de entrada da CMCp ¢ € igual a # que é o ponto médio da metade

superior do intervalo de busca da primeira iteracdo. A situacdo descrita € ilustrada através

do diagrama da Figura 3.17.

"
o |-

CMC,;cy 0 CMCpyc CMC,,,

l D 31;LT [ Hel | |

CMDAC

o ‘A

3H+ L1

Figura 3.17: Circuito do DAC durante FA na 22 iteragéo.
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A CMCp 4 estard armazenando a corrente em sua entrada por toda a fase FA. Com
0 término desta fase e o inicio de FB, a corrente previamente memorizada estara presente
na saida da mesma e sera aplicada na entrada do CMDAC operando com ganho unitario,
conforme pode ser visto na Figura 3.18. Note que o circuito e praticamente idéntico ao
apresentado na primeira ocorréncia de FB, sendo a principal diferenca o nivel de corrente

fornecido pela saida do DAC interno.

0
1| eMme,.
|
1 3H+L
I 4
0 0
1 CMCyg, ; CMDAC
| |
t 3H+L
4
. Comparador
1:1 lg, y
Espelho de - — ¢
+— | Corrente do SH |
— C

Figura 3.18: Circuito do DAC durante FB na 22 iteracao.

Desta vez a saida do comparador identificou que o sinal de entrada € menor que a
saida do DAC interno, portanto, teremos V. igual a nivel l6gico alto e um novo limite
superior serd memorizado na etapa seguinte.

Com o inicio de FC e o sinal V. igual a nivel légico alto, o circuito equivalente
estara conforme apresentado na Figura 3.19. Desta vez, a CM Cy,¢y € alterada e a malha
de realimentacéo controlada por X estara fechada. Simultaneamente, um segundo bit do

vetor de saida é determinado através do resultado que foi retido pelo capacitor.
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Figura 3.19: Circuito do DAC durante FC com V. = VDD na 22 iteracao.

Esse procedimento sera repetido até terminar a conversao. Note que é possivel
continuar esse processo enquanto tivermos os sinais auxiliares configurados da forma
adequada. Sendo assim, esta mesma estrutura pode ser usada para realizar conversoes de
qualquer comprimento. Apesar da topologia apresentar esta vantagem, o contrapeso é
possuir maior sensibilidade em relacéo as imperfei¢des do circuito, como o descasamento

dos espelhos de corrente, injecGes de carga.
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CAPITULO 4

4 ADC-SAR — MODELO EM MATLAB

Este capitulo apresentara o modelo comportamental do ADC-SAR projetado. Este
foi implementado totalmente em MatLab e sera utilizado como uma ferramenta no projeto
do conversor. Esta pratica € muito usada atualmente [7] e [8], pois, através do modelo
comportamental, é possivel prever, com baixo custo computacional, 0 comportamento
final de uma determinada estrutura.

O modelo comportamental que sera apresentado neste trabalho € uma versdo
simplificada do circuito real. Neste serdo consideradas apenas as principais fontes de erro
que sdo encontradas no circuito.

Além de modelar os principais blocos do conversor, também serdo apresentadas
simulacdes dos parametros estaticos e dos parametros dindmicos, de modo a analisar o

desempenho do circuito em funcdo das diversas imperfei¢cdes do mesmo.

4.1 CELULA DE MEMORIA DE CORRENTE (CMC)

E impossivel memorizar perfeitamente um determinado nivel de corrente na
entrada, pois esta célula é afetada por injecdes de cargas. Esse problema é muito comum
neste tipo de estrutura e normalmente o erro na saida dependera do nivel do sinal de
entrada [12]. Em [12] é apresentada uma CMC que possui erro praticamente independente
do nivel do sinal de entrada. Esta foi a topologia utilizada no projeto do conversor. Sendo
assim, o modelo simplificado da CMC esta conforme a Figura 4.1.
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C1

Figura 4.1: Modelo da CMC.

Na saida da CMC teremos a corrente original mais uma constante C1. Esta pode
ser positiva ou negativa, dependendo do sentido da corrente. O sentido da corrente é
indicado pela seta de cor vermelha. Estas caracteristicas foram aproveitadas durante o
projeto do circuito. Quando a corrente esta entrando no terminal da CMC, a constante é
negativa, e, quando a corrente esta saindo, a constante é positiva.

Associando duas CMCs em cascata, 0s sentidos das correntes em seus respectivos
terminais de entrada ndo serdo iguais, conforme a Figura 4.2. Portanto, cada célula ira
introduzir um erro, aproximadamente constante, e com sinais opostos. Dessa forma, o
resultado obtido é mais preciso, porém é necessaria uma fase de chaveamento extra. O

codigo implementado para modelar a CMC esta no Apéndice C.1.

C1 C2

Figura 4.2: Modelo de duas CMCs em cascata.
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4.2 ESPELHO DE CORRENTE

A (nica imperfeicdo considerada no modelo simplificado do espelho de corrente
€ 0 descasamento que ocorre entre 0s transistores no terminal de entrada e os transistores
no terminal de saida. Em [8] é apresentado o modelo para o espelho de corrente
empregado em um ADC-SAR em modo de corrente. Porém, este sempre usa 0 mesmo
sinal de entrada, diferentemente do que ocorre neste trabalho. Um outro fator que poderia
influenciar seria o efeito de modulagdo de canal, que reduz a resisténcia de saida do
transistor, porém todos os espelhos de corrente estdo na configuracao cascode. Portanto,
a impedancia de saida sera suficientemente alta de modo a desprezar este efeito. O erro

na saida depende do sinal de entrada, conforme pode ser visto na Figura 4.3.

GO—»] ® >[1/>Q
o>

Figura 4.3: Modelo do espelho de corrente.

A razdo ideal entre os transistores de saida e os transistores de entrada é
representada pelo ganho R, enquanto o ganho B corresponde ao erro de descasamento
presente na estrutura. A modelagem da estrutura esta descrita no Apéndice C. Neste
apéndice teremos dois codigos diferentes. O segundo faz a modelagem do espelho de
corrente utilizado apds a amostragem do sinal, enquanto o primeiro é implementado de

forma a modelar o espelho de corrente do DAC, o CMDAC.

4.3 COMPARADOR

Em [8] é apresentado o modelo do comparador. Esta estrutura possui papel
fundamental em uma conversao analdgico-digital, pois é através da mesma que os dois

dominios se relacionam. Idealmente, a corrente de offset (ou corrente de desvio) na

30



entrada seria nula, porém na préatica isto ndo ocorre e a mesma € introduzida na entrada

do comparador conforme é apresentado na Figura 4.4, onde 10S é a corrente de offset.

@ >= 0 ouT

10S

Figura 4.4: Modelo do comparador.

Apesar do comparador possuir estagio de ganho, ndo € necessario inserir o mesmo
no modelo, pois do ponto de vista pratico ndo faria diferenca. O codigo desta estrutura é

apresentado no Apéndice C.2.

4.4 ADC-SAR

Quando comparado com os ADC-SARs genéricos, 0 conversor proposto neste
trabalho possui maior sensibilidade em relacdo as imperfeicdes do circuito. Este fator é
consequéncia direta da caracteristica recursiva que o circuito possuli.

Em uma iteracdo genérica N, as correntes do DAC interno foram geradas em
iteracOes anteriores. Sendo assim, 0s erros das iteracdes anteriores sdo propagados para a
iteracdo atual. Esta, por sua vez, ird propagar o seu erro para a interacdo seguinte. Sendo
assim, o circuito estara mais sensivel durante a Ultima iteracéo.

A construcdo do circuito foi feita de modo a reduzir a sensibilidade do sistema.
Porém, isto so ficaré evidente na parte final deste trabalho. As simulagdes apresentadas
neste capitulo levam em consideracdo tal construcao e o resultado € otimizado justamente
por isso.

Nesta secdo sera estudado o desempenho do conversor em funcdo das diversas
fontes de erro que o circuito possui. A anélise foi realizada atraves da observacdo dos
efeitos das imprecisdes sobre 0 ENOB do circuito. No Apéndice C sdo apresentados 0s

codigos que foram necessarios para tal tarefa.
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4.4.1 DESEMPENHO DO ADC-SAR X CMC

O circuito proposto faz uso de quatro células de memoria de corrente. Para analisar
a sensibilidade do mesmo em funcéo dos erros provocados pelas injecdes de cargas foram
realizadas diversas simulacfes através do modelo implementado. Na Figura 4.5 ¢
apresentada uma superficie que relaciona o desempenho das CMCs e 0 nimero efetivo
de bits do conversor projetado. A conclusdo ébvia para o resultado obtido é que quanto
menor o erro na corrente de saida, maior sera a ENOB. Observe que para atenuar a
variabilidade da simulacgéo, as quatro CMCs foram divididas em dois pares com erros

idénticos (CM Cpac/su € CMCrigr/Low)-

ENOB

0.1

0.08

0.05 0.06

0.04
0 0 0.02

Erro CMCs DAC/SH (1A) Efro CMCs HIGH/LOW (1A)

Figura 4.5: Desempenho do ADC em func¢édo das CMCs.

Através da Figura 4.6, é possivel observar que tdo importante quanto ter um erro
pequeno na saida da CMC, é a necessidade de ter os mesmos com baixa discrepancia
entre si. Isto pode ser confirmado ao analisarmos o comportamento do ENOB com o
aumento dos erros e a manutencdo da discrepancia entre os erros. Além disso, é possivel

notar que o circuito é ligeiramente mais sensivel ao par CMCp ¢ /sh-
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Erro CMCs HIGH/LOW (1A)

Figura 4.6: Vista superior da superficie de sensibilidade.

4.4.2 DESEMPENHO DO ADC-SAR X ESPELHOS DE CORRENTE

A precisdo do ADC-SAR proposto esta diretamente relacionada com a precisdo
da saida do DAC. Portanto, o desempenho do CMDAC ¢ de grande importancia. Esta
estrutura possui duas entradas, duas saidas e duas etapas de operacdo (E1 e E2). Onde,
em uma das etapas, 0 circuito possui ganho % e na outra etapa possui ganho unitéario. Os
ganhos sdo realizados através de dois espelhos de corrente conectados em cascata. Na
primeira etapa a sequéncia dos espelhos de corrente é igual a NMOS-PMOS e na segunda
etapa a sequéncia é igual a PMOS-NMOS. Para mais detalhes sobre 0 CMDAC, é
importante consultar o Apéndice B.3. Na modelagem desta estrutura sao utilizadas as

seguintes variaveis:

e B1: Erro na corrente de saida do espelho NMOS com razdo 2:1. (E1)
e B2: Erro na corrente de saida do espelho PMOS com razdo 1:1. (E1)

e B3: Erro na corrente de saida do espelho NMOS com razéo 1:1. (E2)

O ADC-SAR proposto possui um espelho de corrente PMOS na saida do circuito
de amostragem. O erro de descasamento desta estrutura sera chamado de BS.
Na Figura 4.7 é apresentado o desempenho do ADC-SAR em funcéo dos erros de

descasamento nos espelhos de corrente. No caso, o erro de descasamento no circuito de
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amostragem nao varia e foi fixado em BS = 0,003, assim como o erro de descasamento
do espelho PMOS que foi fixado em B2 = 0,1, que correspondem, respectivamente, a

erros de 0,3% e 10% na corrente de saida.

175

6.5

0

01 0.1
02 0.2
Erro B1 (%) 03 03 Erro B3 (%)

Figura 4.7: Desempenho do ADC em fungéo de B3 e B1.

O desempenho do CMDAC ¢ otimizado quando os erros de descasamento sao
inversos proporcionais. Esta caracteristica pode ser percebida através da Figura 4.7, pois
0 ENOB possui seus maiores valores quando B3 = —B1. Supondo B1 = 0,1, o inverso
proporcional seria B3 = —0,0909. Um erro de descasamento positivo representa um
acréscimo na corrente original e um erro de descasamento negativo corresponde a um
decréscimo na corrente original.

Outra caracteristica importante do CMDAC é a baixa sensibilidade em funcéo do
erro de descasamento B2. Esta propriedade existe porque o circuito do CMDAC garante
que os erros de descasamento do espelho de corrente PMOS durante as duas etapas sdo
inversos proporcionais um do outro. Na Figura 4.8 séo apresentados os resultados da
simulacéo realizada para comprovar este comportamento. O dimensionamento dos erros

ndo precisou de nenhum critério especifico, pois, 0 objetivo principal da simulacdo é

demonstrar a propriedade prevista. Portanto, foram usados BS = 0,003 e B3 = — %.
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Figura 4.8: Desempenho do ADC em funcdo de B1 e B2.

4.4.3 DESEMPENHO DO ADC-SAR X COMPARADOR

Apesar de possuir papel crucial no algoritmo de aproximagdes sucessivas, 0 erro
oriundo do comparador ird influenciar o desempenho do ADC de forma simples, pois o
mesmo apenas desloca a curva de conversdo conforme descrito na Subsecdo 2.2.3. A

relacdo entre 0 ENOB e o erro do comparador pode ser vista através da Figura 4.9.

>
795 i
791 \ .

785 B

ENOB

775 n

i .

7.65 1 | L L I | 1 1 |
-0.1 -0.08 -0.06 -0.04 -0.02 0 0.02 0.04 0.06 0.08 0.1

Corrente de Desvio (iA)

Figura 4.9: Desempenho do ADC em funcéo da corrente de desvio do comparador.
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4.4.4 DESEMPENHO DO ADC-SAR

Nas secOes anteriores foram apresentadas simulacGes onde em cada uma delas

apenas um tipo de erro estava presente. Embora seja possivel analisar a sensibilidade do

conversor em funcdo das fontes de erro, a representacdo precisa do mesmo sera realizavel

somente quando todos os erros forem considerados. Na Figura 4.10 é apresentado o

desempenho do ADC considerando diversas fontes de erro simultaneamente.

7.9

771

76

751

741

ENOB

731

BT

711

6.9

-0.2

-0.1

0

Erro B1 (%)

01

02

03

Figura 4.10: Desempenho do ADC em funcéo de B1.

Na Tabela 4.1 sdo apresentados os parametros de erro da simulacdo. Os erros de

descasamento B1 e B3 possuem a relacdo apresentada para simular uma situacdo onde o

desempenho do CMDAC ¢€ intermediario.

Tabela 4.1: Parametros de erros da simulacdo do modelo do ADC.

CSH | cH CL | cpAac ] B2 B3 BS 108
B1
0,02 | 002p | 002p | 002 | 01 | —— | 0,003 |0,002u
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CAPITULO 5

5 ADC-SAR - PROJETO

Neste capitulo serdo apresentados os procedimentos adotados para projetar as
diversas estruturas que compdem o ADC-SAR. Em alguns casos, o projeto foi feito a
partir das equacdes que modelam o comportamento elétrico de determinada estrutura,
porém em outros casos 0 mesmo foi feito através de ajustes ap6s andlise dos resultados

obtidos por simulacéo.
Especificacdes de projeto:

e ADC-SAR de 8 bhits.

e Vpp=33V.

e Vig=0V.

e Periodo de conversdo (Ts) = 96 us.
e Taxade amostragem (fs) = 10 kHz.
* Ipgr+ = 26,5 A

® Ippr-=1uA

5.1 CELULA DE MEMORIA DE CORRENTE (CMC)

Este tipo de estrutura € muito popular em circuitos de corrente chaveada. Esta
caracteristica serve de motivacao para o desenvolvimento de pesquisas sobre a mesma e,
como consequéncia, sdo propostas novas estruturas que apresentam desempenho superior
em determinados aspectos, como, por exemplo, a estrutura que utiliza a técnica conhecida
como Zero-Voltage Switching (ZVS) [13]. Com o uso desta técnica, 0 erro existente na
corrente de saida é aproximadamente constante, portanto, ndo € depende do sinal de
entrada. Para este trabalho foi utilizada a CMC proposta em [12], porém com algumas

adaptacoes.
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Na Figura 5.1 é ilustrado o esquematico da célula de memoria empregada. Uma

das caracteristicas desta estrutura é possuir alta linearidade no seu par diferencial, pois o

mesmo faz uso da técnica proposta por Krummenacher em [14].

VDD

MP1

0

MP3

i« .

TTT T o

I8 M3
o
i
P S
_ lzc l1c lw )
s5 s s1 s2 CH
-------- —‘ [: MN1 lm
<]
"""" —{ [ MN2 >
= —>—

1Cc

Figura 5.1: Esquematico da CMC.
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Observe que a CMC possui trés sinais de controle. O sinal 1V é necessario para

garantir que a tensdo armazenada ndo seja perdida [12]. Para o bom funcionamento da

estrutura, os sinais estardo configurados conforme a Figura 5.2.

Figura 5.2: Sequéncia de chaveamento da CMC.

o
=\
ﬂ
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Na primeira etapa, 1C, o sinal de corrente na entrada estd sendo carregado,
enquanto durante a segunda etapa, 2C, a corrente previamente armazenada € enviada para
a saida através do terminal de dreno do transistor M1.

Durante a primeira etapa, apenas as chaves $4 e S5 estdo em corte. Portanto, o

circuito estd operando com realimentacdo negativa, conforme a Figura 5.3.

VDD VDD

o
— MP1 C”: MP2
______ C]1 — mP3 CH: .

4
|

MX
—_—

JL M3
—
Dy | T__l_l._MI | Dy
. :]ID i’ VB T

él

'"—”:MNE

Figura 5.3: Esquematico da CMC durante 1C.

As correntes de dreno de M1 e M2 s&o obtidas através da lei dos nos, conforme
as equacdes abaixo. Consequentemente, a tensdo sobre o capacitor sera tal de modo que

a mesma se adapte ao desbalanceamento provocado pela corrente de entrada.

39



Durante a segunda etapa, apenas as chaves S4 e S5 estdo conduzindo. A tenséo
sobre o capacitor é ligeiramente alterada com a abertura da chave S2 por causa das cargas
injetadas pela mesma. Consequentemente, a corrente de dreno de M1 ndo mantém o valor
previamente armazenado. Portanto, a corrente de saida, i,, ndo sera igual a corrente de
entrada por causa das cargas injetadas por S2.

A técnica ZVS é importante para garantir que a carga injetada pela chave S2, Q.;,
ndo dependa do sinal de entrada. Isto é possivel porque esta chave opera sempre com a

mesma tensao de chaveamento. A corrente de saida € definida de acordo com (5.4).

lop = Gmpp " (VCH + a) = lin + lerror (5.4)
Observando a equacao anterior, podemos concluir que quanto menor a variagao
na transcondutancia do par diferencial (transcondutancia o mais plana possivel), Gmpp,
menor sera a variagdo no erro da corrente de saida. Portanto, o par diferencial de
Krummenacher possui papel fundamental no desempenho da estrutura. Além da precisao,
outro aspecto que deve ser considerado € a velocidade da CMC, e isto pode ser estimado

pela constante de tempo do circuito. Esta é definida pela equacéo (5.5).

C
r=—2 (5.5)
Gmpp

O primeiro passo no projeto da CMC é determinar o valor da tensédo VB de terra
virtual. Os seguintes aspectos devem ser levados em consideracéo ao escolher este valor:
deve ser um valor presente dentro do intervalo definido para a tensdo de modo comum do
amplificador e deve garantir o bom funcionamento do par diferencial de alta linearidade
para qualquer valor possivel da corrente de entrada.

Os limites da tensdo de polarizacdo serdo determinados através da analise de
operacdo do nd VX, presente na Figura 5.1. A condic¢do que determina o limite superior
desta tensdo é resultado da necessidade de termos o transistor M2 operando sempre na

regido de saturacao.
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VX < Vpp — |AVGSMP2| - |AVGSMP4-| - |AVGSM2| -2 |VCPM2| (5.6)

O limite inferior é consequéncia do espelho de corrente cascode existente na saida
do amplificador operacional. Portanto, é necessario garantir que todos os transistores do
espelho de corrente cascode estejam operando na regido de saturacao e isto é possivel ao
respeitar a condicéo definida em (5.7).

VX = AV, + MVasen (5.7)

Utilizando os parametros definidos no Apéndice A.1 e adotando AV;s = 250 mV,
é possivel determinar numericamente o intervalo delimitado para VX, conforme

apresentado na (5.8).
0,5<VX <175 (5.8)

A corrente de entrada possui limites simétricos. Portanto, para garantir excursdo
méaxima da mesma, foi definido que VB seria igual ao valor médio obtido através das

equacdes (5.6) e (5.7). Sendo assim, teremos que a tensao de terra virtual é igual a:
VB=1,1V (5.9)

Em [12] é apresentada a mesma linha de raciocinio para determinar VB.

5.1.1 PAR DIFERENCIAL DE ALTA LINEARIDADE

Como o tempo de conversdo do ADC-SAR projetado € de 96 us, teremos que a
largura de pulso de cada sinal de fase é igual a 4 us. Portanto, durante este intervalo a
célula de memdria de corrente deve ser capaz de rastrear o sinal de entrada, de modo a
obter na saida um erro de estabilizacdo desprezivel [15]. Este deve ser consideravelmente
menor que o LSB.

No projeto desta CMC foram considerados os seguintes aspectos: velocidade,

precisdo e excursdo do sinal de entrada. Para garantir esta Gltima condic&o, a corrente de
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polarizacdo foi calculada através da (5.10). Em [12] é utilizado 0 mesmo método para o
calculo da corrente de polarizacéo.
IB = 1,25 Iggpy = 35 nA (5.10)
Considerando o pior caso, a carga injetada durante o processo esta definida da
seguinte maneira:
Qci =W L+ Cox* (Vpp —VB = Vin) +Vpp - W+ Cop (5.11)
O célculo da carga injetada, Q;, é realizado através dos parametros apresentados
no Apéndice A.1. Considerando uma chave analdgica de dimensdes minimas, o resultado
encontrado esta de acordo com (5.12).
Qe =1,23-10715¢C (5.12)
As dimensdes dos transistores que compdem o par diferencial de alta linearidade
foram determinadas através dos resultados de simulacdo. Foi adotado este método porque
0 equacionamento da curva de transcondutancia do par diferencial de Krummenacher é
de alta complexidade. O ganho de transcondutancia, Gmpp, obtido foi de 35 uA/V. Os

parametros dos transistores encontrados para chegar a este ganho de transcondutancia
estdo definidos na Tabela 5.1.

Tabela 5.1: Parametros dos Transistores da CMC.

M1 M2 M3 M4
w 4,8 um 4,8 um 4,8 um 4,8 um
L 2,4 um 2,4 um 2,4 um 2,4 um
M 6 6 1 1

O erro da célula de memoria de corrente € definido, majoritariamente, por trés
parametros: a carga injetada pela chave S2, a transcondutancia do par diferencial e o
capacitor de amostragem. Até o0 momento, apenas o Ultimo parametro nao foi definido e
o critério utilizado para cumprir esta tarefa foi de projetar a CMC de modo a obtermos o
erro na saida igual a 1/5 da corrente equivalente ao bit menos significativo. Sendo assim,

teremos um capacitor de amostragem conforme definido na equacdo (5.13).
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Gmpp - Qc;
=—————— >=24pF A
702 Igp P (.13

Considerando os valores adotados para o capacitor de amostragem e ganho de
transcondutancia, a constante de tempo do circuito é dado por (5.14). O tempo disponivel
para carregar o capacitor é 60 vezes maior que a constante de tempo, portanto o erro de
estabilizacdo é extremamente baixo e pode ser desprezado.

b _ge7 5.14
T—GmDP— ,67 ns (5.14)

5.1.2 AMPLIFICADOR OPERACIONAL

A topologia do amplificador operacional usado na célula de memoria de corrente
é 0 Recycled Folded Cascode (RFC). Esta estrutura € capaz de alcancar ganhos de
transcondutancia maiores consumindo apenas metade da poténcia de um amplificador
cascode dobrado tradicional [16].

O esquematico do RFC estd ilustrado na Figura 5.4. As dimensdes dos transistores
foram determinadas através das equacdes deduzidas em [16]. Os transistores que possuem
em sua identificacdo 0 mesmo nimero também possuem as mesmas dimensdes, ou seja,
teremos que M1A é idéntico ao M1B. Para garantir a operacdo simétrica da saida do

amplificador operacional a equagéo (5.15) deve ser seguida.

Vo <Vp, —05=28V (5.15)

O ganho de transconduténcia do amplificador operacional pode ser calculado a
partir do ganho de transcondutancia dos transistores que compdem o par diferencial,
conforme é definido na (5.16). De acordo com a referéncia [12], para que a estabilidade
do sistema seja mantida, € necessario que o ganho de transcondutancia do amplificador
operacional seja maior que o ganho de transcondutancia do par diferencial de alta

linearidade.

GmA =4- Gli (516)
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Figura 5.4: Esquematico do RFC.

Para garantir a estabilidade da CMC, foi adotado que o ganho de transcondutancia
do amplificador operacional deveria ser pelo menos cinco vezes maior que o ganho de

transcondutancia do par diferencial de alta linearidade, resultando na equacéo (5.17).
4 * Gli 2 5 * GmDp (517)
As dimensdes dos transistores M1 sdo calculadas através da equacao anterior.

w 25-Gmdp - «a
(—) > PP P 2388 (5.18)
L M1 8 " Kpp " IB

A razdo encontrada anteriormente é complicada de ser implementada, portanto,
buscando uma razdo préatica e também aumentar 0 casamento entre os transistores em
questdo, foi adotado que (W /L), = 5.

Os outros transistores do RFC fazem parte de espelhos de corrente e 0S mesmos
serdo dimensionados a partir das equagdes exibidas no Apéndice A.2. Através de (A.22)
é encontrada a razdo minima necessaria para manter os transistores M6 operando em

regime de saturacdo. O resultado obtido estd em (5.19).
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w
(—) > 6,6794 (5.19)
L M6

Para garantir um intervalo maior para os valores aceitaveis de VBP, foi adotada a

razdo apresentada em (5.20) para os transistores M6 e M7.

w w 15
()0, -2

Usando (A.18), é encontrado um intervalo que limita a tensdo de polarizagédo para
o0 espelho de corrente cascode de canal P. E esta sera definida como o valor médio deste

intervalo, portanto, teremos VBP = 1,68 V.
1,62 < VBP < 1,75 (5.21)

Um procedimento analogo pode ser utilizado para encontrar as dimensdes dos
outros transistores. O espelho de corrente composto pelos transistores M3 e M4 possui a
razdo de 1:3, portanto teremos (W /L)y4 = 3 - (W /L)y5. Enquanto a estrutura estiver em
equilibrio, a corrente que passa por M5 é duas vezes maior do que a corrente que passa
por M2, portanto teremos (W /L)ys = 2+ (W /L) pa.

Empregando (A.22), é calculada a razéo de aspecto minima para M3. O resultado

encontrado esta em (5.22).
W
(—) > 1,3155 (5.22)
L3

Sendo assim, a razdo de aspecto para M3 sera igual a 6, portanto, o transistor M4
possuira razdo W/L igual a 18. Este segundo transistor sera implementado através da

associacdo de trés transistores em paralelo, onde cada um deles é idéntico a M3.
w 6 um
(—) il (5.23)
M3

O transistor M2 é idéntico ao transistor M3, logo, o transistor M5 também estara

definido, conforme apresentado na (5.24).
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w w 12
(—)MS =2. (_)MZ _lzpm (5.24)

Usando a (A.18), € encontrado um intervalo que limita a tensdo de polarizacdo
para o espelho de corrente cascode de canal N. E esta sera definida como o valor médio

deste intervalo, portanto VBN = 1,13 V.
1,03 < VBN < 1,18 (5.25)

Na Tabela 5.2 séo apresentados os parametros de projeto de todos os transistores

necessarios para implementar o amplificador operacional.

Tabela 5.2: Parametros dos Transistores do RFC.

M1 M2 M3 M4 M5 M6 M7

5um 6 um 6 um 6 um 12 um 15 um 15 um

1um 1um 1um 1um 1um 1um 1um
1 1 1 3 1 1 1

Em [12] é apresentada a mesma linha de raciocinio para projetar o RFC.

5.2 ESPELHOS DE CORRENTE

Esta estrutura foi largamente utilizada neste projeto. A precisao do conversor AD
depende do desempenho dos espelhos de corrente. Existem dois espelhos de corrente que
se destacam no circuito: um esta localizado na saida da CM Cy € 0 outro no DAC.

Os dois espelhos de corrente citados anteriormente sdo empregados em saidas de
células de memoria de corrente, portanto estdo conectados ao dreno de um transistor. Para
garantir que ndo ocorra alteracdo na tensao de dreno do transistor de saida, a entrada do
espelho de corrente serd& um no6 de terra virtual. Isto sera implementado através do

transportador de corrente [17] apresentado na Figura 5.5.
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Figura 5.5: Transportador de corrente bidirecional.

A tensdo de entrada do espelho de corrente deve ser igual a VB, pois esta foi a
tensdo de dreno do transistor de saida durante a amostragem do sinal de entrada realizada
pela célula de memdria de corrente. Sendo assim, sera garantido que a CMC n&o possuira
imprecisdo provocada pelo efeito de modulacdo de canal do transistor de saida.

O amplificador operacional esta trabalhando como um seguidor de tensao, fixando
a tensdo do nd de entrada em VB. Os transistores MGP e MGN estdo conectados na
configuracdo dreno comum, porém, dependendo do sentindo da corrente de entrada, um
dos transistores estara em corte. Quando a corrente estiver entrando, o transistor NMOS
estard em corte e toda a corrente passa pelo transistor PMOS. A situacéo analoga acontece
guando a corrente estiver saindo da estrutura.

Por simplicidade, o amplificador operacional utilizado na implementacdo do
transportador de corrente seré idéntico ao RFC empregado na CMC. O dimensionamento

do transistor MGs séo feitos levando em consideracéo a estabilidade do RFC.

5.2.1 ESPELHO DE CORRENTE DO SAMPLE-HOLD (CMSH)

As correntes possuem os sentidos apresentados na Figura 3.13. Logo, é necessario
que este espelho de corrente seja de canal P. Idealmente, esta estrutura possuiria elevada
precisao, porém para que isSo 0corra na pratica, € necessario atentar para o erro provocado
pelo descasamento dos transistores. Portanto, para garantir a precisdo do espelho de
corrente considerando os erros de descasamento, o projeto do mesmo foi feito utilizando

0 modelo proposto por Pelgrom em [18].
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Existe uma razdo de aspecto minima para garantir o bom funcionamento do
espelho de corrente. Esta dependera dos limites de excursdo da corrente de entrada do
sistema. No caso, o limite de excursdo seré igual ao intervalo definido pelas correntes de

referéncia. O esquematico do CMSH esta ilustrado na Figura 5.6.

VDD

1
"

ouT

l: MGN
ve RFC

ﬂli MGP

N>

Figura 5.6: Esquematico do CMSH.

Aplicando a equacdo (A.22), a razdo de aspecto minima que, garante o bom

funcionamento do espelho de corrente, é dada pela equacéo (5.26).
w
(—) > 5,2862 (5.26)
L M1

Sendo assim, pode ser adotada a razdo de aspecto igual a 7. Portanto, aplicando a

equacéo (A.18), chegaremos ao intervalo apresentado em (5.27).
1,6754 < VBP < 1,7658 (5.27)

Foi adotado VBP igual a 1,72 V. Sdo determinadas as dimensdes dos transistores

empregando o modelo de Pelgrom através da equacéo (B.13). O espelho de corrente foi

48



dimensionado de modo a garantir um desvio padrao relativo menor do que 0,3%. Logo,

a estrutura foi projetada para possuir mais do que 8 bits de precisdo. Dessa forma, 0s

transistores possuem as dimensdes exibidas na Tabela 5.3.

Tabela 5.3: Parametros dos transistores M1.

M1A M1B M1C M1D
w 63um | 63um | 63um | 63 um
L 9 um 9 um 9 um 9 um
M 1 1 1 1

Quando empregado na célula de memoria de corrente, o RFC ndo apresentava
problemas de estabilidade. Pois, a mesma foi garantida através da carga capacitiva. No
caso do CMSH, a estabilidade sera assegurada através dos transistores MGP € MGN. As
dimensdes foram determinadas através da analise dos resultados obtidos por simulagéo e

os valores encontrados estdo apresentados na Tabela 5.4.

Tabela 5.4: Parametros dos transistores do CMSH.

MGN MGP
\\ 30 um 30 um
L 3um 3um
M 5 5

Além da area ocupada, a razdo de aspecto deve ser grande o suficiente de modo
que ndo interfira na capacidade do circuito em fixar o nivel de tensdo correto na entrada
do CMSH. Dessa forma, a corrente na saida do CMC n&o ser alterada devido ao efeito

de modulacéo de canal.

5.2.2 EsPELHO DE CORRENTE DO DAC (CMDAC)

Os sentidos das correntes deste bloco estdo conforme a Figura 3.13. Sendo assim,
a técnica descrita no Apéndice B.3 pode ser aplicada na constru¢do do mesmo, resultando

no circuito da Figura 5.7.
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Figura 5.7: Esquematico do CMDAC.

Este bloco possui duas etapas de operacdo. Nas duas situacdes teremos um
transportador bidirecional de corrente seguido por dois espelhos de corrente conectados
em cascata. Durante a primeira etapa, E1, teremos a sequéncia NMOS-PMOS. E na
segunda etapa, E2, a sequéncia se torna PMOS-NMOS. Na Tabela 5.5 séo apresentadas

algumas caracteristicas do circuito de acordo com cada etapa.

Tabela 5.5: Comportamento do CMDAC durante cada etapa.

El E2

Terminal de Entrada EE1 EE2
Terminal de Saida SE1 SE2
Razdo NMOS 2:1 1:1
Razdo PMOS 11 1:1
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Durante o algoritmo de aproximacdes sucessivas € necessario realizar uma diviséo
por dois para encontrar o valor médio dentro do intervalo de busca. Isto € realizado através
do espelho de corrente NMOS e o espelho de corrente PMOS € conectado em cascata
apenas para garantir o sentido desejado para a corrente de entrada da CMCp 4. ApOs a
comparacdo, a saida do DAC sera copiada para uma das células de memoria de modo a
atualizar um dos limites do intervalo de busca, por causa disso as duas estruturas devem
operar com razédo 1:1.

A razdo PMOS ¢é constante durante todo o processo, enquanto a razdo NMOS é
modificada. Além disso, os transistores de canal P empregados na primeira etapa sao
novamente empregados na segunda etapa, porém no terminal oposto. No caso dos
transistores NMOS, este comportamento é seguido apenas parcialmente e o restante dos
componentes sdo desconectados do circuito, conforme apresentado na Figura 5.8. Isto
implica diretamente no desempenho da técnica descrita no Apéndice B.3. Logo, a

estrutura serd mais sensivel ao descasamento dos transistores NMOS.

E1 | E2
VDD
]
| i |l
MPB MPA MPB
| I(1+A,) I |
(1+4A,) I I
O Vo Vo
(A) (B)
O Vo O Vo
|1 | 1
R I I-(1+4,) I-(1+A,) l
MMNA LMNB MNC z MMNA MNC
1 j% I 1 n

Figura 5.8: PMOS: (A) Em E1. (B) Em E2. NMOS: (C) Em E1. (D) Em E2.
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O ganho do espelho de corrente depende da razdo entre as dimensdes dos
transistores de saida e as dimensdes dos transistores de entrada. Portanto, ao permutarmos
0s transistores de entrada com os de saida, o ganho obtido é inversamente proporcional
ao ganho encontrado previamente. Esta propriedade também pode ser aplicada quando
ocorre o descasamento de transistores, porém com restri¢cdes. Quando ocorre permutagédo
plena entre os transistores de entrada e os transistores de saida, o ganho inversamente
proporcional é alcancado, conforme ilustrado na Figura 5.8. A permutacdo plena é uma
condicdo necessaria para encontrar 0 ganho inversamente proporcional, pois, como 0s

transistores ndo sdo idénticos, as suas correntes de dreno também sao distintas, portanto,

teremos -2MNC o 'DMNC o ampag diferentes de (1+ A,). Logo, como 2MNC (1+A4,),
Ipyne  Dmna Ipyna

~ 1
entdo (1 + A3) = II;\A;—ZE * m Portanto, quando ndo ocorrer a permutagéo plena, o

ganho encontrado durante E2 ndo sera inversamente proporcional ao ganho encontrado
durante E1. Este é o principio basico da técnica do Apéndice B.3.

A técnica do Apéndice B.3 permite reduzir as dimensdes dos transistores PMOS,
pois a mesma garante menor sensibilidade em funcdo do descasamento. Porém, esta
caracteristica ndo ocorre para os transistores NMOS, pois apesar de ocorrer a diminui¢édo
da sensibilidade, esta ndo é praticamente total.

A velocidade de operacao é um fator a ser considerado no dimensionamento dos
transistores. Isto impde um limite superior para o tamanho dos transistores. Por outro
lado, o limite inferior é consequéncia do modelo de Pelgrom para descasamento.

O primeiro passo para o projeto do espelho de corrente PMOS é encontrar a razdo
de aspecto minima que satisfaca as especificacdes. Este pardmetro pode ser obtido através

da equacéo (A.22), resultando em (5.28).
w
<T>Mp > 5,2862 (5.28)

A equacdo anterior garante o transporte da corrente, porém esta ndo é a Unica
condicdo necessaria. Além da funcdo priméaria, 0 CMDAC deve ser capaz de fixar o no
de terra virtual corretamente. Isto impde um novo limite inferior para a razéo de aspecto
dos transistores, mas este nao serd equacionado. Uma raz&@o que satisfaca estas condigdes

foi encontrada através dos resultados obtidos por simulacdo e a mesma é igual a 15.
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Ao dimensionar os transistores, € importante considerar a velocidade do circuito,
a sensibilidade em funcdo do descasamento e a impedancia de saida. A precisdo do
circuito e a impedancia de saida sdo proporcionais ao tamanho do transistor, porém a
velocidade possui relacdo inversa. Além disso, o circuito se torna mais lento a medida
que a corrente diminui. Logo, o critério adotado para o dimensionamento dos transistores
é empregar as maiores estruturas possiveis que consigam ser carregadas dentro do tempo
disponivel. No caso, este é igual a metade da largura de pulso de uma fase e as dimensdes

estdo de acordo com a Tabela 5.6.

Tabela 5.6: Transistores PMOS do CMDAC.

MPA MPB MPC MPD
w 10,5um | 10,5um | 10,5 um | 10,5 um
L 0,7um | 0,7um | 0,7um | 0,7 um
M 1 1 1 1

Segundo o modelo de Pelgrom, o espelho de corrente PMOS implementado possui
desvio padréo relativo da corrente de saida inferior a 3%. Portanto, a estrutura ainda é
consideravelmente sensivel ao descasamento, mas este problema seré contornado atraves
da técnica do Apéndice B.3. Durante as duas etapas, 0s transistores empregados sdo 0s
mesmos, porém suas respectivas posi¢des sdo permutadas. Quando isso ocorre, a técnica
utilizada é capaz de reduzir drasticamente a sensibilidade em funcéo do descasamento.

A mesma técnica sera empregada no espelho de corrente NMOS, mas de forma
menos eficiente. E isto acontece porque apenas parte dos transistores permutam suas
funcBes, enquanto o conjunto restante é desconectado do circuito. Como novamente 0s
trés parametros de desempenho citados possuem papel importante no projeto da estrutura,
os transistores do espelho NMOS precisam ser grandes o suficiente de modo a garantir
baixa sensibilidade em funcdo do descasamento de componentes.

O primeiro passo € determinar qual a razdo de aspecto minima que satisfaca o0s
requisitos do sistema e isto € feito através da (A.22). O resultado encontrado é apresentado
na equacéo (5.29).

w
(—) >3,9186 (5.29)
L MN
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Através da equacdo anterior € determinada a razdo de aspecto minima empregada
no sistema. No caso, a mesma € igual a 5. Usando esta informacéo e a equacéo (B.13), é
possivel dimensionar os transistores aplicando o modelo de Pelgrom. Num espelho de
corrente cascode, os transistores MNA-MNC ndo possuem grande influéncia no erro
provocado pelo descasamento, logo, estes podem ser reduzidos sem perda consideravel
de desempenho. Apesar de diminuir a impedancia de saida, esta medida € interessante
para tornar o chaveamento mais rapido. Dessa forma, o circuito foi projetado inicialmente
pelo modelo de Pelgrom e depois ajustado por meio de simulagdes. Os transistores NMOS

obtidos estdo de acordo com a Tabela 5.7.

Tabela 5.7: Transistores NMOS do CMDAC.

MNA MNB MNC MND MNE MNF
W 35um | 35um | 35um 70um | 70 um 70 um
L 7 um 7 um 7 um 14 uym 14 uym 14 um
M 1 1 1 1 1 1

Segundo o modelo de Pelgrom, a estrutura apresentada na Tabela 5.7 apresenta
desvio padrao relativo na saida inferior a 0,3%.

Além de ser usado no dimensionamento dos transistores, este método também foi
empregado para determinar a tensdo de polarizacdo que obtivesse maior precisdo. No
caso, o resultado encontrado foi de 1,2 V.

Durante a primeira etapa do procedimento, o espelho NMOS estara operando com
razdo 2:1, portanto, idealmente, teremos metade da corrente de entrada passando por
MNA e a outra metade passando por MNB. Isto aconteceria porque o circuito estaria
balanceado, porém como a chave S3 possui resisténcia, esse balanceamento é perdido.
Para contornar a situacdo, é necessario conectar a chave S4, que sempre estara fechada.

Um aspecto importante no CMDAC é o n6 de terra virtual em sua entrada. Para
que isto seja mantido, é importante que as chaves S1 e S2 ndo representem uma queda de
tensdo significativa. Portanto, as mesmas devem possuir dimensdes maiores, conforme
apresentado na Tabela 5.8. Segundo o projeto, a queda de tensdo relativa provocada pela

resisténcia € menor do que 10%.

54



Tabela 5.8: Chave NMOS de baixa resisténcia de condugao.

MGN
W 14 um
L 0,35 um
M 1

Com excecdo de S1 e S2, todas as chaves possuem dimensdes minimas. Portanto,
possuem comprimento de canal igual a 0,35 um e largura de canal de 0,4 um. Este

dimensionamento nao apresentou problemas relacionados as injecdes de carga.

5.2.3 ESPELHOS DE POLARIZACAO

Estes espelhos de corrente sdo usados na implementagéo das fontes de correntes
empregadas na polarizacdo da CMC e do RFC. Esta pratica é muito comum no projeto de
circuitos integrados, pois reduz a quantidade de pinos do chip.

Os modulos das correntes de polarizacdo séo iguais nas duas estruturas, porém o
mesmo nao acontece com os sentidos. Em todos 0s casos teremos correntes de polarizagao

iguais a 35 uA. Na Figura 5.9 sdo ilustrados os circuitos a serem projetados.

VDD
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MNE%HEAN B vo
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Figura 5.9: Espelhos de Polariza¢do (A) NMOS. (B) PMOS.

A corrente de polarizacéo podera estar saindo ou entrando no circuito. A primeira situacéo
demanda o uso da estrutura NMOS e o procedimento empregado para o projeto da mesma esta de

acordo com o apresentado anteriormente. Sendo assim, o primeiro passo é determinar a razdo de
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aspecto minima que satisfaca as condi¢Bes impostas pelo circuito. Esta foi encontrada através da

equacdo (A.22) e o resultado obtido esta sendo exibido em (5.30).

(W> s 8l 35 30
L)y~ a-ky,-Vo? - (5.30)

min

Uma vez que a razdo de aspecto adotada é igual a 10, teremos o intervalo a seguir

para a tensdo de polarizacdo. Logo, a tensdo de polarizacdo empregada é igual a 1,04 V.

09755V < VBN <1,1128V (5.31)

O passo seguinte € encontrar as dimensdes dos transistores. Estas possuem relagdo
direta com a sensibilidade do circuito em funcdo do descasamento de componentes. Foi
especificado o desvio padréo relativo na corrente de saida igual a 0,3 %. Portanto, para

estas condicdes, a equacdo (B.13) pode ser empregada, resultando em (5.32).
Ly = 5,9855 um (5.32)

Através do resultado anterior e da razdo de aspecto adotada, sdo determinadas as

dimensGes de cada transistor, conforme apresentado em (5.33).

(W) _ 90 um (5.33)
MN 9 um .

O projeto do espelho PMOS segue 0 mesmo procedimento. Portanto, a razdo de

aspecto minima ¢ apresentada em (5.34). A razdo de aspecto adotada é igual a 15.
14
(—) > 13,35 (5.34)
L/p

O passo seguinte é determinar a tensao de polarizacéo. O intervalo permitido para
este parametro é determinado atraves da equacao (A.18) e da razdo de aspecto selecionada

anteriormente. No caso, foi adotada tensdo de polarizagéo igual a 1.98 V.
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1,9667 V < VBP < 1,9948 V (5.35)

Finalizando o projeto, os transistores sdo dimensionados seguindo como critério
0 modelo de Pelgrom para descasamento. Nesse sentido, é buscado um desvio padréo
relativo para a corrente de saida inferior a 0,3 %. O comprimento de canal minimo que

satisfaz todas as condicdes € exibido em (5.36).

Ly > 5,7907 (5.36)

Para garantir todas as condiges, sdo selecionadas, para os transistores PMQOS, as
dimensdes apresentadas em (5.37).

(5.37)

5.3 COMPARADOR

O algoritmo de aproximagdes sucessivas consiste no rastreamento do sinal a ser
convertido em intervalos cada vez menores dentro da escala analdgica definida pelas
correntes de referéncia. Cada intervalo pode ser dividido em duas partes iguais, ou seja,
em duas metades. A funcdo do comparador € identificar a qual metade o sinal de entrada
pertence, tornando possivel a sequéncia do algoritmo.

Os comparadores de corrente sdo popularmente utilizados em sistemas anal6gicos
das mais diversas areas. Nesse tipo de estrutura, os principais parametros de desempenho
sdo: velocidade de operacdo, consumo de poténcia e precisdo. Em [19] é apresentado um
comparador de corrente de desempenho mediano nos trés parametros. Esta caracteristica
¢ interessante para 0 conversor proposto, portanto, a topologia apresentada sera utilizada

neste trabalho, resultando no circuito da Figura 5.10.
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Figura 5.10: Esquematico do comparador.

Como pode ser observado na Figura 5.10, o comparador implementado possui um
unico terminal de entrada, no qual é aplicada a corrente Iy p, que € a diferenca entre a
corrente Igy e a corrente I, .. A saida do comparador ¢ definida de acordo com as duas

equac0es abaixo.

Iemp = Isp — Ipac (5-38)

VDD,  Igyp <0
Ve = (5.39)
GND,  Igyp >0

O comparador de corrente da Figura 5.10 consiste de um amplificador classe B
composto pelos transistores MNO-MPO e por trés inversores légicos. O par MN1-MP1
proporciona a realimentagdo positiva do circuito pelo né X. Através desta conexdo, é
possivel alcancar ganho suficiente para amplificar pequenas variagdes de tensdo na
entrada [19]. Os inversores em cascata garantem uma saida completamente saturada. A
estrutura deste comparador garante que o offset de entrada seja praticamente nulo,
independentemente das variagdes consequentes do processo de fabricacéo.

Em uma conversdo analdgico digital por aproximacgfes sucessivas, a corrente
fornecida pela saida do DAC estara se aproximando cada vez mais do sinal de entrada ao
longo das iteragdes. Portanto, a corrente de entrada do comparador serd aproximadamente
igual a zero nas ultimas iteraces do algoritmo. Consequentemente, o tempo de resposta

da estrutura aumenta. Buscando aumentar a velocidade de operacdo do comparador, 0s
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transistores NMOS possuem dimensfes minimas e os transistores PMOS possuem razao

A . -k
de aspecto trés vezes maior, pois -~ = 3
P

Tabela 5.9: Dimensdes dos transistores do comparador de corrente.

MP MN
W 1,2um | 0,4um
L 0,35 um | 0,35 um
M 1 1

Como foi visto anteriormente, os bits do vetor de saida do ADC séo determinados
através da resposta obtida pelo comparador. Esta é definida durante FB, mas sera utilizada
apenas durante FC. Portanto, € necessario armazenar a saida do comparador durante este

intervalo. Para cumprir tal tarefa, é empregado o circuito da Figura 5.11.

| FB R
CcMP

| [ %
1

Figura 5.11: Comparador.

N&o é necessario usar chaves CMOS no armazenamento da saida do comparador,
pois o foco é ser capaz de identificar o nivel l6gico correspondente da mesma. Logo, o
limite de excursdo existente no sinal de saida de uma chave NMOS né&o é problematico,
tornando possivel o emprego deste tipo de estrutura. Pelo mesmo motivo, o problema de
injecBes de cargas se torna insignificante.

Quanto menor o capacitor, menor sera a area ocupada pelo mesmo. Além disso,
este seria carregado mais rapidamente. Logo, 0 uso de um capacitor pequeno se torna
interessante e este serd implementado através da capacitancia de porta do transistor

descrito pela Tabela 5.10.

Tabela 5.10: Dimenses do transistor usado como carga capacitiva.

MCCMP
1 um
1 um

1

w
L
M
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5.4 COMPONENTES DIGITAIS

Os componentes digitais do conversor AD por aproximagdes sucessivas possuem
duas fungbes principais: apresentar na saida o resultado obtido e gerar os sinais de
controle. Para cumprir tais tarefas, sdo empregadas portas ldgicas e um registrador de

aproximacdes sucessivas.
5.4.1 REGISTRADOR DE APROXIMAGOES SUCESSIVAS (SAR)

O registrador de aproximac@es sucessivas € o componente digital mais complexo
do circuito. O resultado obtido durante a conversao sera exibido através deste bloco. Em

uma conversao de comprimento N, serdo empregados dois conjuntos de N flip-flops (FFs)

para implementar este bloco, conforme Figura 5.12.

LD ax LD aQpx LD Q= LD al= LD Q= LD Q= LD al= LD Q>
cLK @ p<B7 ] cLK Q p<CB6 | CLK a p<B5 ] clK @ p<B&] —pcLk G p< B3] CLK @ p<BZ] cLK @ p<BT] pcLk G p<B0 ]
o7 D6 D5 D4 D3 D2 D1 Do
<FC]

T I 3 1 I &

PRE PRE PRE PRE PRE
D a o7 D Q 06 D Q ns D Q Da D Q 3 D Q o2 D Q D Q
—PCLK Q P~ LK @ P LK Q p~ CLK Q P> LK Q@ P LK Q px CLK Q p LK Q P
CLR CLR CLR CLR CLR CLR CLR CLR
T i i i | 1
<F8]

Figura 5.12: Esquematico do SAR.

O conjunto inferior funciona como um registrador de deslocamento, permitindo
que o circuito seja capaz de identificar em qual iteragdo (qual bit esta sendo gerado) do
algoritmo o mesmo se encontra. Sendo assim, o conjunto superior de FFs atualizara o
respectivo bit do vetor de saida, levando em consideracdo a saida do comparador de

corrente.
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Inicialmente, teremos R em nivel l6gico alto. Portanto, apenas o ultimo FF do
registrador de deslocamento possuiré saida em nivel l6gico alto, enquanto todas as outras
estardo em nivel l6gico baixo. Essa saida serd importante para garantir o nivel l6gico alto
no bit relativo a primeira interacdo do algoritmo, o D7. Nada sera alterado no outro
conjunto de FFs, pois 0 mesmo atualiza apenas durante FC.

Com o término de R e inicio de FB, o registrador de deslocamento receberd o seu
primeiro pulso de operagdo, portanto a saida D7 passara para nivel l6gico alto e as outras
estardo em nivel l6gico baixo, incluindo DO. Sendo assim, a saida do primeiro AND do
conjunto superior de FFs estard esperando a proxima ocorréncia da fase FC para que a
mesma seja alterada para nivel légico alto, o que resultaria em um pulso de operacdo no
primeiro FF do conjunto superior.

Apenas um bit de saida serd determinado em cada iteracdo do algoritmo. Isto
ocorrera com o pulso de operacdo do seu respectivo AND. Pois, através do mesmo, a
saida do FF relativo a esse bit estard sendo atualizada, se necesséria. O valor da saida ser
o0 inverso logico da saida do comparador.

Esta relacdo pode ser deduzida com o auxilio de (5.39). A saida do comparador é
igual a nivel logico alto quando a saida do DAC é maior do que o sinal amostrado,
portanto, esta localizado na metade inferior. Para a saida digital, estar na metade inferior
significa bit igual a zero. Em caso de saida do comparador igual a nivel I6gico baixo, a
linha de raciocinio analoga pode ser aplicada.

Esse processo sera repetido até que o Gltimo bit seja obtido. A conversao do sinal
amostrado chega ao fim imediatamente antes do sinal R ser repetido. E através do mesmo
que a estrutura retornaré ao seu estado inicial, tornando possivel a conversao de uma nova

entrada.

5.4.2 FLIp-FLOP (FF)

Este circuito foi empregado apenas no SAR. Apesar de grande importancia na
exibicdo do resultado encontrado, 0 mesmo pode ser implementado através de poucas

portas logicas, conforme Figura 5.13. Esta topologia é conhecida como mestre-escravo.
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Figura 5.13: Esquematico do FF tipo D.

CLK

M0

Com a transicdo negativa do pulso de clock, a entrada do FF escravo estara
conectada ao mestre, que estd em malha aberta. Enquanto isso, o escravo estara isolado e
com malha de realimentagdo fechada. Portanto, a saida Q permanecerd constante. As
capacitancias nodais do mestre sdo carregadas com as tensdes apropriadas
correspondentes ao sinal de entrada [6]. O circuito equivalente corresponde a Figura 5.14.

[PRE >———

™

) ’ .!. _//.-
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= ’
.F'{ /

| |
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' / S
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Jid

7 T
Po—{a >
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Figura 5.14: Circuito equivalente do FF para CLK = V.

Com a transi¢do positiva do pulso de operacéo, o circuito se comportara de forma
analoga a anterior, conforme pode ser previsto pela Figura 5.15. Portanto, teremos o
mestre trabalhando em malha fechada e o sinal de entrada estara preso dentro da mesma.
Além disso, a saida do mestre esta conectada ao escravo em malha aberta. As
capacitancias nodais do escravo sdo carregadas, garantindo que a entrada do mesmo
permaneca constante ao trabalhar em malha fechada novamente, fazendo com que a saida

do FF ndo seja alterada por causa da transi¢céo negativa.
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Figura 5.15: Circuito equivalente do FF para CLK = V).

A saida da estrutura sera atualizada, quando necessario, apenas com a transicdo
positiva do pulso de operagédo. As funcgdes preset e clear ndo seguem esta condigéo, pois
ambas nao dependem do pulso de operacdo para alterar a saida. Isto € consequéncia direta
do uso da porta légica NOR dentro da malha de realimentacao de cada estagio.

Quando pelo menos uma das entradas do NOR é igual a nivel l6gico alto, a sua
saida serd igual a nivel l6gico baixo, independentemente das outras entradas. Portanto,
guando PRE ¢ igual a nivel légico alto, a saida do NOR no escravo sera igual a nivel
I6gico baixo, garantindo Q = VDD e Q = GND. Quando apenas o CLR é igual a nivel
I6gico alto, a saida do NOR de entrada no escravo, igual a nivel 16gico baixo, € aplicada
ao NOR seguinte e como 0 mesmo possui as duas entradas em nivel l6gico baixo, a sua

saida sera nivel l6gico alto, garantindo Q = GND e Q = VDD.

5.4.3 MuUX DE CORRENTE

E uma das estruturas mais simples do circuito e sua Gnica fungio é determinar
qual das correntes de entrada sera transmitida até o terminal de saida. Este bloco foi

empregado no DAC interno e 0s seus pinos sdo conforme a Figura 5.16.

@
/
e

Figura 5.16: Simbolo do Mux de corrente.
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Quando o sinal de controle, C, esta em nivel ldgico alto, a entrada I, é transmitida
até a saida. Por outro lado, quando esse mesmo sinal estiver em nivel légico baixo, a

entrada I, sera transmitida. Sendo assim, o circuito usado corresponde a Figura 5.17.

b o

I <_C
I|| /' é ? é \_“‘u
Figura 5.17: Esquematico do Mux de corrente.

5.4.4 PORTAS LOGICAS

As portas logicas séo os blocos mais basicos do conversor. Estas sdo empregadas
principalmente no chaveamento do circuito. Todos os transistores possuem dimensdes
minimas, logo, a largura e o comprimento dos mesmos sdo iguais a 0.4 um e 0.35 um,

respectivamente. Na Figura 5.18 sdo apresentadas as portas l6gicas implementadas.

VDD VDD

Figura 5.18: Esquematicos do: (A) NOT. (B) AND. (C) OR. (D) NOR.

O inversor l4gico, NOT, apresentara em sua saida o oposto l6gico do sinal de
entrada. A porta légica AND foi implementada em dois estagios e sua saida estara em
nivel l6gico alto somente quando ambas as entradas também estiverem, pois nesta
condic&o os transistores NMOS do primeiro estagio conduzirdo, garantindo o nivel l6gico
baixo na entrada do segundo estagio. A porta I6gica OR também possui dois estagios e

possuira saida em nivel 16gico baixo somente quando as duas entradas estiverem em nivel
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I6gico baixo. Pois, nesta condicéo, os transistores PMOS do seu primeiro estagio estardo
conduzindo. A porta I6gica NOR possui comportamento inverso, portanto, exibira nivel

I6gico alto na saida somente quando ambas as entradas estiverem em nivel légico baixo.

65



CAPITULO 6

6 ADC-SAR — SIMULACOES

Neste capitulo serdo exibidos os resultados obtidos por simulacdo no CADENCE
das principais estruturas presentes no circuito. Além disso, o desempenho do circuito sera
comparado com outros conversores encontrados na literatura e também a sua capacidade

em se adaptar quanto ao nimero de bits da conversao sera analisada.

6.1 CELULA DE MEMORIA DE CORRENTE (CMC)

A CMC possui papel fundamental para o bom desempenho do conversor. De
acordo com a teoria, esta estrutura deveria apresentar na saida um erro independente do
sinal de entrada e inferior a LSB/5. Antes de verificar esses aspectos, é importante

caracterizar os blocos que fazem parte da célula de memdria de corrente.
6.1.1 PAR DIFERENCIAL DE ALTA LINEARIDADE (HLDP)

A principal motivacao para o emprego desta estrutura é por causa de sua curva de
transconduténcia de alta linearidade. Ao compararmos com a topologia usual, a melhora

neste quesito é consideravel, conforme apresentado pela Figura 6.1.

40
e _ e D = HLDP
5 35 it 'I“‘“I Srm—a TN — — — Topologia Usual
3 7 'r \ \
& 30 ! '
] / A
‘ﬁ i ' !
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£ i ‘ ‘
g 20 ; \ \
N
: ' - :
= 15 | I \ !
o) ! / : l
210 i ! \
£ ] \
[ =
© 5 / \'
o F \ \
" e > e R | Wagaid] e % il L)
2 -1.5 1 -0.5 ] 05 1 15 2

Tensao Diferencial (V)

Figura 6.1: Curvas de transcondutancia do HLDP e da topologia usual.
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Ao analisar a Figura 6.1, torna-se evidente o ganho em linearidade da curva de
transconduténcia obtida pelo HLDP. Quando a tensdo diferencial é aproximadamente
nula, o ganho de transconduténcia é igual a 34,73 uA/V e a maxima discrepancia relativa
em torno do mesmo é de 6,5 %. Esses dois pardmetros e o capacitor de armazenamento
contribuem diretamente para o erro da CMC.

E importante simular o desempenho do HLDP em funcéo das néo idealidades,
como a variagdo dos parametros de processo e/ou descasamento de componentes. Os
efeitos causados pelas imperfeicdes relativas ao processo de fabricacdo sdo estudados
através da analise de Monte Carlo (MC). Na Figura 6.2 sdo apresentadas as curvas de
transcondutancia obtidas através do HLDP para esse tipo de analise considerando os dois
tipos de ndo idealidades.

Ganho de Transconduténcia [UA/V]
- - N N [} [
o o o (%)) o ()}
1 5 T X T T 1 5

o
T

1 _ 1
2 -15 -1 -0.5 0 05 1 15 2
Tensao Diferencial [V]

o

Figura 6.2: Resultado da Anélise de MC da curva de transcondutancia do HLDP.

A partir das curvas da analise de Monte Carlo, é realizada a distribuicdo estatistica
da transcondutancia média e da méaxima discrepancia em torno da mesma, resultando nos
histogramas da Figura 6.3. A variacdo na discrepancia méaxima é baixa, corroborando o
que foi previsto na teoria ao empregar o HLDP e possibilitando a implementagédo de uma

célula de memdria com erro na corrente de saida praticamente constante.
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Figura 6.3: Histogramas (A) Ganho de Transcondutancia. (B) Discrepancia Relativa.

6.1.2 AMPLIFICADOR OPERACIONAL

Para a analise de desempenho do RFC séo necessarias diversas simulaces. A
primeira delas € a resposta em frequéncia do circuito para uma carga capacitiva igual ao
capacitor de armazenamento. O resultado obtido esta apresentado na Figura 6.4. Por meio
desta é possivel identificar que o produto ganho-banda passante € igual a 14,32 MHz, a

margem de fase é de 82,4° e 0 ganho DC é igual a 86,92 dB.
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Figura 6.4: Resposta em Frequéncia do RFC (A) Magnitude. (B) Fase.
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O passo seguinte é analisar o desempenho da estrutura considerando os problemas

oriundos do processo de fabricacdo. Para cumprimento de tal tarefa, a analise de Monte

Carlo foi empregada novamente, conforme apresentado na Figura 6.5.
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Figura 6.5: Analise de Monte Carlo da resposta em frequéncia do RFC.

Através dos resultados da analise de Monte Carlo é realizada a distribuicéo

estatistica dos seguintes parametros: ganho DC, produto ganho-banda passante (GBW) e

margem de fase. Os trés possuem desempenho satisfatorio, conforme visto na Figura 6.6.
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Figura 6.6: Histogramas (A) Ganho DC. (B) Margem de Fase (C) GBW.
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Uma vez que a transcondutancia desta estrutura é importante para estabilidade, o
estudo da mesma se torna crucial. Para tal, € empregado o circuito da Figura 6.7. No caso,

a tensdo de modo comum é igual a VB, ou seja, 1,1 V.

VD/2

I

VCM +
VD2 — VCM

pud,

Figura 6.7: Circuito de testes para transcondutancia do RFC.

A corrente de saida é obtida pelo esquematico anterior e a sua primeira derivada
corresponde a curva de transcondutancia. Estes resultados estdo na Figura 6.8. A principal
funcdo do RFC é estabelecer o n6 de terra virtual, portanto, as tens@es diferenciais sdo

pequenas. Nesta condicdo, o ganho de transcondutancia € de 241,7 uA/V.
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Figura 6.8: (A) Corrente de saida (B) Ganho de Transcondutancia.
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Outra caracteristica importante no desempenho do RFC é o slew rate. O circuito
projetado possui slew rate de 29 V/us e settling time (1%) igual a 46 ns. Estes séo

resultados obtidos através da Figura 6.9.
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Figura 6.9: Resposta ao degrau do RFC.

O término da caracterizacdo do RFC € alcangado ao simularmos o comportamento
da tensdo de offset nos terminais de entrada. Isto € feito através da analise de Monte Carlo

e a distribuicdo estatistica obtida é apresentada na Figura 6.10.
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Figura 6.10: Histograma da tensdo de desvio na entrada do RFC.
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Na Tabela 6.1 sdo apresentados os parametros de caracterizacdo do RFC.

Tabela 6.1: Caracterizacdo do amplificador operacional.

Resultado
Ganho DC 86,92 dB
GBW 14,32 MHz
Margem de Fase 82,4°
Transcondutancia 241,7 uAJv
Slew Rate 29V /us
Settling Time (1%) 46 ns
V,s (30) 24,465 mV

6.1.3 SIMULACOES CMC

Estas estruturas sdo empregadas principalmente no DAC interno e o desempenho
do mesmo depende diretamente da célula de memdria. Além da alta preciséo, as seguintes
caracteristicas da célula de memdria foram exploradas durante a implementacdo do
circuito: erro independente do sinal de entrada e o sentido do mesmo estar relacionado
com o sentido da corrente de entrada.

Inicialmente é analisado o comportamento da CMC para uma escada de corrente
como sinal de entrada. No caso, os limites da mesma estdo de acordo com as correntes
maxima e minima empregadas na mesma e cada degrau é igual a 0,5 uA. O resultado

encontrado esta de acordo com a Figura 6.11.
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Figura 6.11: Erro da CMC em fungdo da corrente de entrada.
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A curva obtida é semelhante a curva de transcondutancia do HLDP. Através desta
é possivel notar que a parcela constante do erro é de 11,43 nA, enquanto a parte nao linear
é igual a 0,25 n4, nos piores casos. De acordo com a teoria, a parcela constante do erro
deveria ser inferior a LSB/5, logo, a estrutura esta satisfazendo a condicéo de projeto.

O erro na saida € visto como um incremento para as correntes positivas, enquanto
para correntes negativas ocorre o0 oposto. Portanto, ao associar duas CMCs em cascata, 0
resultado obtido na saida possuira elevada precisdo, conforme Figura 6.12.

Modulo do Erro (nA)

0 I 1 1 1
-30 -20 -10 0 10 20 30

Corrente de Entrada (pA)

Figura 6.12: Erro obtido para duas CMCs em cascata.

Como a CMC ndo conserva o sentido da corrente, ao associarmos em cascata duas
estruturas, teremos correntes de sentidos diferentes nos terminais de entrada. Portanto, ao
somarmos 0s respectivos erros, 0s mesmos se cancelam. O cancelamento integral do erro
ndo seré obtido, porém o resultado encontrado é satisfatério, pois no pior caso, 0 mesmo
é inferior a LSB/14.

O processo de fabricacdo € responsavel por inserir imperfeicdes no circuito e as
mesmas devem ser estudadas. Através da andlise de Monte Carlo sdo encontradas as
alteracdes no funcionamento da CMC provocado por esse processo e 0s resultados
obtidos estéo de acordo com a Figura 6.13. Esta simulacdo fez uso de 250 amostras para

a analise de Monte Carlo.
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Figura 6.13: Curvas do erro da CMC na anélise de Monte Carlo.

Através da andlise de Monte Carlo realizada anteriormente, é possivel concluir
que a parcela constante do erro é afetada pelo processo de fabricacdo. As curvas obtidas

sdo empregadas na distribuicdo estatistica de alguns parametros, conforme Figura 6.14.
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Figura 6.14: Histogramas (A) Erro constante. (B) Erro néo linear.

Atraves das diversas simulagdes apresentadas nesta secéo, é possivel perceber que
a célula de memdria projetada satisfaz os requisitos do sistema. Pela analise de Monte
Carlo é garantida a precisao do circuito para praticamente todos 0s casos, pois o resultado
satisfaz a regra dos +3a.
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6.2 ESPELHOS DE CORRENTE

Embora este tipo de estrutura se faga presente em blocos totalmente diferentes do
circuito, existe um parametro de desempenho em comum a ser estudado, que € a precisao
do circuito em produzir na saida a corrente desejada. Esta propriedade é bastante afetada
pelo processo de fabricagdo e € necessario analisar a sensibilidade do circuito em funcéo

do mesmo.

6.2.1 SIMULACOES CMSH

Inicialmente € estudado o comportamento do circuito nas condi¢cGes nominais. Isto
é feito através da varredura DC do sinal de entrada junto da observacéao do sinal de saida,

resultando na reta da Figura 6.15.
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Figura 6.15: Curva de ganho do CMSH.

o

Foi realizada a regressao linear da reta obtida e os dois coeficientes encontrados
estdo de acordo com o previsto. O coeficiente angular é aproximadamente igual a 1 A/A,
enguanto o coeficiente linear é de — 0,38 nA.

O passo seguinte é observar o desempenho do circuito em funcéo do descasamento
de componentes gerados durante o processo de fabricacdo. As curvas de ganho obtidas
com a analise de Monte Carlo estdo apresentadas na Figura 6.16.
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Figura 6.16: Analise de Monte Carlo da curva de ganho do CMSH.

A preciséo do circuito ndo é idéntica para todos os niveis do sinal de entrada. Esta
caracteristica é evidenciada na Figura 6.17.
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Figura 6.17: Corrente de saida do CMSH (A) Média. (B) Desvio padréo.

O desvio padrdo relativo é o parametro de desempenho a ser observado. Este é
apresentado em funcdo do sinal de entrada na Figura 6.18. Como sdo empregados 0S
mesmos transistores durante toda a simulagdo, com a diminui¢do da corrente, 0s
transistores estdo se aproximando da inversdo moderada, portanto, é esperado que o
desvio padréo relativo aumente. Entretanto, esta situacdo ndo serd problematica, pois

trata-se de um erro porcentual.
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Figura 6.18: Desvio padrdo relativo da corrente de saida do CMSH.

6.2.2 SIMULACOES Do CMDAC

Para esta estrutura é importante analisar dois aspectos: a precisdo do circuito e a
reducdo do erro prevista. Portanto, o primeiro passo € realizar a anélise de Monte Carlo
do circuito sem reducdo do erro. Para isso, € simulado o desempenho da estrutura sem
nenhum tipo de chaveamento e o resultado obtido esta na Figura 6.19.
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Figura 6.19: Andlise de MC da curva de ganho do CMDAC sem reducéo do erro.

E repetido o procedimento empregado na secio anterior para aprimorar a anélise

dos dados obtidos, resultando na Figura 6.20.
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Figura 6.20: Desvio padrdo relativo do CMDAC sem reducéo do erro.

Os resultados encontrados para cada sinal de entrada do CMDAC foram obtidos
individualmente. Isto é necessario porque nao seria possivel realizar dois tipos diferentes
de simulacdo simultaneamente na analise de Monte Carlo. Portanto, sdo empregados
como sinais de entrada a corrente minima (2 uA), a corrente maxima (53 pA) e alguns
outros sinais de corrente entre essas duas correntes (5u4, 10uA, 15uA, ...). Os resultados
encontrados para este circuito estdo apresentados na Figura 6.21 e estes foram obtidos

através de uma andlise de Monte Carlo com 500 amostras.

Desvio Padrédo Relativo (%)

1 ! 1 I ! 1
0 10 20 30 40 50 60
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Figura 6.21: Desvio padrdo relativo do CMDAC com reducéo do erro.

Comparando os dois resultados finais, é possivel notar que o emprego da técnica
descrita em Apéndice B.3 garante melhoria de desempenho. O tempo de carregamento
dos transistores € responsavel por parte do erro das menores correntes. Para correntes
maiores do que 5 A, o desvio padrao relativo € inferior a 0,4 %.

De acordo com a teoria, 0 erro do espelho de corrente PMOS seria completamente
cancelado, porém o cancelamento da estrutura NMOS seria apenas parcial. Considerando
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que o cancelamento do erro da primeira estrutura foi praticamente total, entdo o erro da

segunda foi reduzido pela metade, para as maiores correntes.

6.2.3 SIMULACOES ESPELHOS DE POLARIZACAO

Apesar de possuir papel fundamental para o bom do funcionamento do circuito,

estas estruturas sdo de baixa complexidade e esta caracteristica se propaga nas simulagoes

necessarias para analise de desempenho das mesmas.

Estas estruturas foram projetadas de modo a garantir que o processo de fabricacéo

ndo fosse capaz de afetar significativamente a precisdo do circuito. A analise de Monte

Carlo foi empregada para verificar essa caracteristica e a partir da mesma séo construidos

0s histogramas da Figura 6.22.
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Figura 6.22: Histograma da saida do espelho de corrente: (A) NMOS. (B) PMOS.

O desvio padréo relativo obtido para a corrente de saida da estrutura NMOS ¢é

igual a 0,3 %, enquanto para a estrutura PMOS é de 0,31 %. Portanto, em ambos 0s casos

0 circuito possui desempenho satisfatorio, pois garantem precisdo superior a 8 bits.
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6.3 COMPARADOR

Idealmente, o comparador de corrente mudaria, instantaneamente, o nivel 14gico
em sua saida quando o sentido da corrente de entrada fosse alterado. Na préatica isso ndo
ocorre, pois, a estrutura demanda um tempo de resposta minimo e um nivel de corrente
grande o suficiente, em modulo, a ponto de ser detectado.

O tempo disponivel para o comparador selecionar o sinal de saida é igual a largura
de pulso de um sinal de fase, portanto, este é igual a 4 us. A velocidade da estrutura é
proporcional ao nivel de corrente no terminal de entrada. Isto é evidenciado atraves dos
resultados apresentados na Figura 6.23.
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Figura 6.23: Tempo de Resposta do Comparador.

Do ponto de vista pratico, € comum adotar que o limite da estrutura acontece na
metade do tempo fornecido. Ao analisarmos a Figura 6.23, podemos notar que o limite
do comparador ocorre para sinais de corrente algumas centenas de vezes menor do que 0
bit menos significativo.

A cada iteragdo do algoritmo de aproximacg0es sucessivas, a corrente de entrada
do comparador se torna menor. Através da varredura DC do sinal de entrada é encontrado
o limite de operagéo da estrutura, conforme Figura 6.24. Portanto, a estrutura funciona

para sinais de entrada de pelo menos algumas centenas de femto-ampere.
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Figura 6.24: Resolugdo do comparador.

As imperfeigdes do processo de fabricagdo inserem uma corrente de desvio na

entrada do comparador. Este parametro ndo é encontrado facilmente. No caso, 0 mesmo

foi obtido através da analise de Monte Carlo do laco de histerese do circuito, conforme

apresentado na Figura 6.25. Foram utilizadas 500 amostras na analise de Monte Carlo.
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Figura 6.25: Laco de Histerese do Comparador obtido na anélise de MC.

E possivel encontrar a corrente de desvio inserida em cada iteragio da analise de

Monte Carlo. A corrente de desvio é o deslocamento que ocorre do ponto médio de cada

laco de histerese. Sabendo quanto vale cada uma delas, é possivel realizar a distribuicdo

estatistica deste pardmetro, resultando no histograma da Figura 6.26.
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Figura 6.26: Histograma da Corrente de Desvio do Comparador.

A corrente de desvio pode ser desprezada, pois a mesma é muito menor do que o

bit menos significativo.

6.4 ADC-SAR

Nesta secdo sdo apresentados 0s principais parametros para caracterizacdo de um
conversor analdgico digital. Além disso, a capacidade de adaptacdo do ADC ao modificar
0 nimero de bits da conversdo serd testada.

Primeiramente, o circuito foi simulado de modo a obter o ENOB do mesmo. Para
isso, foi necessario aplicar na entrada um sinal senoidal de baixa frequéncia. A resposta

do conversor transformada em seu equivalente analdgico esta na Figura 6.27.
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Figura 6.27: Resposta do ADC-SAR para sinal senoidal.
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Usando o script descrito no Apéndice C.6 e a resposta do conversor, é possivel

determinar o ENOB da estrutura. O resultado obtido esta na equagéo (6.1).

ENOB = 7,7709 (6.1)

Outro parametro de desempenho encontrado através desta simulagéo é a poténcia
média consumida pelo circuito. O valor correspondente esta na (6.2).

P =28mW (6.2)

O passo seguinte é determinar a INL e o DNL do circuito. Para isso, € empregado
0 mesmo procedimento apresentado anteriormente, porém com uma rampa de corrente
na entrada. A resposta do ADC-SAR é exibida na Figura 6.28.
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Figura 6.28: Resposta do ADC-SAR para rampa de corrente.
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Os parametros INL e DNL sdo calculados através do script descrito em C.7 e da
resposta fornecida pelo conversor para uma rampa de corrente na entrada. Os resultados

encontrados estéo de acordo com a Figura 6.29.
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Figura 6.29: DNL e INL do ADC-SAR proposto.

Esses séo o0s quatro parametros obtidos por simulagdo usados na caracterizagéo do

conversor proposto. Na Tabela 6.2 s&o apresentados os resultados encontrados.

Tabela 6.2: Parametros de desempenho do ADC-SAR com 8 bits.

Resultado
ENOB 7,77
P 2,8mWw
INL 1in / max (LSB) -0,2/0,4
DNL pin j max (LSB) -0,5/0,5

A versatilidade do circuito é testada através das mesmas simulacdes, porém para
comprimentos superiores. Durante esse processo, as larguras de banda das fases auxiliares

foram mantidas. Os resultados encontrados para conversao de 9 bits estdo na Tabela 6.3.
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Tabela 6.3: Parametros de desempenho do ADC-SAR com 9 bits.

Resultado
ENOB 8,34
P 2,8mWw
INL 1in / max (LSB) -0,2/1,2
DNL 1in / max (LSB) -1/09

Os resultados encontrados para conversao de 10 bits estdo na Tabela 6.4.

Tabela 6.4: Parametros de desempenho do ADC-SAR com 10 bits.

Resultado
ENOB 8,66
P 2,8 mW
INL 1in ) max (LSB) -1/3
DNL pin j max (LSB) -1/2

Foram realizadas apenas duas alteracdes no circuito para o teste de versatilidade
do mesmo. O sinal de Reset teve o seu periodo alterado de acordo com a nova taxa de

amostragem e 0 SAR foi expandindo de modo a suportar maiores resolucdes.

6.5 ADC-SAR X LITERATURA ATUAL

A comparagdo entre conversores ndo € uma tarefa simples, pois estas estruturas
apresentam diversos parametros de desempenho, e, de acordo com a aplicagéo, o circuito
tera maior enfoque em determinado parametro. Buscando contornar esse problema, é
muito comum utilizar uma Figura de Mérito como critério de comparacéo. Esta é definida

conforme a equacéo (6.3).

FoM (6.3)

~ DENOB 'F,
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Os parametros de desempenho mais importantes na caracterizagao de conversores
estdo na Tabela 6.5. E importante comentar que as estruturas ndo possuem as mesmas

tecnologias de integracdo e tensdes de alimentacéo.

Tabela 6.5: Parametros de desempenho dos ADCs.

[20] [21] P2 | Bt

BITS 8 8 8 8

Vpp (V) 1,2 1,2 1 3,3
Tecnologia (um) 0,13 0,18 0,18 0,35
Fg (kHz) 100 16 1 10
ENOB 7,8 8 7,6 7,77
P (uW) 3,2 0,54 0,255 | 2800
Area (um?) 0,08 0,078 | 0,005 0,06
FoM( PJ ) 0,143 | 0,132 1,32 1560

conv

O conversor proposto possui desempenho intermediario ao considerarmos apenas
a taxa de amostragem e o ENOB. Porém, o mesmo consome muito mais poténcia do que
as outras estruturas. Esta caracteristica interfere diretamente na performance da estrutura,
como pode ser notado ao compararmos as FoMs.

Embora em [20] seja apresentado um conversor consideravelmente mais rapido,
as outras taxas de amostragem sdo préximas. Esse comportamento é andlogo para a
poténcia consumida, exceto para o conversor proposto. E comum encontrar consumo de
poténcia dessa ordem em conversores extremamente rapidos, como em [3].

Em termos de area de integracao, o circuito apresentou um bom desempenho, pois
demandou menos area de integracdo do que duas estruturas, perdendo apenas para o
conversor [22]. Estes resultados foram obtidos empregando a tecnologia de 0,35 um,
portanto, para tecnologias menores, a area de integracio tenderia a ser ainda menor. E
importante comentar que esta ndo é a area real, é apenas uma estimacdo, portanto, uma

analise mais precisa podera ser realizada somente com o término do layout do circuito.
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6.6 ANALISE DOS RESULTADOS

O objetivo principal deste trabalho era projetar um ADC-SAR que usasse apenas
quatro células de memoria, independente do comprimento da conversdo. A topologia
proposta ndo depende do nimero de bits da conversdo, porém é sensivel ao descasamento
de componentes e injecOes de cargas, portanto, 0 desempenho reduz com o aumento do
comprimento da conversao.

Na Tabela 6.6 estdo os parametros de desempenho do ADC-SAR de acordo com
comprimento da conversdo. Apesar do algoritmo funcionar corretamente, é possivel
perceber que 0 aumento do comprimento da conversdo ndo é acompanhado do aumento
do ENOB. Esta caracteristica ¢ justificada pela manutencdo das células de memdria de
corrente e a reducdo do LSB provocada pelo aumento do comprimento da conversao.
Portanto, a perda em desempenho é natural e esperada.

Em sua configuracdo original ndo ocorre falha de cddigo, pois o erro de DNL esta
dentro do intervalo [-1, 1], porém o mesmo ndo pode ser afirmado para as conversdes de

maiores comprimentos.

Tabela 6.6: Desempenho do ADC-SAR em fun¢do do comprimento da converséo.

8 9 10
ENOB 7,77 8,34 8,66
P 2,8 mW 2,8 mW 2,8 mW
INL (LSB) -02/04 | —0,2/1,2 ~-1/3
DNL (LSB) -05/05 | —1/0,9 ~1/2

Umas das desvantagens da estrutura proposta é possuir erro acumulativo ao longo
de uma converséo. Este problema serviu como motivagédo para implementar o circuito de
modo a atenuar as ag0es das fontes de erro a cada iteracdo. O ENOB obtido pelo conversor
de 8 bits estd proximo do ideal, portanto, € possivel afirmar que o0 meétodo empregado é
eficiente para redugéo da sensibilidade do circuito em funcédo dos erros introduzidos pela
célula de memoria. Para estudar a sensibilidade do circuito em funcdo do descasamento
seria necessario realizar a analise de Monte Carlo, porém esta demandaria um tempo de

simulacdo impraticavel, com os computadores disponiveis.
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Apesar de possuir bom desempenho para conversao com 8 bits de comprimento,
0 circuito perde em desempenho rapidamente com o aumento do comprimento da
conversdo. Aumentar uma unidade no comprimento da conversdo corresponde a dividir
por dois a corrente equivalente ao MSB, portanto, a sensibilidade do circuito aumenta.

A topologia apresentada € capaz de realizar a conversao de qualquer comprimento
quando os sinais de controle sdo ajustados corretamente. Porém, como as estruturas
empregadas ndo sdo ideais, os erros associados as mesmas limitam o desempenho do

conversor AD desenvolvido.
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CAPITULO 7

/ CONCLUSAO

Um ADC-SAR de 8 bits em modo de corrente com 10kHz de taxa de amostragem
foi implementado. Apesar de possuir precisdo relativamente alta e ndo possuir falha de
cbdigo, a estrutura apresentou alto consumo de poténcia. Embora projetado na tecnologia
de 0,35 um, o circuito proposto apresentou area de integracdo estimada menor do que
algumas outras estruturas presentes na literatura.

O DAC interno é implementado através de apenas quatro células de memdria. Esta
propriedade ndo € comum na literatura e a topologia proposta se comprovou independente
do comprimento da conversao, apesar do rendimento da estrutura diminuir rapidamente
com o aumento do comprimento da conversdo. Pelos resultados encontrados, o limite
pratico do conversor projetado é de 8 bits, embora idealmente a topologia funcionaria
para comprimentos maiores.

A principal contribuicdo do trabalho € apresentar uma topologia diferente capaz

de realizar a conversdo analdgico digital por aproximac@es sucessivas.
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CAPITULO 8

8 TRABALHOS FUTURO

O principal problema do circuito € o alto consumo de poténcia para um conversor
com taxa de amostragem mediana. Os principais causadores desse problema sao as células
de memoria de corrente e os amplificadores operacionais. Portanto, uma alternativa a ser
estudada é o emprego de outras topologias de célula de memdria de corrente, podendo
tornar os transportadores de corrente dispensaveis.

Uma outra alternativa a ser analisada seria a reducdo do intervalo entre as duas
correntes de referéncia. O aumento da corrente minima possibilitaria 0 aumento da taxa
de amostragem e a diminuicao da corrente maxima possibilitaria o emprego de células de
memoria de corrente com menor consumo de poténcia. Porém, o LSB seria reduzido,
diminuindo a precisao do circuito.

Uma terceira alternativa seria implementar o conversor em inverséo fraca, porém
isso implicaria no aumento da sensibilidade do circuito em func¢do do descasamento. De
modo geral, o proximo passo € encontrar uma alternativa que aprimore o desempenho da

estrutura sem perder a sua abordagem original.
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APENDICE A

A PROJETANDO ADC-SAR

A.l1 PARAMETROS DOS TRANSISTORES

Para que seja possivel realizar, manualmente, o projeto do ADC-SAR, é
necessario extrair os parametros empregados pelo processo de integracdo. Estes foram
extraidos a partir do modelo de simulacdo BSIM3.3, atraveés do ajuste das curvas

caracteristicas do transistor as equacdes de nivel 3 apresentadas na Tabela A.1.

Tabela A.1: Modelo nivel 3 dos transistores.

NMOS PMOS
Triodo Triodo

w a w a

Ips = T [((Ves = VT) - Vps — CR Vps] Isp = T [(Ves = VT) - Vps — 2 Vis]
Saturagédo Saturacgéo
w [k W (k
s = (5% ) Wes = V1)? lop =7 (32 Wes = Va)?
Ve =Vro =7 (b0 = Vas —+/$0) Ve =Vro =7 (b0 = Vas —+/$0)

Os parametros foram determinados através das equacgdes apresentadas na tabela
anterior. Nas tabelas a seguir sdo apresentados 0s parametros extraidos para os dois tipos

de transistores.
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Tabela A.2: Parametros para equagéo da corrente do NMOS.

Parametro Triodo Saturacgéo
ky 198,3 uA/v? 165 pA/V?
Vro 0,55V 0,49V
0 0,15 0,087
a 1,29 1,29
14 0,67 VV 0,67 VV
$o 1,3V 1,3V

Tabela A.3: Parametros de processo do NMOS.

Parametro Valor
Cox 4,558 - 1073 F/m?
Cop 1,2-107° F/m
R 0,027V
Ay, 24-107® m™2
Ayro 181-10"18 m=2

Tabela A.4: Parametros para equacgéo da corrente do PMOS.

Parametro Triodo Saturacao
ky 54,6 uA/V? 64 nA/V?
Vro -0,74V -0,69V
0 -0,13 -0,12
a 1,31 1,31
14 —0,44VV —0,44V
bo 0,52V 0,52V
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Tabela A.5: Parametros de processo do PMOS.

Parametro Valor
Cox 4,453 1073 F/m?
Cor 1,2-107° F/m
R 0,027V
Ay, 50,4 - 10718 m~2
Ayro 222-10718 m2

A.2 POLARIZACAO DO ESPELHO DE CORRENTE CASCODE

Embora o projeto do espelho de corrente seja simples, existem alguns aspectos
que devem ser considerados durante 0 mesmo, tais como, a razdo de aspecto minima dos
transistores e a tensdo de polarizacdo. As equacBes apresentadas sdo considerando um
espelho de canal N, porém o0 mesmo raciocinio pode ser aplicado para deduzir as equagoes

do espelho de corrente de canal P.

O

VO
Q

l‘ [: M2B

VD1 vD2

MmEl_L{E M2A

M1B

1 T

Figura A.1: Espelho de corrente cascode.

Antes de ser apresentada a analise do espelho de corrente cascode, é necessario

definir algumas caracteristicas do circuito, tais como:

- A relacdo entre as razGes de aspecto dos transistores € igual a:
w w
(D)= (7)
L M2 L M1
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- A corrente de entrada é definida pelo intervalo:
Iviv < lin < Iyax (A.2)
- A tensdo minima na saida € igual a Vo,
- As tensGes de dreno VD1 e VD2 possuem valores aproximadamente iguais.
- As seguintes igualdades existem:
Vria = Vr2a = Vra (A3)
Vrip = Vrap = Vrp (A.4)

Para o bom funcionamento da estrutura, é necessario que todos os transistores
operem na regido de saturacdo. A condicdo necessaria para manter M1A e M2A em

saturacdo é definida na equacédo (A.5).

Ve -V
> TA

VD (A.5)

a
O mesmo deve ser feito para os outros dois transistores, portanto, as condig¢des

para manter M1B e M2B s&o, respectivamente, iguais a:

VB—VD —V.
VG —VD > - 5 (A.6)

VB—-VD -V,
> TB

Vomin —-VD = (A?)

a

Em (A.8) e (A.9) estdo definidas as equagdes das correntes dos transistores.

_ B (VG — VTA)2 (A.8)

Iin 2'“
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_ By (VB—VD — VTB)2

— (A.9)

Iin

E possivel estabelecer o limite inferior para a tensdo VB. Para isso, é necessario
utilizar as equagdes (A.5), (A.8) e (A.9) que foram definidas previamente. Sendo assim,

o resultado encontrado sera igual a expressdo apresentada em (A.10).

1) Z'Q'Iin

> - A.10
VB_VTB+(1+a 2 ( )

Observando a equacdo anterior, é notavel que o limite da tensdo VB depende do
nivel de corrente da entrada. Considerando os limites da mesma, o pior caso ocorre
quando a corrente de entrada for méxima. Logo, chegaremos no resultado apresentado
em (A.11).

VB = V. +(1+—
TB p B,

A equacdo anterior foi encontrada através da condicdo de saturacdo dos
transistores M1A4 e M2A. Logo, através das equacdes (A.6) e (A.7), serdo obtidas duas
outras condicdes para tensdo de polarizacdo. No caso, ambas serdo condi¢fes que definem

um limite superior para VB. As duas equac¢des encontradas estdo apresentadas a seguir.

1 2-a-l;
> " —ln + VTA + VTB (A12)

VBS(Z—— 5

a
1 2'a-l;
VB <Vog,in +Vrg + (1 - —) C—" (A.13)
o B1

As duas condigdes sdo funcbes de corrente de entrada, porém, desta vez, o pior
caso acontecesse quando a corrente de entrada € minima. Realizando a substituicédo, os

resultados encontrados séo iguais a (A.14) e (A.15).
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+ Vra+ Vg (A.14)

1). Zla.IMIN (A15)

VB S VOmiTL + VTB + (1 _a

A tensdo minima na saida ird determinar qual das duas condi¢cdes € a mais

restritiva.
e Caso onde (A.15) e mais restritiva do que (A.14)

Nesta condicdo, teremos o seguinte intervalo para VB:

1 2-a-l
X = (1 _ _) N R (A.16)
a B1
N [2-a-1
Y = (1 + —) | (A.17)
a B1
Vomin +Veg + X = VB > Vg +Y (A.18)

Através da equacao anterior, sdo encontrados 0s seguintes resultados.

Vomn =Y — X (A.19)

VOmin = jzﬁ? [(1 + %) Toax — (1 - 2) : m] (A.20)

Manipulando a (A.20) de modo a termos a mesma em funcéo da razdo de aspecto,

o resultado obtido estara de acordo com a (A.21).
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(0, 2 (42 V- (13) ] e

min

O limite da raz&o de aspecto dependera da excurséo da corrente de entrada, porém,
existe a situacdo especifica onde a corrente de entrada é constante, portanto, 0 seu maximo
é igual ao minimo. Quando isto ocorre, a condicdo necessaria para a razao de aspecto é
definida em (A.22).

(W) - 81, A 22
L Ml_a'kp'VOZ ( )

min
e Caso onde (A.14) e mais restritiva do que (A.15)

Nesta condicéo, teremos o seguinte intervalo para VB:

N\ [2-a-1
X= (2 ——)- - M (A.23)
a B1
1\ [2-a-I
Y = (1+—)- - A (A.24)
a B1
X+Vps+Vpg 2VB2Vip+Y (A.25)

Através da equacao anterior, sdo encontrados 0s seguintes resultados.

Via > \/? [(1 + %) Torax — (2 - %) : IM,N] (A27)

Manipulando a (A.27) de modo a termos a mesma em funcéo da razdo de aspecto,
o resultado obtido estara de acordo com a (A.28).
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DI O RN R S

a a

Novamente a razdo de aspecto dependera dos limites de excursao da corrente de
entrada. Assim como ocorreu anteriormente, existe a situacdo onde podemos igualar os

dois limites e obter a equacdo (A.29).

(W)m L LE o (A.29)

a-ky Vi,

Além de determinar as dimensdes dos transistores, outra preocupacao no projeto
do espelho de corrente cascode é a tensdo de polarizacdo. Através da definicdo da razédo
de aspecto dos dispositivos, o intervalo aceitavel para tensdo de polarizagcdo também
estara sendo selecionado. No caso, este se torna menos estreito a medida que a escolha da

razdo de aspecto se afasta da razdo minima necessaria.
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APENDICE B

B MODELAGEM DO DESCASAMENTO

B.1 MODELO DE PELGROM PARA DESCASAMENTO

Obviamente o processo de fabricacdo néo é capaz de gerar uma verséao idéntica do
circuito projetado no simulador. Sendo assim, o comportamento elétrico de estruturas
basicas, como transistores, capacitores estdo sujeitos as flutuacdes aleatorias de valores
nominais. Sendo assim, a imprecisdo do processo de fabricacdo afetaria diretamente o
desempenho de estruturas como espelhos de corrente, por exemplo.

Uma alternativa para fugir deste tipo de problema seria a calibragdo do circuito,
porém, dependendo do circuito, este método se torna de alta complexidade e caro. Uma
segunda alternativa seria utilizar um modelo matematico que seja capaz de quantificar os
erros provenientes do processo de fabricacdo. No caso, sera empregado o modelo de
Pelgrom, originalmente apresentado em [18].

As principais de fontes de erros no processo de fabricacéo sao: o erro de gradiente,
a variacdo global dos parametros de processo e a varia¢do local dos parametros de
processo.

O erro devido a variacao local dos parametros de processo é o mais problematico
dos trés, pois é totalmente aleatorio e afeta de forma independente cada dispositivo. Este
erro é a principal fonte de descasamento. Logo, este sera o tipo de erro quantificado pelo
modelo de Pelgrom. Através deste, sera possivel projetar o circuito de forma que os
efeitos causados pelo descasamento sejam mantidos dentro de um determinado limite.

De acordo com o modelo de Pelgrom, a variancia de um parametro P entre dois
dispositivos retangulares é definida em (B.1). No caso, temos que AP é a diferenca entre
dois dispositivos idénticos de dimensbes W e L, Ap € a constante de proporcionalidade
da &rea para o parametro P. A equacao seguinte serve como modelo apenas para situacoes

onde a distancia entre os dispositivos € menor do que 1 mm [23].

101



2

o2(AP) = (B.1)

W-L

Através do modelo de Pelgrom é revelada uma relacao inversamente proporcional
entre o erro de descasamento e a area do dispositivo, portanto, para satisfazer uma
determinada condicdo de erro de descasamento, existira um limite minimo para as
dimensdes do dispositivo. Neste trabalho serdo consideradas apenas as variancias da

tensdo de limiar (V) e a variancia do ganho de transcondutancia (k).

2
201y = Avr (B.2)
(V) WL
AR
5% (ky) = T2 (B.3)

B.2 DESCASAMENTO DO ESPELHO DE CORRENTE CASCODE

E aplicado 0 modelo de Pelgrom sobre o espelho de corrente da Figura B.1. Trata-
se de um espelho simples, porém o resultado final € muito semelhante ao resultado do
espelho cascode e a dificuldade do desenvolvimento é consideravelmente menor. Os

transistores MA e MB sdo implementados, respectivamente, atraveés de N, e N, transistores

i, - . ~ w
unitarios, associados em paralelo, com razédo de aspecto T

VO

MA | VG | MB

Figura B.1: Espelho de corrente.
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As equac0es da corrente de entrada e da corrente de saida estdo definidas abaixo,

respectivamente.

w
kpa*Na-
lin = =" (VG = Vg (B4)
w
kpB . NB —_
I, = ?L (VG — Vpp)? (B.5)

O passo seguinte é calcular as derivadas parciais das equagfes em torno dos
valores nominais, e em seguida as variagoes, resultando nas equacdes (B.6) e (B.7).

w
Ny-ky 7 (VG =Vr) ((VG —Vp) -+ Akyy

_ (B.6)
T + AVG AVTA)

a

w
0 = .
a

+AVG — AVpg (B.7)
2k,

E possivel resolver o sistema acima ao isolarmos a primeira equacio em funcéo
de VG e aplicarmos o resultado encontrado na segunda equagao. Sendo assim, teremos a

expressao definida em (B.8).

Al, =

w

NB ' T ' kp ' (VG - VT)Z ) AkpB - AkpA n AVTA - AVTB (BS)
a 2k, VG —Vy

Simplificando a equacdo anterior através da equacao da corrente nominal de M1,

obteremos o resultado apresentado na equacéo (B.10).

_ Z'Q'Il'n
VG —Vp = |— (B.9)

kp'NA'T
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N I k .w-l.
= 2. Ak — Dkyy) + N+ |2 (AVpg — AVp)
N, k,

(B.10)

Al

Através da equacdo anterior € calculada a variancia da corrente de saida, conforme

apresentado pelas equacgdes (B.11) e (B.12).

2Ny ky-W-Vi
B Iy -a-L

(B.11)

62(Al,) = 62(kyp) + 62(kpa) + X - (62(AVra) + 62(AVrp)) (B.12)

A razdo de aspecto entre os transistores ira relacionar a corrente de entrada e a
corrente de saida. Usando esta informacdo e aplicando as equacbes de Pelgrom na

equacao anterior, é encontrado o resultado apresentado em (B.13).

A,%p .\ Az (2:Ny-ky-W-VE
w-L w-L Ly -a-L

B.3 REDUZINDO O ERRO DO ESPELHO DE CORRENTE

N, + NB)

52(AL) = ( . (B.13)

Anteriormente foi modelada a relacdo entre o erro da corrente de saida e as
dimensdes dos transistores empregados no espelho de corrente cascode. Através da
equacdo obtida por esse procedimento, foi concluido que a precisdo do circuito aumentara
proporcionalmente com area do transistor. Portanto, numa situacdo onde tivermos a
necessidade de usarmos espelhos de corrente associados em cascata, para que 0O erro
estivesse dentro de uma determinada tolerdncia, a &rea dos transistores precisaria
aumentar significativamente. Esta caracteristica serviu como motivagéo para aplicarmos
no ADC projetado o método que sera apresentado.

Dentro do ADC interno ocorre a necessidade de associar em cascata dois pares de
espelhos de corrente, separados por uma CMC, conforme a Figura B.2. Observe que a
cascata de espelhos de corrente é implementada através de quatro conjuntos de

transistores, portanto sdo quatro fontes de erro diferentes.
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VDD VDD VDD VDD
o o] o]

cMmC

@ N M1B |D_‘_c”: M28B MSA:]F__CH: M3B

VO

Mmﬂ’_o_‘ M2A MdAji_‘_{ M4B

‘||

Figura B.2: DAC interno com espelhos de corrente em cascata.

Os quatro espelhos de corrente irdo influenciar no resultado final. O descasamento
dos transistores faz com que a corrente na saida seja multiplicada por um fator que
significa um acréscimo ou um decréscimo da corrente ideal, conforme (B.14). A anélise

foi feita considerando uma CMC ideal, logo, possui erro nulo.

lor=In " (1+A)-(1+A)-(1+A43)-(1+A4,) (B.14)

Através do circuito da Figura B.3 é possivel desempenhar a mesma funcéo, porém
a sensibilidade em relacdo ao descasamento dos transistores no espelho de corrente é
menor. O procedimento € realizado em duas etapas e o circuito € modificado de acordo

com os sinais de fase.

VDD

o o .

lcn ; cmc
@—/ 1
iaz lcn lqz Tm Toz lcn

i >

lcxz

MﬂAJE]{ {BWB

Figura B.3: DAC interno com circuito para reducgéo do erro.

Na primeira etapa do procedimento, ou seja, durante o nivel l6gico alto de Q1 e
nivel l6gico baixo de Q2, o terminal X estard funcionando como entrada. Sendo assim, a

corrente que estara sendo armazenada pela CMC € igual a (B.15).
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Ior =Ly - (1+A)-(1+4,) (B.15)

Durante a segunda etapa do procedimento, a corrente previamente armazenada

pela CMC estarda retornando para o espelho de corrente, conforme Figura B.4.

VDD

i
M2 F_"_cil:lm GND|

VDD CMC

M1A |—0—| M1B

,)ID‘

Figura B.4: DAC interno com reducdo de erro durante segunda etapa.

Observe que sao utilizados os mesmos transistores da primeira etapa, porém com
conexdes porta-dreno alteradas. Consequentemente, o terminal Y passara a funcionar
como a saida e os espelhos de corrente passarao a alterar a corrente de saida de forma
inversa, conforme (B.16). Sendo assim, o erro de descasamento da segunda etapa é usado
para atenuar o erro do sinal de saida. Este efeito é consequéncia direta do chaveamento

realizado nos transistores do espelho de corrente.

1 1
102 = 101 " (1 n Al) : (1 n Az) (816)
Usando (B.15) e (B.16), chegamos ao resultado a seguir.
o (1+A) A+4y)
Ioz = Iiy a+5) (+h) (B.17)

Idealmente, o erro provocado pelo descasamento dos transistores seria totalmente
eliminado. Note que 0 mais importante para o procedimento é a semelhanca entre as

parcelas e ndo o0s seus respectivos valores absolutos.
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Foi considerado na deducéo apresentada anteriormente que a razdo do espelho de
corrente era de 1:1, portanto, a quantidade de transistores empregados nas duas fases do
procedimento sdo idénticas. Sendo assim, idealmente, teriamos a remog¢do completa do
erro provocado pelo descasamento dos transistores. Pois, 0 conjunto de transistores que
contribuiram com um acréscimo de corrente na primeira fase, também contribuem com
um decréscimo de corrente, de valor inverso ao acréscimo, durante a segunda fase do
procedimento. A situacdo andloga também é possivel.

Para o bom funcionamento do ADC-SAR é necessario realizar a divisdo por dois
de determinada corrente no DAC interno e armazenar o valor obtido para a proxima
iteracdo do algoritmo. Sendo assim, durante a primeira etapa do procedimento, a razéo
do espelho de corrente é de 2:1, enquanto na segunda etapa a razao € de 1:1. Portanto, a
quantidade de transistores que estardo sendo utilizados serd modificada, prejudicando a
remocao do erro provocado pelo descasamento dos transistores.

A seguir serd analisada como a situacdo descrita anteriormente iré interferir no
desempenho do método apresentado. O procedimento é dividido em duas etapas e cada

uma das etapas interfere na construcéo do circuito, conforme Figura B.5.

VDD GND

GMD cMC VDD | CMC

NN |
JE L. E E Lo

(A) (B)

Figura B.5: DAC interno com reducao de erro (A) na etapa 1 e (B) na etapa 2.

As equac0es basicas do modelo EKV para a corrente de dreno direta, com 0s

terminais de porta e substrato no mesmo potencial, estdo definidas a seguir.

9Up, Ve,V Igsp) =0 (B.18)
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Ve = Vro

9Up, Ve, Vr,Igsp ) = —Gx —In(Gx — 1) + 1 +1In(2)

ner
I
Gy = [1+4 -2
Igsp
) w
IESP=2'n'¢T'kp'T

I
Ic =2
Igsp

(B.19)

(B.20)

(B.21)

(B.22)

Os transistores possuem dimensdes idénticas. Logo, os valores nominais das

~ - N . .
correntes I, Ig € I Sa0 Iguals a ?X Sendo assim, teremos o seguinte:

Iy
I, ==+ Al
4= 4
Iy
I ==+ Al
B 2+ B
Iy
I- ==+ Al
c=5 c

(B.23)

(B.24)

(B.25)

Observando a Figura B.6 podemos notar que a tensdo de porta dos transistores é

mantida constante durante as duas etapas. Portanto, o problema de calcular o erro final é

equivalente ao calcular o erro no divisor de corrente a seguir.

Figura B.6: Divisor de corrente.
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Equacionando o sistema, encontra-se o seguinte:

9Ua Ve, Vra Igspa) = 0 (B.26)
9Up, Vs, Vrp, Igsps) = 0 (B.27)
Iy+1p=1Ix (B.28)

Derivando cada uma das equacgdes, chegamos aos resultados subsequentes:

094 09a 09a 09a

Al +——- AV, + —— - AV. — Al =0 .
a1, + ay, ' + v, T + sy ESPA (B.29)
095 d9p 095 095
—Alg+—-AV, + —— - AV, — Al =0 .
a1, B + av, ' + oy SVTE + lpspy ESPE (B.30)
Aly 4+ Al =0 (B.31)
Na condi¢do nominal, teremos:
O9s  _ %98 _ 09 6
oly =k olg =X olp b=l :
094 _ 09p
@ = @ (B.33)
094 _ 995 _ 99 ®.30
OVra Vra=Vr OVrg Vre =Vt oVr Ip = %X .
094 _ 995 _ 99 535
0lgspa 0lgspp 0lgsp (B.35)

Ix
Igspa =IEsp Igsp = IEsp Ip =%

. - .- 1
Escolhendo 1, como saida e usando as derivadas parciais em I, = ;X teremos a

equacao seguinte.
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a9
(AVry — AVyg) + ET (Algspa — Algspp) =0 (B.36)
ESP

094, 99

22 Al
aly A+6VT

Determinando as variancias de cada parametro:

2 _ 2 _ 2
OAVrs = Oavep = 9vr (B.37)

(B.38)

2 _ 2 _ 2
OAlgspa = OMIgspp = Olgsp
2 _ 2
Op1, = Ol (B.39)

Através das variancias de cada parametro e de (B.36), é possivel achar a equacéo

que determina a variancia do erro de I,.

(B.40)

As derivadas parciais sdo calculadas a partir da equacdo (B.19) e os resultados

obtidos estdo apresentados a seguir.

dg B 2 1
dlpl, _ly T Igsp R (B.41)
Igsp
dg Ik 1
Olgsp p=1x g 1+ 21y 1 (B.42)
Igsp
dg 1
a_VT, o ——n¢T (B.43)

110



Determinando as respectivas variancias relativas de cada parametro:

2
2 _ O,

O = T\ (B.44)

A Oy
O'VT2=V_72T (B.45)

2

~ 2 01
Orgsp” = ,5;’ (B.46)

O coeficiente de inversdo é definido através da corrente de dreno do transistor e

da equacéo (B.22), portanto, 0 mesmo sera igual a expressao a seguir.

Iy

IC (B.47)

_Z'IE.S‘P

Através das equacdes que definem a variancia relativa de cada parametro, a
expressdo do coeficiente de inversdo e a variancia do erro de I, é possivel determinar a

variancia relativa do erro de I,.

o, vE e (lc+ ) -vETe )
Ia = 4-n2-¢72~-16‘2

A~ 2
0
] 6VTZ + IEZSP (B.48)

Aplicando as equacdes do modelo de Pelgrom para descasamento na equacgédo

(B.48), teremos o resultado apresentado em (B.49).

1
2.[>. N_Vva-Icxr1
52 /T 2-(1c+3) -v&TCHT]| a4, LM (B.49)
la 4-n2-p2-IC? WL 2-W-L
Note que o erro de descasamento € funcdo do coeficiente de inversdo. Em (B.50)
é apresentado o erro de descasamento quando o transistor estd predominantemente em
inversdo forte, ou seja, IC tende a infinito. Enquanto em (B.51) é apresentado o erro de

descasamento para o transistor totalmente em inversao fraca, portanto, IC tende a zero.
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1 A
5 2=_._"P B.50
Ol =3 T (B.50)
A 2 1_ Akp VTZ Ayy

(B.51)

Cawi T2 WL 22 g2 WL

O erro de descasamento € maior a medida que o coeficiente de inversdo se

aproxima da inversdo fraca.
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APENDICE C

C CODIGOSEM MATLAB

Nesta secdo sdo exibidos os codigos empregados na modelagem do circuito. Além

de simular o algoritmo da estrutura proposta, também séo apresentados 0s codigos para

modelagem dos principais erros presentes no conversor.

C.1 MoDELO CMC

memoria_central.m

memoria_lateral.m

function CORRENTE =
memoria_central(CORRENTE, C)

erro_mem= [ 0;-C;0;];
CORRENTE = CORRENTE +

erro_mem;
end

function CORRENTE =
memoria_lateral(CORRENTE, C)

erromem= [ O; C,0;];
CORRENTE = CORRENTE +

erro_mem;
end

C.2 COMPARADOR

comparador.m

IC=1DAC- ISH - OS;

if (IC>0)

VC=1; % LIMITE SUPERIOR
else

VC=0; % LIMITE INFERIOR
end
end

function VC = comparador(IDAC, ISH, OS)
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C.3 ESPELHO DE CORRENTE DO DAC

espelhoDAC.m

function CORRENTE = espelhoDAC(CORRENTE, B1, B3, B2, FA, FBC)

if (FA==1) % IDA
CORRENTE = CORRENTE/2;
CORRENTE_AUX = B1*(CORRENTE(1) + CORRENTE(2) + CORRENTE(3));
CORRENTE(3) = CORRENTE_AUX + CORRENTE(3);
CORRENTE_AUX = B2*(CORRENTE(1) + CORRENTE(2) + CORRENTE(3));
CORRENTE(3) = CORRENTE(3) + CORRENTE_AUX;

elseif (FBC==1) % VOLTA
CORRENTE_AUX = -B3*(CORRENTE(1) + CORRENTE(2) + CORRENTE(3));
CORRENTE(3) = CORRENTE_AUX + CORRENTE(3);

CORRENTE_AUX = [-B2/(1+B2)]*(CORRENTE(1) + CORRENTE(2) +
CORRENTE(3));
CORRENTE(

end

) = CORRENTE(3) + CORRENTE_AUX;

end

C.4 ESPELHO DE CORRENTE

espelho.m

function CORRENTE = espelho(CORRENTE, B)
% ERRO DE DESCASAMENTO DEPENDE DA CORRENTE

CORRENTE_AUX = B*(CORRENTE(1) + CORRENTE(2) + CORRENTE(3));
CORRENTE(3) = CORRENTE(3) + CORRENTE_AUX;

end
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C.5 ADC-SAR

adc.m

function [DAC, BIN, ANAL, SAMPLE] = adc(H, L, BITS, CSH, CH, CL, CDAC,
B1, BX, B2, BS, OS)

Fin = 1/(1024*96); T = 1024*96; num_pontos = 1024;
t = (0:T/num_pontos:(T-T/num_pontos))’;
SAMPLE = ((H-L)/2)*sin (2*pi*Fin*t) + (H+L)/2;

for contador = 1:1:length(SAMPLE)
ANAL(contador) = 0;

corrente_H = [H;0;0]; corrente_L = [L;0;0];
corrente_ MC = [(H + L);0;0]; corrente_S = [SAMPLE(contador);0;0];

corrente_H = memoria_lateral(corrente_H, CH); % FB
corrente_L = memoria_lateral(corrente_L, CL); % FB
corrente_S = memoria_lateral(corrente_S, CSH); % -R
corrente_S = espelho(corrente_S, BS); % -R

for iteracao = 1:BITS

corrente_MC = espelhoDAC(corrente_MC, B1, BX, B2, 1, 0);

corrente_MC = memoria_central(corrente_MC, CDAC);

corrente_MC = espelhoDAC(corrente_MC, B1, BX, B2, 0, 1);

corrente_MC_aux = corrente_MC(1) + corrente_MC(2) +
corrente_MC(3);

corrente_S_aux = corrente_S(1) + corrente_S(2) + corrente_5S(3);

VC = comparador(corrente_MC_aux, corrente_S_aux, OS);

if (VC == 1)
corrente_H = memoria_lateral(corrente_MC, CH); % FA
BIN(contador,iteracao) = 0;

else
corrente_L = memoria_lateral(corrente_MC, CL); % FA
ANAL(contador) = ANAL(contador) + 22(BITS-iteracao);
BIN(contador,iteracao) = 1;

end

corrente_ MC = corrente_H + corrente_L; % FA
end % LOOP DO ALGORITMO DE APROXIMACOES SUCESSIVAS
DAC(contador) = ANAL(contador) *((H-L)/(27BITS-1)) + L;

end

end
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C.6 SCRIPT PARA CALCULO DO ENOB

prettyFFT.m

function [ENOB, SNDR, SFDR, SNR] =
prettyFFT(wave,f_S,maxh,no_annotation,no_plot,baseline)
% Programmed by: Skyler Weaver, Ph.D.

% Date: December 7, 2010

% Version: 1.0

if(nargin <= 0)
disp('prettyFFT: What are you trying to do, exactly?')
wave = rand(1,100);
fS=1,;
maxh = 1;
no_annotation = 0;
no_plot=0;
baseline = 0;

end

if(nargin == 1)
fS=1;
maxh = 12;
no_annotation =0;
no_plot=0;
baseline = 0;

end

if(nargin == 2)
maxh = 12;
no_annotation =0;
no_plot=0;
baseline = 0;

end

if(nargin == 3)
no_annotation = 0;
no_plot=0;
baseline = 0;

end

if(nargin == 4)
no_plot=0;
baseline = 0;

end

if(nargin == 5)
baseline = 0;

end

if(nargin > 6)
disp('prettyFFT: Too many arguments, man.')

end

text_y_offset = 4; %height above bar for harmonic # txt (def. = 4)
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plev = 9; %dB above noise floor to be considered a harmonic (def. = 9)
[a,b]=size(wave);
if(a>b)
wave=wave(:,1)";
else
wave=wave(l,:);
end
fft_ord = floor(log(length(wave))./log(2));

wave = wave(end-27fft_ord+1:end);
wave=wave-mean(wave); % remove DC offset

f2 = abs(fft(wave)); % fft

f2 = f2(2:floor(length(f2)/2)); % remove bin 1 (DC)

[bin bin] = max(f2);

f2a=[f2(1:(bin-1)) f2((bin+1):end)];
f2a=[f2(1:(bin-1)) mean(f2) f2((bin+1):end)];
step = (bin);

pts = 2*(length(f2)+1);

SNDR = db((f2(bin).*2/(sum(f2.72)-f2(bin).*2)))/2; % get SNDR (f_in /
sum(the rest))
ENOB=(SNDR-1.76)/6.02; % ENOB from SNDR

scaledby = 1./max(f2);

dbf2=db(f2.*scaledby);

dbf2a=[dbf2(1:(bin-1)) dbf2((bin+1):end)];
dbf2a=[dbf2(1:(bin-1)) mean(dbf2) dbf2((bin+1):end)];
[bins bins] =max(dbf2a);

SFDR = -dbf2a(bins);

noise_top = mean(dbf2a)+plev;
noise_floor=mean(dbf2a);
noise_bottom = mean(dbf2a)-plev;
%noise_bottom = min(dbf2a);

% GET HARMONICS

harm = bin;

t=1;

nyqpts=(pts/2-1);

all_harms = harm:step:(harm*nyqpts);

all_harms = mod(all_harms,pts);

all_harms = (pts-all_harms).*(all_harms>nyqgpts) ...
+all_harms.*(all_harms<=nyqpts);

all_harms =all_harms.*(all_harms>0 & all_harms<pts/2) ...
+ (all_harms<=0) ...
+ (all_harms>=pts/2).*nyqpts;

if (maxh==0 | | maxh>length(all_harms))

maxh=length(all_harms);
end
for k=1:maxh
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if(dbf2(all_harms(k)) > noise_top)
harm(t) = all_harms(k);
hnum(t) = k;
t=t+1;
end
end

% GET REAL SNR

numbins=2.A(fft_ord-1)-1;
non_harm=1:numbins;

non_harm([harm]) = [J;

SNR = db((f2(bin).»2/(sum(f2(non_harm).*2))))/2;
SNRpb = -SNR-3.*(fft_ord-1);

% GET THD
THD = -db((f2(bin).*2/(sum(f2(harm(2:end)).*2))))/2; % get SNR (f _in /
sum(the rest))

if(~no_plot)
% MAKE FFT
hold off
f=f_S/nygpts/2:f S/nyqpts/2:f S/2;
h=bar(f,dbf2);
if(~baseline)
xx=max([min([SNRpb noise_bottom])-plev -250]);
else
xx=baseline;
end

set(get(h,'Baseline'),'BaseValue',xx);
set(h,'ShowBaseLine','off');
set(h,'BarWidth',1.0);
set(h,'LineStyle','none');

axis([f(1)/2 f(end)+f(1)/2 xx 0]);

if(~no_annotation)
% HARMONIC RED SQUARES
hold on
plot(f(harm),dbf2(harm),'rs")
text_y_ offset = -xx/100*text_y offset;
if (length(harm) > 2)
for n=2:length(harm)
if sum(harm(1:n-1)==harm(n))
n=n-1; break, end

end
if (n<length(harm))
disp('prettyFFT: Not prime-coherent sampling!')
end
else
n=length(harm);
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end

% PRINT HARMONICS

%text_y offset = -xx/100*text_y_offset;

fort=2:n
text(f(harm(t)),dbf2(harm(t))+text_y_offset,num2str(hnum(t)),
'HorizontalAlignment','center");

end

hold off

hh=line([f(1)/2 f(end)+f(1)/2],[-SFDR -SFDR]);
set(hh,'LineStyle','--");

set(hh,'Color','k");

hh1=line([f(1)/2 f(end)+f(1)/2],[SNRpb SNRpb]);
set(hh1,'LineStyle','-");

set(hh1,'Color','r');

% where to put SFDR arrow
numbins=floor(pts/2);
dbin=round(numbins/32);
if(numbins>4)
if(bin>numbins/2+dbin*2)
if(bins<(numbins/4-dbin)) | (bins>(numbins/4+dbin))
abin=round(numbins/4);
elseif (bins>numbins/4)
abin=round(numbins/4)-dbin;
else
abin=round(numbins/4)+dbin;
end
else
if(bins<(3*numbins/4-dbin))| (bins>(3*numbins/4+dbin))
abin=round(3*numbins/4);
elseif (bins>3*numbins/4)
abin=round(3*numbins/4)-dbin;
else
abin=round(3*numbins/4)+dbin;
end
end
else
abin=12;
end

tempSFDR=SFDR;
if(SFDR > -(.13*xx))
if(SFDR>250)
SFDR=250;
end
dx=f(end)/100;
dy=-xx/30;
x=f(abin);
tdx=max([dx (f(2)-f(1))]);
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hh2=line([x-dx x x+dx x x x-dx x x+dx],[-dy O -dy O -SFDR dy-SFDR -SFDR dy-
SFDR]);
set(hh2,'LineStyle’,'-");

set(hh2,'Color','k');
text(f(abin)+tdx,-SFDR/2,['SFDR =\newline' num2str(tempSFDR,4)
'dB'],'HorizontalAlignment','left');

if(SFDR > -(.25*xx))

infostr=...%['ENOB =\newline' num2str(ENOB,4) ' bits\newline\newline' ...
['SNDR =\newline' num2str(SNDR,4) 'dB\newline' ...
\newlineTHD =\newline' num2str(THD,4) 'dB'];

else

infostr=...%['ENOB =\newline' num2str(ENOB,4) ' bits\newline\newline' ...
['SNDR ="' num2str(SNDR,4) 'dB\newline' ...
"THD ="' num2str(THD,4) 'dB'];

end

if(bin<knumbins/2)
text(f(bin)+tdx,-SFDR/2,infostr,'HorizontalAlignment','left');

else
text(f(bin)-tdx,-SFDR/2,infostr,'HorizontalAlignment','right');

end

end

SFDR = tempSFDR;

end % end if(¥no_annotation)

end % end if(~no_plot)

C.7 SCRIPT PARA CALCULO DO DNL/INL

inldnl.m

function [inl,dnl] = inldnl(x, delta)

% INLDNL compute INL and DNL from converter output x
% X output from ADC

% delta spacing between codes. Default: 1

if nargin ==
error(‘'must specify ADC output');
end
if nargin ==
delta=1;
end

% compute histogram
[counts,centers] = hist(x, min(x):delta:max(x));
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% eliminate end bins
counts(1) =1J;
counts(end) = [];

dnl = counts/mean(counts) - 1;
inl = cumsum(dnl);
inl = inl - linspace(inl(1), inl(end), length(inl));

if nargout==0
% plot result
N = length(dnl)

if N> 16
fmt="r-;
else
fmt ='ro’;
end
subplot(2,1,1);

plot(1:N, dnl, fmt, [1 N], [1-1; 1 -1], 'b:");
xlabel('bin'); ylabel('DNL [in LSB]");
maxdnl = ceil(max(dnl));
axis([1 N floor(min(dnl)) maxdnl+1]);
text(0.1*N+1, maxdnl+0.2, ...
sprintf('avg=%.2g, std.dev=%.2g, range=%.2g', ...
mean(dnl), std(dnl), max(dnl)-min(dnl)));
title(sprintf('DNL and INL of %.1g Bit converter (from histogram testing)’,
log2(N)));
subplot(2,1,2);
plot(1:N, inl, fmt, [1 N], [1-1; 1-1], 'b:");
xlabel('bin'); ylabel('INL [in LSB]');
maxinl = ceil(max(inl));
axis([1 N floor(min(inl)) maxinl+1]);
text(0.1*N+1, maxinl+0.2, ...
sprintf('avg=%.2g, std.dev=%.2g, range=%.2g', ...
mean(inl), std(inl), max(inl)-min(inl)));
end
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