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Capitulo 1

Introducao

Técnicas de projeto de redes a capacitores chaveados (SC) tém sido extensi-
vamente usadas em aplicacoes analogicas em circuitos integrados. Os avancgos nos
sistemas de telecomunicacao abriram novas oportunidades para filtros SC de alta
precisao, tais como no estagio de processamento de sinais analogicos de freqiiéncia
intermediaria (IF), onde a filtragem passa-baixa ¢ necessaria para reduzir a banda
do sinal antes da conversao analogico-digital [1] e em transimissao de dados de video
de alta velocidade [2]. Em tais casos, para reduzir a interferéncia entre simbolos, a
linearidade na resposta de fase é um requisito adicional [1]. Por isso, uma estrutura
com fase aproximadamente linear na faixa de passagem torna-se uma solugao cujos
resultados podem aproximar-se do desejado, com a vantagem de ter ordem de rea-
lizagao perfeitamente implementavel [3]-[4]. Estas tendéncias motivam a busca por
novas técnicas de circuito que permitam altos niveis de integracao e baixo consumo
de poténcia, mantendo a mesma performance desejada. Além disto, uma vez que a
acuricia em circuitos analégicos depende dos parametros fisicos do processo de fabri-

cacao, topologias de baixa sensibilidade sao necessarias para manter a performance



apesar da variacao de tais parametros.

Filtros de resposta infinita ao impulso (IIR - Infinite Impulse Response -
também chamados de recursivos), a capacitores chaveados na forma direta tém
sido normalmente evitados em aplicacoes préaticas devido a grande sensibilidade
da funcao de transferéncia devido a variacoes nas razoes de capacitancias. Por ser
extremamente dependente da localizacao dos polos, tal sensibilidade aumenta signi-
ficativamente com o aumento da ordem da funcao de transferéncia, particularmente
no caso das aproximacoes elipticas, fazendo o uso de filtros SC IIR impraticaveis em
véarias aplicacoes interessantes. Uma vez que secoes de primeira e segunda ordem
na forma direta podem ser cascateadas para implementar fungoes de transferéncia
de ordem mais alta, a secao que realiza os p6los mais préximos do circulo unitério
pode comprometer a performance de todo o filtro. Conseqiientemente, apesar de
alguns autores terem identificado inimeras vantagens praticas das estruturas SC na
forma direta, tais como redugao no consumo de poténcia, baixo ruido e potencial de
multiplexacao de dois ou mais filtros [5], [6], o estudo desta classe fundamental de
filtros tém se restringido a livros texto [7], [8], uma vez que os coeficientes da funcao
de transferéncia de uma realizacao dita direta oferecem uma introducao natural a
estruturas de filtragem mais sofisticadas.

O projeto de filtros ITR SC é usualmente baseado em alguma transformacao s-
z de aproximagoes analogicas classicas levando a fungoes de transferéncia cuja ordem
do numerador é igual a do denominador. Entretanto, foi recentemente mostrado que
formulando-se o problema no dominio z para produzir funcoes de transferéncia cuja
ordem do denominador é menor que a do numerador, a desejada baixa sensibilidade

pode ser alcangada com uma estrutura na forma direta [9].



Uma importante operacao em redes SC é a reducao da taxa de amostra-
gem, uma vez que permite o uso de amplificadores operacionais com banda estreita,
diminuindo o consumo de poténcia. Outra conseqiiéncia da reducao da taxa de
amostragem ¢é a reducao na dispersdo dos capacitores [10], [11], contribuindo para
um alivio nos requisitos da largura de banda do amplificador operacional. A otimi-
zagao de filtros SC, entretanto, implica que em cada estiagio a taxa de amostragem
deve ser mantida a mais proxima possivel do dobro da componente de freqiiéncia
mais elevada do sinal de banda basica. Em geral, estruturas convencionais de filtros
SC, nao obedecem esta regra bésica.

O principal objetivo deste trabalho é introduzir uma nova estrutura para fil-
tros ITR SC, assim como realizado em [12|, [13], fazendo uso da alocagio 6tima de
polos e zeros [14]-[15], para que sejam obtidas fungoes de transferéncia com deno-
minadores de ordem baixa. Isto é particularmente importante para reduzir o desvio
na resposta em freqiiéncia causado por imprecisoes nas razoes de capacitores. O
foco deste trabalho é dado em realizagoes praticas IIR integradas de um filtro para
selecao de canais em Bluetooth e um filtro decimador, tirando proveito da simplici-
dade e vantagens da forma direta e obtendo baixa sensibilidade a erros nas razoes
de capacitancias na faixa de passagem. Além disto, ambos filtros apresentaram
uma resposta de fase mais linear e menor dispersao de capacitancias e consumo de
poténcia, comparado com implementacoes mais utilizadas no projeto de redes SC.
Estima-se redugao no consumo de poténcia de 22% e 91 % e reducao na dispersao de
capacitancias de aproximadamente 63 % e 84 % comparando com redes ladder bili-
near e redes cascata, respectivamente. Comparacoes quanto a equalizacao de atraso

de grupo mostram que a nova estrutura atinge a mesma performance das realiza-



¢oes elipticas (cascata e ladder) com menos se¢oes equalizadoras. Maiores detalhes,
ver Tabelas 4.5 e 4.6. Tais resultados tornam a aproximacao proposta neste traba-
lho uma alternativa viavel em aplicacoes modernas de filtragem analdgica, uma vez
que baixo consumo de poténcia e reducao de area de silicio sao cruciais nas atuais

implentagoes microeletonicas.



Capitulo 2

Capacitores Chaveados

Filtros a capacitores chaveados tém sido extensivamente utilizados para im-
plementar filtros anal6gicos com tecnologia de circuitos integrados, uma vez que
suas caracteristicas sao determinadas exclusivamente por um sinal de clock estavel e
razoes de capacitores. Por esta razao, tém sido utilizados em casos em que se exija
rapidez do processamento do sinal e baixa poténcia, pois nao necessitam de con-
versores A/D e/ou D/A, como no caso de filtros digitais. Em modulacao de sinais,
sistemas digitais de transmissao de voz, e em sistemas de telecomunicacoes, os filtros
SC sao aplicaveis devido a necessidade de se ter estagios de circuitos integraveis com

6timo desempenho e que ocupem espacos reduzidos.

2.1 Equivaléncia com Resistor.

Classicamente, filtros analogicos de qualidade e baixa sensibilidade sao rea-
lizados como redes passivas RLC, porém, indutores sao, fisicamente, grandes dis-
positivos, que, além de ruidosos, apresentam perdas elétricas dificultando seu uso

em implementacoes de circuitos integrados. Apesar disso, em aplicagbes onde nao é



possivel substitui-los por um circuito equivalente, como, por exemplo, em estagios
de RF, implementacoes em circuitos integrados tém surgido com freqiiéncia.

Uma solucao encontrada foi substituir os indutores na redes RLC por elemen-
tos ativos, resultando em filtros ativos RC, utilizando amplificadores operacionais,
resistores e capacitores. Entretanto, a tecnologia de integracao de circuitos nao con-
segue gerar valores absolutos de resistores e capacitores suficientemente acurados,
uma vez que o produto RC necessita ser bastante acurado para que o filtro funcione
como desejado. Além disto, implementagoes em circuitos integrados sao comumente
usadas em aplicagoes de audio e voz, implicando em constantes de tempo RC mai-
ores, o que leva a elevados valores de resistores e capacitores, ocupando uma &area
muito grande de circuito integrado. Outro problema é o fato dos resistores integrados
apresentarem baixa linearidade e alta sensibilidade com variacao de temperatura.

Para superar tais dificuldades, a emulacao de resistores pode ser obtida
usando chaves e capacitores, fazendo com que a performance do filtro seja deter-
minada apenas por razoes de capacitores, tornando mais facil a integracao e me-
lhorando a acurécia, dependente apenas de sinais de clock estaveis e parametros do
processo de fabricacao, uma vez que s6 a razao entre capacitores é determinante
e nao seus valores absolutos. Circuitos compostos por capacitores, chaves e am-
plificadores operacionais sdo chamados de circuitos a capacitores chaveados (SC)
[16].

Uma das vantagens de filtros SC é a substituicao do resistor pelo capacitor
chaveado, fundamentado na amostragem do sinal a na transferéncia de cargas entre
os capacitores do filtro através do chaveamento dos mesmos. Tal técnica baseia-se na

verificacao de que um capacitor chaveado entre dois nés de um circuito, funcionando



a uma dada taxa de amostragem, equivale a conexao de um resistor entre estes dois
no6s. Para entender tal equivaléncia, considere, como exemplo, o circuito da Fig. 2.1,
analisado sob o ponto de vista da transferéncia de cargas.

No circuito da Fig. 2.1, durante um intervalo de tempo 7', o capacitor C' seréd
carregado com a tensao V; durante a fase ¢; e com a tensao V5, durante a fase ¢o,
cuja carga armazenada no capacitor em cada fase é C'V. Sendo assim, a variacao

da carga sobre o capacitor C' durante o intervalo de tempo 7', é descrita por:

Ag=C(Vi —Va) (2.1)

] 2
Ve ot c/c on

Figura 2.1: Simulagao de resistor usando capacitor chaveado.

Como o fluxo de cargas ocorre durante pulsos estreitos no inicio de cada fase
de clock, é possivel definir uma corrente média I,,.4 como a variacao de cargas Agq

em cada periodo de clock T', dividido por T"

Ag V-V,

Imed — ? — T/C (22)

Desta forma, o circuito da Fig. 2.1 se comporta, na média, como um resistor

de valor

(2.3)



conectado entre V; e V5. Desta forma, as chaves transformam, fisicamente, o capa-
citor C', um elemento nao dissipativo de memoria, em um elemento sem memoria

dissipativo, no caso, um resistor.

2.2 Estruturas SC

Diferentes técnicas de projeto de filtros a capacitores chaveados tém sido
empregadas, tais como o chamado projeto aproximado, que parte de um prototipo
RLC continuo e utiliza transformagoes como a LDI (Lossless Discrete Integrator)
e bilinear, para mapear o plano s no plano z, permitindo que a realizacao discreta
mantenha as mesmas caracteristicas de baixa sensibilidade da realizagao continua.
O projeto exato, que é feito diretamente no plano z, aproveita técnicas associadas a
filtros digitais [7], sem necessidade de aproximagoes.

Virias estruturas podem ser empregadas na implementacao de filtros SC, tais
como a forma cascata, biquads, redes ladder e forma direta.

A forma cascata é realizada através de blocos basicos conectados em cascata
para obter a ordem desejada, obtidos a partir do desmembramento da funcao de
transferéncia em funcoes basicas menores, facilmente implementaveis em circuitos
SC. Apesar da facilidade de construcao, apresenta problemas quanto a faixa dina-
mica, necessitando de uma boa distribuicao do ganho pelos blocos componentes para
que nao haja grandes atenuacoes entre os mesmos. Além disto, um erro em uma
secao ird se repercutir nas demais, possivelmente amplificado.

Biquads sao secoes com funcao de transferéncia biquadratica, comumente
utilizadas em filtros SC, que podem ser cascateados para gerar funcoes de ordem

mais elevada. Porém, para filtros de ordem elevada, alguns polos podem possuir



Qs elevados, tornando as sensibilidades dos elementos das correspondentes se¢oes
excessivamente altas para a integracao.

Redes ladder possuem baixa sensibilidade, uma vez que sao realizadas a partir
de um prototipo RLC continuo, porém podem apresentar distor¢oes na resposta em
freqiiéncia devido a natureza nao linear da transformacao utilizada.

A forma direta oferece vantagens ao projeto de filtros SC, tais como rejeicao
de ruido do amplificador MOS e poténcia de ruido abaixo da metade da taxa de
amostragem, menor area de silicio e potencial para multiplexar dois ou mais filtros
[5]. Por tratar-se de um projeto exato (isto é, feito diretamente em z), ndo apresenta
problemas de distor¢ao na resposta em freqiiéncia devido as terminagoes resistivas,
como no caso de redes ladder LDI (Lossless Discrete Integrator), além de possuir
reduzida complexidade.

Apesar de atrativa, na pratica, a forma direta é geralmente evitada em imple-
mentagoes recursivas (ITR), devido a alta sensibilidade da resposta em freqiiéncia do
filtro aos coeficientes do denominador, que sao realizados por razoes de capacitan-
cias. Por ser extremamente dependente da localizacao dos polos, esta sensibilidade
aumenta substancialmente com a ordem da funcao de transferéncia, principalmente
em aproximacoes elipticas, inviabilizando a implementacao de filtros recursivos a
capacitores chaveados na forma direta em véarias implementacoes interessantes. En-
quanto secoes de primeira e segunda ordem na forma direta podem ser cascateadas
para implementar fungoes de transferéncia de ordem alta, a secao que realiza os
polos mais proximos do circulo unitario pode comprometer a performance do filtro
inteiro. Conseqiientemente, apesar de alguns autores identificarem varias vantagens

dos filtros SC na forma direta [5], o estudo desta classe de filtros tem se restrin-



gido a livros textos, uma vez que a realizacao direta dos coeficientes da funcao de
tranferéncia oferece uma introducao natural a estruturas mais sofisticadas.
Entretanto, como demonstrado em trabalhos recentes [12], [13], [17], é pos-
sivel um uso eficiente da forma direta em implementacoes recursivas SC, que fazem
uso de células FIR na forma direta de ordem baixa que utilizam um tnico amplifi-
cador operacional multiplexado no tempo, cascateadas, a fim de produzir a funcao
de transferéncia desejada do filtro. Tais células sao também usadas neste trabalho

e sao descritas nas segoes seguintes.

2.3  Filtro FIR na Forma Direta

Um filtro SC na forma direta pode ser realizado por uma ou mais cadeias de
atrasos ponderadas, seguidas por um somador, onde os coeficientes do filtro sao os
elementos ponderadores. Tal estrutura, baseada em um esquema de clock bifasico,
¢ propensa a sofrer de alta dispersao nos coeficientes do filtro. Além disso, necessita,
de um grande nimero de amplificadores operacionais para realizar n zeros, o que
faz com que a dissipacao de poténcia e a area numa implementacao em circuito
integrado sejam consideravelmente grandes.

Um método para contornar tais problemas, diminuindo o nimero de ampli-
ficadores operacionais usados, é descrito em [18|, substituindo a tipica cadeia de
atrasos bifasica por um esquema de chaveamento multifase, possibilitando a mul-
tiplexagao no tempo dos amplificadores operacionais. A Fig. 2.2 apresenta uma
cadeia de atrasos multifase, como proposto em [18|, cujo funcionamento é descrito
a seguir.

Definindo cada conjunto de chaves e capacitores conectados entre a entrada
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Figura 2.2: Cadeia de atrasos utilizando um tnico amplificador operacional.

inversora e a saida do amplificador operacional em uma determinada fase de clock
como um estdgio de atraso, o transporte do sinal através da cadeia de atrasos é
realizado pela transferéncia de cargas de um estigio para outro. Para se obter um
registro transversal, a carga no tltimo estégio (isto é, no capacitor C}) ou é trans-
ferida para outra cadeia de atrasos ou é completamente removida, como mostrado
na Fig. 2.2. E importante notar que cada capacitor é descarregado antes que seja
armazenada uma nova amostra de sinal. Como exemplo, considere o capacitor Cs.
Durante a fase ¢, a carga do capacitor C3 é totalmente transferida para o capaci-
tor Cy e, na fase ¢3, C'5 é carregado com um novo valor de sinal, no caso, a carga
do capacitor ;. Um entendimento maior pode ser obtido a partir da obtencao da

saida do amplificador em cada fase, dada pelas equacoes a seguir, onde V(f?j, 7=0,..,4,
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k=1,..,4, representa a tensao armazenada no capacitor j durante a fase ¢j.

Vor = Vclvl = % 64,22*1/4 (2.4)
Vo = VC%2 — %Vés -1/4
Vos = Vg’gz% 024 ~1/4
Voa = V§4— %ngo —1/4
onde
V030 = Vipz 2/ (2.5)
Vi, = VZ3 = %%%sznm
Vay = Vet = gg%vmz 8/4
VE = Vi = %%n —5/4

O atraso entre dois estagios subseqiientes é de 3/4 de periodo sdo causados
pela diferenca entre as fases de amostragem da entrada e saida. Tal cadeia de atra-
sos pode ser aumentada para se obter uma maior ordem, bastando apenas adicionar
mais capacitores e gerar o correspondente nimero de fases. Porém, o conseqiiente
aumento no nimero de fases implica em um menor tempo de estabilizacao do am-
plificador operacional.

Um filtro FIR na forma direta é realizado por uma cadeia de atrasos seguida
de uma soma ponderada onde os coeficientes do filtro (no caso, as razoes entre
capacitancias) sdo os elementos ponderadores. A solu¢do proposta em [18], [19]
consiste em adicionar um estagio de ganho de multiplas entradas a cadeia de atrasos
da Fig. 2.2, fazendo com que a soma seja realizada dentro da cadeia de atrasos para

que a célula resultante utilize apenas um tnico amplificador operacional.
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Analisando o funcionamento da cadeia de atrasos descrita acima, pode-se
notar que, se mais de um sinal de entrada estiver conectado ao n6 de terra virtual
do amplificador operacional durante o carregamento de um determinado capacitor,
este armazenara a soma de todas as entradas aplicadas simultaneamente. Entao, os
estagios seguintes irao amostrar e transferir o sinal previamente somado. Para se
obter um filtro FIR na forma direta, a soma deve ser realizada no ltimo estigio
da cadeia de atrasos. Desta forma, é possivel desenvolver um filtro FIR a partir da
cadeia de atrasos da Fig. 2.2. Como exemplo, a Fig. 2.3 apresenta um filtro FIR
de segunda ordem, obtido através da adi¢do de dois capacitores (C5 e Cg) entre as
saidas dos dois primeiros estagios da cadeia de atrasos e o n6 de terra virtual do
capacitor (', que, com a finalidade de apresentar uma estrutura mais regular, foi

colocado junto ao novo grupo de capacitores.
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Figura 2.3: Exemplo de filtro FIR na forma direta usando um tnico amplificador

operacional.

Devido ao fato de os capacitores Cs, C5 e Cg serem descarregados durante
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a mesma fase, os atrasos fracionais sao arredondados para o nimero inteiro mais
proximo. Sendo assim, o atraso do primeiro estagio é arredondado para 1 periodo
enquanto o peniltimo gera um atraso maximo de 3 periodos. Conseqiientemente,
um atraso excedente de um periodo de clock se faz presente em cada estagio. Por
isso, a ordem efetiva do filtro é igual ao niimero de fases menos dois.

Da mesma forma que para o atraso, o funcionamento da célula FIR é melhor
visualizado estudando o comportamento da estrutura em cada fase e levantado as
equacoes das correspondentes saidas do amplificador, a fim de uma melhor visu-
alizagao das trocas de cargas e o caminho que o sinal percorre dentro da célula.
Assume-se que o amplificador operacional seja ideal. A Fig. 2.4 mostra o com-
portamento da estrutura em cada fase de clock. As saidas em cada fase sao dadas

por:

Fasegp,
C C C
V) = —GVé 24 4 —5Vé 2V 4 —QVé 2V 4 |%; Z /4 (2.6)
Cl 6 Cl 5 Cl 2 1
Vclo =V
Vo, = %

Ve, = VA =V4i =0
Ve, = Vi

1 4 —1/4
VC4 = VC42
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Figura 2.4: Comportamento da célula FIR do exemplo nas fases: (a)¢1, (b)ga, (¢)ps

[§] (d)¢4 .

A funcao de transferéncia da célula FIR pode ser obtida resolvendo o sistema,

de equacoes acima, levando a expressao:

_ Co -1 Cs  Cs -1 -2
H(z)—Clz (C’4+C’32 +277). (2.10)
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Os trés coeficientes desta célula de segunda ordem sao determinados exclusivamente
pelos capacitores C7, Cs e Cg, e os demais devem ter valores tais para se obter uma
méaxima faixa dinamica. Da mesma forma que no caso da cadeia de atrasos, a célula
de segunda ordem pode ser expandida para ordens mais elevadas, acrescentando mais
estagios e gerando o nimero de fases necessario. Convém observar que o aumento
no numero de fases diminui o tempo de estabilizacao do amplificador operacional.
Além disso, quanto maior a ordem do filtro FIR, maior serd o espalhamento dos

coeficientes.
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Capitulo 3

Alocacao Otima de Pélos e Zeros

Para uma grande classe de filtros, tais como os filtros classicos de Butterworth,
Chebyshev e eliptico, os polinomios do numerador e denominador possuem a mesma,
ordem. Porém, existem alguns procedimentos de projeto baseados no posiciona-
mento 6timo de poélos e zeros que leva a polinomios de ordens diferentes. Em termos
de complexidade computacional, tais projetos sao mais eficientes até mesmo que
os projetos elipticos, quando consideradas especificacoes de banda estreita e larga,
oferecendo a possibilidade de se escolher as ordens do numerador e denominador
de forma a se obter uma pequena variacao na resposta em freqiiéncia de um filtro
recursivo.

A fungao de transferéncia de um filtro SC recursivo, avaliada no circulo uni-

tario, pode ser escrita como:

Aw)
Hw)=—=—+% 3.1
onde A(w) = St are % e B(w) = 1 — S0 bre 7%, B possivel implementar

eficientemente um filtro SC recursivo usando-se dois filtros transversais - um no

caminho direto, realizando os coeficientes ay, e outro no caminho de realimentacao,
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realizando os coeficientes b, - utilizando a mesma cadeia de atraso, oferecendo uma
série de caracteristicas atraentes a esta realizacao. Devido as flutuagoes em torno dos
valores nominais de a; e by quando da realizacao dos coeficientes, os polos e zeros
da funcao de transferéncia implementada irao diferir dos polos e zeros desejados,
levando & um desvio AH (w) na resposta em freqiiéncia. A fun¢ao de transferéncia

implementada pode ser escrita como
H(w)=H(w)+ AH(w). (3.2)

Simulagoes extensivas [9] indicaram que |AH (w)| é, para cada freqiiéncia w,
uma variavel aleatéria de Rayleigh, com funcao densidade de probabilidade dada

por

(2z/AMw))exp{—2*/Aw)}, © >0
fiar) () = (3.3)
0, <0

onde

2
o (N = 1)/ [Bw)]", w € [0,wp]
2 2
o.M/ |BW)|", w € [ws, 7]

M-1 N-1 ) . .
onde o, =0y Y o |ar|/M, op =0y > 1y [bk]/(N —1), e 0, é o desvio padrao do
erro em termos de razao de capacitancias unitarias.

Normalmente, o desvio da resposta em freqiiéncia na faixa de passagem au-
menta com o aumento na ordem do denominador, uma vez que N aumenta e |B(w)|
diminui para cada w € wp, ja que a distancia dos polos ao circulo unitario na faixa
de passagem é menor que um.

Da Eq. 3.2, é possivel escrever os seguintes limites para a funcao de transfe-

réncia implementada
[H(w)| = |AH ()| < |H ()] < [H(w)| +|AH (w)], (3.5)
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para todo w. Usando a funcao densidade de probabilidade de 3.3, a probabilidade
de |[AH(w)| possuir valoresdentro de um dado intervalo pode ser calculada. Em

particular,

PIAH ()| < rojam(w) = /OMAH(w)fAH(w)(x)dx (3.6)

= 1—exp(n/4—1)r?

onde r € um nimero real positivo. Para r = 5, a probabilidade acima ¢ igual a 0.995,

de forma que, com grande probabilidade,

Bi(w) < [H(w)] < Buw), (3.7)

onde
Be(w) = [H(w)| = 5[(1 = w/4)A(w)]'/? (3.8)
Bu(w) = [H(w)|+5[(1 = m/4)A(w)]"/?, (3.9)

que determinam, respectivamente, as curvas de limite inferior e superior que en-
globam as respostas em freqiiéncia factiveis, considerando-se os erros nas razoes de
capacitancias. Analisando as Eqs. 3.4, 3.8 e 3.9, pode-se concluir que uma diminui-
c¢ao em N reduz a sensibilidade na faixa de passagem, mas é necessario aumentar M
para manter a atenuacao na faixa de rejeicao, o que, por sua vez, aumenta o desvio
da resposta em freqiiéncia na faixa de rejeicao. Existe, entao, um compromisso que
determina um limite superior para as ordens do denominador e numerador a fim de
se obter uma baixa sensibilidade. O exemplo a seguir ilustra o procedimento para
encontrar um filtro 6timo, comparando-se as curvas limite obtidas para diferentes

funcoes de transferéncia.
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A Fig. 3.1 mostra as curvas (.) e (,(.) na faixa de passagem para quatro
projetos de filtros diferentes, todos com os mesmos parametros nominais w, = 0.2,
ws = 0.3, ripple na faixa de passagem de 1dB (J, = 0.1087) e atenuacao de 60dB
na faixa de rejeicdo (0; = 0.001) [15]. Assume-se que o, = 0.001 para os erros
nas razoes de capacitancias unitarias. Cada grafico mostra trés curvas: a resposta
em freqiiéncia ideal (em linhas pontilhadas) e as curvas limite (em linhas solidas).
Pode-se notar que as figuras também incluem o projeto eliptico (Fig. 3.1 .b). Como
ressaltado acima, podemos comprovar que uma reducao em N reduz a sensibilidade
na faixa de passagem, sendo necessario aumentar M para manter a atenuagao na
faixa de rejeicao. Além disso, | B(w)| diminui na faixa de rejeigao conforme se diminui
o numero de polos, uma vez que, para este exemplo, as distancias da maioria dos
polos aos pontos do circulo unitario correspondentes a faixa de rejeicao sao maiores
do que um.

Como pode ser observado, o preco de uma baixa sensibilidade é uma cadeia
de atrasos mais longa, uma vez que o filtro eliptico de quinta ordem necessitaria
de 5 atrasos unitarios, enquanto que o menos sensivel faria uso de 8 atrasos para
implementar os coeficientes do numerador. No caso extremo, um filtro FIR de fase
linear que satisfaga as especificacgoes teria comprimento 22 (isto é, ordem 21), porém,
deve-se ressaltar que quanto maior a cadeia de atrasos, maior o ruido acumulado
pelo sinal sendo transferido de um estagio para outro. E particularmente importante
para aplicacoes de baixa tensao e baixa poténcia determinar um compromisso que
defina um limite superior para as ordens do denominador e numerador a fim de se
obter baixa sensibilidade e ruido, uma vez que, nestas aplicacoes, o ganho finito

do amplificador operacional e o offset contribuem para um aumento da distorcao na
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Figura 3.1: Sensibilidade na faixa de passagem dos filtros com w, = 0.2, w, = 0.3,

5, = 0.1087 e 6, < 0.001: (a) M =5, N=7;(b) M =N =6;(c) M =7, N =5

(d) M =9, N = 3. Linhas pontilhadas: resposta em freqiiéncia ideal; linhas solidas:

curvas de limite superior (3,) e inferior ().
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resposta em freqiiéncia, especialmente na faixa de rejeicao, onde os pesos do caminho
direto do sinal tém que ser precisamente combinados para garantir um sinal de baixa
amplitude.

Com base no exemplo acima, pode-se notar que a sensibilidade na faixa de
passagem diminui com a diminuicao do nimero de po6los. Normalmente, os zeros dos
filtros IR seletivos sao posicionados sobre o circulo unitario, contribuindo para uma
atenuacao maxima na faixa de rejeicao, o que implica em uma implementacao mais
facil devido a simetria dos coeficientes do numerador. Um algoritmo apropriado foi
descrito em [15] para o projeto de filtros IIR equirriple com diferentes ordens do
numerador e denominador, reduzindo o niimero de operacoes na saida.

Dados os valores de M e N na Eq. (2.1), o algoritmo calcula os coeficientes
ay e by do filtro por um procedimento iterativo, tal que as especificacoes desejadas
sejam atendidas. Desta forma, os zeros podem estar tanto sobre o circulo unitario
quanto dentro, o que corresponde ao chamado projeto extra-ripple [20]. Um filtro
é dito extra-ripple quando a sua resposta em freqiiéncia possui um extremo a mais
que o minimo necessario para ser 6timo, e o extremo existe apenas quando a ordem
do denominador for par.

E sempre melhor minimizar o nimero de polos, ja que isto implica em uma

menor sensibilidade e atraso de grupo. Em particular, como ser4d mostrado mais

adiante, projetos com apenas dois polos serao os mais atrativos em muitos casos.
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Capitulo 4

Filtro para Selecao de Canais em

Bluetooth

4.1 Introducao

Devido a crescente popularidade na transmissao de informacao, a busca por
solucoes de baixo custo e poténcia tem se tornado um requerimento intrinseco de
mercado. Bluetooth, um padrao de transceivers de radio, que consiste em uma
conexao sem fio de curta distancia, até 10 m, tem se tornado popular por permitir
a comunicacao entre diversos componentes eletronicos, como laptops e telefones
celulares.

Um dispositivo Bluetooth opera na banda ISM nao licenciada entre 2.400 e
2.4835 GHz, dividindo o espectro de freqiiéncias em 78 canais de largura 1 MHz cada,
selecionando-os a uma taxa pseudo randomica de 1600 pulos/s [21], [22]. Tal sele¢ao
consiste em uma funcao delicada no projeto de transceivers sem fio, uma vez que é

necessario separar o sinal de interesse dos canais adjacentes e demais interferéncias.
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Em transceivers Bluetooth, trés arquiteturas podem ser usadas, descritas a seguir:

1. Freqiiéncia intermediaria (IF) zero: converte o canal desejado diretamente na

banda base em formato 1Q);

2. IF baixa: que converte o canal desejado para uma freqiiéncia proxima a banda

base e demodula o dado nesta freqiiéncia;

3. IF alta: que nao pode ser diretamente digitalizado, necessitando dupla con-

Versao.

Um exemplo de arquitetura usada em transcievers Bluetooth pode ser visto na Fig.

4.1.

T 1
2.402 #n-2.480 £ GHz

Selecio da Seleczo de

Banda l Canal
BPF ——D—— LPF
£, GHz
2402-£, 0 = £y 2480

Figura 4.1: Exemplo de arquitetura de transceivers usados em Bluetooth.

Nas proximas secoes, o projeto completo de um filtro para selecao de canais
em Bluetooth é apresentado, utilizando uma estrutura na forma direta, que se ba-
seia na alocacao 6tima de polos e zeros, tendo em vista baixa sensibilidade e fase
aproximadamente linear na faixa de passagem, apresentando, também, um reduzido
numero de amplificadores operacionais, a fim de reduzir seu consumo de poténcia.

Um estudo de viabilidade é apresentado, junto com comparagoes com estruturas co-
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mumente usadas e sua implementacao em circuito integrado, utilizando tecnologia

CMOS, é realizada. Simulacoes e testes verificam a performance do filtro.

4.2 Realizacao a Capacitores Chaveados

Visando satisfazer as especificacoes de selecao de canal Bluetooth, o filtro
deve ser projetado para trabalhar a uma freqiiéncia de amostragem de 2.5 MH z,
com freqiiéncias de passagem e rejeicao de, respectivamente, 500 K Hz e 750 K H z,
ripple na faixa de passagem de 1 dB e atenuacao de 60 dB na faixa de rejeicao.

A funcao de transferéncia do filtro desejado pode ser implementada de forma,
eficiente por dois filtros FIR, compartilhando a mesma cadeia de atrasos, um no
caminho direto, realizando os coeficientes ay, e outro na realimentacao, implemen-
tando os coeficientes by [23]. Redes SC FIR na forma direta usando esquemas de
chaveamento multifase que substituem a tipica cadeia de atrasos com clock bifasico
[6] foram propostas [18], [19] a fim de possibilitar a multiplexa¢do no tempo dos
operacionais e, conseqiientemente, reduzir o seu nimero [24]. Combinando tal téc-
nica de multiplexacao e o procedimento de determinacgao das ordens do numerador e
denominador do filtro, descrito no Cap. 3, o projeto SC IIR proposto neste trabalho
é capaz de apresentar baixa sensibilidade tanto na faixa de passagem quanto na de
rejeicao, como serd mostrado adiante.

Utilizando um programa que implementa o método de alocacao 6tima de
polos e zeros do Cap. 3 [15], a solucdo encontrada foi um filtro com M =9e N =3
extra-ripple, cuja funcao de transferéncia possui os coeficientes mostrados na Tabela

4.1.
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Tabela 4.1: Coeficientes de filtro para especificagoes em Bluetooth.

an aq a9 as [e7} as

0.0247 | 0.1059 | 0.2322 | 0.3225 | 0.3006 | 0.1836

ag az asg bo b1 by

0.0632 | 0.0040 | -0.0046 1 -0.5348 | 0.7669

4.2.1 Estrutura proposta

Uma vez que a ordem do numerador é um multiplo da ordem do denominador,
e estabelecendo um compromisso entre o nimero de fases de clock e o tempo de
estabilizacao dos amplificadores operacionais a serem utilizados, cinco blocos FIR
de segunda ordem foram utilizados para implementar os coeficientes do filtro: quatro
no numerador e um no denominador, como pode ser observado na Fig. 4.2, dando

a estrutura um atrativo aspecto modular, o que facilita o layout em realizagoes

praticas.
v Célula Célula Célula
n FIR SC FIR SC FIR SC
de segunda de segunda de segunda
ordem ordem ordem
Célula
FIR SC
de segunda

H ordem

o—
ordem C’f
— Célula
FIR SC
| de segunda
L +

chf

Figura 4.2: Diagrama de blocos do filtro I[IR SC com especificagoes em Bluetooth.

O diagrama esquematico completo do filtro proposto estd mostrado na Fig.

4.3, onde CFj representa um capacitor da k-é¢sima célula FIR de segunda ordem.
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Na Tabela 4.2 estao listadas as capacitancias ideais do filtro, de acordo com
a célula a que pertencem. O funcionamento de cada célula, discutido no Capitulo
anterior [25], é descrito brevemente a seguir, por conveniéncia. Como exemplo,

considere-se a célula k=2 e omitam-se os superescritos, por simplicidade. A cadeia

LT
a1
“13 2=
e 2
i —r i—
Cigl 3 1
_| i 3 +Cj)
2 —o/o}—”—
ST
_“_J\_o/o_ 4 L3y
3 o F
Vi Clln 4 4 -I' l‘)}_|

Figura 4.3: Esquematico e diagrama de chaveamento da implementagao I[IR SC com

especificagoes em Bluetooth proposta.
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de atrasos analdgica ¢ implementada pelos capacitores Cj, 7 = 1,2,3 e Cyp. A
tensao de entrada é amostrada pelo capacitor (' durante a fase ®; e transferida
para Cy; durante @4, depois de um atraso fracionario de 37'/4. Esta amostra é,
entdo, movida sucessivamente para cima na cadeia com um atraso de 37'/4 entre
estagios consecutivos. Os dois primeiros estigios sao ponderados por Cyy e Coy
durante as fases ®, e 3, respectivamente, para implementar os coeficientes do
filtro. Finalmente, estes capacitores sao conectados ao n6 de terra virtual de Co
durante a fase ®;, para realizar a soma no tltimo estagio. A funcao de transferéncia

da célula pode, entao, ser escrita como

G(z) = Cho -1 | Cao + @z’1

= —2 — + 272 4.1
Cao Cii o Ch ( )

O termo em z~! multiplicando a funcao de transferéncia é devido & um periodo de
clock excedente por estagio. Os atrasos fracionarios sao aumentados para o maior
inteiro mais proximo, quando todos os capacitores ponderadores sao descarregados
durante o mesmo intervalo de tempo ®;. Apesar de ('3 nao ter influéncia aparente
na funcao de transferéncia acima, uma vez que serve de armazenamento temporario
de carga, seu valor é um fator importante na determinagao da excursao de sinal de
saida de cada célula [18]. Os graus de liberdade existentes na escolha dos valores de
capacitores podem, entao, ser usados para maximizar a capacidade de controle do
sinal nos noés internos.

Coeficientes negativos podem ser realizados fazendo uma ligeira modificagao
nos ramos [26] através dos capacitores Cj; e Cj;,, i=1,2, j=0,1, como acontece nas
células k=1 e k=5. Uma vez que a estrutura nao é completamente insensivel a ca-

pacitancias parasitas, e como efeitos parasitas da placa superior do capacitor podem

influenciar os coeficientes do filtro, tais efeitos podem ser consideravelmente redu-
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zidos através de técnicas de layout apropriadas [18] em implementagoes integradas.

Esta modificagao na célula pode ser evitada através de uma estrutura completa-

mente diferencial, que, por gerar ambos sinais negativos e positivos, possibilita a

implementagao de coeficientes positivos tanto quanto negativos [24].

O denominador é basicamente realizado pela célula descrita acima, excetuan-

do-se os capacitores C1; e Cy, que sdo eliminados (como na célula k = 5), gerando

a seguinte funcao de transferéncia:

F(z)

Cho
= z

O

1 |:021
012

que é a forma desejada para a realimentacao.

Tabela 4.2: Valores

Bluetooth.

g

(4.2)

de capacitancias ideais para o filtro com especificacoes em -

Célula 1 | Célula 2 | Célula 3 | Célula 4 | Célula 5

Cho, || 3.29 1.00 1.00 1.00 1.00
Cho, | 329 - - - -
Ch 2.67 1.00 1.00 1.00 -
Cha 2.67 2.67 3.70 3.09 1.30
Chs 1.65 1.00 1.00 1.00 1.00
Coo, || 1.00 1.00 1.00 1.00 -
Cao, 1.00 - - - -
Co, || 217 1.81 6.30 3.39 1.82
Con, - - - - 1.82
Cao 2.67 2.67 3.70 3.09 1.30
o 1.00

Ca 1.00

Cy 1.00
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A aproximacao acima pode ser facilmente generalizada para englobar func¢oes
de transferéncia com P polos e mP zeros. De forma semelhante & mostrada na Fig.
4.3, o filtro deve ter m células FIR de ordem P no caminho direto e uma célula destas
na realimentacao. Entretanto, & medida em que P aumenta, também aumentam o
indice de multiplexacao do operacional e o slew-rate necesséario, o que conduz a um
maior consumo de poténcia e de area. Além disto, uma vez que os P coeficientes
do denominador sao implementados na forma direta, a sensibilidade na faixa de
passagem podera aumentar drasticamente. Projetos com apenas dois polos fora da
origem do plano z tém se mostrado os mais eficientes em implementacoes digitais
[15]. A escolha de um namero reduzido e par de polos (por exemplo, N = 3) e
M impar, leva a realizacoes a capacitores chaveados na forma do diagrama da Fig.
4.2 altamente eficientes na exploragao de compromissos que envolvem nimeros de
fases de clock (slew-rate do operacional), simplicidade e modularidade da estrutura,
sensibilidade, consumo de poténcia, area de silicio e linearidade de fase da resposta

em freqiiéncia.

4.2.2 Protétipo Discreto

Um prototipo discreto do filtro da Fig. 4.3 foi construido e testado em la-
boratério usando componentes discretos disponiveis comercialmente, para verificar
experimentalmente os conceitos basicos da aproximacgao proposta. Os componen-
tes CMOS usados foram: chaves analdgicas CD4016 e amplificadores operacionais
TLO072. Capacitores de poliéster de valores entre 3 e 30 nF', aproximadamente,
foram usados para implementar os coeficientes do filtro. A fim de maximizar as

transferéncias de cargas, considerando que grandes constantes de tempo RC' pro-
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Figura 4.4: Respostas em freqiiéncia tedrica (linha continua) e experimental (linha
pontilhada); no detalhe: zoom na faixa de passagem mostrando o efeito de sample-

and-hold.

duzidas pelas capacitancias e resisténcias on das chaves no prototipo discreto, uma
baixa freqiiéncia de amostragem (f; = 1K Hz) foi utilizada.

A Fig. 4.4 mostra a resposta em freqiiéncia medida, usando um analisador de
espectro HP3582A com varredura de freqiiéncia interna. A inclinagao observada na
faixa de passagem é devida ao efeito de sample-and-hold, inerente aos circuitos SC. A
resposta em freqiiéncia teorica também é apresentada, para fins comparativos, e foi
distorcida por uma funcao sinc para simular o efeito de sample-and-hold. A curva
experimental estd em plena concordancia com a teoérica, facilmente alcancando a
atenuacao desejada de 60 dB, apesar da relativamente elevada inacuricia nas razoes
de capacitancias (maior que 1%), normalmente obtida em implementagoes praticas
com componentes discretos. Melhor acuricia deve ser obtida em implementacoes

monoliticas utilizando conjuntos de capacitores idénticos [27|. Na Fig. 4.5 é mos-
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Figura 4.5: Resposta em freqiiéncia da fase do filtro prototipo na faixa de passagem

obtida experimentalmente.

trada a resposta de fase na faixa de passagem obtida experimentalmente, o que

mostra uma caracteristica de fase aproximadamente linear, como esperado.

4.2.3 Analise de Sensibilidade

Uma anélise de sensibilidade do filtro foi feita, com o auxilio de um programa
de computador [28], assumindo um desvio padrao de 0.1% nas razoes de capacitan-
cias. A Fig. 4.6 apresenta as respostas em freqiiéncia na faixa de passagem: ideal,
em linha solida e as curvas limite em linhas tracejadas, que englobam 68.3% de to-
das as respostas em freqiiéncia factiveis. Estes resultados concordam com os limites
teoricos descritos pelas equagoes 3.8 e 3.9 que estao mostradas graficamente na Fig.
3.1(d).

Com a finalidade de verificar a performance do filtro em uma implementacao

integrada mais realista, cada capacitancia foi aproximada por um nimero inteiro de
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Figura 4.6: Anélise de sensibilidade do filtro proposto na faixa de passagem.

capacitores unitarios, como mostrado na Tabela 4.3. Os valores inteiros dos capaci-
tores foram escolhidos de forma a limitar o maximo erro nas razoes de capacitancias
em 4% e foram otimizados para uma uma excursao 6tima do sinal na saida. Os
coeficientes do filtro podem, desta forma, ser realizados facilmente por conjuntos
implementaveis de capacitores unitarios, em geometria de centrdéide comum, para
reduzir os efeitos nao ideais do processo de fabricacao. Apesar desta técnica de
layout ser bastante conhecida dos projetistas de circuitos analdgicos, é necessario
que as estruturas do filtro tenham baixa sensibilidade as razoes de capacitancias,
para que possam ser aproximadas por razoes de pequenos ntmeros inteiros, tendo
em particular os capacitores que implementam os coeficientes do denominador, sem
introduzir distor¢oes significativas na resposta em freqiiéncia.

A Fig. 4.7 mostra a resposta em freqiiéncia obtida com coeficientes reali-
zados como razoes de nimeros inteiros de capacitores unitérios. Apesar dos erros

desta aproximagao, apenas desvios despreziveis podem ser notados em relacao a res-
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Tabela 4.3: Valores de capacitancias expressos como miltiplos de um capacitor de

valor unitario para o filtro com especificacoes em Bluetooth.

Célula 1 | Célula 2 | Célula 3 | Célula 4 | Célula 5

Cho, 10 1 1 1 10
Cho, 10 - - - -
Ci 5 1 1 1 -
Cia 5 3 8 3 10
Cis 5 1 1 1 10
Cao, 2 1 1 1 -
Ca, 2 - - - -
Co1, 4 ) 9 2 14
Cor, - - - - 14
Coa 8 3 4 3 13
Ch 1

Cq 1

Cy 1

posta ideal, confirmando a baixa sensibilidade prevista pelas Eqs. 3.8 e 3.9, como

mostradas na Fig. 3.1(d).

4.3 Comparacoes com Qutros Projetos de Filtros.

A fim de fazer uma breve comparacao com as caracteristicas das estruturas de
filtro mais comuns, um filtro eliptico de quinta ordem (M = N =6) e um filtro FIR
de fase linear de comprimento 21 (M=21, N=1) foram projetados. Suas respostas
em freqiiéncia estao mostradas na Fig. 4.8, incluindo a do filtro proposto. Seus

respectivos atrasos de grupo na faixa de passagem sao mostrados na Fig. 4.9. Os
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Figura 4.7: Respostas em freqiiéncia de filtro proposto: ideal (linha sélida) e com
capacitores realizados como miltiplos inteiros de uma capacitancia unitaria (linha

pontilhada).

20 T T T T T T T T T

20k

B0

Magnitude (dB)

20

-100

] oos 01 015 02 025 03 03% 04 045 05

-120

Frequéncia Mormalizada {fifs)

Figura 4.8: Respostas em freqiiéncia: filtro proposto (linha solida), eliptico (linha

pontilhada) e FIR (linha ponto-traco).
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Figura 4.9: Atraso de grupo na faixa de passagem: filtro proposto (linha solida),

eliptico (linha pontilhada) e FIR (linha ponto-traco).

diagramas de polos zeros da Fig. 4.10 indicam que, como mencionado no Cap. 3,
um eficiente algoritimo de aproximacao poderia, neste caso, substituir os trés polos
internos do filtro eliptico da Fig. 4.10(a) por trés zeros (dois no circulo unitario e um
no eixo real), levando ao projeto de dois polos da Fig. 4.10(b). Como conseqiiéncia,
este apresenta um atraso de grupo mais plano, porque sua funcao de transferéncia
possui menos polos, uma vez que tais polos nao estao tao proximos do circulo unitério
como os do filtro eliptico. Conseqiientemente, a equalizacao do atraso de grupo seré

realizada com um menor niimero de secoes passa-tudo do que em projetos elipticos.

4.3.1 Projetos Ladder

Dois projetos ladder SC, usando transformacoes LDI e bilinear, respectiva-
mente, foram desenvolvidos para a aproximagcao eliptica acima. Estes figuram entre

as estruturas SC menos sensiveis, uma vez que tendem a manter a baixa sensibilidade
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Figura 4.10: Diagramas de poélos e zeros para os filtros (a) eliptico e (b) proposto.

da rede ladder passiva & que correspondem e podem ser feitas insensiveis a capaci-
tancias parasitas. Tais técnicas de projeto de filtros SC sao bastante conhecidas na
literatura [2], [29] e sdo tomadas aqui como meio de comparacao com a estrutura
proposta. Detalhes de projeto de estruturas ladder podem ser encontrados em [29)].

Como indicado na Fig. 4.11, as estruturas dos dois projetos ladder se dife-
renciam apenas por um capacitor (C,) e uma chave pertencente ao filtro realizado
pela aproximacao bilinear. Além disso, as chaves denominadas a e b sao selecionadas
de acordo com o tipo de rede ladder. Capacitancias ideais sao mostradas na Tabela
4.4, obtidas ap6s um procedimento de escalamento e otimizacao da faixa dinamica e
minimizac¢ao da capacitancia total [29]. Resultados de analises de sensibilidade, con-
siderando erros nas capacitancias unitarias de o, = 0.001 sao mostrados nas Figs.
4.12(a) e (b), respectivamente, para os projetos LDI e bilinear.

O projeto LDI apresenta distorcoes na resposta em freqiiéncia ideal, devido

principalmente as realizacOoes nao-exatas das terminacoes resistivas, uma vez que
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Figura 4.11: Estrutura das realizacoes ladder LDI e bilinear.

a transformacgao LDI s6 mapeia parte do eixo imaginario do dominio s no circulo
unitario no dominio z. A distor¢ao resultante se torna mais evidente quando a
razao entre as freqiiéncias de amostragem e de corte diminui, limitando a freqiién-
cia superior de operacao dos filtros ladder LDI. Normalmente, altas freqiiéncias de
amostragem levam a uma grande dispersao de capacitancias e, conseqiientemente,
a um maior consumo de poténcia, como pode ser observado na Tabela 4.5. Tais
dificuldades podem ser contornadas se a transformagao bilinear for utilizada, em
vez da LDI, pois aquela mapeia o eixo imaginario no dominio s completamente no
circulo unitario no dominio z e usa integradores LDI como blocos basicos [29], da

mesma forma que na estrutura obtida por transformacao bilinear. Neste exemplo, a
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Tabela 4.4: Capacitancias ideais e expressas como multiplo inteiro de capacitor

unitario para as realizacoes LDI e bilinear.

Ideais Inteiras
Capacitor || LDI | Bilinear || LDI | Bilinear

Ch 2.46 2.34 2 3
Cs 12.30 4.43 36 26
Cs, 1.00 1.00 3 5
Cs, 1.00 1.00 2 5
Cy 4.91 2.18 20 18
Cs 27.40 | 10.60 57 53
Cs 6.77 2.78 33 17
Cr, 1.64 1.13 5 7
Cy, 1.83 1.13 4 6
Cs 5.11 1.98 15 12
Co 1.00 1.00 3 6
Cho 1.00 1.00 5 6
Ci 1.83 1.67 9 11
Ci2 1.24 1.10 5 9
Cis 1.00 1.10 4 8
Cua 3.32 3.06 10 16
Cis 5.17 5.09 15 27
Cis 6.39 5.57 13 29
Cir 6.34 5.44 15 29
Cis 3.39 3.25 10 20
Cy - 1.53 - 8
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Figura 4.12: Sensibilidade na faixa de passagem das realizacoes (a) LDI e (b) bili-

near.

freqiiéncia de amostragem necesséria para a realizagao LDI é 2.9 vezes a da estrutura
proposta, isto é, T'= 2.97}, nos diagramas de tempo das Figs. 4.3 e 4.11, enquanto
que, para a realizacao bilinear tem-se T'= 1.3577,.

Considerando-se que os projetos das redes ladder e da estrutura proposta fo-
ram realizados para a mesma tecnologia de fabricacao e metodologia de projeto, com
amplificadores operacionais de estruturas internas idénticas e capacitores unitarios
de mesmo valor, algumas caracteristicas de interesse em implementagoes integra-
das foram verificadas e estao resumidas na tabela 4.5. Comparando o melhor dos
dois projetos ladder (bilinear) com o proposto neste trabalho de pesquisa, pode-se
observar na Tabela 4.5 que, apesar da bilinear apresentar 19% menos capacitancia
total, a dispersao ¢ 63% maior. A importancia destes dois parametros na eficiéncia
do projeto de filtros SC em circuitos integrados tem sido reconhecida em diversas

publicagoes [30]. Como resultado, o filtro ladder dissipa 22% mais poténcia, uma
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Tabela 4.5: Comparacao entre realizacoes.

Caracteristica Proposta Ladder Cascata FIR

LDI | Bilinear
Capacitancia totalf 74.1 95.7 59.7 75.8 628.1
Dispersao 6.30 27.4 10.3 11.6 99.7
Consumo de poténcialf 1.00 4.46 1.22 1.91 11.2

fCapacitancias expressas como multiplos inteiros de capacitor unitério.

T Normalizada pela poténcia do filtro proposto, assumindo o uso de amplificadores operacionais

em cascode dobrado de terminacao simples em todas as realizagoes.

vez que serd necessario que dispositivos ativos maiores sejam projetados, devido a
maiores cargas capacitivas.

Apesar de uma comparagao entre as Figs. 4.6 e 4.12b sugerirem uma perfor-
mance similar em termos de sensibilidade, a estrutura proposta é capaz de explorar
de forma mais eficientes técnicas de layout que melhoram a acuracia das razoes de
capacitancias. A Fig. 4.13 mostra a resposta em freqiiéncia dos filtro ladder bili-
near implementado com capacitancias inteiras (linha pontilhada). Sao necessérios
326 capacitores unitarios, como indicado na Tabela 4.4, que é o dobro do total dos

valores ideais, para que a rede ladder tenha performance similar a que é mostrada

na Fig. 4.6.

4.3.2 Realizacao Cascata

As se¢oes de segunda ordem propostas em [31], que sao da forma mostrada

na Fig. 4.14, foram usadas no projeto do filtro cascata. Uma vez que talvez esta seja
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Figura 4.13: Respostas em freqiiéncia do filtro ladder bilinear: ideal (linha solida),

e com capacitancias inteiras (linha pontilhada).

a estrutura de filtro mais popular, algumas de suas caracteristicas estao incluidas
na Tabela 4.5.

A faixa dinamica e a capacitancia total foram otimizadas por escalamento.
Detalhes do projeto de tais biquads ja foram extensivamente discutidos em [31].
Enquanto a realizacao cascata possui uma capacitancia total quase igual a do filtro
proposto, seu consumo de poténcia é quase 91% maior, considerando que, tanto
para a realizacao cascata quanto a proposta, o projeto foi realizado com as mesmas
técnicas e tecnologia de fabricacao, amplificadores operacionais possuindo a mesma
estrutura interna e capacitores unitarios de mesmo valor. A razao principal deste

resultado é, novamente, a dispersao de capacitancias.
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Figura 4.14: Secoes de segunda ordem para a realizacao cascata.

4.3.3 Realizacao FIR de Fase Linear

O filtro FIR foi implementado por uma cadeia de atrasos de tamanho 21,
cujos coeficientes foram obtidos com o auxilio do algoritimo de remez [7], utilizando
estagios de track-and-hold e chaveamanto bifasico [6], com cada coeficiente sendo
realizado como razdo de duas capacitancias [32], como apresentado na Fig. 2.3.
Um filtro de comprimento maior indica que o preco a ser pago por uma fase linear
exata, para este exemplo, ¢ uma longa cadeia de atrasos e, conseqiientemente, maior
consumo de poténcia. Além disto, um nivel de ruido elevado pode ser produzido
enquanto as amostras de sinal sao transferidas de um estagio de atraso para outro
na cadeia de atrasos. Outro desafio no projeto de filtro FIR SC é a dificuldade
de se conseguir uma alta atenuagao na faixa de rejeicao (>40 dB) [9], devido a
dispersao normalmente elevada e a conseqiiente inacuricia em realizacoes praticas
dos coeficientes. Realizando apenas dois poélos, a aproximagao proposta reduz de 20
para 8 o niimero de zeros e por um fator de quase 16 a dispersao obtida para o filtro

FIR.
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Assumindo que os erros nas razoes de capacitancias unitarias tenham desvio
padrao de 0,=0.001, entao, de acordo com [9]|, 50% dos filtros FIR, teriam menos
de 46 dB de atenuacao na faixa de rejeicao, e pelo menos 20% deles nao seriam
capazes de atenuar mais de 50 dB [9]. Na préatica, a atenuagao seria ainda mais
reduzida, tendo em vista a combinagao ponderada de sinais ruidosos, especialmente
nos ultimos estagios da cadeia de atrasos.

Estes problemas poderiam ser diminuidos, em parte, cascateando-se secoes
FIR de segunda ordem. Uma procura por melhores solugoes de tais aproximagoes
aplicadas a filtros FIR de ordem elevada envolve consideracoes cuidadosas de al-
guns compromissos como ordem e estrutura das secoes, nimero de fases de clock,

dispersao das capacitancias e consumo de poténcia [18], [19].

4.4 Equalizacao de Atraso de Grupo

Em aplicagoes onde alguma variacao no atraso de grupo pode ser tolerada,
tais como no projeto de transceivers, onde esquemas de modulagao apropriados po-
dem ser escolhidos para reduzir interferéncia entre simbolos [33], filtros FIR de fase
linear com ordens elevadas podem ser substituidos por filtros IIR de atraso de grupo
equalizado [1|. Nesta se¢do, o grau de complexidade da equaliza¢io do atraso de
grupo ¢ avaliado em termos do niimero de segoes passa-tudo de segunda ordem em-
pregadas nos projetos IIR considerados. Tais secoes passa-tudo sao implementadas
aqui usando a estrutura mostrada na Fig. 4.14, descrita em [31].

A Fig. 4.15 mostra as respostas em freqiiéncia usando duas se¢oes passa-tudo
de segunda ordem. O atraso de grupo diferencial, definido aqui como a diferenca

entre o atraso de grupo maximo e o minimo, é de 2.50 amostras para o filtro pro-
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posto e 9.18 amostras para os filtros cascata e ladder. O atraso de grupo méximo
também é maior para os filtros cascata e ladder equalizados: 17.8 amostras contra
13.1 amostras. Se trés secoes passa-tudo forem utilizadas, entao o atraso de grupo
diferencial seria menor que uma amostra para o filtro proposto e 6.4 amostras para
os outros, como mostrado na Fig. 4.16. A Tabela 4.6 resume os atrasos de grupo
diferenciais obtidos com diversas secoes de passa-tudo, incluindo as mostradas nas
Figs. 4.15 e 4.16. E possivel notar que 5 secoes passa-tudo seriam necessarias para
que os filtros cascata e ladder obtivessem a mesma performance obtida com apenas
duas se¢oes no projeto proposto. Consideravel economia em termos de consumo
de poténcia pode ser observada, levando em conta que cada secao passa-tudo de
segunda ordem usada para equalizagdo neste projeto dissipa aproximadamente 40%

da poténcia de todo o filtro cascata.

L N S S S DT 71 T T T

™
™

=
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I i i I i i i i i I i i I i i i i i
0 002 004 006 003 01 0412 014 016 018 02 0 002 004 006 003 01 0412 014 016 018 02
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(a) (b)

Figura 4.15: Atrasos de grupo apos equalizacao com duas segoes passa-tudo de

segunda ordem para as realizagoes (a) proposta e (b) ladder (LDI e bilinear).
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Figura 4.16: Atrasos de grupo ap6s equalizacao com trés secoes passa-tudo de se-

gunda ordem para as realizagoes (a) proposta e (b) ladder (1di e bilinear).

Tabela 4.6: Variagao do atraso de grupo diferencial, em amostras, como funcao do

numero de secoes equalizadoras passa-tudo de segunda ordem.

Numero de secoes 1 2 3 4 5
Estrutura proposta || 5.30 | 2.50 | 0.84 | 0.21 | 0.04
Ladder e cascata 11.2 )1 9.18 | 6.37 | 3.92 | 2.35

4.5 Implementacao em Circuito Integrado

Os resultados apresentados nas secoes acima indicam que a estrutura aqui

proposta possui baixa sensibilidade na faixa de passagem a erros nas razoes de capa-

citancias e baixo consumo de poténcia (estimado), o que vem mostrar a viabilidade

de sua realizacao monolitica.

As sec¢oes seguintes tratarao do desenvolvimento da implementacgao integrada

do filtro proposto neste trabalho, incluindo o dimensionamento de seus elementos,
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detalhes do layout e simulacoes usando parametros extraidos do processo a ser usado.
Para o projeto descrito nestas secoes, escolheu-se usar um processo de fabricacao
CMOS TSMC de 0.18 p m, com tensao de alimentacao de 1.8 V, possuindo 6 cama-

das de metal e uma de poly.

4.5.1 Amplificador Operacional

De uma forma geral, amplificadores operacionais representam uma area con-
sideravel de circuito, consomem poténcia e geram ruido. Além disto, as nao-idealida-
des dos amplificadores operacionais reais, tais como efeito de ganho finito, slew—rate
(SR), produto ganho-bandapassante e tempo de estabilizagao, constituem parame-
tros cruciais em um projeto integrado, podendo introduzir distor¢coes inaceitaveis na
resposta em freqiiéncia desejada, sobretudo em estruturas SC, onde os amplificado-
res necessitam estar estaveis dentro de um determinado intervalo de tempo, dado
pela freqiiéncia de amostragem e ntimero de fases de clock, para que as cargas sejam
transferidas corretamente, durante a fase correspondente. Convém, entao, determi-
nar as condicoes de piores casos para tais parametros e, com base neles, escolher
uma estrutura interna de amplificador operacional adequada que satisfaca a estes
requisitos.

Tomando como base uma célula de segunda ordem e investigando o caminho
que o sinal percorre em seu interior até a obtencao das funcoes de transferéncia das
Eqs. 4.1 e 4.2, a fim de introduzir os efeitos das nao-idealidades em cada transferén-
cia de carga de cada fase de clock, foi criado um modelo mateméatico e implementado
com blocos basicos do SIMULINK (MATLAB) para representar a estrutura da Fig.

4.3, usando os valores de capacitancia inteiras apresentadas na Tabela 4.3. Tal mo-
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delo, apresentado na Fig. 4.17, consiste de representacoes matematicas das células
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Figura 4.17: Modelamento do filtro para especificacoes em Bluetooth.

de segunda ordem do numerador e do denominador, descritos nas Figs. 4.18(a) e
4.19(b), respectivamente, e na representagao mateméatica do somador, mostrada na
Fig. 4.20, onde cada bloco "matlab function"[34] associado tem a finalidade de cal-
cular os efeitos de banda-passante e slew-rate. Com o auxilio de um programa de
computador [34], o modelo construido foi simulado a fim de verificar as condigdes
de piores casos dos amplificadores operacionais, mantendo a performance desejada
do filtro. Desta forma, é possivel verificar as condicoes de pior caso para cada
operacional da estrutura. Tomando como exemplo o efeito de ganho finito, é pos-
sivel verificar que o operacional da célula 1 necessita de, no minimo, um ganho de

aproximadamente 60 dB, enquanto que na célula 5 é necessario que o operacional
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Figura 4.18: Modelamento de uma secao de segunda ordem do numerador.

possua um ganho em malha aberta de apenas 47 dB, sem que sejam introduzidas
distorgoes significativas. Porém, por simplicidade, escolheu-se considerar os piores
casos de cada um dos parametros para todos os operacionais, obtendo os seguintes
parametros: ganho em malha aberta de 60 dB, banda-passante de 25 M Hz e SR
de 45 V/um. Uma comparacao entre as respostas em freqiiéncia ideal do filtro e a
obtida considerando os valores de pior caso dos parametros acima é vista na Fig.
4.21, mostrando que praticamente nenhum desvio é introduzido pelos amplificadores
projetados na resposta em freqiiéncia do filtro.

Por este se tratar de um filtro SC, escolheu-se usar como amplificadores ope-
racionais de transcondutancia (OTAs), ndo se fazendo necessaria, assim, nenhuma
forma de compensacao interna, pois esta ja é realizada pelas cargas capacitivas.
Como verificado por simulacgao do modelo, é necessario que o OTA a ser projetado
tenha, pelo menos, um ganho em malha aberta de 60 dB. Escolheu-se entao uma

estrutura em cascode dobrado [35] completamente diferencial, cuja estrutura basica
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é mostrada na Fig. 4.22, a fim de dobrar a excursao do sinal de saida e reduzir efei-
tos nao-ideais inevitaveis e presentes em implementagoes analdgicas integradas, tais
como injecao de carga e distorcao, através de um layout simétrico, pois, idealmente,
estas componentes espirias afetarao os dois lados igualmente e, como em estruturas
completamente diferenciais apenas a diferenca entre os sinais é importante, elas se-
rao rejeitadas, ou minimizadas, no caso real. Além disto, dentre outras vantagens,
um layout completamente simétrico possibilita a reducao do efeito das capacitancias

parasitas, que é um fator crucial em implementacoes SC.
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Figura 4.19: Modelamento da secao de segunda ordem do denominador.
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Figura 4.21: Respostas em freqiiéncia do filtro ideal (linha s6lida) e modelado (linha

pontilhada).

4.5.1.1 Circuito de Rejeicao de Modo Comum

Em estruturas completamente diferenciais, faz-se necessario introduzir um

dispositivo para controlar a tensao de saida em modo comum, uma vez que, em
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Figura 4.22: Estrutura bésica em cascode dobrado escolhida para o OTA de projeto.

modo comum, o ganho aumenta com a freqiiéncia. Idealmente, como mostrado na
Fig. 4.23(a), o dispositivo de controle de modo comum (Common-mode Feedback
- CMFB) faz com que a média da tensao de saida em modo comum permanega
constante em aproximadamente metade da tensao de alimentagao. Tais dispositivos
podem ser discretos ou continuos no tempo, dependendo da aplicacao em que serao
usados.

Devido ao fato de que os OTAs serao inseridos numa rede SC, escolheu-se
realizar o controle da tensao de modo comum da saida através de um circuito de
CMFB discreto no tempo [36], cujo esquematico é mostrado na Fig. 4.23(b) e o
funcionamento é brevemente descrito a seguir, por conveniéncia: os capacitores C,
realizam a média entre as tensoes de saida (V,. e V,_), média esta que é usada
para criar a tensao de controle (V) para as fontes de corrente do OTA. Os dois

capacitores (), determinam a tensao dc dos capacitores C,. As dimensoes dos ca-
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Figura 4.23: Dispositivos de controle de modo comum: (a) ideal e (b) discreto.

pacitores do circuito sao limitadas inferiormente de forma a evitar injecao de carga
e superiormente para nao comprometerem a velocidade dos OTAs. Geralmente, os
capacitores C, sao escolhidos como duas vezes o tamanho dos capacitores C,, [37].
Para este projeto, C, e C, foram escolhidos como 0.2 pF e 0.1 pF’, respectivamente.
As chaves da estrutura podem ser realizadas usando transistores de valor minimo
para o comprimento e sua largura suficientemente grande para nao comprometer o
tempo de resposta. Foram aqui escolhidas com dimensoes W = 0.88 ym e L = 0.18

pm, e introduzidos transistores dummy para minimizar a injecao de cargas.

4.5.1.2 Espelhos de Corrente

A fonte de corrente é um dos mais importantes blocos nas aplicagoes analogi-
cas modernas. Tais componentes se tornam criticos em aplicagoes de baixa tensao,
onde a compliancia da tensao de saida de um espelho de corrente qualquer deve
ser mantida no valor minimo da tensao de saturagao, Vpgs,,,, a fim de maximizar

a excursao de sinal disponivel para o resto do circuito [38]. Se for necessario que
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o transistor de saida trabalhe no limite ou abaixo da transicao entre as regides de
saturacao e triodo, onde a impedancia de saida pode rapidamente ser degradada,
isto pode ter impactos negativos na performance do circuito polarizado, tais como
na razao de rejeicao de modo-comum e na freqiiéncia de ganho unitario, devido a
uma significante variacao da corrente de polarizacao.

Para contornar este problema e aumentar a excursao do sinal de saida, algu-
mas solugoes foram propostas 38|, [39] e optou-se aqui usar a solugao proposta por
[39] com uma ligeira modificacdo: dois transistores em paralelo conectados como
diodos para gerar a tensao de polarizacao necessaria. As dimensoes dos transistores
sao ajustadas por meio de simulacao, fixando-se L e variando-se W até que a tensao
de seus gates seja a tensdo de polarizagdo desejada, como mostrado na Fig. 4.24(a)
para o caso NMOS, tornando possivel o uso de uma tnica corrente para polarizar
todo o OTA, em vez de uma tensao externa. A tensao Vi, do circuito de CMFB,
¢ gerada também por uma estrutura de espelho de corrente como descrito acima,
porém, sem os transistores My e My, usando, no lugar de Vj3, a tensao de referéncia
Ve, como pode ser observado na Fig. 4.24(b).

A Fig. 4.25 mostra a estrutura interna do OTA.

4.5.1.3 Dimensionamento dos Transistores

Em circuitos SC, a propagacao do sinal é feita durante as fases de clock.
Por isso, faz-se necessario que, ao final de uma fase, os sinais na saida de todos os
OTAs estejam completamente estabilizados, para que nao haja erros na transmissao
de informacgoes. Por isto, é de extrema importancia a determinacao da méxima
carga no dimensionamento dos OTAs. Sendo assim, é necessario, primeiramente,

verificar qual serd a maior carga capacitiva que os mesmos deverao ser capazes de
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Figura 4.24: Circuitos para a geracao das tensoes de polarizacao: (a) Vis e (b)

Viaa,pab-

carregar dentro de um intervalo de tempo especificado. Tais resultados sao obtidos
através da andlise de quais capacitores estarao conectados aos OTAs em cada fase
e em qual delas a carga serdA maxima. Com o auxilio da Tabela 4.3 e escolhendo-
se o valor da capacitancia unitaria como 0.1 pF', determinou-se que a maior carga
conectada aos OTAs atinge o valor de 1.8 pF'. O dimensionamento dos transistores
consiste em calcular a corrente de saida do OTA para tal caso, de maneira a atender
as especificacoes desejadas. O método de projeto utilizado aqui visa a reducao de
corrente e pode ser encontrado em [40]

A relagao entre a freqiiéncia de ganho unitario (w;) e gm é descrita como
[40]:

wy = — (4.3)
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Figura 4.25: Estrutura interna do OTA, mostrando o circuito de controle de modo

comum.

mas,

Wy = 27TB7 (44)

onde B é a bandapassante do operacional. Sabendo-se que na saturacao a corrente

de um transistor é dada por:

==

Ip = K—(Vgs — V;)?



onde K = 1,C,./2 € que

Alp
= 4.
gm AV (4.6)
w
= K7 (Ves = Vi) (4.7)
Ip
= 22— 4.8
(Vas = V2) (4:8)

Reescrevendo a Eq. 4.3 em termos de gm e substituindo os valores requeridos
de Cy (1.8 pF') e B (25 M Hz), tem-se que gm = 283uA/V. Considerando que para
o processo escolhido (TSMC 0.18 um), Vog — V; = 0.1V e substituindo valores na
Eq. 4.8, Ip sera de 15 pA.

E necessario também verificar qual valor de corrente atendera aos requisitos
de SR e estabilizacao do OTA. Como pode ser observado na Fig. 4.3, e sabendo que
a freqiiéncia de amostragem é de 2.5 M Hz, o menor tempo de amostragem é de 100
ns, relativo as fases 1, 2 3 e 4. Considerando que o tempo de estabilizacao seja de
40 ns, dividido igualmente entre os transientes linear e nao-linear (slew-rate), com

este tltimo sendo dado por [40]:

AV

Sh=737F

(4.9)

entao a corrente no capacitor de carga Cy durante o regime de slew-rate é dada por:

ly,.. = SRC, (4.10)

Substituindo os valores requeridos de projeto nas Eqgs. 4.9 e 4.10, temos que [y, =
81 pA. Como a estrutura escolhida é diferencial, I, = 21y, e portanto I, =
40.5pA. Desta forma, temos os limites maximo e minimo para a corrente de saida
do operacional. Escolhendo o valor de I, como 30 pA, é possivel calcular todas as

dimensoes dos transistores da estrutura da Fig. 4.25 através da eq. 4.5, uma vez
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que sdo conhecidas as relagoes entre as correntes dos transistores (Ip;, = Iy, =
]M5 = IMG = IM7 = IMQ = IMlo = IQ [§] IM3 = IM4 = IMH = 2]0) e 0S parametros do
processo de fabricacao. Para os espelhos de corrente foi escolhida uma corrente de
7.5 nA, quatro vezes menor que Iy, sendo que a dimensao dos transistores conectados
como diodo, que geram a tensao de polarizacao dos espelhos com compliancia, foi
ajustada por meio de simulacao, a fim de obter os valores de polarizacao desejados,
com o consumo de corrente sendo estimado em 157.5 pA. As dimensoes de todos os

transitores da estrutura estao apresentadas na Tabela 4.7, sob o nome de OT Al.

Tabela 4.7: Dimensoes dos transistores (W e L, em pum) para os OTAs do filtro com

especificagoes em Bluetooth.

OT Al OT Al OT A2

My, My 20.0 | 0.36 || 20.0 | 0.36 || 200.00 | 0.36
Ms, My 80.0 | 0.50 || 80.0 | 0.50 || 800.00 | 0.50
Ms, Mg 40.0 | 0.50 || 40.0 | 0.50 || 400.00 | 0.50

M7, Mg, My, Mo 20.00 | 0.50 || 20.00 | 0.50 || 200.00 | 0.50

My 40.00 | 0.50 || 40.00 | 0.50 || 400.00 | 0.50
Mo, M3 20.00 | 0.50 || 20.00 | 0.50 || 200.00 | 0.50
My, Mis 10.00 | 0.50 || 10.00 | 0.50 || 100.00 | 0.50
Mg, M7 5.00 | 0.50 || 5.00 | 0.50 50.0 | 0.50
Mg, Mg 0.50 | 0.50 || 0.50 | 0.50 5.00 | 5.00
Moo, Moy 5.00 | 0.50 - - 50.00 | 0.50
Moo, Mo - - 40.00 | 0.36 - -
Moy, Mos - - 2.00 | 0.50 - -

Mog, Moz, Mog, Mag || 10.00 | 0.50 || 10.00 | 0.50 || 100.00 | 0.50

Msg, M3y, Mss, M3s || 5.00 | 0.50 || 5.00 | 0.50 || 50.00 | 0.50
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4.5.1.4 Polarizagao Dinamica

Afim de satisfazer as necessidades de baixo consumo de poténcia dos atu-
ais projetos de circuitos integrados, um circuito de polarizagdo dinamica (dynamic
biasing - dynbias) [41] foi adicionado & estrutura do OTA. A idéia basica do cir-
cuito é aumentar o slew-rate de forma a possibilitar uma reducao de corrente e,
conseqiientemente, reduzir o consumo de poténcia.

O circuito de dynbias apresentada separadamente na Fig. 4.26 e incorpo-
rado ao OTA da Fig. 4.25, consiste em um par diferencial adicional, de mesmas
dimensoes de M; e M,, porém composto de transistores PM(OS, para monitorar o
desbalanceamento entre os sinais de entrada V;,,_ e Vj,, 1, e de trés fontes de corrente,
sendo as dimensoes dos transistores My, e Moy ajustadas por meio de simulagao a
fim de gerar a tensao necessaria em Vjy, € Vigy. Se os sinais de entrada estiverem

balanceados, a corrente Iy, que é uma fracao da corrente Iy de saida do OTA, es-
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Figura 4.26: Circuito de polarizagao dinamica.

colhida aqui como 1/4 de Iy, é igualmente dividida entre os dois transistores, e as
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tensoes V, e V, sao baixas. Por outro lado, quando o OTA estd na condicao de
slew-rate e com as tensoes de entrada suficientemente desbalanceadas, a corrente Iy,
passa completamente por apenas um dos transistores, fazendo com que a respectiva
tensao de controle (Vj4, ou V) aumente, suprindo a corrente adicional necessaria
para aumentar o slew-rate, tensoes estas que agora sao usadas para polarizar os
transistores My e My, tornando os transistores Mg e My, desnecessarios. Desta
maneira, foi possivel reduzir o consumo de corrente do OTA de 157.5 um para 78.75
1A, o que leva a uma reducgao no consumo de poténcia de cerca de 50%.

Devido a inclusao do circuito de dynbias, a dindmica interna do OTA fica
alterada devido ao deslocamento dos seus poélos. Isto pode levar a instabilidade se
estes se posicionarem suficientemente proximos dos polos dominantes, gerados pela
carga capacitiva. A fim de prevenir tais efeitos indesejados, dois capacitores iguais,
denominados C' na Fig. 4.26, cujos valores foram ajustados por meio de simulacao,
foram adicionados a estrutura, para que nao afetassem a velocidade do OTA. Neste
projeto, C foi escolhido como 0.35 pF. A estrutura interna final do OTA utilizado
(com dynbias) é apresentada na Fig. 4.27 e as dimensoes dos transistores sdo dadas

na Tabela 4.7.

4.5.1.5 Layout.

Tendo em vista as nao-idealidades do processo de fabricacao, o layout deve
ser realizado segundo técnicas que possibilitem a reducao de tais efeitos indesejaveis,
que podem vir a degradar a performance do OTA.

Uma das mais importantes observacoes no layout de um OTA diz respeito
aos espelhos de corrente. Cada transistor deve ser realizado como combinagao para-

lelo de transistores menores, ditos unitarios, interdigitados com os outros transitores
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Figura 4.27: Estrutura interna completa do OTA incluindo circuito de polarizagao

dinamica.

pertencentes ao mesmo espelho. Tal procedimento é 1til para a diminuicao de erros
causados por efeitos de gradiente no circuito, tais como temperatura e diferencas
de espessura do oxido. Estas precaucoes também sao validas para os demais tran-
sistores do OTA e devem ser realizados como associacoes paralelo de transistores
menores, interdigitados com outros ou nao, dependendo de sua funcao na estrutura.
Além disso, deve-se fazer com que todos os gates dos transistores tenham a mesma
orientacao. O layout do OTA projetado é mostrado na Fig. 4.28 porém sem as
chaves do circuito de CMFB, pois estas foram dispostas junto as demais chaves

do filtro, para evitar que linhas de sinal digitais se cruzassem com linhas de sinal
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analogico.

Figura 4.28: Layout do OTA projetado, sem as chaves do CMFB.

4.5.1.6 Performance

Na Tabela 4.8 é apresentado um resumo dos principais parametros de per-
formance dos OTAs projetados, obtidos por simulacao usando SPECTRE, usando
modelo BSIM 3v3, com e sem parametros extraidos, numa plataforma CADENCE,
incluindo a performance do buffer de saida, por conveniéncia, que sera apresentado

mais adiante.

4.5.2 Chaves Analédgicas.

Atencao especial deve ser dada ao projeto de chaves analogicas, pois a injecao
de cargas é um fator determinante da sua performance, mais evidenciado no caso
em que a carga capacitiva é pequena. Como regra, reduzir o tamanho do transistor

(e, conseqiientemente, reduzir a area de gate) ajuda a reduzir o efeito de injecao de
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Tabela 4.8: Performance dos OTAs projetados para o filtro com especificacoes em

Bluetooth.
OT A1l OT Alg OT A2
Esquemdtico || Esquemdtico | Extraido || Esquemdtico | Fxtraido
In(pA) 30.0 15.0 15.0 350.0 350.0
Ao(dB) 71.1 78.0 78.2 73.0 73.0
GB(MHz) 57.8 56.0 53.6 62.7 62.7
Mf(°) 81.5 79.4 79.0 80.0 80.0
f(KHz) 16.4 8.7 8.6 8.0 8.0
C(pF) - 350.0 344.9 350.0 344.9
Testap(ns) 42.0 45.0 51.0 45.0 49.0

cargas, porém, tal procedimento pode comprometer o tempo de estabilizacao das
chaves que carregam capacitores maiores, devido ao aumento da resisténcia ON da
chave. Chaves dummy sao comumente utilizadas para reduzir este efeito. Por outro
lado, as chaves analogicas devem ser projetadas de tal forma a apresentarem uma
resisténcia OFF alta, a fim de que a fuga de cargas seja pequena. A resisténcia ON
deve ser baixa, para que o circuito estabilize rapidamente e a chave nao introduza
offset quando for ligada. Para que a chave opere em toda a faixa de V.-V, sem
limitar a excursao do sinal, chaves complementares sao utilizadas.

Um problema critico no projeto de circuitos SC de baixa tensao é a dificul-
dade de implementagao de chaves analogicas [40]. Em circuitos SC, com a redugao de
dimensoes nas novas tecnologias, reduz-se também a tensao de alimentacao, porém,
0 mesmo nao ocorre com as tensoes de threshold dos transitores NMOS e PMOS,

que permanecem aproximadamente as mesmas, o que passa a ser um problema para
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a operacgao correta das chaves. Para uma correta operacao, é necessario que a tensao
de alimentacao seja suficientemente maior que a soma das tensoes de threshold de
forma a manter a chave com uma transcondutancia alta. A medida que a alimenta-
cao diminui e seu valor se aproxima da soma das tensoes de threshold, a condutancia
também diminui, comprometendo o funcionamento da chave, até o ponto em que
passa a existir uma regiao de voltagens na qual os transistores da chave nao estarao
operando corretamente, como mostrado na Fig. 4.29, onde Vi, Vi, e Vi, sao as
tensoes de alimentacao, de threshold dos transistores PMOS e NMO.S, respecti-
vamente. Algumas solugbes foram propostas [42|, de forma a aumentar Vgg — V;,
tais como aumentar Vg usando uma tensao mais alta para alimentar somente as
chaves ou usar um circuito dinamico para impulsionar localmente o clock [43]. Para
este projeto em particular, simulagoes mostraram que a estrutura de chave com-
plementar, descrita no primeiro paragrafo desta secao, deverd garantir uma boa
performance das chaves. Como uma precaucao adicional, optou-se por implementar
a alimentacao das chaves separadamente do resto do circuito, para aumentar o valor
de Vg dos transistores das chaves caso seja necessario.

Dependendo da carga conectada a chave, foi possivel separa-las em dois gru-
pos distintos neste projeto, cujas dimensoes estao apresentadas na Tabela 4.9, onde
Chavel e C'have2 foram projetadas para carregar apropriadamente capacitancias
nas faixas de 0.1-0.6 pF' e 0.8-1.4 pF', respectivamente, buscando reduzir o efeito
deletério da injecao de cargas. C'have3 diz respeito a chave projetada para o buffer
de saida, que seré discutido mais adiante, apresentada aqui apenas por conveniéncia.

O layout das chaves deste projeto foi feito de forma a possibilitar o menor

nimero possivel de cruzamentos entre linhas de sinal analégico e digital, evitando,
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Figura 4.29: Efeito sobre as condutancias de chaves MOS devido & diminuicao da

tensao de alimentacao.

Tabela 4.9: Dimensoes das chaves projetadas para o filtro Bluetooth.

Chavel | Chave2 | Chave3

NMOS | W(um) || 0.88 8.80 8.80

L(um) 0.44 0.44 0.44

PMOS | W(um) 1.76 17.60 17.60

L(pm) | 0.4 0.44 0.44

assim, crosstalk entre as linhas. Como exemplo, a Fig. 4.30 apresenta o layout da

Chavel, que é semelhante ao das demais chaves, diferindo apenas nas dimensoes.
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Figura 4.30: Layout da C'havel.

4.5.3 Capacitores

Elevado grau de precisao pode ser alcancado na realizacao de fungoes de
transferéncia de filtros a capacitores chaveados, com um cuidadoso layout dos ca-
pacitores, a fim de que os efeitos dos erros relativos ao processo e implementacao
sejam minimizados.

Devido & corrosao do 6xido na fabricacao, a area efetiva do capacitor reali-
zado pode ser menor que a area da maéscara, efeito conhecido como undercut. Tal
efeito pode ser minimizado realizando cada capacitor como uma associacao paralela
de capacitores menores, ditos unitarios, e, também, realizando os coeficientes do
filtro através de razoes de capacitancias, uma vez que, neste caso, o importante é o
valor final da razao, em vez do valor absoluto da capacitancia. Efeitos de gradiente
na espessura do 6xido podem ser minimizados arranjando os capacitores em uma

configuragao denominada de centréide comum [27].
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Capacitancias parasitas devem ser evitadas devido ao seu efeito deletério na
resposta em freqiiéncia, podendo gerar erros inaceitaveis nas razoes de capacitancias.
Com a finalidade de diminuir os efeitos de capacitancias parasitas de borda, os
capacitores foram realizados como uma matriz de capacitores unitarios em geometria
quadrada, com valores de acordo com a Tabela 4.3, uma vez que esta geometria
apresenta area e perimetro iguais, vindo a minimizar, os efeitos de parasitas de
borda e overetching.

Uma outra forma de reduzir as capacitancias parasitas é evitar ao maximo
o cruzamento entre linhas de metal e considerar cuidadosamente seu afastamento e
posicionamento. Em casos inevitaveis, deve-se tirar proveito da simetria do layout
diferencial para minimizar tal efeito. Elementos dummy foram dispostos ao redor de
cada matriz, a fim de emular os parasitas das bordas (ou efeito de franjas), com o
objetivo de uniformizar as capacitancias de borda tanto para elementos no interior
quanto nas bordas da matriz. Além disto, o layout dos bancos de capacitores foi
feito cuidadosamente, de forma a nao introduzir erros maiores que 1% nas razoes
de capacitancias, devido as capacitancias parasitas, a fim de obter um resultado de
acordo com o previsto na Fig. 4.6. Como exemplo, a Fig. 4.31 mostra o layout do

banco de capacitores da Célula 3.

4.5.4 Layout do Filtro.

A fim de aproveitar as vantagens oferecidas pela estrutura diferencial, o layout
foi realizado o mais simétrico possivel, procurando isolar os sinais digitais dos ana-
logicos, para evitar o crosstalk. Uma estratégia comumente usada em estruturas

diferenciais é a de posicionar o banco de capacitores entre os OTAs e as chaves,
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Figura 4.31: Layout do banco de capacitores da célula 3.

proporcionando um isolamento entre os sinais analogicos e digitais, e fazendo com

que apenas os sinais analdgicos cheguem aos OTAs, como pode ser observado na

Fig. 4.32.

Chaves

Capacitores

Chaves

$02130JOUY SIDUIS

Figura 4.32: Esquema de layout do filtro.
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Devido ao aspecto modular da estrutura da Fig. 4.3, tornou-se possivel ve-
rificar a performance de cada célula separadamente e realizar o layout de cada uma
independente das demais, o que simplifica consideravelmente a tarefa de prevenir
e identificar possiveis falhas. O layout dos elementos de cada célula (OTAs, ca-
pacitores e chaves) foi realizado segundo as diretrizes das se¢oes anteriores, com a
finalidade de diminuir os efeitos das nao-idealidades do processo. Como exemplo, o

layout da Célula 2 pode ser visto na Fig. 4.33.

4.5.4.1 Buffer de saida.

Para compatibilizar a saida do filtro integrado com as capacitancias dos pads
de saida e pontas de prova dos instrumentos de medicao, um buffer de saida com-
pletamente diferencial foi projetado, para uma carga de 15 pF’, considerando que as
capacitancias dos pads usados neste projeto e das pontas de prova sao, respectiva-
mente, de 5 pF e 10 pF, aproximadamente.

A estrutura do buffer de saida é mostrada na Fig. 4.34, onde os capacitores
C sao de valor 1.0 pF. O OTA para a carga de 15 pF' do buffer de saida da Fig. 4.34
foi projetado usando a mesma técnica adotada para o de carga 1.8 pF', apresentado
na Secao 4.5.1.3, usando a mesma estrutura interna da Fig. 4.22, com os espelhos
de corrente com compliancia da Secao 4.5.1.2. Optou-se por nao usar a estrutura de
polarizacao dinamica neste caso. A estrutura interna deste OTA é, portanto, seme-
lhante a apresentada na Fig. 4.25, com as dimensoes de transistores mostradas na
Tabela 4.7, sob 0o nome OT A2. Simulac¢des com SPECTRE e utilizando parametros
extraidos do processo foram realizadas, apresentando performance similar ao outro
OTA projetado, resumida na Tabela 4.8.

O projeto dos capacitores e chaves seguiram os critérios adotados nas Secoes
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Figura 4.34: Diagrama esquemético do buffer de saida.

4.5.2 e 4.5.3, e as dimensoes das chaves estao mostradas na Tabela 4.9. Também o
layout da estrutura da Fig. 4.34 foi realizado de forma semelhante ao das células
componentes do filtro: simétrico, isolando os sinais digitais dos analdgicos, para
evitar o crosstalk, através do banco de capacitores, posicionado entre os OTAs e as

chaves.

4.5.4.2 Layout Final

Seguindo os critérios de projeto e layout apontados acima, usando estraté-
gias para separar os sinais analogicos dos digitais, o layout final possui um atrativo
aspecto modular e completamente simétrico, baseado em blocos pequenos, aprovei-

tando as vantagens de estruturas diferencias, como se pode observar na Fig. 4.35.

4.6 Simulacoes P6s Layout

O filtro descrito nas secoes anteriores, cujo layout é mostrado na Fig. 4.35, foi
simulado em uma plataforma CADENCE, usando parametros extraidos do layout

do filtro para verificar as previsoes teodricas.
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Figura 4.35: Layout final do filtro.

Devido ao aspecto modular de cada célula, foi possivel investigar a perfor-
mance de cada uma delas separadamente, como pode ser visto na Fig. 4.36. Na Fig.
4.37 é mostrada uma comparacao entre as respostas em freqiiéncia ideal e simulada
com parametros extraidos do processo do denominador. Como mostrado na Fig.
4.38, as respostas ideal e simulada do filtro estao em plena concordancia. O ligeiro
deslocamento na freqiiéncia de um dos zeros é atribuida aos inevitaveis efeitos de
capacitancia parasita. Deve-se observar, entretanto, que a atenuacao minima reque-
rida de 60 dB é facilmente alcancada. As dimensoes do chip final sdo 1.510 mm x
0.788 mm, encapsulado em uma estrutura de 28 pinos, com méaximo consumo de

poténcia estimado em 0.85 mWV.
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Figura 4.36: Respostas em freqiiéncia da saida de cada célula simuladas com para-

metros extraidos.
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Figura 4.37: Respostas em freqiiéncia ideal (linha solida) e simulada com parametros

extraidos (linha pontilhada) do denominador do filtro.

4.7 Testes

O circuito integrado projetado nas secoes anteriores foi fabricado e, para

realizacao dos testes de sua performance, uma placa de circuito impresso foi confec-
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Figura 4.38: Respostas em freqiiéncia ideal (linha solida) e simulada com parametros

extraidos (linha pontilhada).

cionada, usando componentes disponiveis comercialmente, a fim de gerar as tensoes
de alimentacao, sinais de clock e correntes de polarizacao necessarias. Detalhes da
placa de circuito impresso podem ser encontrados no A.

Neste trabalho, optou-se por gerar as fases externamente ao integrado, como
uma forma de diminuir as possiveis fontes de erro. Para tal, seria necessario o
uso de portas logicas combinadas de forma a gerar as cinco fases desejadas, sem
que houvesse superposicao entre elas [37], implicando na utiliza¢do de pelo menos
5 integrados na placa de circuito impresso. Como forma de economizar espaco e
simplificar o roteamento das trilhas na placa de circuito impresso, utilizou-se uma
PAL programada de forma a gerar dos sinais de clock desejados, sem que houvesse
nenhuma superposicao entre eles.

Fotos tiradas do circuito integrado fabricado, tiradas com o auxilio de um

microscopio otico, sao encontradas no Apéndice A.
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A fim de testar a performance do filtro quanto & sua resposta em freqiiéncia,
foi utilizado um analisador de espectro Agilent 4395A, com varredura interna de
freqiiéncia. O resultado medido estd mostrado na Fig. 4.39, onde pode ser observado
que a faixa de passagem possui boa performance, concordando com a respostas
esperadas teoricamente e simulada. Por outro lado, & medida em que a freqiiéncia
de amostragem aumenta, o filtro nao apresenta resultados satisfatérios na faixa de
rejeicao, perdendo atenuacao e, a repeticao do espectro inerente a filtros SC. Para
freqiiéncias baixas h4 uma perda de 10 dB de atenuacao, com pode ser observado
na Fig. 4.39, mas as posicoes dos zeros estao de acordo com o esperado. A diferenca
de ganho é devida ao fato de o circuito ser diferencial e estamos observando apenas
uma das saidas, além da influéncia atenuadora da ponteira de prova.

Alguns fatores devem ser investigados na busca de solugoes para o problema,
tais como: influéncia de capacitancias parasitas, estabilizacao dos OTAs durante o
periodo de uma fase, funcionamento correto das chaves em altas freqiiéncias.

A verificacao da inevitavel influéncia de capacitancias parasitas havia sido
realizada através da simulacao do circuito utilizando parametros extraidos do pro-
cesso em uma plataforma CADENCE, como anteriormente mostrado na Fig. 4.38,
revelando apenas a mudanca de posicao de um dos zeros.

Uma das causas do mau funcionamento do circuito poderia estar relacionada
a estabilizacao inadequada dos OTAs, ocasionando amostras de valores incorretos.
Uma forma préatica de aumentar a velocidade seria injetando mais corrente de po-
larizacao. Tal procedimento foi realizado, porém, nao apresentou diferenca nos
resultados.

Simulacoes com a finalidade de verificar a performance dos OTAs quanto
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a velocidade foram realizadas, utilizando os parametros extraidos do processo,para
cada célula separadamente e no circuito completo, utilizando os modelos de pior caso
de velocidade do SPECTRE, descritos a seguir: transistor NMOS lento e PMOS
lento, NMOS réapido e PMOS rapido. As respostas em freqiiéncia para estes casos
estao mostrados na Fig. 4.40, juntamente com a resposta do caso tipico. Vale
ressaltar que as amostras de saida estao estabilizadas dentro do intervalo desejado,
resultado também observado com o protoétipo discreto em protoboard, com o auxilio
de um osciloscopio.

Experimentalmente nao é possivel investigar a estabilizacao de cada OTA

separadamente, uma vez que o buffer de saida esta conectado diretamente & saida.
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Figura 4.39: Respostas em freqiiéncia obtidas experimentalmente com o circuito

integrado fabricado.
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Simulacoes quanto & estabilizacao de cada célula separadamente foram realizadas,
durante a fase de layout, com os resultados apresentados nas Figs. 4.36, 4.37 e
4.38. Uma solugao para a investigacao experimental seria a inser¢ao de chaves que
possibilitassem a selecao e observacao do sinal na saida de cada célula, facilitando
a deteccao de possiveis erros. Devido ao fato de as simulacoes realizadas utiliza-
rem FFT com janela retangular, nada pode ser concluido, a partir delas, quanto a
periodicidade do sinal. Deve-se, entao, voltar atencoes, também, para o funciona-
mento das chaves, ji que os resultados experimentais nao mostram que a repeticao
do espectro na freqiiéncia de amostragem nao acontece, ou é completamente masca-
rada, o que leva a hipotese de uma possivel falha no funcionamento das chaves para

freqiiéncias mais altas.

Magnitude (dB)

1 1 1
0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1
Frequéncia Normalizada (f/fs)

Figura 4.40: Respostas em freqiiéncia simuladas quanto ao pior caso de velocidade.
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As simulagoes com os parametros extraidos do processo da Fig. 4.40 foram
realizadas sem incluir os pads de saida, o que leva a conclusao que tais pads podem
estar levando a erros adicionais no circuito. O tecnologia de fabricacao utilizada
nao oferece pads e dispositivos de protecao previamente prontos, como em outras
tecnologias, levando o projetista a desenhar seus proprios pads. Os utilizados neste
trabalho foram projetados na Universidade do Texas, Departamento de Engenharia
Elétrica, sob a supervisao do Prof. Franco Maloberti, mas nao haviam sido fabrica-
dos e testados anteriormente. Caso os pads de saida estejam contribuindo com uma
carga maior que a esperada, o buffer de saida e as chaves a ele relacionadas, projeta-
dos para uma carga maxima de 15 pF', nao conseguirao carregar a carga com o valor
desejado no tempo designado. Para baixas freqiiéncias, a influéncia da capacitancia

de carga serd menor e aumentara com o aumento da freqiiéncia de chaveamento.
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Capitulo 5

Filtro Decimador

Sistemas multi-taxa analogicos tém sido empregados em diferentes aplicagoes
de processamento de sinais, tais como filtragem de banda estreita e geracao de
deteccao de sinais SSB [44] com a finalidade de aliviar os requisitos de banda dos
amplificadores e diminuir as razoes de aspecto, reduzindo, desta forma, o consumo
de poténcia e melhorando o casamento entre eles, a0 mesmo tempo que permitem
operacao numa taxa de amostragem mais baixa no interior dos circuitos analégicos.
Outros exemplos incluem bancos de filtros hibridos [45], e conversores YA [46].

Outra conseqiiéncia da reducao da taxa de amostragem em circuitos SC é
a redugao na dispersao dos capacitores [10], [11], contribuindo para um alivio nos
requisitos da largura de banda do amplificador operacional. A otimizacao de filtros
SC, entretanto, implica que em cada estagio a taxa de amostragem deve ser mantida
a mais proxima possivel do dobro da componente de freqiiéncia mais elevada do sinal
de banda basica. As estruturas convencionais de filtros a SC, em geral, nao obedecem
esta regra béasica.

O principal objetivo deste capitulo é introduzir uma nova estrutura de filtro
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decimador IIR SC, como realizado em [12] e [47], que também é baseada na de-
composicao polifasica de uma funcao de transferéncia, mas é menos sensivel que a
estrutura proposta em [20] e ndo é limitada a funcoes de transferéncia de L-ésima
banda, como em [11]. A nova aproximacado faz uso da alocac¢do 6tima de pdlos e
zeros [14], [15], tal que sejam obtidas fungoes de transferéncia com denominadores
de ordem baixa. Isto é particularmente ttil para a implementacao 6tima de filtros
decimadores IIR SC, reduzindo o desvio na resposta em freqiiéncia causado por

imprecisoes nas razoes de capacitores.

5.1 Fundamentos de Processamento Multitaxa

Nesta secao serao apresentados alguns dos conceitos fundamentais do proces-
samento multitaxa de sinais para um melhor entendimento dos fundamentos teéricos
utilizados na realizacao do presente trabalho. Um estudo mais profundo pode ser

encontrado em [23]-[48].

5.1.1 Filtros Decimadores e Interpoladores

Os trés componentes basicos de um sistema linear de uma unica taxa de
amostragem sao o atraso unitario, o somador e o multiplicador. Para o caso de
sistemas multitaxas discretos, incluem-se neste conjunto dois novos elementos: o
down-sampler e o up-sampler.

O down-sampler, mostrado na Fig. 5.1(a), gera, a partir de uma seqiiéncia
discreta z(n), uma outra seqiiéncia discreta y(n), cuja freqiiéncia de amostragem é

mais baixa que a da seqiiéncia de entrada, isto é, sub-amostra-se a seqiiéncia x(n).
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A relagao entrada-saida, no dominio do tempo, é dada por:

zq(n) = x(Ln) (5.1)

onde o fator de amostragem L é um inteiro positivo maior que um. Dessa forma,
se a freqiiéncia de amostragem de x(n) for Fy, x; terd uma taxa de amostragem de

F,/L. No dominio da freqiiéncia, a rela¢do descrita em (5.1) é dada por:

~
[y

Xa(e) = X (el m2hmity (5:2)

0

==
il

onde X (e/¥) e X4(e’*) sao as transformadas de Fourier de z(n) e z4(n), respecti-
vamente. Como indicado em (5.2), X4(e/*) inclui o somatorio de L — 1 imagens de
X (e7¥) expandidas pelo fator L e centradas em 2km/L, k=1,2,...,[-1. Portanto, a
menos que X (e/“) seja limitada a regiao 0 < w < 7/L, ocorrera a sobreposigao de
termos adjacentes em (5.2), causando aliasing. Para evitar este indesejavel efeito,
x(n) é limitada em freqiiéncia por um filtro passa-baixas ideal, descrito idealmente

por:
‘ 1, lw| <7/L
Hy(e?) = (5.3)
0, 7/L < |w| <7
antes ser sub-amostrada, como indicado na Fig. 5.1(b). A combinagao de um filtro

anti-aliasing e um down-sampler é usualmente chamada de filtrodecimador e o

processo de redugao da taxa de amostragem descrito acima é chamado de decimagao.

Y

VL =y

xf)—s } L —> ) x(n) —> Hz)
7 F/L F F F/L
(a) (b)

Figura 5.1: Simbolos para (a) Down-sampler e (b) Filtro Decimador.

82



Da mesma forma, o dispositivo que cria uma seqiiéncia de saida discreta com
freqiiéncia de amostragem maior que a da seqiiéncia de entrada é chamado de up-
sampler, realizando assim uma super-amostragem da seqiiéncia de entrada,como
mostrado na Fig. 5.2(a). Sua relac¢do entrada-saida no dominio do tempo é dada

por:

(&), n=0,£M,£2M, ...
zu(n) = M (5.4)

0, outro n

onde o fator de super-amostragem M é um inteiro positivo maior que 1. Entao,
se Fy é a taxa de amostragem de z(n), a taxa de z,(n) é MF,;. No dominio da

freqiiéncia, as seqiiéncias de entrada e saida se relacionam por

X, (™) = X (M) (5.5)

onde X, é a transformada de Fourier de x,(n). Neste caso, ha uma compressio no
espectro de freqiiéncias, o que faz com que surjam M — 1 imagens do sinal original.
As amostras de valor zero de z,(n) podem ser substituidas por valores nao nulos
apropriados através de um processo de interpolacao, que no caso ideal equivale a
passar a seqiiéncia de saida por um filtro ideal passa baixas, como mostrado na Fig.

5.2(b), cuja resposta em freqiiéncia é dada por

| M, |w| <m/M
H, () = (5.6)
0, 7/M < |w| < .
A combinacao de um up-sampler e um filtro passa-baixas é comumente chamada

de filtrointerpolador e o processo que consiste em aumentar a taxa de amostragem

desta forma é conhecido por interpolagao.
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xfn) —s M =z ) x(n) —s{ tM H@) >y (n)
7, MF, 7, MF, ME,
(a) (b)

Figura 5.2: Simbolos para (a) Up-sampler e (b) Filtro Interpolador.

Ny

5.2 Identidades Nobres

Na forma padrao, o processo de sub-amostragem é precedido pela filtragem,
porém esta nao é uma alternativa eficiente, uma vez que sao utilizadas amostras
do sinal no processamento que depois serao descartadas. Um procedimento mais
eficiente consiste em descartar as amostras primeiro e depois realizar o processa-
mento com as restantes. Isto pode ser obtido utilizando a primeira identidade nobre
[48], [8]. Para este tipo de filtro, é possivel reduzir a taxa de amostragem antes da

filtragem, como mostrado na Fig. 5.3, melhor explicado a seguir.

st GE 1L s

si)—s 11 P go s um

Figura 5.3: Diagrama esquematico da primeira identidade nobre.

Considere o caso em que a sub-amostragem é feita antes da filtragem. Entao

temos que y = x(Ln) e u(n) = S 1_ ~, 9(k)z(L(n — k)). No caso em que a sub-
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amostragem ¢é feita apos a filtragem, temos que y(n) = S°r— g(k)z(n — Lk) e
u(n) = Zéfo g(k)x(L(n — k)), o que mostra a equivaléncia entre as duas formas.
Outra equivaléncia util é a sequnda identidade nobre (8], [48] que diz respeito
a super-amostragem e que ¢ a transposta da primeira identidade. Tal equivaléncia
é ilustrada na Fig. 5.4. Considere, primeiramente, o caso em que a super-amos-
tragem é feita apos a filtragem. No dominio z, temos que Y (2) = G(2)X(2) e
U(z) = Y(2M) = G(zM)X (2M). Para o outro caso (filtragem antecedendo super-

amostragem), temos que Y (z) = X(2M) e U(z) = G(zM)X(2™), o que prova a

equivaléncia.

i)t 2 el

50— 6 P MM s )

Figura 5.4: Diagrama esquematico da sequnda identidade nobre.

5.3 Implementacao Polifasica

A reducao na taxa de amostragem pode ser obtida com o uso de um filtro
decimador, como mostrado na Fig. 5.1, onde o filtro H(z), assumindo caracteristica
passa baixa, é precedido por um redutor de taxa de amostragem de fator L. A fim de
prevenir o efeito de aliasing, H(z) deve ter uma freqiiéncia de rejeicao (normalizada)
menor que /L. Apesar de o diagrama da Fig. 5.1(b) mostrar uma solucao direta

para o problema da reducao da taxa de amostragem, em redes SC, em particular, nao
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significa que esta seja uma implementagao eficiente de H(z), ja que os requisitos de
velocidade do amplificador operacional e a dispersao de capacitores sao determinados
pela taxa de processamento do sinal.

Uma aproximacao mais eficiente para o filtro decimador a capacitores cha-
veados pode ser conseguida fazendo-se a decomposicao polifasica de uma funcao de
transferéncia ITR, explorando a reducao da taxa de amostragem inerente ao processo
de decimagao [10], [11]. Em [10], o procedimento de projeto consiste em multiplicar
o numerador e denominador de H(z) por um polinémio P(z) apropriado, tal que a

funcao de transferéncia possa ser escrita como

Az) _ ARP(2) _ Yl 2 Ew(Zh)
B(z)  B(2)P(2) D)

(5.7)

onde Ei(z) = Z}]:1 exjz 7. Devido & acurdcia limitada dos coeficientes do filtro,
entretanto, diferentes fatores do polindmio sao introduzidos no numerador e no de-
nominador de H(z), e nao iguais & P(z), como indicado em (5.7). Como resultado, a
funcao de transferéncia realmente implementada nao é exatamente igual a do projeto
nominal. Em [11], uma realiza¢io menos sensivel a erros na razao dos capacitores foi
descrita, baseada na decomposicao de filtros IIR de L-ésima banda como uma soma
de funcoes de transferéncia passa-tudo. Ambas implementacoes apresentam consi-
deraveis melhorias em termos de dispersao de capacitancias e consumo de poténcia,
quando comparadas aos filtros a capacitores chaveados convencionais de uma tnica
taxa.

A Eq.(5.7) pode ser representada por uma estrutura paralela na qual cada
caminho possui um filtro Ey(z1)/D(z%), seguido de um downsampler de fator L.
Entao, cada filtro pode ser movido para a direta do downsampler, se tornando

Er(2)/D(z) com a utilizacao da identidade de nobre, o que leva ao diagrama de
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blocos da Fig. 5.5. Observe que agora o filtro trabalha a uma taxa mais baixa (F5/2).
Uma vez que D(z) e P(z) possuem a mesma ordem e este é escolhido com uma ordem

baixa, Ej(z) e 1/D(z) podem ser realizados na forma direta eficientemente.

— K@)

1 ouT
v N o B@) * D(z)

— & (2)

f, f,/ L

Figura 5.5: Implementacao eficiente de um filtro decimador.

Para o caso em que o denominador é de segunda ordem e o numerador possui
uma ordem qualquer, a decomposigao polifasica é realizada como descrito em [49] e
repetida aqui por conveniéncia. A fungao de transferéncia descrita pela Eq. (5.7)

pode ser reescrita na forma

N iy
qa;
H(z) = 2j=0% (5.8)
1 — 27, cos(f),)z +r2z—2
Aplicando a equivaléncia usada em [50]
bL L
bo - 271 = 0 - (59)

o L—=1yM—1__g
oy 2
e ap0Os algumas manipulagoes algébricas, temos que a funcao de transferéncia do

filtro é dada por

N —j 2(L—-1) I.—1
. J
E:j:O a;z) Yy Ay

1 2rkcos(LO,)zt + rp2L2—20

Hgy(z) (5.10)
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onde os coeficientes a; sdo determinados de acordo com o fator L de decimacao [49].
Como exemplo, para o caso de L = 3, temos ag = 1, a; = 2z e ap = 42? — 1, onde

x = cos(0,) e apm-n-n = ar.

5.4 Realizacao a Capacitores Chaveados

A fim de ilustrar as vantagens e validade da estrutura a capacitores chave-
ados e os conceitos apresentados nesta tese (forma direta, alocacao 6tima de polos
e zeros, estrutura com mais zeros que polos, baixa sensibilidade e fase linear), um
filtro decimador a capacitores chaveados para aplicagoes de comunicacoes de video,
também considerado em [10], [11] e [51], foi construido, testado em protétipo dis-
creto, e integrado, para verificar a sua performance. As especificacoes sao dadas a

seguir:
e Freqiiéncia de passagem e rejeicao de 3.6MHz e 4.5MHz, respectivamente.
e Ripple na faixa de passagem menor que 0.4 dB.
e Atenuacao na faixa de rejeicao maior que 25 dB.

O filtro decimador foi projetado para a redugao da taxa de amostragem por
um fator de 3, com uma amostragem na entrada de 30 MHz. Comparando as curvas
de limite superior e inferior das Eqs. 3.9 e 3.8 para diferentes projetos, foi observado
que a solu¢ao M =12 e N = 3 (extra-ripple [15]) apresenta o melhor compromisso
entre complexidade e sensibilidade. Os coeficientes do filtro correspondente estao
mostrados na Tabela 5.1. A Fig. 5.6 mostra a resposta em freqiiéncia tedrica antes

da decimagao.
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Figura 5.6: Resposta em freqiiéncia teérica, antes da decimacao.

Tabela 5.1: Coeficientes do filtro proposto (M =7 e N = 3) antes da decimagao.

aq aq a9 as [e7} as Qg ar

0.0345 | 0.0322 | 0.0633 | 0.0779 | 0.0859 | 0.0825 | 0.0685 | 0.0480

as ag aio ail bo b1 bo

0.0266 | 0.0507 | 0.00952 | -0.0174 1 -1.34 | 0.847

No projeto descrito acima, a atenuagao na faixa de rejeicdo de H(z) foi es-
colhida suficientemente grande (35 dB) para que os efeitos deletérios de aliasing
devido a reducao na taxa de amostragem pudessem ser desprezados. Isto é mos-
trado na Fig. 5.7, onde OUT, em linha so6lida, corresponde & magnitude do espectro
de saida do filtro decimador, tendo como entrada um ruido branco de poténcia uni-
taria. Note que ela é praticamente igual & magnitude do filtro ideal |H (w)| (Hp na
Fig. 5.7) expandido pelo fator de decimagao L = 3, indicando que o aliasing exerce

pequena influéncia no espectro em freqiiéncia final.
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Fregiéncia Mormalizada (205

Figura 5.7: Magnitude do espectro de saida com um ruido branco de entrada, ilus-

trando o efeito de aliasing causado pela reducao da taxa de amostragem.

Estruturas transversais foram escolhidas para implementar Ey(z) e 1/D(z),
como mostrado na Fig. 5.8, em vista do grande ntimero de circuitos integrados de
alta qualidade com cadeias de atraso a capacitores chaveados e buffers de ganho
unitario descritos na literatura [5], [11]. Em [6] foi mostrado que em cadeias de
atraso SC constituidas por estagios track-and-hold a envoltoria senx/x gera efetiva
filtragem anti-aliasing do ruido transmitido de um estagio para outro. Desta forma,
cadeias de atraso bifasicas compostas por estagios track-and-hold SC cascateados

foram escolhidas aqui para implementar as funcoes de transferéncia FIR

Ey(2) =Y ez 0=0,1,2 (5.11)

D(z) =1+ diz ' 4+ dyz? (5.12)

como mostrado na Fig. 5.8(a), onde

C’,
9 = ey| £=0,1,2,5=0,1,.... J; (5.13)
Cy
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Figura 5.8: (a)Diagrama esquematico do filtro decimador; (b)Célula track-and-hold

para implementacao de meio atrasos.

Células que realizam meio atraso sdo mostradas na Fig. 5.8(b) para maior
clareza. E possivel observar que o atraso completo de um periodo de clock, T, é
produzido se a célula de meio atraso for amostrada durante a fase 1 e que o caminho
entre a saida de cada uma destas células e V,,,; implementa tanto o coeficiente quanto
o meio atraso adicional para produzir os atrasos inteiros das Eqs. 5.11 e 5.12. O filtro
opera nas fases 1 e 2 e as fases a, b e ¢ determinam a operacao do demultiplexador

da Fig. 5.5.
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Os coeficientes e;; sao dados na Tabela 5.2 e foram obtidos através da de-

composicao polifasica de H(z) na Eq.(5.1) [10], [9]. Os valores das capacitancias sao

entdo calculadas para satisfazer Cy;/Cy = ey e Cyp/Cr = dj.

Tabela 5.2: Valores dos coeficientes ideais do filtro decimador e capacitancias (em

nF') usadas no prototipo discreto.

Coeficientesde Ey(z)eD(z)

Capacitdncias usadas(nF)

eo1 0.0345 Co1 3.35
€02 0.2330 Co2 2.30
€03 0.3950 Cos 3.96
€4 0.2240 Coa 2.25
€05 0.0106 Cos 0.982
€06 -0.0125 Cos 1.28
el 0.0785 C11 7.90
€12 0.3120 Cia 31.3
e13 0.3720 Cis 374
€14 0.1460 C1a 14.3
e1s -0.00214 Cis 0

e21 0.1390 Co 13.8
€22 0.3670 Coa 36.6
€23 0.3120 Coas 31.0
€24 0.0649 Coay 6.48
€eas -0.0130 Cos 1.30
dq 0.9930 Ca1 99.1
do 0.609 Ca2 60.4
do 1 Cy 100.2
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A sensibilidade do filtro decimador a capacitores chaveados da Fig. 5.8 foi
verificada por andlise computacional [28]. A Fig. 5.9 mostra a resposta em freqiién-
cia ideal (em linha solida) e as curvas limite (em linha pontilhada), que satisfazem

perfeitamente as Eqs. 3.9 e 3.8. O erro nas razoes de capacitancias foram considera-
1 T T T T T T

Magnitude (dB)

0 0.02 0.04 0.06 0.08 0.1 0.12
Normalized Frequency (f/fs)

Figura 5.9: Sensibilidade do filtro decimador proposto na faixa de passagem.

dos como sendo 30, = 1%. Tais resultados foram comparados com os obtidos para
um filtro eliptico de quinta ordem (M = N = 6) implementado na forma cascata
proposta em [10], que estdo mostrados na Fig. 5.10, onde a resposta em freqiiéncia
ideal estd mostrada em linha soélida e as curvas limite, em linhas pontilhadas. Isto
indica que o método de projeto 6timo usado neste trabalho leva a uma implementa-
¢ao na forma direta, que é muito menos sensivel que a popular estrutura em cascata.
Por outro lado, partindo de uma funcao de transferéncia de banda triplice, o pro-
jeto alternativo mostrado em [11] também apresenta baixa sensibilidade ao custo
de uma taxa de amostragem mais elevada, de 46 M Hz. Conseqiientemente, o filtro

decimador opera em 16 M Hz, enquanto que o proposto, nao necessitando de um
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projeto tri-banda, realiza a mesma funcao de transferéncia operando a 10 M H z.

=10 |

-10.5

Amplitude (dE)

-11

-11.5 1

-1z

0 0.5 1 1.5 2 2.5 3 3.5 4
Fregiéncia (WMHZ)

Figura 5.10: Sensibilidade do filtro eliptico de quinta ordem na forma cascata.

5.4.1 Protétipo Discreto

Com o objetivo de validar a abordagem teorica, um filtro prototipo foi cons-
truido e testado em laboratorio, usando circuitos integrados disponiveis comerci-
almente: chaves analogicas CD4016 e amplificadores operacionais TL072. Valores
(em nF) das capacitancias medidas utilizadas sao mostrados na Tabela 5.2. Note
que o coeficiente ei5 foi zerado. Valores pequenos de coeficientes foram realizados
usando-se redes T [52], tal que a dispersao das capacitancias pode ser mantida tao
baixa quanto em [10], [11].

A magnitude do espectro de saida, medido com um analisador de espectro
HP3582A, com ruido branco de entrada, é mostrada na Fig. 5.11. Uma freqiiéncia
de amostragem de 3 K Hz foi escolhida para esta prototipo. Lembrando que a

operacao de sub-amostragem expande a resposta em freqiiéncia por um fator L
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(neste caso, L=3), a freqiiéncia normalizada de 0.5 da Fig. 5.11 corresponde a
metade da freqiiéncia de amostragem de saida, que é de 500 Hz. Considerando a
distorgao causada pela fungao sinc(x), devido a operagao inata de sample-and-hold
das redes a capacitores chaveados, e uma banda de transicao ligeiramente ampliada
devido ao inevitavel efeito de aliasing, as respostas tedrica e experimental estao
muito proximas, apesar de alguns erros altos nos coeficientes (egs, por exemplo,
foi implementado com erro de 7.5%). Este resultado verifica na pratica a previsao

tedrica de baixa sensibilidade da estrutura a variagoes nas razoes de capacitancias.

L
1

Magnitude (dE)
28 3

=
=
T

W] 01 0.z 0.3 0.4 0.5
Freqiéncia Marmalizada (31s)

Figura 5.11: Espectro de saida medido.

O espectro de fase (medido) da saida estd mostrado na Fig. 5.12, revelando
uma caracteristica aproximadamente linear, que faz com que o presente método seja
adequado para aplicacoes de filtragem analogica de alta freqiiéncia, em que fase
linear é parte integrante das especificacoes, como, por exemplo, comunicagoes com
taxa de dados de video e canais de leitura/escrita de alta velocidade para drivers de

discos rigidos, onde filtros SC asseguram sinais precisos antes da conversao analogico-
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digital [53]. A fase aproximadamente linear é conseqiiéncia do fato do H(z) 6timo
possuir apenas dois po6los, que nao estao tao proximos do circulo unitario quanto os

polos do projeto eliptico equivalente.

200 . . . . . .

150

100
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Phase (Degrees)

_100 I I I I
0 0.05 0.1 0.15 0.2 0.25 0.3

Normalized Frequency (3f/fs)

Figura 5.12: Caracteristica de fase do espectro de saida medido na faixa de passagem.

5.4.2 Novo Filtro Decimador

Um estudo mais apurado sobre o filtro protétipo descrito acima mostrou que,
para o caso de uma implementacao integrada, a dispersao entre os capacitores seria
de aproximadamente 100, o que torna dispendiosa a sua implementacao integrada,
apesar de apresentar bons resultados quando implementado com componentes dis-
cretos. Por esta razao, procurou-se um novo filtro decimador, que atendesse as
mesmas especificacoes, utilizasse a mesma técnica de projeto, apresentasse reduzido
efeito de aliasing devido a reducao da taxa de amostragem, além de possuir uma

dispersao de capacitancias o mais baixa possivel. O filtro que apresentou melhor
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compromisso entre os fatores citados acima, cujos coeficientes ideais estao mostra-

dos na Tabela 5.3, possui as seguintes caracteristicas:

e M =7eN=3;

e Ripple na faixa de passagem de 0.35 dB;

e Atenuacao na banda de rejeicao de 32.78 dB;

A resposta em freqiiéncia do filtro proposto acima, antes da reducao da taxa
de amostragem esta mostrada na Fig. 5.13(a) e a resposta apos a redugao, na Fig.
5.13(b). Vale ressaltar que o efeito do aliasing inerente ao processo de decimagao é
pequeno, como pode ser conferido na Fig. 5.13(b).

Visando diminuir o nimero de amplificadores operacionais e, conseqiiente-
mente, o consumo de poténcia e area de silicio, foram usados amplificadores opera-
cionais multiplexados no tempo [18] substituindo as cadeias de atraso tipicas bifasi-
cas, como utilizado no prototipo discreto, respeitando, porém, o compromisso entre

o nimero de fases e a reducao da taxa de amostragem. Sendo assim, a estrutura

20
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(a) (b)
Figura 5.13: Respostas em freqiiéncia teoricas: (a) antes da decimagao e (b) apos a

decimacao .

97



Tabela 5.3: Coeficientes de H(z), Ey(z) e D(z).

H(z) Ey(2) D(z)

aq 0.405 €01 0.0405 do 1

ar 0.0353 | ep2  0.2192 | d;  0.3369

az  0.0615 | ep3 0.2366 | do 0.2915

az 0.0615 | eps 0.0509

as 0.0353 | er;r 0.0886

as  0.0405 | e;2  0.2616

bo 1 e13 0.1734

b1 -1.3166 | e;4 0.0178

ba  0.6631 | ey 0.1513

ez 0.2550

ez 0.1012

transversal de cada filtro Fy(z) e D(z) é constituida de atraso um atraso inteiro, cujo
funcionamento é explicado na Secao 2.3, substituindo as cadeia de meio atrasos da
Fig. 5.8. A estrutura de filtro resultante esta mostrada na Fig. 5.4.2. A Tabela 5.3
também mostra os coeficientes e,;, obtidos pela decomposicao polifasica de H (z).
Os valores das capacitancias que realizam os coeficientes do filtro, ja apos a
decimacao, foram expressos em forma de capacitancias unitarias visando uma im-
plementacao integrada, pois, desta forma, é possivel realizar os coeficientes do filtro
através de bancos de capacitores na forma de uma matriz de capacitores. Tais valo-
res estao mostrados na Tabela 5.4. Observando a Fig. 5.15, que faz uma comparacao
entre a resposta ideal, sem efeito de aliasing e a resposta com capacitores aproxima-
dos para valores de capacitancia unitaria, pode-se notar que o erro ocasionado pelo

aliasing e pela aproximacgao é pequeno e mantém o filtro dentro das especificagoes
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Figura 5.14
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Figura 5.15: Respostas em freqiiéncia do filtro depois decimacao sem efeito de

aliasing (linha solida) e com efeito de aliasing (linha pontilhada) e capacitores




desejadas.

Tabela 5.4: Valores de capacitancais implementados, expressos como miiltiplos in-

teiros do capacitor unitéario (0.1 pF').

Valores de capacitdincias

Co,= 2 |Cnu,= 4| Cu= 2 |Ch= 1
Cor,= 3 |Cny= 4| Cn= 3 |Cp = 3
Cor,= 10| Cy,= 8| Cyu,= 4| Cpo= 3

Ciz= 2| Ciz= 2|Cy,= 8| Cp= 2
Coa,= 2| Cu,= 1|Cp= 12| C;= 2
Coa, 3| Cuyy= 2| Cp= 2 - _
Cou.= 7 | Ciy,= 8 - - - -

5.5 Implementacao em Circuito Integrado

Como na realizacao do filtro do Cap. 4, construido com estrutura semelhante,
os resultados tebricos e obtidos com o prototipo discreto, indicam o bom desempe-
nho da estrutura escolhida também para as especificacoes do filtro decimador em
questao, incluindo a baixa sensibilidade na faixa de passagem a erros nas razoes
de capacitancias e baixo consumo de poténcia (estimado), que sdo caracteristicas
desejaveis em realizacoes monoliticas.

A seguir, estd mostrado o desenvolvimento da implementacdo em circuito
integrado do filtro decimador, incluindo simulag¢oes usando parametros extraidos do
proceso a ser usado. Neste caso, o processo de fabricacao escolhido foi o CMOS

AMS CYE de 0.8 p# m, com tensao de alimentagao de 5 V e duas camadas de metal
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e duas de poly. As consideragoes bésicas de layout e projeto, que visam a reducao
dos efeitos das nao-idealidades do processo de fabricacao, sao semelhantes as feitas
para para o filtro com especificacoes em Bluetooth do Cap. 4 e nao serao repetidas
aqui. Apenas os métodos e enfoques de projeto e layout que forem especificos deste

projeto serao detalhados nas secoes que se seguem.

5.5.1 Amplificadores Operacionais

Como explicado anteriormente, em circuitos SC a propagacao do sinal é feita
durante o intervalo 71" das fases de clock, sendo, entao, necessario que, ao final de uma
fase, o sinal na saida de todos os amplificadores operacionais estejam completamente
estabilizados, para que nao haja erros na transmissao de informagoes. Por isto, é
de extrema importancia a determinagao da méxima carga no dimensionamento dos
amplificadores operacionais. Isto torna necessaria a escolha apropriada do valor
do capacitancia minima a ser utilizada no projeto. Para este caso, o valor de tal
capacitancia foi escolhido como 0.1 pF', que é o valor minimo permitido pelo processo
de integracao a ser usado.

Também como no Cap. 4, optou-se por usar OTAs, uma vez que a compensa-
¢ao interna é realizada pela carga capacitiva do OTA. Para garantir que as distor¢oes
relativas ao efeito de ganho finito dos OTAs nao influenciassem a performance do
filtro, escolheu-se uma estrutura interna em cascode dobrado regulado, cujo ganho
dc é maior que 90 dB, completamente diferencial, como mostrado na Fig. 5.16.

Visando minimizar a poténcia consumida pelo circuito, o projeto é realizado
de forma que o consumo seja proporcional as capacitancias ligadas a cada OTA.

Para isto, é necessario verificar a carga maxima vista por cada OTA, que, neste caso,
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Figura 5.16: Estrutura interna do OTA.

com a capacitancia minima escolhida, pode assumir valores entre 0.4 pF' e 1.3 pF,
acarretando no projeto de 9 OTAs diferentes. Por outro lado, o projeto de um tnico
OTA nao seria atraente, uma vez que este seria realizado para a carga de valor mais
alto, ocasionando um gasto de energia desnecessario para cargas menores. Assim,
a solucao encontrada foi projetar OTAs para diferentes faixas de capacitancias de
carga: de 0.3 pF a 0.4 pF, de 0.5 pF a 0.6 pf, de 0.7 pF' a 0.8 pF e de 1.1 pF' a
1.3 pF. Os métodos e a metodologia utilizados para o projeto destes OTAs sao as
mesmas utilizadas em [54], cujos pontos principais sao re-apresentadas a seguir para
maior clareza.

Com base na estrutura de teste da Fig. 5.17, é possivel verificar que a resposta

a um degrau é aplicado na entrada é dada por

V,(t) = Vin(t)(1 — 7). (5.14)
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Figura 5.17: Estrutura de testes para os OTAs do filtro decimador.

Considerando que a amplitude deste pulso varia de 0 (quando é ligado) & AV
e possui largura T, que corresponde a um intervalo de fase de clock, deseja-se que, ao
final do pulso, a saida esteja estabilizada com erro menor que um valor desejado e.
Admitindo-se variagoes nos parametros de processo e a influéncia de capacitancias
parasitas do layout, escolhe-se um intervalo de tempo menor que 7' para garantir
que o circuito estara estabilizado no final do pulso de entrada. Sendo a entrada um
pulso, a saida dada pela Eq. 5.14 pode ser dividida em duas partes, como mostrado
na Fig. 5.18: uma rampa dominada pelo SR do OTA e uma parte linear, dominada
pela funcao de transferéncia do circuito. Como a limitacao de SR é diretamente
relacionada com a corrente de polarizacao do amplificador e pela carga capacitiva,

é possivel escrever:

AV
SR= <= (5.15)
e
Iomaac - OZSR (516)
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Figura 5.18: Resposta do OTA, no tempo, a um degrau de tensao aplicado em ¢ = ¢,

na entrada.

onde AV é a amplitude do sinal injetado, AT o intervalo de tempo e Cy é a carga
capacitiva. A metodologia proposta em [54] e adotada neste projeto baseia-se na
minimizacao do tempo de resposta linear, uma vez que, com sua diminuicao, menor
serd, o slew — rate e, conseqiientemente, menor serd a corrente de saida I,. Cada
OTA sera, entao, otimizado para que tenha o menor tempo de estabilizacao linear
dentro do intervalo AT.

O primeiro passo é a definicao das tensoes de overdrive, AVgg, para os
transistores NMOS e PMOS. Neste projeto, escolheu-se utilizar AVgs, =AVgs, .
Além disto, é necessario garantir que todos os transistores estejam trabalhando na
regiao de saturacao. Por simplicidade de céalculo, usou-se o modelo de nivel 1 do
SPICE, pelo qual as equacoes de correntes e transcondutancias sao dadas por:

K
EECLTALONE (5.17)

2 L Veswe

w

AV, (5.18)

gm = K,nNp
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Também definem-se as capacitancias de gate-source e gate-dreno como:

Cas = CxWL (5.19)

Cep = C,W. (5.20)

Além disto, é necessario determinar a maxima variagao do sinal de saida. Para a
estrutura a ser utilizada (completamente diferencial com cascode regulado dobrado),

a maxima excursao de sinal é dada por:

AVomaz = Vop — |Vip| — 2AVsa,,... — Viy — 2AVgsy,, .. (5.21)

O proximo passo é o calculo da fungao de transferéncia F'(s) da estrutura
da Fig. 5.17. Para isto, é necessario escrever as calcular as equacoes dos nos da
estrutura, considerando apenas as capacitancias de gate-source (Cgg) e o gm dos
transistores, uma vez que Cggs >> Cgp. Para os transistores reguladores, apenas
as capacitancias de gate-dreno (Cgp) devem ser consideradas, uma vez que estas
atuam como pole — spliting, auxiliando apenas na compensacao e influindo apenas
no ganho e nao no comportamento dinamico da estrutura.

Uma vez escritas as equagoes dos nos, a funcao de transferéncia desejada é
calculada, para se otimizar o tempo de estabilizacao linear. Para tanto, foi utilizado

o algoritmo descrito abaixo, usado em [54].

e Determinar o comprimento L de todos os transistores, levando em conta o
compromisso entre as dimensoes dos transistores, velocidade do OTA e ganho
em malha aberta. Quanto menor for L, mais rdpida sera a resposta do OTA,
mas, devido ao efeito de modulagao de canal, um L pequeno em determinados

transistores pode reduzir o ganho em malha aberta do circuito, uma vez que
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G ps serd maior. Devido a este efeito, escolheu-se L. — 1.6 um para os transis-
tores dos tipo PMOS, excetuando-se os transistores M5 e Mg, que poderiam
comprometer a velocidade do OTA, e para os transistores NMOS, & excecao

do par diferencial, L = 0.8 um.

Determinar os valores maximos da excursao do sinal na saida e do erro final
€maz: usando a Eq. 5.21, calcula-se o valor de AVgg necessario. Neste Caso,

escolheu-se AV,

Omax

=2V, e, entao, AVgs = 0.3V

Escolher o tempo de estabilizagao 7,44 € 0 erro final maximo na saida €,,,,
para a excitacao em degrau na entrada. Neste projeto, o ciclo de trabalho é
de T' = 31.25ns, correspondente a metade do tempo de chaveamento especifi-
cado. Para garantir que os OTAs estejam completamente estabilizados ao fim
deste intervalo, escolheu-se um tempo de estabilizacao linear de 7,44, = 15ns.
Escolheu-se como erro maximo €,,,, = 0.1% do valor final da saida.

Assume-se que:

_ Cas o Cy
gm ’ gme

T (5.22)

onde 7 é a constante de tempo dos transistores, 7, é a constante de tempo da

estrutura e gmy é a transcondutancia do par diferencial de entrada.

Calcular a funcao de transferéncia F'(s) da estrutura, com base nas equagoes

nodais:

_ T(ag + a177,8 + ZiZQ(anT” + b, 7" 7,) 8" + SPasTT,)

H(s) =
(s) co + Zizl(cm”ro + d,, 7)) s + 5707, 80

(5.23)

Adotar, inicialmente, 7 — 1 e determinar 7,,,, = € tyi,, definidos como o valor
de 7, que minimiza T, qpin € 0 tempo total de estabilizacao minimo, respecti-

vamente.
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e Calcular

' KonpAVasy,p 24
e Calcular
T1
K, =— 5.25
. (5.25)
Cy
= —° 5.27
gmd TotimoKT ( )
e Calcular o slew-rate e 1,44
AV,
SR — 2Yomaz 5.28
Testabﬂin ( )
Iomaz = CeSR (5.29)

Sendo a estrutura do OTA completamente diferencial, a corrente de saida
I, serd metade da corrente I,,,,, calculada. As correntes de polarizacao do
transistores reguladores (M5, Mg, My3 e Myy) foram escolhidas como uma
fracao (1/5) das correntes dos transistores M; e Mj. As correntes nos espelhos

foram escolhidas de acordo com as relagoes de espelhamento mostradas na

Tabela 5.5.

e Determinar a dimensao dos transistores a partir dos parametros AVgsy p, 1,

e gme.

O algoritmo descrito acima foi implementado usando linguagem MAPLE,
para uma carga minima de 0.1 pF. Para cargas mais altas, tais valores foram
escalados de acordo com o valor da carga em questao e as dimensoes finais dos quatro

OTAs projetados sao listados na Tabela 5.5, onde OT A400, OT A600, OT A800 e
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OT A1300 se referem aos OTAs projetados para as cargas nas faixas de 0.3 pF a 0.4

pF, de 0.5 pF a 0.6 pF, de 0.7 pF a 0.8 pF e de 1.1 pF a 1.3 pF', respectivamente .

Tabela 5.5: Dimensoes dos transistores (W e L) e correntes de polariza¢ao para

OTAs usados no filtro decimador.

L (um) W (um) Relagio entre
0T A400 | OT A600 | OT A800 | OT A1300 Correntes

My, Mo 1.0 40.0 60.0 100.0 180.0 1,

My, My 1.6 140.0 188.0 238.0 354.0 21,

M5y, Mg 0.8 120.0 160.0 200.0 300.0 I,

My, Mg, My, Mo 0.8 35.0 47.0 59.0 88.5 I,
My, Mi2 0.8 70.0 94.0 118.0 177.0 21,
M3, My 1.6 35.0 50.0 65.0 150 0.41,
M5, Mg 0.8 14 18.8 23.6 35.4 0.21,
M7, Mg, Myg, Mag 1.6 18.8 23.6 35.4 0.2 I,
Moy, Mo, Maz, Moy || 0.8 14.0 18.8 23.6 35.4 0.41,
Mos, Mog 1.6 14.0 18.8 23.6 35.4 0.21,
My, Mog, Mag, Msg || 0.8 7.0 9.4 11.8 17.7 0.21,

Tyias (uA) 60 78 96 144

No projeto de OTAs diferenciais é necesséario que se inclua um dispositivo de

controle do modo comum da tensao de saida. Escolheu-se usar a mesma estrutura de

circuito CMFB do filtro de especificagoes em Bluetooth, detalhada na Sec. 4.5.1.1.

Para este projeto, os transistores foram projetados com W = uym e L = 0.8um e os

capacitores C, e C, de valor 0.2 e 0.1 pF', respectivamente. Estas dimensoes foram

ajustadas por meio de simulacao.
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5.5.1.1 Layout

O layout dos OTAs foi realizado seguindo as técnicas utilizadas na Sec. 4.5.1.5
para reduzir os efeitos nao-ideais inerentes ao processo de fabricacao, tais como
gradientes de temperatura e variagoes na espessura do 6xido. A Fig. 5.19 mostra o
layout do OTA para carga de 0.6 pF'. O layout dos demais OTAs sao similares ao

apresentado na Fig. 5.19.

e L

RN RNARN A EANARARNANA SR | RSN § G AN | SR NN SR N R NN

Figura 5.19: Layout do OTA para carga de 0.6 pF'.

5.5.1.2 Perfomance

A Tabela 5.6 apresenta um resumo dos principais parametros de performance

dos quatro OTAs projetados, obtidos por simulacao usando SPECTRE, com um

109



modelo BSIM 3v3, numa plataforma CADENCE.

Tabela 5.6: Performance dos OTAs do circuito decimador.

I(uA) | Ao(dB) | GB(MHz) | Mf(°) | Tuutas(ns)
OT A400 300 92 137.6 71.6 16
OT A600 390 92.64 190 67.8 15
OT A800 480 92.54 200 65.66 16
OT A1300 720 91.67 215 74.6 17

5.5.2 Chaves Analdgicas.

As chaves analbdgicas usadas neste projeto possuem as mesmas dimensoes
daquelas desenvolvidas em [54], para atender aos objetivos estabelecidos na Sec.
4.5.2, que visam a reducao dos efeitos de offset e injecao de cargas, e a minimizagao
do tempo de estabilizagao das chaves.

Desta forma, projetaram-se dois grupos de chaves: C'havel, para cargas entre
0.1 pF e 0.6 pF' e Chave2, para cargas entre 0.8 pF' e 1.2 pF', cujas dimensoes,
ajustadas por meio de simulagao, estao mostradas na Tabela 5.7. Alguns cuidados

no projeto e layout de tais chaves devem ser ressaltados, tais como:

e Uso de chaves complementares, para operacao em toda a faixa V,, — V.., incor-
porando elementos dummy para compensacao dos efeitos de clock feedthrough

e injecao de cargas.

e Pinos de entrada e saida posicionados em lados opostos aos das fases para

melhorar o isolamento entre as partes analdgicas e digitais.

e Cruzamento entre as linhas de fase e sinal minimizados a fim de cancelar o
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efeito de clock feedthrough.

Tabela 5.7: Dimensoes das chaves projetadas para o filtro decimador.

Chavel | Chave2
N | W(um) || 4.0 14.0
L(pm) 0.8 0.8
P | W(um) 4.0 14.0
L(pm) 0.8 0.8

A Fig. 5.20 apresenta o layout da Chavel. Vale ressaltar que, como a
tensao de alimentacao neste projeto é suficientemente maior que a soma das tensoes
de threshold dos transistores NMOS e PMOS, nao é necessario adotar nenhum
procedimento especial para aumentar a transcodutancia das chaves, como explicado

na Sec. 4.5.2
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Figura 5.20: Layout da C'havel.
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5.5.3 Capacitores

As técnicas de layout e projeto de capacitores apresentada na Sec. 4.5.3 foram
utilizadas no projeto do filtros decimador, cujos principais pontos estao resumidos

abaixo:

e Minimizacao do efeito de undercut através de associacao paralelo de capacito-

res unitarios;

e Minimizacao de efeitos de gradiente na espessura do 6xido através da geometria

de centroide comum;

e Minimizacgao dos efeitos de capacitancias parasitas de borda e overetching rea-
lizando os capacitores como uma matriz de capacitores unitarios, cujos valores

sao dados na Tabela 5.4;

e Evitar o cruzamento entre linhas de metal e considerar cuidadosamente o seu
afastamento e posicionamento, para reduzir o efeito de capacitancias parasitas

em linhas criticas;

e Emulacao de efeito de franjas através da colocagao de elementos dummy dis-

postos ao redor de cada matriz.

Como exemplo, a Fig. 5.21 mostra o layout do banco de capacitores que
compoe o somador do numerador. Vale ressaltar que, na tecnologia usada para este
processo (CMOS AMS CYE 0.8 um) os capacitores sao de polyl-poly2, enquanto

no processo utilizado para o filtro do Cap. 4 os capacitores sao de metal5-metal6.
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Figura 5.21: Layout do banco de capacitores do somador do numerador.

5.5.4 Estagio de saida.

Como na Secao 4.5.4.1, foi necessario projetar buffers de saida para compa-
tibilizar a saida do filtro integrado com as capacitancias dos pads de saida e pontas
de prova dos instrumentos de medicao. Neste projeto, foram utilizados buffers com
saidas simples em cada uma das saidas do circuito, utilizando os mesmos operacio-
nais projetados, testados e usados em [54] (Opgs e Ops, para as cargas de 5 pF e
20 pF, respectivamente). Tal estagio de saida usa dois amplificadores operacionais,
como mostrado na Fig. 5.23, pois, uma vez que as capacitancias dos pads de saida,
pontas de prova e instrumentos de medicao, somadas, foram estimadas em 20 pF,
sendo 10 pF' realtiva aos pads de saida e 10 pF' das pontas de prova, a area do par

diferencial do OTA a ser projetado para esta carga seria muito maior que a do OTA
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da saida do circuito da Fig. 5.4.2. Desta forma, a capacitancia diferencial daquele
OTA funcionaria como carga extra para este OTA, o que poderia prejudicar a per-
formance do circuito. As dimensoes dos OTAs utilizados no estagio de saida sao
apresentadas na Tabela 5.8 e seus projetos foram realizados seguindo a metodologia
usada nos demais OTAs do filtro, apresentada na Secao 5.5.1, usando a estrutura da
Fig. 5.22. Maiores detalhes do projeto destes OTAs podem ser encontrados em [54].
As chaves da Fig. 5.23 sao semelhantes as apresentadas na Secao 5.5.2. O layout

do estagio de saida é mostrado na Fig. 5.24.
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Figura 5.22: Estrutura interna dos OTAs usados no estégio de saida.

5.5.5 Esquema de Observacao.

Para efeito de teste, adicionou-se um circuito que possibilitasse a observacao
do sinal em pontos escolhidos estrategicamente, verificando a continuidade do sinal.
Neste caso, escolheu-se observar os sinais das componentes polifasicas (cada Fy(z)),

a soma destes sinais e o sinal de saida. O circuito de observacao ¢ apresentado
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Tabela 5.8: Dimensoes dos transistores (W e L) e correntes de polarizagdo para

OTAs usados no estagio de saida do filtro decimador.

Op05 Op20
L (pm) | W (um) | L (pm) | W (um)
My, M, 1.6 21.0 1.0 230.0
Ms, My 1.6 150.0 1.0 1150.0
Ms, My 0.8 37.0 0.8 460.0
M 1.6 7.5 1.6 115.0
Mg, Myo, My, 0.8 13.2 0.8 160.0
M, 1.6 2.6 1.6 32.0
Mis 1.6 2.6 1.0 400.0
Mg, My, 1.6 60 1.0 100.0
My, Mys 1.6 14.4 1.0 115.0
Mg, Mg 1.6 7.2 1.0 58.0
M7, Mag 1.6 6.0 1.0 44.0
Mg, Mo 1.6 4.2 1.0 22.0
Tias (1A) 140 450
G, ! ) |
op,, L L or,, st )
0.2 pF 03 pF 0.3 pF
1 "1

Ve Ver

Figura 5.23: Diagrama esquemaético do estagio de saida do decimador integrado.

na Fig. 5.25 e as fases de controle A, B, C, D e E sao acionadas uma por vez,

manualmente, e seu layout é apresentado na Fig. 5.26.
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A A
In S Oufr
@T@ o—e
A

Vi
Figura 5.25: Diagrama esquematico do circuito de observacao.

5.5.6 Layout do Filtro

Como no Cap. 4, o filtro decimador aproveita as vantagens oferecidas pela
estrutura diferencial, cujo layout foi realizado o mais simetricamente possivel, de
acordo com a Fig. 4.32, procurando isolar os sinais digitais dos analogicos, para

evitar os efeitos de crosstalk. Porém, neste caso, o circuito de CMFB foi disposto
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Figura 5.26: Layout do esquema de observacao.

juntamente com o OTA e nao junto com as chaves, como no filtro do Cap. 4, o
que torna inevitaveis alguns alguns cruzamentos entre sinais analdégicos e digitais.
Entretanto, embora tenha sido cronologicamente o primeiro desenvolvido, este layout
foi feito cuidadosamente para que o ntimero de cruzamentos fosse minimo.

O circuito da Fig. 5.4.2 possui aspecto modular, tornando possivel realizar
o layout e verificar a performance de cada célula independentemente das demais,
facilitando a detecgao de erros a nivel de simulacao. A Fig. 5.27 mostra um diagrama
esquematico de todo o filtro decimador, incluindo o estagio de saida e circuito de
observagao. O layout dos elementos de cada célula (OTAs, capacitores e chaves) foi
realizado segundo as diretrizes das secoes anteriores, com a finalidade de diminuir
os efeitos das nao-idealidades do processo. Como exemplo, o layout de uma célula
de atraso pode ser visto na Fig. 5.28. O layout final do filtro decimador pode ser

observado na Fig. 5.29.
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Figura 5.27: Diagrama esquemético do layout do decimador.

5.6 Simulacoes P6s Layout

Para verificar a performance do filtro integrado proposto, este foi simulado
usando SPECTRE em uma plataforma CADENCE com os parametros de processo
extraidos do layout. Alguns aspectos importantes relacionados & performance do
filtro sao discutidos a seguir.

Um parametro importante a ser considerado no projeto de amplificadores
operacionais é a sua capacidade de estabilizacao dentro do intervalo equivalente a
uma fase de clock. A Fig. 5.30(a) ilustra o tempo de estabilizacdo do OTA para a
carga capacitiva de 0.8 pF', com entrada e saida diferencial. Performances similares
foram observadas para os outros OTAs projetados. Para conferir a operacao do
circuito de rejeicao de modo comum, as entradas do OTA foram conectadas ao
sinal de referéncia (2.5 V') para verificar a rejei¢io de modo comum. Os resultados
simulados sdo mostrados na Fig. 5.30(b), para apenas uma das saidas, uma vez que

os resultados sao os mesmos para ambas as saidas.
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5.28: Layout de um bloco de atra
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Figura 5.29: Layout final do filtro decimador.
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Figura 5.30: Performance simulada dos OTAs: (a) tempo de estabilizagao e (b)

tensao de modo comum.
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realizando Fy(z)/D(z), ¢ = 0,1,2. A Fig. 5.31 apresenta os resultados simulados
com os parametros de processo extraidos do layout, para cada um destes trés blocos,
juntamente com seus respectivos resultados teéricos. As diferencas entre as curvas
teoricas e simuladas sao devidas aos efeitos de arredondamento impressos pelos ca-
pacitores inteiros usados para realizar os coeficientes do filtro. A Fig. 5.32 apresenta
as respostas ideal e simulada do filtro, onde se observa a perfeita concordancia entre
tais respostas.

O filtro final possui dimensoes 2.366x1.713 mm, nao incluindo os pads de
saida, com area total de 4.053 mm?, em um encapsulamento PLCC de 44 pinos.
Desconsiderando o consumo da estagio de saida, o consumo de poténcia estimado é
de aproximadamente 108 mIV. Esta poténcia é aproximadamente o dobro da obtida
para o filtro decimador descrito em [11], desenvolvido em topologia nao-diferencial,

usando o mesmo processo de fabricagao (CMOS AMS CYE 0.8 um).

121



05

A0 T T T T
R
20
[
=
©
=
= 30
5
=
0+
50 , , . .
01 0.2 03 0.4
Freqiiéncia Normalizada (3f4s)
(a)
A0 fer ~ Bl
201
30

Magnitude: (dB)
-

&
f=)

4
=]

0.1 02 03 0.4
Freguéncia Normalizada (3is)

(c)

Figura 5.31: Respostas em freqiiéncia tedrica (linha solida) e simulada com pa-

rametros extraidos do processo de fabricagao (linha pontilhada): (a)Ey(z)/D(z),

(b)Eq(2)/D(2) (c)Ex(2)/D(2).

05

122

Magnitude (dB)

30

40

01 0.2 03
Freailéncia Normalizada (3ifs)

(b)

0.4

05



S0+

15 F

20+

Magnitude (dB)

e E

a0 -

— |deal
351 === Sirmulado

1 1 1 1 1 1
] oos 01 015 02 025 03 035 04 045 05

-40

Freqiiéncia Mormalizada (314s)

Figura 5.32: Respostas em freqiiéncia do filtro decimador: ideal (linha solida) e

simulada usando parametros extraidos do processo de fabricagao (linha pontilhada).

123



Capitulo 6

Conclusoes

Uma nova apresentacao para o projeto e implementacao de filtros ITR SC foi
desenvolvida neste trabalho. Para isto, foi utilizado um método de alocacao de polos
e zeros que possibilitasse a diminuicao do numeros de poélos visando baixa sensibili-
dade e apresentando fase aproximadamente linear na faixa de passagem, tornando-se
atraente em varias implementacoes de comunicacoes. A estrutura encontrada apre-
senta um reduzido nimero de amplificadores operacionais e uma menor dispersao
de capacitores, levando a uma conseqiiente reducao do consumo de energia.

A fim de verificar a viabilidade de tal estrutura em implementacoes praticas
em circuitos integradaos, dois projetos diferentes foram desenvolvidos: um filtro que
atendesse as especificacoes de Bluetooth e um filtro decimador para freqiiéncias de
video.

Para o projeto do filtro Bluetooth, foi investigada, por meio de simulacoes, a
performance de outras estruturas classicas de filtros, a titulo de comparacao, reve-
lando que a estrutura apresentada possui vantagens sobre as estudadas, tais como,

menor atraso de grupo, menor dispersao de capacitancia e menor consumo de po-
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téncia. Além disto, foi construido e testado em laboratério um protétipo discreto,
utilizando componentes comercialmente disponiveis, para validar os resultados teo-
ricamente esperados.

Para verificar a performance do filtro em implementacgoes integradas, o filtro
foi projetado e simulado para uma tecnologia de fabricacao de 0.18 mum (TSMC0.18)
e um circuito integrado completamente diferencial foi fabricado, utilizando o recurso
de polarizagao dinamica a fim de reduzir a corrente de polarizagao dos OTAs. Uma
placa de circuito impresso foi desenvolvida para os testes do circuito integrado. Foi
verificado um desempenho satisfatorio na faixa de passagem, mas uma degradacao
na faixa de rejeicao que diminui com a diminuicao da freqiiéncia de amostragem.

Experiéncias de laboratorio indicaram que uma investigagao cuidadosa deve
ser feita com relacao as chaves analdgicas, uma vez que nao foi constatada a repeticao
do espectro a medida que a freqiiéncia de chaveamento foi aumentada.

Um filtro decimador para especificacoes de video foi projetado e enviado para
fabricacao na tecnologia AMS 0.8 pum. Simulagoes e comparacoes com outros fil-
tros para as mesmas especificacoes foram feitas e um filtro prototipo foi construido
em laboratorio, utilizando componentes discretos disponiveis comercialmente, veri-
ficando a performance da estrutura para tal especificacao. Simulacoes constataram
que a performance do filtro simulado usando parametros extraidos do processo é a
mesma esperada na teoria. Até o momento de confeccao desta tese o CI nao havia
sido recebido para que este projeto pudesse ser avaliado experimentalmente.

Trabalhos futuros podem ser baseados em comparagoes das duas técnicas
de projeto apresentadas aqui, ambas visando a reducao do consumo de poténcia,

mas com abordagens diferentes. O objetivo seria verificar a eficiéncia, facilidade e
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compromisso entre os parametros de projeto de amplificadores operacionais relativos
a sua estabilidade.

Uma vez que a estrutura apresenta fase aproximadamente linear na faixa de
passagem, torna-se atraente a verificacao de sua performance em aplicacoes onde é
mais vantajoso utilizar uma estrutura de fase aproximadamente linear e equalizi-la

para obter fase tao linear quanto a de uma implementacao FIR.
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Apéndice A

Fotos do Circuito Integrado

Neste apéndice sao apresentadas algumas fotos do circuito integrado fabri-

cado, incluindo fotos internas, tiradas com o auxilio de um microscopio 6tico.

Figura A.1: Fotos do chip fabricado.
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Figura A.2: Detalhe interno do chip, mostrando um OTA fabricado.
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Figura A.3: Detalhe interno do chip fabricado, mostrando as chaves analogicas e o

banco de capacitores do buffer de saida.
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Apéndice B

A Placa de Testes

A fim de testar a performance do circuito integrado fabricado, uma placa de
testes foi confeccionada em circuito impresso e utilizando componentes discretos co-
mercialmente disponiveis para a geracao dos sinais de clock, alimentacao e correntes
de polarizacao desejadas. Fotos da placa de montada sao apresentadas nas Figs.
B.1 e B.2.

A Fig. B.3 mostra um esquema da placa, com as disposicao dos elementos
usados. Os componentes foram agrupados em 11 blocos, de acordo com a funcao
que desempenham. Tais blocos sao descritos a seguir:

I. Alimentacao: compreende a entrada para a tensao de alimentacao da placa
(10 V), incluindo um capacitor para filtrar as varia¢oes da tensao e um diodo.

IT. Alimentacgoes do chip, cristal e PAL: composto por reguladores de tensao,
capacitores e resitores apropriadamente escolhidos para a geracao das tensoes que
alimentam os OTAs e chaves do integrado, os buffers de entrada e saida, o cristal e
a PAL.

ITI. Alimentacao: compreende a entrada para a
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Figura B.2: Foto da placa de testes.
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Figura B.3: Floorplan da placa de testes.

IV. Buffers de entrada e saida: formado por amplificadores operacionais (TL
4121C) completamente diferenciais a fim de transformar uma entrada simples em
diferencial e referenciar cada saida a terra (0 V).

V. Cristal: gera um sinal na freqiiéncia desejada para ser utilizado na PAL

na geragao das 5 fases de clock.
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VI. Geracao de fases: contém a PAL, e divisores de tensao para transformar
a amplitude das fases geradas pela PAL (3.3 V) em fases com amplitude de 1.8 V
para serem usadas no chip.

VII. Circuito integrado fabricado.

VIII. Circuito para medic¢ao de ruido.

IX. Geracao de correntes de polarizacao: compreende trimpots e resistores,
ajustados de forma a gerar as correntes de polarizacao necessarias.

X. Filtragem do sinal de saida.

X1I. Conectores do sinal de entrada e saida.
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