FILTROS INTERPOLADORES ANALOGICOS CMOS COM ALOCACAO OTIMA DE
POLOS E ZEROS

Frederico Celestino Pontes

TESE SUBMETIDA AO CORPO DOCENTE DA COORDENACAO DOS
PROGRAMAS DE POS-GRADUACAO DE ENGENHARIA DA UNIVERSIDADE
FEDERAL DO RIO DE JANEIRO COMO PARTE DOS REQUISITOS NECESSARIOS
PARA A OBTENCAO DO GRAU DE DOUTOR EM CIENCIAS EM ENGENHARIA
ELETRICA

Aprovada por:

Prof. Antonio Petraglia, PhD.

Prof. Ademarlaudo Franga Barbosa, D.Sc.

Prof. Antonio Carneiro de Mesquita Filho, Dr d’Etat

Prof. Felipe Maia Galvao Franca, Ph.D.

Prof. Marcio Nogueira de Souza, D.Sc.

RIO DE JANEIRO, RJ-BRASIL
SETEMBRO DE 2007



PONTES, FREDERICO CELESTINO

Filtros Interpoladores Analégicos CMOS
com Alocacio Otima de Pélos e Zeros [Rio de
Janeiro] 2007

XI, 112p 29,7cm (COPPE/UFRIJ, D.Sc.,
Engenharia Elétrica, 2007)

Tese — Universidade Federal do Rio de
Janeiro, COPPE
1. Filtros a Capacitores Chaveados
2. Interpoladores Analégicos de Baixa
Sensibilidade

L.COPPE/UFRJ II.Titulo(série)

i1



Agradecimentos

Ao meu orientador, Professor Antonio Petraglia, pois sem seu incentivo, eu nao
teria sequer tentado iniciar esta dificil jornada.

Conheci o Petraglia (como todos o chamam) na graduag¢do. Ainda um mestrando,
ele ja era professor do DEL-UFRJ. Logo percebi que ali estava a contra-prova viva de que
“toda unanimidade € burra”. Sim, pois se existe alguém que nao julgue o Petraglia um dos
melhores professores que conheceu na vida de estudante, este alguém nao foi aluno do
Petraglia. Anos mais tarde, ele partilha as atividades docentes com as de coordenagdo de
um laboratério de pesquisa e desenvolvimento tecnolégico (PADS - Processamento
Analdgico e Digital de Sinais, da COPPE-Elétrica). No PADS encontra-se um grupo de
engenheiros e estudantes de engenharia de raro brilho, mas com outras qualidades ainda
mais marcantes: sdo, apesar de seu conhecimento, modestos e apesar de seu envolvimento
com as tarefas, sempre colaborativos. Nao é por acaso que isto ocorre, pois este é “o
retrato” do coordenador do grupo. Foi um prazer conviver novamente com o professor

Petraglia e ter o privilégio de sua segura orientagao.

- A Marilda, Maria Clara e Jodo Paulo, pelo carinho, paciéncia e compreensao a
mim dedicados, sem nunca terem perguntado o que vem a ser um “filtro a capacitores

chaveados”.

- Aos colegas do PADS, Pietro, Joarez, Gabriel, Hugo, Carlos Fernando, Jacqueline,
Paulo e Motta pela colaboracdo e companheirismo. E ao Rafael Szendrodi pela presteza e

qualidade do seu apoio no suporte em informatica.

- Ao professor do DEL-UFRJ, Fernando Antonio Pinto Bartiqui, que partilha seus
muitos conhecimentos em eletronica, matemdtica e ciéncia em geral de forma
desinteressada e com inacreditdvel paciéncia, agradeco pelas intimeras discussdes sobre
circuitos e pelo apoio no uso dos programas de simulagao.

- Ao professor Gerardo Gerson Bezerra de Souza e aos colegas do LIFE-IQ-UFRJ,

pelo apoio e pela liberacdo de minhas tarefas em diversos momentos durante estes anos.

11



Resumo da Tese apresentada a COPPE/UFRJ como parte dos requisitos necessarios para a

obtenc¢do do grau de Doutor em Ciéncias (D.Sc.)

FILTROS INTERPOLADORES ANALOGICOS CMOS COM ALOCACAO OTIMA DE
POLOS E ZEROS

Frederico Celestino Pontes

Setembro / 2007

Orientador: Antonio Petraglia

Programa: Engenharia Elétrica

Esta tese apresenta uma categoria de filtros CMOS a capacitores chaveados, utilizando
a forma direta-II, nimero reduzido de pdlos e a alocacdo 6tima de pdlos e zeros, como
estruturas vidveis para a construcdo de filtros interpoladores de baixa sensibilidade as
variagdes dos coeficientes das respectivas fungdes de transferéncia. A proposta foi validada
analiticamente, por simulagdes numéricas, baseadas na resposta em freqii€ncia tedrica, bem
como por simulacOes realisticas dos circuitos. Resultados obtidos nas simulagdes dos
circuitos projetados, ndo somente validam a proposta, como também demonstram a
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tecnologias similares, descritos na literatura. Adicionalmente, foi estudada a inclusdo de
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I - Introducao
1.1 - Uma répida revisiio histérica’

Os circuitos integrados lineares tornaram-se comerciais no inicio dos anos
sessenta do século passado, utilizando inicialmente tecnologias bipolares. Nos anos setenta,
ja estavam disponiveis amplificadores operacionais de desempenho suficiente para a
construcdo de filtros lineares R-C ativos para a faixa de dudio. No entanto, a integragdao
completa de filtros ativos analdgicos encontrava graves dificuldades de implementacio, no
tocante a precisdo e a drea ocupada por resistores e capacitores monoliticamente integrados.
Destas, provavelmente a mais grave referia-se a precisdo obtida para aqueles componentes,
ordens de grandeza superiores a desejavel para a realizacdo de filtros ativos de alto
desempenho, cujas funcdes de transferéncia sdo normalmente realizadas a partir de
produtos RC. Algumas tentativas surgiram no sentido de separar as redes R-C, integrando-
as em filme espesso, criando sistemas hibridos'. Solucdes monoliticamente integradas
seguiram-se entao, com mudancas de paradigmas no projeto dos filtros. Surgiram os filtros
ativo-R, onde os unicos elementos utilizados eram amplificadores operacionais e
resistores®. Embora este fosse um avanco significativo, restava o problema da determinacao
precisa do produto ganho-banda passante dos amplificadores, a priori, o que, sem duvida,
dificultava o projeto destes filtros. Com a introducdo dos circuitos integrados MOS,
seguiram-se os amplificadores operacionais de transcondutancia (OTA’s) nesta tecnologia e
migrou-se para a implementacdo de filtros gm-C, similares aos ativo-R. Um motivo para
esta escolha reside no fato de que um capacitor associado a saida de um OTA
freqiientemente forma um pdélo dominante, tornando o amplificador estavel, eliminando a
necessidade de circuitos de compensagcdo, necessdria nos amplificadores de tensdo.
Embora também apresentem a dificuldade de determinar-se a priori o valor do gm dos
OTA’s, exigindo, por vezes um processo de sintonia, estes filtros obtiveram grande
sucesso, sendo bastante utilizados em circuitos de alta freqii€ncia, até o presente momento”.

Assim, ainda que a integracdo de filtros lineares ativos pudesse ser considerada como bem

' As seces 1.1 a 1.3 visam apresentar brevemente, aos leitores menos familiarizados com estes temas, o ambiente

tecnolégico que levou a adogdo de filtros a capacitores chaveados e, entre estes, os interpoladores e sua utilidade. Aos

outros, recomenda-se iniciar a leitura pela secio 1.4.



sucedida a época, restava o problema de realizar sistemas de precisdo, que dispensassem
sintonias, visto que estes sdo passos indesejdveis e caros em processos de fabricacdo de
circuitos integrados. Neste contexto, surgiu a idéia de se utilizarem filtros analégicos ativos
discretos no tempo’, implementados com técnicas denominadas de “capacitores
chaveados”. Aqui, vale notar que filtros analégicos passivos discretos no tempo ja haviam
sido demonstrados® em 1960 e que filtros passivos a capacitores chaveados podem ser
implementados, embora nido sejam compardveis aos ativos, dada sua baixa precisdo.
Surgiam os filtros ativos a capacitores chaveados, chamados simplesmente de “filtros a
capacitores chaveados”.
1.2 Filtros a Capacitores Chaveados

A motivacdo para a utilizacdo das técnicas denominadas de ‘“capacitores
chaveados”, ou SC da sigla em inglé€s, vem, entre outros, dos seguintes fatos:

a) As fungdes de transferéncia sdo realizadas através de razdes de capacitancias.
Embora o valor absoluto dos capacitores monoliticamente integrados esteja associado a
erros considerdveis, a razdo entre dois capacitores pode ser projetada para apresentar
desvios da ordem de 0,1%, sem a utilizacdo de processos especiai56’7. Isto permite realizar
filtros com precisdao da ordem de 10bits, sem necessidade de sintonia. Os filtros SC
tornaram-se, em diversos casos, alternativas baratas aos construidos com tecnologia digital,
que exigem conversores analdgico-digitais e digital-analégicos em complemento aos filtros
com ela produzidos.

b) Os tnicos componentes necessarios sao transistores MOS (com os quais sdo
formados OTA’s e chaves analdgicas) e capacitores.

c) A tecnologia MOS permite a integracdo de circuitos digitais e analgicos na
mesma pastilha. Assim, os circuitos de clock, por exemplo, ndo precisam ser construidos
externamente. Os filtros podem também fazer parte de sistemas analdgico-digitais, tais
como conversores A-D e D-A®*'*

d) Diversos componentes podem ser emulados pela técnica de SC, por exemplo,

- 12,13
S

. 11 . - . . 14,15 P
indutores '; resistores positivos e negativos, FDNR e indutores acoplados . Além

disto, circuitos de uso geral, nao necessariamente aplicados a filtragem de sinais, tais como

16,17

elevadores de tensdo e osciladores ™', podem ser construidos.



Um exemplo tipico, relativo ao item (d) acima, é o da simula¢do de um resistor por
um capacitor chaveado. Este € também um dos circuitos mais utilizados, j4 que permite
simular um integrador sem perdas — bloco bdsico das secOes biquadriticas (biquads),
presentes em uma parcela considerdvel dos filtros analdgicos'®, entre outras aplicacdes'
Segue-se uma demonstracdo simplificada do funcionamento deste tipo de circuito,
auxiliada pela Figura 1.1, na qual dois integradores sdo representados, sendo um continuo e

outro chaveado.

Vs oy oy

Vs

—L

=
'|||—‘—|>—/

Integrador continuo Integrador chaveado

Figura 1.1 - Integradores continuo e chaveado, idealizados

Considerando, em ambos o0s circuitos, os elementos como ideais e Cf inicialmente

descarregado, a tensdo de saida do integrador continuo pode ser determinada por:
Vi (t
1% (t)_——j @ g (1.1)
f 4

Para o integrador chaveado, toda a carga adquirida por C; no momento em que a

(X3 ”

chave encontra-se na posicao ¢ integralmente transferida ao capacitor C, quando a

chave muda para a posicao “b”. A tensdo de saida, considerando o movimento da chave

- . 1 .
como perlOdlCO com perlOdO de chaveamento 7T = — , Sera.
ch

V,(nT) = —%Zn‘ys (kT) (1.2)

f kel



Por simplicidade, considere-se o caso particular onde Vi seja constante € o intervalo

de integracdo continuo seja igual ao nimero de periodos considerados no caso chaveado.
Ao fim do intervalo de integracdo as duas tensdes de saida serdo iguais, logo:
nTVs _ nVC,
RC B C

(1.3)
f

Portanto, o circuito entre os terminais “a” e “b” do integrador chaveado pode ser

visto como um resistor, cujo valor equivalente R, sera:

T 1

“C f,C

(1.4)

O resultado pratico € que, no caso chaveado, a constante de tempo do integrador
depende da razdo de dois capacitores e da freqiiéncia de chaveamento, as quais podem ser
controladas com precisdo. Além disto, normalmente haverd economia na drea utilizada,
especialmente no caso de circuitos de dudio.

Desde seu surgimento até os dias atuais, os filtros a capacitores chaveados logo
encontraram aplicacOes em diversas dreas, tais como: telefonia fixa e transmissdo de

dadoszo, rédio—recepgﬁoﬂ, telefonia méve122’23’24, redes neuraisZS, audio digital26 (CD’s),

28,29 130,31

televis'e“1027, instrumentacdo biomédica , instrumentagdo industria , entre outras.
Enfim, filtros a capacitores chaveados ocupam um lugar importante no espago dos sistemas

de processamento de sinais.



1.3 — Sistemas discretos no tempo e a utilidade dos interpoladores

Um tipico sistema de processamento de sinais discretos no tempo inicia-se por um
filtro continuo no tempo, cuja funcio € a de limitar a banda do sinal de entrada (incluindo ai
possivelmente o ruido associado ao sinal), a menos da metade da freqiiéncia de
amostragem, evitando o efeito de sobreposicdao das imagens do espectro conhecido como
aliasing®®. Como uma forma de relaxar as especificacdes deste filtro, deve-se escolher a
freqiiéncia de amostragem a mais alta possivel. Isto, no entanto, geraria um gasto
desnecessario de poder computacional, poténcia, memoéria e tempo, no caso de um
processamento digital das amostras ou de poténcia e drea no caso de um filtro analégico.
Assim, € comum que 0 processamento ocorra em uma freqiiéncia mais baixa que aquela
adotada para o amostrador da entrada, o que € obtido pela eliminacdo de uma ou mais
amostras consecutivas do sinal, respeitada a taxa de Nyquist. Um filtro que trabalhe nestas
condi¢des é dito Decimador. Uma vez processado, ¢ comum que o sinal retorne a um
sistema continuo no tempo, sendo necessdrio ndo somente reconstitui-lo a partir das
amostras processadas, mas também eliminar suas imagens, provenientes do processo de
amostragem. Como a taxa de amostragem do sinal foi reduzida no decimador, as imagens
encontram-se proximas umas das outras, o que, de um modo geral, exige um filtro de
reconstru¢do com especificacdes muito estritas. Sendo os filtros continuos pouco precisos,
um filtro de reconstru¢do integrado, de ordem alta serd freqiientemente um requisito de
projeto dificil de atingir. Uma solucdo comumente adotada € a de aumentar a taxa de
amostragem do sinal de saida do decimador pela inser¢ao de amostras nulas entre duas
amostras consecutivas. Um filtro posicionado a seguir substitui estas amostras, idealmente
por outras cujo valor interpole aquelas provenientes do decimador, a0 mesmo tempo que
elimina imagens do sinal. Dai este filtro ser denominado Interpolador. Sendo um sistema
amostrado, evidentemente a saida do interpolador também conterd imagens, mas estas
estardo separadas por multiplos da freqii€ncia de amostragem do mesmo, a qual, por ser
mais alta, permite relaxar as especificacdes do filtro de reconstrucdo. Esta € a utilidade dos

filtros interpoladores, sejam analdgicos ou digitais.



1.4 — Alteracdes de taxa de amostragem e estruturas polifasicas
Seja um sinal continuo, x, (t), limitado em banda a um valor €,, amostrado

idealmente por meio de uma seqii€éncia de impulsos p(t) = Z5(t—nT), onde T € o

n=—oo

periodo de amostragem e ne Z, produzindo uma seqiiéncia x (nT)=x,(t)p(t). O sinal

amostrado resultante terd como transformada de Fourier’>>>:
) 1 ) )
X,(jQ) =EXQ(JQ)*P(JQ) (1.5)
ou ainda,
. I & . )
X, (@)= DX, (jQ-jkQ)) (1.6)
k=—o0

2 .
onde Q = Tﬂ ¢ a freqii€ncia de amostragem, a qual deve ser tal que Q_ =>2€Q, para que

ndo ocorra a sobreposi¢ao de bandas (aliasing). Portanto, o espectro do sinal resultante é
formado por um conjunto infinito de cOpias do espectro do sinal original, localizadas em
freqiiéncias multiplas inteiras da freqii€ncia de amostragem. Se agora este sinal sofrer nova
amostragem, com uma taxa multipla inteira da anterior, por exemplo (taxas fraciondrias sao
possiveis*®), teremos como resultado o mesmo espectro, j4 que as novas copias serdo
coincidentes com as ja existentes. Sistemas amostrados, no entanto, t€ém seu
comportamento ditado pela taxa de amostragem. Assim, torna-se conveniente representi-
los utilizando a Transformada de Fourier de Tempo Discreto (DTFT da sigla em inglés), a
qual é func¢ao da taxa de amostragem. Temos:

X, (e)=X,(jI__ (1.7)

w
T

notando que, sendo X (j€2)periddica, com periodo ., X s(ej‘”) serd também periddica,
com periodo 27, o que corresponde a freqiiéncia de amostragem, agora normalizada.
Conseqilientemente, se a nova taxa de amostragem for L vezes maior que a original,
teremos (L—1)novas coOpias da banda-base entre as freqiiéncias normalizadas a cada
intervalo igual a 27 , chamadas imagens. As informacgdes contidas no espectro original sdo

preservadas, logo, ndo havendo sobreposicdes no espectro original, também ndo havera no



normalizado, ja que as bandas estardo localizadas em

2nT—w, 2nw+ o, ) - ..
|a)|e[ 7 b, 7 ”},nzl,Z,...,L—l, ou seja, estardo comprimidas L vezes. Uma

representacao grafica destes efeitos pode ser vista na Figura 1.2, para L =3.

X(jQ) 1
-Q, | 9, Q, 20 3Q Q’
jalN A
Xe™) L=3
0 2 4z a)LA'
L L

Figura 1.2 — Espectros de X (jQ) e X(e’*), para L =3
A elevagdo da taxa de amostragem pode ser obtida simplesmente adicionando L—1
amostras nulas entre amostras adjacentes do sinal. Esta operacdo freqiientemente ¢&

modelada por um elemento chamado super-amostrador ou up-sampler, simbolizado como

na Figura 1.3.

J—»TL —>

Xq[t] xi[n] Xo[n/L)]

Figura 1.3. Simbolo do up-sampler

Dada uma seqiiéncia x,[n], teremos x, [n] a saida do up-sampler:



X, [ﬂ, paran=kL ke Z

x,[n]= (1.8)

OSeﬁeZ
L

Em geral, segue-se um filtro, dito interpolador, o qual substituird as amostras
nulas por outras que interpolem o sinal original. Um interpolador digital beneficia-se
imediatamente do fato de que L—1 amostras do sinal a tratar sdo nulas, ndo ocupando
memoria e reduzindo a complexidade do processamento. Além disto, como o
processamento nao se dd necessariamente em tempo real, pode-se, eventualmente, contar
com algoritmos de interpolacio que em tempo real exigiriam um dado a coletar
futuramente, sendo, portanto, nao causais. Para filtros analégicos, a solucdo mais comum €
adotar um processamento paralelo, resultando em estruturas ditas polifdsicas, apresentadas
adiante.

No dominio do tempo, pode-se frequentemente representar as relagdes entrada/saida
de sistemas discretos por equagdes a diferencas. Para um sistema linear e invariante no

tempo, teremos:
N M
> ay(n—k)=Y bx(n—1)=0 (1.9)
k=0 1=0

Assim como a transformada de Laplace permite a solucao algébrica de equagdes
diferenciais em sistemas de tempo continuo, as equagdes a diferencas sdo associadas a
transformada Z.

A relacdo entrada/saida descrita na equagdo (1.9) pode ser descrita no dominio da

freqiiéncia como a funcdo de transferéncia H(z) do sistema:

M .
bz
N &P

N
D(z) 1+ Zaiz_i

i=1

H(z)= (1.10)

Uma fung¢do de transferéncia como descrita acima admite diversas realizacdoes em
termos de circuitos ou programas, que contardo sempre com 0s mesmos elementos basicos,
a saber: somadores, atrasadores (registradores) e multiplicadores. Sempre que estes

elementos estiverem na mesma ordem da expressio da funcdo de transferéncia, a



implementagdo pode ser classificada como estando em uma forma direta. Quando em uma
determinada forma o nudmero de certo elemento corresponder aquele da funcdo de
transferéncia, esta forma € dita candnica em relacao a este elemento. H4 uma forma direta
candnica em relagcdo a todos os elementos, a forma-direta II transposta, da abreviatura em

inglés (direct-form), DF-II;, da qual temos um exemplo na Figura 1.4.

bo _
z(n) ——D—-—(P = y(n)

:—]
EJ] /j —il]
] ) _I_‘\ 1 L]
:—]
by .

_I_

Figura 1.4. Forma direta II; para um filtro recursivo
de 2% ordem

Formas diretas servem também como blocos bésicos de outras implementacdes para
filtros discretos no tempo, tais como as formas paralela e cascata e, quando aplicadas a
filtros SC proporcionam, em geral, economia em drea e baixo ruido™.

Filtros interpoladores beneficiam-se de uma transformacdo importante, a qual
permite que parte do filtro opere em baixa freqiiéncia, transpondo a elevagdo da taxa de
amostragem para a saida do sistema. Esta transformacdo, também conhecida como

‘identidade nobre’, esta representada na Figura 1.5.

L
H(z ) y[n] = =iln] — H(z)

Y

TL — ¥[n]

¥

(o] — T Fi

Figura 1.5. Identidade nobre para o interpolador



Outra aplicacao desta equivaléncia é que a configuracdo resultante € propicia para a
implementacio de uma outra estrutura, na qual o filtro é decomposto em secdes que operam
em paralelo. A obten¢do destas estruturas a partir do filtro original € conhecida como
‘decomposicdo polifdsica’’. Ha procedimentos distintos para a obtencdo das estruturas
polifasicas a partir de funcdes de transferéncia recursivas e para as nao-recursivas, como
32,38

estabelecido a seguir

Dada uma seqiiéncia x[n] qualquer, sua transformada Z, pode ser escrita como:

N

X(2)= ix[n]z_" => 775X, (") (1.11)

n=—oo

T
(=]

onde

X, ()= ixk[n]z_" = ix[Mn+k]z_" (1.12)

ou seja, as seqiiéncias estao relacionadas por:
x [n]=x[Mn+k],0<k<(M -1) (1.13)

As expressdes (1.4.) e (1.4.8) podem ser prontamente aplicadas a um filtro FIR,
como esclarece o exemplo a seguir.

Seja um filtro FIR, especificado por sua funcdo de transferéncia:
8
H(z) =) h(n)z™ (1.14)
n=0

Exemplificando para M =3, primeiramente expande-se H(z), reordenando os termos
convenientemente, obtendo:
H(z) = (h[0] + h[3]z_3 + h[6]z_6) +70 (h[1]+ h[4]z_3 + h[7]z_6) +72 (h[2]z + h[5]z_3 + h[8]z_6) (1.15)
ou, ainda, como em (1.11):

H(z)=X,(z)+2 ' X,(z)+ 27X, (z") (1.16)

onde se pode identificar em (1.15):

X,(z) =h[0]+h[3]z™" + h[6]z (1.17)
X, () =hl1]+h[41z™" + h[7]z7 (1.18)
X,(2)=h[2]+ A5z + h[8]z™ (1.19)

10



A estrutura do filtro poderia ser representada como na figura 1.6.

xinf - 3 N R /)
Xn(z ) TS
w
1-1
ol X 3 i
{ (27
1-1
ol 3 -
- 2(1 :| -

Figura 1.6. Estrutura do filtro FIR apds a decomposi¢ao
polifasica

A decomposicio polifasica para um funcdo de transferéncia recursiva, implica

obter-se primeiramente um polindmio P(z), tal que, multiplicado pelo numerador e pelo

denominador da funcdo de transferéncia transforme o denominador em uma fungio de z" .

_N(2) P(z) _ N,(2)

H(z) = = m
D(z) P(z) D, (z")

(1.20)

Em um segundo passo, o novo numerador poderd também ser decomposto como ja

demonstrado, chegando a:

S

2N, (")

1l
(=]

H(z)=+*

1.21
D) (1.21)

Observado que cada secdo polifasica terd o mesmo denominador, o mesmo pode ser

N

incluido como um mddulo comum, em posi¢do anterior ou posterior a estrutura obtida

anteriormente, como representado na Figura 1.7.
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Figura 1.7: Estrutura do filtro recursivo ap6s a decomposi¢ao polifdsica
Alternativamente, a rede de atrasadores pode ser deslocada para a saida da estrutura. Se a

transformacdo definida pela identidade nobre da Figura 1.5 for aplicada, chega-se a

estrutura da Figura 1.8.

1l p—

L J
=
—a,
—
=
n—

TL Nl N

L J

=
—
]
-
I

TL

L J

Figura 1.8. Inclusdo dos up-samplers e transposi¢ao dos atrasadores
Finalmente, a estrutura obtida pode ser modelada substituindo a etapa de saida por outra
contendo uma chave multiplexadora, cujo periodo seja correspondente a um atraso do sinal
amostrado na taxa mais alta. Esta representacdo é mais préoxima a realidade de um filtro a

ser realizado com a técnica de capacitores chaveados e pode ser vista na Figura 1.9.
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Figura 1.9. Modelo de chave para o filtro recursivo decomposto

Note-se ainda, que a decomposicdo polifasica de um filtro ndo recursivo nao
aumenta sua complexidade, uma vez que trata-se apenas de um rearranjo estrutural. Quando
aplicada a um filtro recursivo, alterard o comprimento da se¢do ndo recursiva, enquanto o

nimero de pélos da funcdo permanecerd inalterado. As conseqii€éncias destas alteracdes

serdo abordadas nas sec¢des seguintes.
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1.5 — Sensibilidades da forma direta
A forma direta, apesar de sua simplicidade de implementacdo, regularidade na estrutura,
facilidade de operagdo polifasica e baixo ruido, tem sido preterida na implementacdo de
filtros em geral. Sua principal desvantagem reside na sensibilidade a variagdes nos valores
dos coeficientes da fun¢do de transferéncia, comumente apontada como mais alta que a
obtida nas outras implementagdes cldssicas, notadamente as forma cascata e paralela.
Nesta secdo, a sensibilidade das formas diretas em geral e uma analise especifica para a
implementagcdo com capacitores chaveados serdo apresentadas.

Uma vez que os primeiros filtros discretos no tempo foram digitais, surgiu
naturalmente a preocupacdo com os problemas de truncamento e arredondamento
numéricos, j4 que o custo de aumentar a precisdo ampliando o nimero de bits dos
registradores e elementos aritméticos era muito elevado. Podem-se localizar esforcos para
descrever o efeito dos erros aritméticos na posi¢ao dos pélos e zeros de uma funcdo de
transferéncia®™*° j4 no inicio dos anos 1970. Um resultado interessante*' serd descrito a
seguir.

Uma funcdo de transferéncia H(z), como descrita pela Equacdo (1.10), serd

alterada para H(z), quando da variagdo dos coeficientes, sendo:

H(z)=—= == (1.22)

onde a, =a, +Aaq, (1.23)
e b, =b, +Ab, (1.24)
Para determinar o deslocamento Az, dos pdlos, em funcdo dos coeficientes a,,

obtemos, por uma expansao de Taylor, apds desprezar termos de ordens mais altas, a

seguinte expressao:

N9, 1.25
AZi NZJ a, ,1=1, ,N ( . )
k=1 k

14



1

0z,
Cada termo —  em (1.25) pode ser determinado aplicando a regra da cadeia em

ay
0A(z) 9z, _[ dA(z) (1.26)
9z, - da, da, —
chegando a:
dz, z (1.27)

da, ) HN (z,—2;)

j=Lj#l

Notando que o denominador de (1.27) depende do produto das distancias de um
polo a todos os outros, conclui-se que a existéncia de polos concentrados em uma regido do
circulo unitario implica uma alta sensibilidade da posi¢dao dos pdlos aos coeficientes do
denominador da funcdo de transferéncia. Para os zeros, um desenvolvimento similar leva,
em relacdo aos coeficientes do numerador, a mesma conclusio. Assim, filtros com faixa de
passagem estreita e/ou com faixa de transi¢do estreita, sdo bastante sensiveis a variacdes
dos coeficientes da funcdo de transferéncia quando implementados na forma direta.

Em filtros construidos com a técnica de capacitores chaveados, a natureza dos erros
¢ diferente daquela nos digitais, pois os coeficientes sdo normalmente definidos pela razao
de duas capacitancias. Embora alguns efeitos sobre as fungdes de transferéncia sejam
similares aqueles causados por erros de truncamento e arredondamento em filtros digitais, o
tratamento da questdo deve ser diferenciado®. A obtencdo de expressdes tratdveis para
previsdo dos desvios nas fungdes de transferéncia de filtros a capacitores chaveados,
realizados na forma direta, pode ser atingida adotando uma abordagem estatistica®. Na
andlise que se segue, supde-se que cada coeficiente serd realizado pela razao dos valores de
duas capacitancias, estando os erros concentrados nos valores destas razdes. Utilizando
técnicas de layout conhecidas é possivel obter-se precisdoes da ordem de 0.1% para estas
razdes, sem lancar mdo de processos especiais’**. Fatores como inje¢do de cargas,
resisténcia ndo nula e ruido térmico nas chaves MOS, ganho e banda finita dos
amplificadores, tensdes de offset e ruido nos mesmos, descasamentos entre transistores etc,
podem ser individualmente minimizados por técnicas especificas, as quais serdo abordadas

nos préoximos capitulos, quando for mais conveniente.
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As funcdes de transferéncia a serem discutidas podem ser consideradas do tipo
passa-baixas, o que ndao implica perda de generalidade, uma vez que a andlise pode ser
estendida a outros tipos de fun¢des. Do mesmo modo, o ganho na banda passante pode ser
considerado unitdrio, enquanto na banda de rejei¢do o mddulo da funcdo de transferéncia
estard abaixo de um valor especificado pelo ripple nesta faixa.

Admitindo que os erros €, nos coeficientes da fungao de transferéncia sio todos de

natureza aleatdria, com distribuicdo gaussiana, uma vez que 0s erros sistematicos podem
e L, . 44 . ~ . . ~
ser minimizados por técnicas de layout™, um filtro ndo recursivo cuja funcdo de

transferéncia pode ser dada por
L-1 '
Gw)=) g.e’™ (1.28)
k=0
a qual, devido aos erros nos coeficientes g, transforma-se em

R L-1 ) L-1 )
G(@) =) (g, +€,)e '™ =G(w)+ ) €, 6™ (1.29)
k=0

k=0

pode ter os desvios na resposta em freqiiéncia avaliados como
L-1
AG(@) =G(@)-G(w) =) £,e7'™ (1.30)
k=0

O desvio médio na funcdo de transferéncia pode ser avaliado admitindo que os erros &, sdo

varidveis ndo correlacionadas, com média zero e desvio-padrdo o, fazendo €, =gé¢;,

_ 18 . e e . . .
onde g =ZZ| gk| ¢ a média aritmética dos coeficientes do filtro. Nestas condigdes, o
k=0

modulo do desvio |AG(a))| pode ser modelado por uma varidvel seguindo a distribui¢ao de

Rayleigh*®, com valor médio:

o i

Hagy (@) == (1.31)
cujo desvio-padrao é dado por
0.+ (4-7)L
Osq ()y=—"—"— (1.32)

2
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Este resultado indica que o comportamento da média dos desvios na funcdo de
transferéncia é, em primeira aproximacao, independente da freqiiéncia. O mesmo ndo
ocorre em filtros recursivos, uma vez que os desvios nas fungdes de transferéncia causados
por variacdes nas posicoes dos pdlos sdo, em geral, mais graves que aqueles causados pelos
desvios nas posi¢des dos zeros. Os pdlos mais criticos, localizados proximos ao circulo
unitario e/ou aglomerados em uma regidao, causam desvios nas regides da banda passante e
de transi¢do, a0 mesmo tempo em que alteram a atenuacdo na banda de rejeicdo.
Similarmente ao descrito pela equacao (1.10), pode-se escrever para um filtro recursivo:

M-1 4
Z bee '™
_B(w) _

k

=0
- - N-1

SR
k=1

H(w) (1.33)
Representando por €, e &, , respectivamente, os erros em torno dos valores

nominais dos coeficientes a, e b,, pode-se escrever o desvio na funcdo de transferéncia

original, tornando-a

N _ _ B(w)+ AB(w)
H(w) = H(w)+AH (o) = A @)+ A (1.34)
onde
AB(w) = Afg,,ke—f'”k e AM(w) = fsake-f'“* (1.35)

Tomando novamente a derivada total da funcdo e considerando os desvios absolutos
como sendo de pequena amplitude, apds a eliminacdo de termos de ordem superior, o
desvio na funcdo de transferéncia pode ser avaliado como

_ AB(w) — H(w)AA(®)
A(w)

AH (@) (1.36)

Os desvios médios do numerador e do denominador podem ser determinados do

mesmo modo como realizado para funcdes ndo recursivas, levando a:

Jat

i (@) = P (1.37)
N-1
g (@) = TR (138
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sendo 0, =ao, e 0,=bo,, onde a e b sdo as médias aritméticas dos valores dos

coeficientes do polindmio H (@), dadas respectivamente por:

_ 1 N-1

a :m;|ak| (1.39)

=L (1.40)
M k=0

Os desvios na funcdo de transferéncia podem agora ser calculados, lembrando que,

pela observacdo de funcdes de transferéncia de filtros préiticos geralmente apresentam

a >>b , bem como os coeficientes sao quase sempre escalados de forma a que H(w)=1na

banda-passante, resultando em Mg (w) >> M (w)nesta faixa de freqiiéncias. Assim, para

a banda passante, através de (1.5.1), segue-se:

A (@) _oJIN-D [0.0,] (1.41)
A(w) 2|A(w)|

Para a faixa de rejeicdo, teremos |H (a))|555 <<1 entdo, considerando ainda
bM >>ad N -1, obtém-se

IU\AB\ (@) _ absz
A  2Aw)

Hiapy (@) = , we o, 7] (1.42)

Entdo, o desvio-padrio dos desvios em H(w) para cada faixa considerada pode ser

determinado. Para a banda-passante

9NE=DNZD -~ 0., ] (1.43)

Pl O = @)

enquanto para a faixa de rejei¢ao

o,\(@&-m)M

T we [w,, 7] (1.44)

Oan (@) =
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Estas formulas foram extensamente comparadas com resultados de simulagdes de
Monte Carlo, demonstrando sua aplicabilidade. Mais ainda, confirmou-se que a distribui¢do
dos desvios nas fungdes de transferéncia mostra que seguem a distribuicdo de Rayleigh,

cuja pdf € definida como

sty ) :(j—xJeM,xZ 0 e0sex<0 (1.45)

(®)

onde 4, depende da regido considerada, sendo

w, we|0,, |
1A
(@) = (1.46)
oM
- 0o, 1]
|A(@)

Logo, a probabilidade de que o médulo dos desvios da funcdo de transferéncia esteja em
um intervalo definido pode ser avaliada

70l (@) (24

P{|AH(a))| < rcr‘AH(w)‘(a))}: [ faniwy(dx=1-¢" J ,r>0 (1.47)

Para r =35, a probabilidade em questdao € 0.995, o que implica que H(w) estard, com alto

grau de certeza, localizado dentro de um intervalo entre os limites inferior 5,(®@) e superior

B, (o) tal que:
p (@ <|A ()< B, (@) (148)
sendo
B,(@) =|H (@)~ 50, () (1.49)
B, =|H(@)|+50,, (@) (1.50)
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Como exemplo, curvas determinando estes limites para a banda-passante de quatro filtros

sdao apresentadas a seguir. Para todos 0s filtros
w,= 0,2;m, = 0,3;5p =0,1087;0, <0,001.
(a) 2 - (b) 2
M=5 M=5
1 p=F 1 AEE
.-"r/ A v, / _ I,l. 1
0 ;}-;H . I.-‘ - 0 - _//:,'- \\ !..- !|
/ ~, y \ f”'«/ '\1 L.,
(uw} ERs B " m -1 -:_____.-"’.—-'/ LY ,-"":I
=] N \ = {
- .z"f .". S ||
2 \ 2
1 A
-3 - .3
-4 -4
il 0.05 0.1 0.15 0.2 1] 0.05 0.1 0.15 0.2
fragudncia nonmalizada fragudncia normalizada
[l:] e . - . v [(I} 2
| =T M=5
10 =5 1 A=F
—— A . i
. hY l'll._-{-\..l] o — ra
T \%\.E"-—ﬂ' / Ill \ j
e a4 N 8 —
2 | 2
-3 =
-4 | -4
¥ 0.05 0.1 .15 o2 1] 0.05 0.1 0.15 0.2

HFequdncia nonmalizads Fregqudncia nonmalizads

Figura 1.10. Sensibilidades para as bandas-passantes dos filtros do exemplo*’

temos:

Uma vez que todos estes filtros apresentam atenuacdes de no minimo 60 dB na

faixa de rejeicdo, conclui-se, pelo exame dos resultados, que adotar comprimentos

diferentes para o numerador (M) e denominador (N) de um filtro realizado na forma

direta pode resultar em uma combinacdo com baixa sensibilidade na faixa de passagem,

mantendo a rejeicdo elevada. Claramente, uma reducdo no numero de poélos deve ser

compensada com um aumento no comprimento do polindbmio do numerador, ou seja, da
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secdo nao-recursiva do filtro, para atender as especificagdes em freqiiéncia. Como os pélos
apresentam comportamento mais critico em relacdo a sensibilidade aos coeficientes da
funcdo de transferéncia, esta troca pode ser vantajosa. Note-se que um aumento no
comprimento da cadeia do numerador causard uma maior rejei¢do, mas também um
aumento na sensibilidade. A escolha de uma configuracdo depende de verificagdes
criteriosas destes aspectos. Por outro lado, as férmulas mostradas acima permitem guiar o

processo de escolha com bastante eficiéncia.
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II - Filtros Interpoladores

2.1 — Interpoladores SC na literatura

Em relacdo aos filtros SC apresentados na literatura, relativamente poucos sao
interpoladores. O primeiro interpolador usando a técnica de capacitores chaveados
construido foi relatado em 1980* . O filtro consta de um interpolador passa-baixas de
primeira ordem, operando na freqiiéncia de 128kHz, precedido por decimador passa-baixas,
eliptico de quinta ordem. Um outro avango surge em 1985, com a introdu¢do das técnicas
de decomposicdo polifisica para circuitos a capacitores chaveados, aplicadas
primeiramente a filtros ndo recursivos’’. Filtros polifdsicos recursivos a capacitores
chaveados foram sugeridos em 1990 e 924 Tratavam-se de passa-baixas Chebyschev de
terceira e segunda ordem, com sec¢Oes polifdsicas, sendo as arquiteturas simuladas em
computador, sem detalhes descrevendo os circuitos. Uma estrutura recursiva polifdsica na
forma direta foi sugerida em 1996, utilizando fungdes elipticas passa-baixas de terceira
ordem, com trés secdes polifasicas. A mesma estrutura foi proposta como soluciao para um
circuito comercial em 1999°', sendo a funcdo eliptica de quarta ordem, com trés secoes
polifésicas e multiplexador operando em 120MHz. No ano seguinte, encontra-se um artigo

revisional®’

, uma vez que vdrios filtros implementados pelos autores foram revistos a luz de
desenvolvimentos que permitiam melhorias nos circuitos anteriormente apresentados.
Ainda neste ano apresentou-se um interpolador FIR de meia banda, com coeficientes
partilhados53. Em 2001 apresentou-se uma proposta de um filtro polifasico, aplicado a
sistemas de video digital PAL/NTSC, consistindo de trés interpoladores FIR em cascata
(totalizando 37 estdgios, mas apresentando precisao correspondente a 8 bits), cada um
dobrando a freqiiéncia de amostragem anterior, sendo a amostragem inicial em 13,5MHz,
finalizando com um multiplexador em 108MHz e permitindo o uso de um filtro seletor na
saida extremamente relaxado — um filtro continuo de primeira ordem>. Neste caso,
simulacdes realisticas foram fornecidas e a complexidade da solu¢do permitiu que oito
autores assinassem o trabalho. Finalmente, em 2004 podemos apontar o filtro interpolador
SC com melhor desempenho jd obtido™. Trata-se de um filtro FIR polifsico, com quatro
secoes operando em 57MHz, seguido de um multiplexador operando em 320MHz. Este

filtro foi efetivamente construido utilizando tencnologia MOS 0,35um e dez protétipos

foram testados. A fun¢do de transferéncia foi especificamente trabalhada para resolver um
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problema que implicava em atenuar sinais ocupando duas bandas estreitas, sem alterar
sinais ocupando uma banda intermedidria. Zeros posicionados no entorno das bandas a
atenuar formam um filtro passa-banda simples, mas muito eficiente em relagdo ao problema

apresentado, como representado na Figura 2.1.

Fejeita handa de entrada
e modulagcao OC

Fejeicao de Imagens / Banda de Saida
\_\_\_\_\_\_\_\_\_ fﬂ-’

Banda de Entrada

160 MHz 0

Figura 2.1 Diagrama dos zeros do filtro de Seng-Pan’
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2.2 — A estrutura na forma direta com M# N

Da leitura das se¢Oes anteriores, € possivel concluir que, apesar dos muitos avangos
obtidos nas técnicas de capacitores chaveados e do inegdvel sucesso destas técnicas em
responder a necessidades tecnoldgicas importantes, pouco foi realizado no sentido de obter
filtros interpoladores com estruturas de baixa sensibilidade. As funcdes de transferéncia
recursivas utilizadas até o momento para filtros interpoladores, usam as aproximagdes de
Chebyschev ou eliptica, sendo que sempre que a sensibilidade aos coeficientes da funcio de
transferéncia apresentou-se como um ponto critico, a solugao tendeu ao uso de filtros nao
recursivos. Estes dltimos, apesar de possibilitarem a realizacao de filtros de alta freqiiéncia,
sdo limitados pelas imperfei¢cdes caracteristicas dos circuitos analdgicos, que ndo permitem
a construcdo de cadeias de atrasadores longas como as que se pode encontrar
freqiientemente em filtros digitais. A decomposica@o polifdsica minimiza, mas nao soluciona
a questdo. Neste contexto, surge a proposta de utilizar filtros que possam beneficiar-se da
atenuacgdo caracteristica dos filtros recursivos, pelo uso de uma se¢do deste tipo, a0 mesmo
tempo em que, complementados por uma se¢do nao recursiva, possam atingir a atenuacao
final pretendida, usando cadeias de atrasadores mais curtas. Assim, minimizam-se
simultaneamente os efeitos causados pela aglomeracao de pélos e zeros em uma regido do
circulo unitario, prejudiciais ao desempenho dos filtros discretos no tempo. Como veremos,
tais filtros podem ser projetados diretamente no dominio z, ndo necessitando de um projeto
pré-distorcido em freqiiéncia, como ocorre naqueles com protétipo analdgico, além de nao
necessitarem de uma freqiiéncia de chaveamento muitas vezes superior a banda-passante ou
de cuidados especiais para evitar instabilidades, tais como, por exemplo, existem na
transformacdo LDI®. O projeto digital de filtros recursivos com diferentes comprimentos
para o numerador e denominador pode ser realizado com algoritmos como o de
Martinez/Parks”’, o qual foi mais recentemente melhorado®. Os filtros projetados por estes
algoritmos ndo podem ser obtidos através das aproximacdes analdgicas cldssicas. Uma
especificacdo de entrada para os mesmos deve conter as ordens desejadas para o numerador
(M ) e denominador ( N ) do filtro, as freqiiéncias de corte e rejeicao, bem como o ripple na
faixa de passagem. Como resultado, obtém-se os coeficientes de um filtro cuja funcio de

transferéncia € equiripple, contendo todos os zeros sobre o circulo unitario, sendo todas as

24



raizes complexas conjugadas. Para o algoritmo utilizado, a solu¢do apresentada € 6tima, no
sentido de que € aquela de menor erro quando comparada a especificagdao, bem como o de
menor ripple na faixa de passagem e maior atenuag¢do na banda de rejeicio que pode ser
obtida com as ordens especificadas para o numerador e denominador da funcdo de
transferéncia. Pode-se afirmar, portanto, que o filtro resultante € o fruto da alocagcdo otima
de polos e zeros para uma especificacdo dada. A condicdo de existéncia desta solucao 6tima
pode ser sumariamente expressada como implicando em que a funcdo de transferéncia
resultante possua no minimo M + N +2 extremos. No entanto, pode ocorrer o fato de que
o algoritmo convirja, mas que o extremo obtido em DC seja inaceitdvel. Neste caso, sendo
N par, uma solucdo contendo um extremo a mais em relacdo ao minimo, mas tornando
unitdria a amplitude do extremo em @ =0, pode ser procurada. Esta solucdo é conhecida
como extra-ripple e conttm M —1 zeros sobre o circulo unitirio, sendo o restante
localizado sobre o eixo real. Assim, ao optar-se por esta solug¢do, o valor original de M na
especificacdo deve ser acrescido de uma unidade.

2.3- Filtro Interpolador com alocacao 6tima de pélos e zeros

Para verificar os principios estabelecidos até este momento, escolheu-se um filtro
para a faixa de video. Esta é uma das faixas mais utilizadas em aplicagdes comerciais,
apresenta desafios tecnoldgicos ndo triviais, a0 mesmo tempo em que, nao correspondendo
ao limite de freqiiéncia do estado da arte, evita que efeitos de dificil controle no projeto do
circuito venham a mascarar os resultados obtidos.

Como a freqiiéncia inicial da faixa de rejeicdo na banda de video é de 4,5MHz,
respeitando o critério de Nyquist terfamos uma freqiiéncia de chaveamento minima igual a
9MHz . Desta forma, a escolha de uma freqiiéncia de chaveamento minima de 10MHz ,
dada a facilidade de obtencdo de cristais osciladores nesta freqiiéncia, parece ser natural. O

filtro escolhido tem as especificacdes resumidas na Tabela 2.1.
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Tabela 2.1 Especifica¢Oes bésicas do filtro proposto
Interpolador, com freqiiéncias de chaveamento de 10 e 30MHz

@,, banda-passante: 3,6 MHz

0, , ripple na banda passante: £(0,2)dB,

@, inicio da faixa de rejei¢do: 4,5MHz

0, , ripple na faixa de rejei¢do: < (—30)dB

Os valores 6timos para os coeficientes da funcdo de transferéncia correspondente a
estas especificagdes foram obtidos pelo algoritmo citado na secao anterior’®, o qual foi
gentilmente cedido pelos autores. Como resultado, chega-se a funcdo extra-ripple com
M =12, N =3, cujos coeficientes estao listados na Tabela 2.2.

Tabela 2.2 Coeficientes do Filtro proposto, sendo a, os do denominador e b, os do
numerador.

a9=-1,3427 | a,=0,8475
by=0,0345 b;=0,0322 b,=0,0633 b3=0,0779 b4=0,0859 bs=0,0825
b=0,0685 b7=0,0480 bs=0,0266 b9o=0,0051 | by¢=0,0095 | by;=-0,0174

A funcdo de transferéncia correspondente pode ser vista na Figura 2.2, enquanto
detalhes da banda passante e da fase nesta regido podem ser apreciados na Figura 2.3. Note-
se que a fase é aproximadamente linear até bem préximo do limite da banda-passante.
Pode-se demonstrar facilmente que um filtro eliptico com as mesmas caracteristicas de

amplitude e fase deve possuir ordem igual a cinco.
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Figura 2.2. Resposta em freqiiéncia ideal do filtro proposto
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Figura 2.3 Detalhes da amplitude e da fase na banda-passante
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Figura 2.5 Resposta em freqii€ncia e constelacao de pélos e zeros para o filtro
eliptico de quinta ordem

As Figuras 2.4 e 2.5 mostram as constelagdes de polos e zeros do filtro proposto e
do filtro eliptico equivalente. Pode-se notar que, espacialmente, os pdlos do filtro eliptico
encontram-se mais concentrados além de estarem em maior nimero em relacdo ao filtro
proposto, o que lhe confere alta sensibilidade em relacdo as variagdes dos coeficientes da

funcdo de transferéncia, como j4 foi visto na se¢do 1.5.
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Tabela 2.3. Coeficientes do filtro decomposto para L=3, sendo a; os do denominador e

b;; das secdes FIR.

29=0,993 2,=0,609

b1,=0,0345 b12=0,232 b13=0,394 b14=0,224 b15=0,0106 b16=-0,0125
b,,=0,0784 b,,=0,311 b,3=0,371 b14=0,145 b,5=-0,002 -
b3,=0,139 b3,=0,366 b33=0,311 b34=0,065 b35=0,013 -

A decomposicdo polifasica pode ser realizada, apds a obten¢ao da nova fungio de
transferéncia, como ja abordado na secdo 1.4. A Tabela 2.3 contém os valores dos novos
coeficientes, separados pelas trés sec¢des polifasicas. Percebe-se que o grau do numerador
foi aumentado e o mesmo conta agora com 16 zeros, contra os 12 da fungdo original,
enquanto o grau do denominador foi mantido. A Figura 2.6 mostra a constelacao de pélos e

zeros resultante da transformacdo da funcdo H(z). Note-se que a fun¢do de transferéncia

original mantém-se pela eliminacdo algébrica dos pdlos e zeros extras. No dominio da
freqiiéncia, poderiamos interpretar que a parte do filtro que trabalha em baixa freqiiéncia
opera uma versao decimada do sinal de saida, apresentando uma fun¢do de transferéncia
expandida L vezes em relacdo aquela pretendida ao final. A interpolagdo, por sua vez,

realiza uma compressao de L vezes no espectro, sendo o resultado final um filtro de banda

mais estreita.
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Figura 2.6 Constelacdo de pdlos e zeros para a funcdo de transferéncia ndo decomposta
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O fato de a nova fun¢do apresentar um nimero maior de zeros indica que a
sensibilidade aos coeficientes da funcdo de transferéncia deve ser aumentada na banda de
rejeicdo. O descasamento entre pdlos e zeros também contribuird para esta elevagao,
embora os efeitos sejam reduzidos pela anulacdo parcial. Por outro lado, a posi¢ao
favoravel dos pélos indica que o filtro decomposto provavelmente acabard por apresentar
uma sensibilidade aos valores dos coeficientes baixa na banda-passante. Eventualmente,
esta sensibilidade serd menor que a do filtro original. Ou seja, espera-se que os desvios na
funcdo decomposta sejam mantidos pela alteracdo da freqiiéncia de chaveamento. Para
verificar este ponto, andlises de Monte Carlo foram realizadas para os dois filtros em
questdo. A andlise de Monte-Carlo deve ser realizada levando em conta o fato de que o
filtro assume trés configuracdes diferentes ao longo do tempo, cada uma correspondendo a
uma posi¢ao da chave multiplexadora da saida. Assim, a resposta em freqii€éncia final do
filtro corresponde a soma de trés funcdes, defasadas entre si, o que pode ser expresso pela

Equacdo 2.1.

S

— Z—ka(ZL)
D) (2.1)

~
Il

X(2)=

Uma visualizagdo do moédulo e fase da resposta em freqiiéncia (1 H(z)|__ . ) de cada se¢do

do filtro para cada posi¢dao da chave multiplexadora pode ser apreciada na Figura.2.7. O
moédulo da soma das respostas de cada secdo, avaliado como descrito acima, resulta em
uma resposta em freqii€ncia muito proxima a ideal, como mostrado na Figura 2.8. As
diferengas sdo devidas aos erros numéricos acumulados no processo de célculo. Este
algoritmo pode também ser utilizado para calcular as variagdes na resposta em freqii€ncia
do filtro pelo método de Monte-Carlo. Para tanto, basta repetir o procedimento, fazendo, a
cada passagem, todos os coeficientes variarem segundo uma distribui¢do de probabilidades
dada. Uma maneira alternativa de realizar a andlise de Monte-Carlo é determinar a resposta
ao impulso do filtro em cada passagem, para posteriormente obter as respostas em
freqiiéncia calculando a transformada de Fourier de cada resposta impulsional. Este
procedimento é compardavel ao anterior, em tempo e precisdo, mas exige o cuidado de
determinar a priori, quantos pontos devem ser utilizados no célculo de cada resposta

impulsional, j& que poucos pontos resultardo em respostas pouco precisas € um excesso de
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pontos exigird mais recursos computacionais e mais tempo de cdlculo, sem melhorar

significativamente a resposta final.
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Figura 2.7 Médulo e fase das respostas das secdes polifdsicas do filtro
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Figura 2.8. Soma das se¢des comparada a curva ideal

As Figuras 2.9 e 2.10 foram obtidas pela simulacdo de Monte-Carlo da fungdo de
transferéncia ndo decomposta e da decomposta em trés secdes polifdsicas. Distribuicdes
gaussianas foram utilizadas para esta finalidade. Para cada filtro, mil casos foram simulados

para variagdes nos coeficientes onde 30 =0,001c,;, onde ¢, representa o valor nominal do

i -ésimo coeficiente. Como esperado, pelos motivos ja expostos, a funcao original apresenta
maior sensibilidade na banda passante comparativamente a correspondente do filtro
decomposto, ocorrendo o inverso na banda de rejeicdo. Uma vez que a especificacdo foi
cumprida em ambas as regides do filtro decomposto, considera-se que este € um bom

indicativo de que a versdo em circuito também possa fazé-lo.
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Algumas outras escolhas relativas ao projeto afetam o desempenho do circuito
como um todo e servem como guia para o projeto dos circuitos do filtro. A primeira destas
€ a escolha da tecnologia de integracdo a utilizar. Entre as disponiveis, utilizou-se para um
projeto preliminar a AMS-0,8um para 5V, por ter sido uma tecnologia bastante utilizada e
cujos limites estavam bem determinados, permitindo comparagdes com outros projetos.
ApOs alguns testes, esta tecnologia foi abandonada, por ter sido extinta pelo fabricante. O
projeto seguiu utilizando a tecnologia AMS-0,35um para 3,3V. Esta ¢ uma tecnologia ativa
e oferece boas perspectivas para a faixa de freqii€ncias utilizadas. No intuito de minimizar a
poténcia final e facilitar a migracdo para outras tecnologias, realizou-se o projeto para
2,5V (£1,25V).

Outra escolha, a qual foi tomada apds os testes preliminares, diz respeito ao tipo dos
amplificadores a utilizar. A escolha recaiu sobre circuitos diferenciais. Embora o projeto
nido diferencial seja econdmico em termos de poténcia e drea de silicio, resultados
precisos59 s6 podem ser obtidos com uma escolha criteriosa da arquitetura do filtro,
dimensionamento adequado de seus componentes e cuidados especiais no layout. Ja
circuitos diferenciais apresentam reconhecidamente alta rejei¢do a ruidos de modo comum,
rejeitam naturalmente harmonicos pares, reduzindo a distor¢do harmonica e reduzem os
efeitos da injecdo de cargas geradas por chaves analdgicas. As contrapartidas sao: maior
poténcia e 4rea de silicio ocupada, ndo somente nos amplificadores, mas também nos
circuitos associados e pela exigéncia de circuitos de controle de modo comum. Como as
vantagens de circuitos diferenciais estdo, de um modo geral, ligadas a precisdo dos
circuitos, utilizd-los parece uma escolha natural. Um ponto que orienta o projeto neste caso
€ a preocupacgdo com a poténcia final.

Merece atencao também a escolha do tipo de acumulador a implementar no filtro. A
Figura 2.11 mostra duas opg¢des para os acumuladores. Na primeira, apresentada na Figura
2.11 a, S; e S, representam amplificadores somadores, trabalhando em taxa baixa, sendo o
amplificador de saida apenas um buffer para C,. Na segunda, representada na Figura 2.11 b,
o amplificador de saida atua como somador multiplexado e como buffer para C,. A segunda

op¢ao pode parecer, a primeira vista, mais atraente, por implicar economia de (L—1)

somadores. Note-se, porém, que um amplificador multiplexado por L, terd sua poténcia

aumentada da ordem de L vezes. Sendo este amplificador um buffer, o capacitor de
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realimentacdo podera apresentar um valor apenas suficiente para minimizar os efeitos de
injecdo de carga nas chaves. J4 em um somador, este capacitor terd seu valor determinado
pelas capacitincias associadas aos valores dos multiplicadores m;, 0 que, em geral, resultard
em uma carga elevada se considerada a freqiiéncia de operacdo, aumentando a poténcia do
mesmo. Amplificadores répidos, sabidamente, tendem a apresentar respostas com
transitorios oscilantes. Minimizar estes efeitos em um somador cuja carga € varidvel a cada
ciclo é, evidentemente, mais dificil do que fazé-lo em um tempo mais longo, com carga
fixa. Assim, somadores dedicados para cada secdo polifdsica proporcionardo, em principio,

maior precisao ao resultado final, ja que os problemas de convergéncia serdo minimizados.
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Figura 2.11. Esquemas possiveis para os acumuladores

Quanto aos circuitos de clock, procurou-se minimizar o ndimero de fases dos
circuitos do filtro, utilizando sempre que possivel, circuitos bifdsicos. O ciclos ativos dos
circuitos de clock influenciam, como mostrado posteriormente, o desempenho, a poténcia e
as dreas dos circuitos. Outros projetos privilegiaram circuitos multifasicos™, especialmente
nos atrasadores. Excelentes resultados podem ser obtidos com ambas as técnicas. No
entanto, circuitos atrasadores bifdsicos resultam em estruturas reconhecidamente de baixo
ruido® , tendo sido, por isto, escolhidas para este projeto.

A Figura 2.13 representa um esquema geral do filtro, cujos diversos componentes
serdo analisados detalhadamente nas se¢des seguintes. O sinal de entrada é amostrado e
retido pelo sample-hold (S/H) da entrada e alimenta o primeiro amplificador (Al), cujo
ganho € unitdrio em relacdo a este sinal. Este mesmo amplificador serve a parte recursiva
do filtro, a qual partilha dois atrasadores com a se¢do nao recursiva. Os ganhos nesta se¢ao

sao definidos pelos capacitores que realimentam os sinais dos atrasadores. Esta secdo é
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critica por ser a que define as posi¢cdes dos pdlos do circuito, a0 mesmo tempo em que deve
alimentar a parte recursiva com uma cOpia precisa do sinal de entrada. A rede de
atrasadores € comum a todas as secoes polifdsicas. Ao final de cada se¢do polifdsica tem-se
um somador (S;), como ja discutido. Os somadores encontram-se ligados a um conjunto de
chaves rapidas que formam o multiplexador (MUX), juntamente com o buffer de saida
(Ao), o qual é também responsavel por alimentar o capacitor de carga, representando a
capacitancia de entrada do circuito seguinte, em geral, um filtro de reconstruc¢do, continuo,

de ordem baixa (FR).
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Figura 2.13 Esquema genérico do filtro
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III- Capacitores, Chaves , OTAs e Ruido

Do ponto de vista do projetista de circuitos, alguns conceitos gerais devem ser
respeitados em relacdo aos capacitores, ainda que grande parte dos problemas tecnoldgicos
relativos a estes sejam responsabilidade do projetista do layout. Cabe ao projetista de
circuitos escolher o valor da capacitancia minima a ser utilizada, a qual deve ser bem maior
que a maior capacitancia parasita do circuito considerado. Em circuitos criticos, convém
apontar a posicdo do bottom plate, como uma indicagcdo a ser seguida pelo projetista do
layout. A escolha dos valores a utilizar depende de vérios fatores. De um lado, capacitores
pequenos representam economia em drea e poténcia, j4 que os amplificadores e chaves
associados aos mesmos serdo menores. Por outro lado, podem ser associados a niveis de
ruido mais altos, tém maior sensibilidade aos efeitos de injecao de cargas das chaves e sdo,
relativamente, mais sujeitos aos erros de construcdo®'. J4 ao elevar os valores dos
capacitores para evitar alguns dos problemas citados, deve-se avaliar a capacitancia total do
circuito, evitando dreas exageradamente grandes, bem como excessivo gasto de energia.

Um dos motivos pelos quais circuitos analdgicos discretos no tempo, quase que em
sua totalidade, sdo construidos na tecnologia MOS, reside na simplicidade de constru¢do de
chaves analdgicas com transistores MOS. Embora seja possivel realizar, sob certas
condicdes, chaves de excelente qualidade, ha limitagdes a considerar, como veremos a

seguir. Seja a chave NMOS representada na Figura 3.1-a. Quando V estiver em seu estado

baixo, o transistor estard em corte, podendo ser considerado um circuito aberto na maior

parte dos casos praticos. Quando V,, estiver em seu estado alto, se (V,, )>V,. e

~ Voouree
V<V, —V;), o transistor estard polarizado na regido de triodo, apresentando uma
resisténcia baixa entre dreno e source. Considerando que a freqiiéncia de chaveamento seja
bem mais alta que a do sinal de entrada, pode-se tomar Vg como constante no intervalo em
questdo. Se a resisténcia do canal (R, ) for considerada fixa neste intervalo, seu valor pode
ser determinado para um tempo de conversdo (z.) e um erro relativo (€) entre as tensoes

de entrada e saida, como na Equacdo 3.1.

_tc

R =— "¢ 3.1
“ In(e)C, ©-1)
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Figura 3.1. Chave analdgica simples (a) e complementar (b)

As dimensodes do transistor dependerdo do nivel do sinal de entrada considerado, sendo
definidas por:

W, _ ~In(e)C 32
L lllncoxtc (‘/ck - VS - VT) .

n

Pode-se perceber que este tipo de chave s6 pode ser utilizado com um sinal de baixo
nivel em relacdo ao sinal de clock. Uma solucdo melhor, neste sentido, pode ser obtida
usando dois transistores em paralelo, sendo um do tipo N e outro do tipo P, resultando em
uma chave dita ‘complementar’, representada na Figura 3.1b. A solu¢do mais simples
ocorre quando as fontes de alimentacdo sdo simétricas em torno do nivel zero, como
adotado no projeto em questdo. Neste caso, o maior valor para a resisténcia de canal
equivalente ocorrerd quando o nivel de tensdo de entrada for igual a zero. Pode-se
facilmente demonstrar que a resisténcia equivalente serd a mais constante possivel para o
intervalo de excursdo do sinal de entrada quando as resisténcias de canal de ambos os
transistores coincidirem neste ponto. Assim, considerando ainda que as tensdes de limiar
sdo, em moédulo, aproximadamente iguais, bem como seus comprimentos L, chega-se a
relac@o necessdria entre as larguras dos transistores:

W, _#

(3.3)
Wn /’tp
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Além do fato de que a resisténcia equivalente das chaves varia em fun¢ao do
sinal de entrada, dois efeitos degradam ainda sua resposta: a injecdo de cargas e o
clockfeedthrough. O clockfeedthrough é o acoplamento do sinal de clock aos circuitos de
dreno e source, através dos capacitores de overlap inter-eletrédicos do

transistor, C ouC

ov_gs ov_gd *

os quais formam um divisor de tensdo capacitivo quando

associados a um capacitor de saida C,. De um modo geral, este efeito pode ser controlado

apenas pela escolha do capacitor minimo.
Para que um transistor MOS entre em conducdo, deve-se estabelecer uma carga
abaixo do eletrodo de gate. No caso de uma chave analégica, supondo que a tensao de saida

praticamente igualou-se a de entrada, pode-se fazer V, = (Oe calcular esta carga para um

transistor N, pela Equacdo 3.4
Q=WLCox(V, -V, =Vt) (3.4)
onde o efeito de corpo foi desprezado. Quando a chave for aberta, o transistor entra em
corte e esta carga deve ser redistribuida pelos circuitos de dreno e source. Sendo um
fendmeno transitério, a redistribuicdo de cargas ndo ocorre de forma intuitiva, sendo
dependente do tempo de transi¢do do sinal de clock e das impedancias ligadas aos terminais
de dreno e source do transistor. Diversos autores dedicaram-se a este tema, até que um
modelo analitico geral foi apresentad062. Por simplicidade, apresentaremos separadamente

os resultados de interesse, com o auxilio da Figura 3.2.
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Definindo a constante de tempo ¢, como

ccC
o, = Ron L0 3.5
g (cs+coj (3-5)

para tempos de transicao do clock rapidos ou moderados, a parcela da carga acumulada em

C,, injetada em C serd aproximadamente:

ox

(1 _e%t) (3.6)

Qinj =

Ou seja: se T, << 0, , entdo O, , logo, a carga distribui-se igualmente entre

inj

os capacitores C e C, , independentemente de seus valores. No caso em que o
desligamento venha a ocorrer de forma extremamente lenta (7, >>RC, e T, >>0,),

entdo toda carga em excesso acumulada em C_ dissipa-se antes de e transistor chegar ao
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estado de corte. Isto equivale a transferir toda carga do canal a terra. Desta forma, a carga

injetada no capacitor de saida C, serd nula, eliminando a tensdo de erro. Infelizmente, este

tipo de transi¢do dificilmente pode ser adotada em circuitos praticos. A maneira de
aproveitar o fato de que a carga divide-se igualmente entre os circuitos de dreno e source,
para um clock rapido, consiste em ligar a estes terminais transistores com metade da area do
transistor da chave, com o unico objetivo de absorver metade da carga do canal cada um,
quando a chave for desligada®. Sdo os chamados transistores dummy, como representado
na Figura 3.2 a. Note-se que a fase do clock dos dummies € oposta a do(s) transistore(s) da
chave. Adicionalmente, estes transistores também absorvem a carga em excesso
proveniente do clockfeedthrough. Vale ainda comentar que configuracdes diferenciais
eliminam a injecdo de carga de modo comum, bem como harmonicos de ordem par no sinal
transmitido, os quais podem ser gerados por termos de segunda ordem na expressdo da
corrente do transistor chave (como os do efeito de corpo, ndo considerados na anélise)64.
Além disto, os principios aqui expostos foram confirmados em circuitos integrados
especialmente projetados para esta finalidade®, o que indica que seu uso leva, em geral, a
bons resultados.

Amplificadores em circuitos a capacitores chaveados t€ém a importante missdo de
permitir a transferéncia total de carga entre capacitores, o que se dd, em primeira
aproximacdo, de forma impulsional. Normalmente sdo utilizados amplificadores
operacionais de transcondutancia (OTAs, da sigla em inglés). Nas andlises que se seguem,
por simplicidade, freqiientemente configuracdes ndo diferenciais serdo utilizadas. Nao ha
prejuizo neste procedimento, pois estas andlises podem ser facilmente estendidas para o
caso diferencial. Na Figura 3.3 temos um modelo de um amplificador inversor construido
com um OTA. Sua resposta no tempo pode ser compreendida mais facilmente se
separarmos seu funcionamento em duas partes. A primeira, supondo que os capacitores
encontram-se descarregados e SW1, uma chave ideal, acaba de ser fechada, permanecendo
SW2 e SW3 abertas. Para um funcionamento linear do OTA, pode-se proceder a andlise

Ccomo a seguir.
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Figura 3.3. Modelo de um amplificador SC inversor

Supondo que V; seja constante, a tensdo de saida seguird a expressdo:

_(Cfgm+gu(Cf+C,»))t
CL(C+C/)+CCy

Vo=VsC, (gm(CL+C )+ goC,)(C, +C,)e B gm 3.7)
(CL(C+C,)+C,C,)(go(C+C )+ gmC ) go(C,+C;)+gmC,

Na prética, o que separa este amplificador da idealidade € o fato de que go # 0. Se isto

ocorresse, o amplificador base apresentaria um ganho infinito para dc e o ganho
realimentado corresponderia ao inverso da razdo dos capacitores para tempos muito

maiores que a constante de tempo do primeiro termo, como pode ser observado em:

[ (Crgm)t J

CL+C)C. +C CL(C+C/)+CC,

Vo=vsc| EHENGHE e L (3.8)
(CL(CA+C,)+CC,)C, C,

Para valores tipicos, isto significa que go deve ser da ordem de 107 a107°S para

que Vo aproxime Vscom um erro da ordem de 0.1% . Note-se ainda que a tensdo inicial
depende dos valores dos capacitores, o que eventualmente deve ser levado em conta em
circuitos criticos.

Na fase seguinte, SW1 abre-se enquanto SW2 e SW3 fecham-se, descarregando os

capacitores. O capacitor C, descarrega-se através de SW2, deixando C;em paralelo com

CL. A nova tensao de saida, V, serd, em um primeiro instante e dependendo do ganho,

ligeiramente diferente da tensdo final, podendo ser avaliada por:
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, C. C,+CL
V. =V l (3.9)
CL+C, CL

Em seguida, a tensdo decaird exponencialmente, sendo:

[2)
V. =Ve < (3.10)

Os OTA’s MOS sdo, em geral, baseados em amplificadores em configuracdao
cascode. Esta configuracdo cldssica permite construir circuitos com alta impedancia de
entrada, alto ganho de tensao e banda larga, pelo fato de que os transistores de entrada M1 e
M3 na Figura 3.4 trabalham com ganho de tensdo baixo, reduzindo os efeitos das

impedancias refletidas no circuito de entrada. Duas configuragdes sdo possiveis: o cascode

telescopico da Figura 3.4 a e o cascode dobrado da Figura 3.4 b.
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Figura 3.4. Amplificador cascode (a) e cascode dobrado (b)

Os amplificadores telescopicos sdo os preferidos em configuracdes onde se deseja
banda larga e ruido mais baixo™, por contarem apenas com transistores do tipo N. No
entanto, apresentam excursdes de saida menores que as do cascode dobrado e uma
dificuldade para circuitos SC: o nivel de tensdo de entrada € diferente do de saida. Assim,
sempre que a banda ndo tiver que ser levada ao limite dos transistores, a configuragdo em
cascode dobrado® deve ser preferida em circuitos SC. Note-se que uma excursdo de saida

mais elevada significa uma relagdo sinal/ruido melhor, o que geralmente reduz a
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desvantagem do cascode dobrado em relacdo ao maior nivel de ruido. Em ambos os casos,

as dimensoes destes transistores e a corrente de polarizacao dos mesmos definirdo o gm do

OTA, ocorrendo o mesmo no caso diferencial. Como veremos posteriormente, outra
preocupacdo fundamental quanto a configuragdo dos circuitos periféricos ao amplificador
de entrada reside na resisténcia de saida do amplificador, pelos motivos ja apresentados.

No dimensionamento dos transistores de entrada, em aplicacdes de baixa
freqiiéncia, o comprimento L deve ser maximizado, o que reduz o ruido e propicia altos
ganhos de tensdo. J4 em aplicacdes de alta freqiiéncia, o valor de L determina a freqii€ncia
de transi¢do do transistor, a qual é dada por:

U AVgs gm
L Cgs+ Cgd

(3.11)

T

Assim, transistores do tipo N apresentam freqii€éncia de transi¢do mais alta que os
do tipo P, dada a maior mobilidade dos elétrons, quando comparada a das lacunas. Para
obter freqiiéncias de transi¢do mais elevadas, o comprimento dos transistores deve ser o
menor possivel e a corrente de polarizacdo alta, o que aumenta o termo AVgs=(Vgs—V,).
No entanto, o necessario aumento de AVgs, limita a excursio maxima do sinal do

amplificador a0 mesmo tempo em que aumenta poténcia dissipada. Pode-se ainda
acrescentar que a freqii€ncia de transi¢do € diretamente proporcional a raiz quadrada da
largura dos transistores.

O dimensionamento dos transistores de entrada inicia-se pela determinacdo do gm

necessario para chegar-se a tensao final em um tempo ¢, = determinado, a menos de um

cony

erro € especificado, partindo da Equagdo 3.8. Em segundo lugar, determina-se a corrente
maxima a ser fornecida pelo OTA a carga, multiplicando-se o gm obtido pelo valor inicial
da tensdo de entrada do OTA. Este serd o valor da corrente de polarizacdo do par
diferencial de entrada. O cdlculo pode ser simplificado particularizando-se para o caso do

ganho unitdrio (o que cobre todos os casos do filtro, por excesso), fazendo C, =C,=C e

CL = kC , obtendo-se:

V,C(1+ k)(ln(z) - IH(MD
1+k

Io = ; (3.12)

cony
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A largura dos transistores pode ser calculada por:

e(1+2k)

2(1n(2) - ln(
W= 1+k

j]V LC(1+2k 3.13
AVgsZ,uCox sLC(C ) ( )

tconv

Como veremos, estes valores freqiientemente serdo objeto de ajustes, mas
representam, no minimo, uma boa escolha inicial.

Amplificadores trabalhando em regime linear sdo boas opcdes se o tempo de
convergéncia for pequeno em relagdo ao tempo de chaveamento. Se este ndo for o caso,
uma solucdo mais econdmica, em termos de poténcia, € possivel, se a corrente de
polarizacdo for escolhida abaixo do valor mdximo determinado como proposto para o
amplificador linear. Neste caso, por algum tempo, a corrente de carga do capacitor CL sera
constante e praticamente igual a corrente de polarizacio do par diferencial.
Conseqiientemente, a tensdo no mesmo variard com uma taxa constante, conhecida como
slew-rate (SR),

SRz(%j Lo (3.14)

t Jusxx CL
até o ponto em que (V" —V ")gm = lo . Neste instante, o funcionamento do circuito torna-se
linear. Note-se que ao reduzir-se a corrente de polarizacdo, exige-se um transistor maior
para um dado gm. Assim, esta solucdo deve ser estudada caso a caso. Uma avaliacdo de

W pode ser obtida se conhecermos os valores de CL e k e escolhermos o tempo a percorrer

no regime de slew-rate, t, e o tempo de conversdo t., , para um erro relativo €. Pode-se

con

calcular o tempo ¢, para uma corrente de polarizagdo Isr por:

o= Ve(k+DC  (2k+1)C

(3.15)
Isr gm

A partir deste ponto, a tensdo de saida varia exponencialmente e pode ser
aproximada por:

gmt

% Ze[_mk”)](k +1) = (2k +1)
Vo= T (3.16)
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Pode-se entdo obter o gm necessario para que a tensdo de saida atinja —V, a menos

de um erro &, para um tempo ¢ =t A substituicdo deste valor de gm na Equacdo 3.15

levara ao valor de Isr. De posse de Isr, pode-se calcular W :
2gm’L
- UL (3.17)
U Cox Isr
Apesar das aproximagdes adotadas, estes resultados sdo suficientemente precisos

para tempos em slew-rate da ordem de 10% do tempo de conversdao ou maiores.
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Figura 3.5. Estrutura simplificada do OTA diferencial
Na Figura 3.5 temos uma visdo simplificada da estrutura do OTA diferencial. No

estado quiescente, todos os transistores t€ém [, =1/ . A aplicacdo de um sinal diferencial
entre V'e V causa um desequilibrio simétrico Al , entre os transistores, ji que as

correntes de dreno de MleM?2 somadas resultam sempre em 2/ . Na saida, estas
diferencas devem ser supridas pela carga, ou fornecidas a mesma, conforme seu sentido.
Fica claro que o ganho de tensdo depende do gm do par diferencial e da impedancia Z,
existente entre os terminais o+ e lo— na saida do OTA. Por inspecdo chega-se a:
v,=(v"=v)gm,Z, (3.18)
A impedincia Z,, por sua vez, pode ser avaliada pela conexdo em paralelo de duas

impedancias iguais, ligadas aos terminais de saida, correspondendo cada uma a conexdo em
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paralelo da impedéncia de saida de cada fonte de corrente /; com a impedancia de saida de

M3ou M4, respectivamente. Evidencia-se, portanto, a importancia de se utilizarem fontes
de corrente em configuragdes que privilegiem a resisténcia de saida e a precisdo nos valores
de corrente, ja que qualquer desvio em relagdo ao valor nominal afetard a saida, da mesma
forma que os desvios causados pelo sinal de entrada, gerando offsets de tensao e corrente.
Além disto, a tensdo necessdria para operar estes circuitos afeta a excursdo maxima do sinal

de saida.
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Figura 3.6 Espelho de corrente simples (a), Cascode (b), Cascode de baixa tensao
Na Figura 3.6 temos as trés opcdes mais utilizadas para os espelhos de corrente,
cujas caracteristicas encontram-se resumidas na Tabela 3.1.

Tabela 3.1 Caracteristicas aproximadas dos espelhos de corrente da Figura 3.6

Tipo de Espelho Resisténcia de saida Vmin Sk
a rds AV Al
212
b gmrds’ 2AV +2V, A I(/
gm
2172
c gmrds® 2AV A If/
gm

Para todos os circuitos, a corrente de saida depende das dimensdes dos transistores

base: (M1,M2), (M3,M4) e (M7,M8), respectivamente. Calculando para o caso (a):

, _ W, L (1+AVds,)

3.19
W, L, 0+AVds,)) " G-19)
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Como, em geral, os comprimentos sdo iguais, vemos que hd um fator de ampliacao
igual a razdo das larguras dos transistores. Esta razdo deve ser mantida baixa e os
transistores devem apresentar as maiores dimensdes possiveis para que o erro devido as
variacoes dimensionais seja reduzido®.

O espelho simples (Figura 3.6 a) apresenta as vantagens de economia de espago e
baixa tensdo de trabalho. No entanto, sua sensibilidade as variacdes da tensdo de saida €
elevada e sua resisténcia de saida € baixa. A resisténcia de saida pode ser muito aumentada,
assim como a sensibilidade reduzida por, tipicamente, duas ordens de grandeza, pelo uso de
estruturas cascode (Figura 3.6 b e 3.6 ¢). A idéia desta configuracdo é a de manter constante

a tensdo V, do transistor base, reduzindo grandemente o erro devido ao termo (1+ AVds,)

da Equacdo 3.19. A resisténcia de saida fica aumentada pois o transistor base pode ser visto
como um resistor fixo, realimentando negativamente o amplificador formado pelo transistor

de saida (M 6e M10), em configuracdo gate-comum. No caso do cascode da Figura 3.6 b,

isto € conseguido as custas de uma tensdo minima alta, o que limita a excursao de sinal do
amplificador. O circuito da Figura 3.6 ¢ resolve este problema, mas exige o uso de uma
tensdo de polarizacdo extra, sendo portanto menos econdmico. No entanto, ha outra

vantagem neste circuito: o transistor-base (M 7) também tem sua tensdo Vds estabilizada,
em um valor igual ao do seu espelho (M8). Desta forma, melhora-se a precisdo no

casamento das correntes.

No projeto dos circuitos do filtro, utilizou-se o espelho da Figura 3.6 c. O fator de
ampliacao foi mantido abaixo de quatro e os transistores realizados com um comprimento
igual a trés vezes o minimo permitido pela tecnologia empregada. Isto garante um aumento
de uma ordem de grandeza na resisténcia de saida da fonte, além de reduzir os efeitos de

canal curto. Adicionalmente, o valor de AVgs foi mantido da ordem de 0.1V para garantir a

maior excursdo do sinal. Estes fatores combinados levam a transistores com dreas grandes,
o que € aceitdvel neste caso, pois isto reduz os erros gerados pelo descasamento das
dimensdes dos transistores.

Para que se obtenham erros de convergéncia menores que 0.1% em um amplificador
de tensdo realimentado negativamente com ganho unitdrio, o ganho minimo do

amplificador ndo realimentado deve ser de 60dB. Infelizmente, se avaliarmos a resisténcia
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de saida dos transistores na tecnologia 0,35pm como da ordem de 50kQ e um gm,, tipico na

ordem de 107§, concluiremos que o ganho de tensio em malha aberta do circuito da
Figura 3.5 € da ordem de 50dB. Ainda que um projeto cuidadoso possa levar a melhores
resultados, seria temerdrio manter esta configuragdo. Uma solucio para este problema
consiste no uso de amplificadores reforcadores para o amplificador e de fontes de corrente

em configuracdo cascode, representados na Figura 3.7.

C\‘l’;} 12 il

Wref hz

(a) (b) |

Figura 3.7. Cascode reforcado (a) e circuito implementado (b)

O amplificador representado na Figura 3.7 a tende a manter constante a tensdo de
source do transistor M2 no valor da tensdo referéncia. Este amplificador frequentemente é
construido com apenas um transistor, como na Figura 3.7 b. Uma andlise aplicando um
modelo simplificado de pequenos sinais mostrard uma resisténcia de saida dada por:

R =gmr, (I+gmr,)=gmr,’ (3.20)

O que ¢ significativamente maior que o valor obtido para o cascode simples, permitindo
atingir ganhos maiores que 100 dB para circuitos de baixa freqiiéncia. Porém, a aplicacdo
do refor¢ador ao amplificador cascode dobrado implica na adicdo de pdlos e zeros extras
em sua func¢do de transferéncia de malha aberta. A utilizacio de amplificadores assim
construidos como buffers pode facilmente tornar estes amplificadores instaveis ou com
estreita margem de fase, levando a respostas ao degrau sub-amortecidas, prejudicando a

convergéncia, a despeito do ganho alto. A otimizacdo do cascode refor¢ado (vale dizer: a
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obtencdo de um amplificador com alto ganho, margem de fase determinada e poténcia
minima) s6 foi aproximada através de procedimentos baseados em analises numéricas e

: . 67,68
projetos recursivos®’ %,

Critérios de projeto heuristicos, baseados nestas andlises,
possibilitando projetos praticos, também exigem alguma otimizacdo. Estes resultados
podem ser aproximados por andlises simplificadas do circuito, sem que simulacdes
extensivas sejam necessdrias, resultando em circuitos de bom desempenho, sem a pretensao

de serem 6timos.

Cgd2
82 3 Yo
1

L - CL FEL
Cgs2 (‘“l/ gml [ W1 - W)

— Cgs3

W

| %D gmi W'y rds
T

Figura 3.8. Modelo simplificado para pequenos sinais do cascode reforcado

Temos na Figura 3.8 um circuito equivalente para pequenos sinais para o cascode
reforcado. Note-se que as fontes de corrente devidas ao efeito de corpo foram desprezadas,
assim como capacitancias parasitas e as inter-eletrodicas com valores relativamente baixos,
cuja reflexdo seja menos importante ou por encontrarem-se em paralelo com capacitincias
de valores mais elevados. Por inspe¢ao, como o ganho dc do circuito € aproximadamente

—gm, /gL e ha um pélo dominante de baixa freqiiéncia em @, = gL/CL, temos que o

produto ganho-banda passante do circuito (GB) é dado por:

GB z% (3.21)

Fazendo Cgd, = aCgs,, o zero de freqiiéncia mais baixa ocorrerd aproximadamente em:

8nty

a =
Cgs,

z

(3.22)
Pélos complexos conjugados ocorrerdo com parte real na freqiiéncia aproximada de:
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gm,
@, = 3.23
" 2(Cgs, +Cgs,) G:23)

Logo, como orientagdo geral, para obter uma margem de fase aceitivel € necessdrio

aumentar a freqiiéncia @,,, procurando manter @, em uma posi¢do anterior a @, .

Algumas escolhas sdo conflitantes, por exemplo, a reducdo das dimensdes de M3 também

reduz Cgs, e gm,, aumentando®,,, mas € conflitante com o fato de que este valor

determina o ganho necessario para atingir a resisténcia de saida desejada para o OTA. Para
alterar gm,, a melhor op¢do inicial € variar sua corrente de polariza¢do. O aumento das
dimensdes de M2 também aumenta Cgs,, eliminando a melhoria obtida pelo aumento em
gm, . Aumentar a corrente de M2 também € uma solugdo limitada, pois exige alteragdes
em outros pontos do circuito. Neste projeto, utilizaram-se como valores iniciais
gm,=gm, e gm,=gm,/4, como solucio de compromisso, em parte guiada por
simulacdes. De um modo geral, cada amplificador projetado exige pequenos ajustes. Como
ponto de partida para o ajuste, deve-se estudar a resposta ao degrau do circuito, para
determinar se o ganho atingido permite obter o erro de convergéncia desejado. Se este
ganho ndo for atingido, pode-se, em primeira instancia, variar as dimensdes de M1,
variando assim o GB, para posteriormente variar a corrente de M 3, alterando a margem de
fase. Note-se que é ainda possivel variar a corrente de polarizacdo do filtro, mas este
procedimento deve ser feito criteriosamente, pois exige varias operacdes para corre¢do do
resto do circuito. Por outro lado, pode ocorrer que a convergéncia fique prejudicada pelo
fato de que a margem de fase esteja estreita. Neste caso devem-se ajustar primeiramente as
dimensdes ou a corrente de polarizagdo do transistor refor¢cador. Variar as dimensdes de
M3 movimenta o zero e ligeiramente os p6los. A variagdo da corrente em M3 move, em
primeira instancia apenas o zero. Note-se que qualquer variagdo nas dimensdes ou correntes
nos transistores acarreta variacdes na excursdo maxima do sinal, a qual deve ser, a priori,

levemente super-dimensionada para permitir estes ajustes.
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Figura 3.9 Exemplos de diferentes ajustes em amplificadores

Como exemplo dos resultados destes procedimentos, temos na Figura 3.9 as saidas
de quatro amplificadores do filtro, em uma fase de ajustes do mesmo, apresentando

comportamentos diversos. Os amplificadores 1,2 e 3 correspondem as trés saidas das se¢cdes

FIR, quando multiplexadas, enquanto a 4 corresponde a saida de um atrasador. Note-se
que, do ponto de vista da resposta transitdria, apenas a saida 2 exige um ajuste, pois seu

comportamento ainda € oscilante ao fim da fase.
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Figura 3.10 Resposta ac de um OTA projetado para CL=1pF e tconv = 40ns
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Figura 3.11. Resposta transitéria do OTA da Figura 3.9

As Figuras 3.10 e 3.11, mostram resultados obtidos por simula¢do, usando o
programa Cadence Spectre-RF ®, as respostas ac (Figura 3.10) e transitéria (Figura 3.11)

de um dos OTA do filtro, projetado para uma carga de 1pF e tempo de estabilizagdo de

40ns, usando o regime de slew-rate por aproximadamente 15ns. O ganho dc é de
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aproximadamente 96dB, GB =140MHz e a margem de fase em torno de 58 graus. O

comportamento da fase préximo a freqii€ncia unitdria corresponde ao esperado pela anélise

simplificada.
i
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Figura 3.14. Estrutura geral dos amplificadores

Vemos na Figura 3.14 a estrutura completa dos amplificadores utilizados. A fonte
de corrente (Ref) € a referéncia de corrente para todo o circuito. Os transistores (Crl e Cr2)
formam, juntamente com (ED1 e ED2) um espelho de corrente cascode de baixa tensao,
sendo responsdveis por alimentar o par diferencial (D1 e D2) e distribuir a tensdo de

referéncia (Vg), correspondente a tensdo V. de (Cr2). Ja a tensdo (Vba), a referéncia de

tensdo do cascode de baixa tensdo, também ¢é distribuida para os outros espelhos de
corrente do tipo N. Assim, estas referéncias alimentam os espelhos (Er31 a Er42) que
servem aos transistores reforcadores do amplificador cascode (R3 e R4). O espelho de
corrente de transferéncia (ET1 e ET2), como o nome sugere, transfere o valor da corrente
de referéncia (Ref) aos espelhos de corrente do tipo P. Esta corrente alimenta um espelho
formado por (Cr3 e Cr4), cuja fun¢do € similar ao formado por (Crl e Cr2). Seus potenciais
de referéncia (Vbb e Vgp) alimentam os espelhos (Erll a Er22) que polarizam os

transistores reforcadores dos espelhos refor¢cados da saida (R1 e R2), bem como as
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referéncias de corrente (EP1 e EP2) dos transitores P do cascode que completa o par
diferencial (C1 e C2). Todo o projeto foi escalado em funcdo das larguras do espelho de
referéncia e do par diferencial, simplificando a reproducdo do esquema para os diversos
amplificadores utilizados, dimensionados em funcdo das cargas capacitivas e dos tempos de
convergéncia, como listado nas Tabelas 4.1 e 4.2.

Resta comentar ainda outro circuito periférico ao amplificador: o controlador do
nivel de tensdao de modo comum da saida do amplificador. Em um amplificador diferencial
realimentado negativamente, o nivel de tensdo entre as duas saidas fica, em geral, igualado.
No entanto, o nivel médio desta tensdo nido € definido, correndo-se o risco de levar o
amplificador a saturacdo ou ao corte. Ha circuitos especificos para o controle da tensdo de
modo comum, com funcionamento linear® ou chaveado’'. Provavelmente o mais simples e
mais popular, por sua efetividade, € o que se encontra esquematizado na Figura 3.15. Seu
funcionamento pode ser descrito, de forma simplificada, como a seguir. A idéia deste

circuito € a de carregar-se, na fase Ck, um capacitor com a tensdo correspondente a

existente entre a tensdo Vg, e uma outra, que serd a correspondente ao nivel comum da

saida. No caso do circuito em questdo, este potencial é o de terra. Na outra fase Ckb, esta
tensdo € transferida, sendo aplicada entre os pontos Vxe as saidas. Com isto, o potencial
das saidas fica igual ao da referéncia. Os capacitores utilizados devem ser pequenos para
ndo representarem uma carga significativa ao circuito de saida, a0 mesmo tempo em que
seu valor deve ser suficiente para minimizar os efeitos de inje¢do de carga. Utilizaram-se

capacitores de 100 fF e chaves N de tamanho minimo, minimizando o efeito de injecao de

cargas.

55



[}
=

ul 1

.

-

Ly
—
L
—

Wes

Ly
i 1
Ly
—
5

WS

= C cl== - r
0.1p oAp o1p

Ckb
Ckb
A TT TTT Wi TTT TTT i
s Wiz

Figura 3.15 Circuito de controle do modo comum.

= C

[w)}
=

—

Outra aplicacao dos amplificadores no filtro reside nos circuitos atrasadores. Como
comentado na Secdo 2.3, utilizaram-se atrasadores unitarios ao longo do filtro, evitando o
uso de circuitos exigindo geradores de fase extras e transferéncias de carga intermedidrias
entre capacitores, o que, em geral, reduz a precisdo do circuito. Cada atrasador unitédrio €
produzido pela colocagdo em série de dois meio atrasadores. Nestes, o primeiro atrasador
demanda uma poténcia média baixa, pois sua carga corresponde apenas as capacitancias de
entrada da segunda secdo, a qual serd responsdvel por alimentar os capacitores formadores
dos coeficientes. Um esquema dos meio atrasadores utilizados encontra-se nas Figuras 3.16
a e b. Na Figura 3.16 a, o amplificador encontra-se com ganho unitério, pela aplicacido da
chave fechada CH?2 entre a saida e sua entrada inversora. Assim, a tensio de saida €, em

primeira aproximagdo igual a tensdo de offser da entrada, V. Ao mesmo tempo,
CH 1 permite que a tensdo de entrada seja amostrada no capacitor C,, cuja tensdo final sera
V=V, -V, . Na fase seguinte, o amplificador terd o capacitor C, ligado entre a entrada

inversora e a saida, por meio de CH3. A tensdao de saida do amplificador serd :

V,=V,+V, =V,.Se chaves lentas forem utilizadas, recomenda-se o uso de um capacitor

de pequeno valor ligado em paralelo com a chave CH3, com o objetivo de garantir que a

malha de realimentacdo estard fechada a qualquer tempo.
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Figura 3.16. Meio atrasador insensivel ao offset dos OTAs

3.1- Ruido em filtros SC

Para circuitos integrados MOS, dois tipos de ruido sdo dominantes sendo, quase
universalmente, os tnicos avaliados para filtros’® O primeiro, e mais importante para
circuitos de banda larga, é o ruido térmico, causado pelo movimento aleatério dos
portadores de carga em um condutor. As amplitudes destes movimentos sdo proporcionais
as temperaturas dos condutores em questdo. O efeito desta movimentacdo é o de gerar
diferencas nas concentragdes de cargas ao longo do condutor, o que equivale a dizer que
ocorrem diferencas de potencial ao longo do mesmo, ainda que o condutor esteja isolado de
qualquer circuito e nio sofra a acdo de campos eletro-magnéticos. A distribuicao de
amplitudes destas diferencas de potencial é completamente aleatdria, sua média é nula e sua
variancia pode ser medida ou computada, correspondendo a poténcia do sinal, se um

resistor com resisténcia igual a um Ohm for considerado como carga. Se examinada no

dominio da freqii€ncia, esta tensdo estd associada a uma densidade espectral de poténcia

(PSD, da sigla em inglés) constante até freqiiéncias maiores que 10'°Hz. Assim, para
grande parte dos circuitos praticos este espectro contém todas as possiveis componentes de
freqiiéncia da banda passante. Por analogia com a luz, este sinal também é chamado de
‘ruido branco’. Para um resistor, por exemplo, a PSD associado a tensdo de ruido tem

amplitude constante, para toda a faixa de freqii€ncias, sendo sua PSD unilateral igual a

S, =4K6R (v’/Hz) (3.24)

onde K =1.38x107(VC/K) é a constante de Boltzman, @ é a temperatura absoluta e R o

valor do resistor em Ohms. Em termos de circuito, um resistor pode ser modelado como um
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resistor ideal, em série com uma fonte de tensdo de ruido cuja tensdo média quadratica

dependerd do intervalo de freqiiéncias considerado, sendo igual a

5
v =[S, (fHdf (3.25)
h

Este modelo admite um equivalente Norton, com o mesmo resistor ideal sendo agora
colocado em paralelo com uma fonte de corrente tal que if = vj / R* . Consequentemente, a

PSD de corrente para um resistor sera

S. :%‘9 (A*/ Hz) (3.26)

l

Em circuitos a capacitores chaveados, os transistores MOS atuam como
amplificadores e como chaves. Quando s@o utilizados em conducdo, o ruido associado ao
circuito dreno-source pode ser modelado como um resistor de valor ro em paralelo com

uma fonte de corrente de ruido, como na Figura 3.17.

A T

Figura 3.17 Circuito equivalente de ruido para um
transistor MOS

A fonte de corrente tem uma PSD que pode ser avaliada por

i =4K@ygds, =~ 4K 8ygm (3.27)

onde gds, ¢ igual a condutincia entre dreno e source para vds =0, ou seja, R

on ?

que pode
ser substituido por gm se o canal for longo e ¥ =2.5 para transistores com L=0.25um. A

maior tensao de ruido presente na saida pode ser calculada como:

V2 =i’ro” =4K8 G gmj ro® (3.28)
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A fonte de corrente pode ser substituida por uma fonte de tensdo aplicada ao gate do
transistor, com densidade espectral de poténcia dada por

V2 =i’ro* | AY = 41(9(g gmj r0* I(gmro) = > KO (3.29)
3 3 gm

Dado um sistema linear invariante no tempo, com resposta em freqiiéncia H(jw), se
a sua entrada for aplicada uma tensdo de ruido com uma PSD S, a densidade espectral de
poténcia de ruido da saida sera
Syo = Sy; |H(Jw)|2
(3.30)

Usando este fato, podemos avaliar a densidade espectral de poténcia de uma chave MOS. O

ruido associado a uma chave MOS em aberto é virtualmente nulo. Para a chave em

condugio, a PSD da tensdo de ruido serd v. =i’ro’, onde ro = Ron, logo:

V2 = 4K8yRon (3.31)

Figura 3.18 Circuito equivalente de ruido
para uma chave MOS

Modelando o circuito como o da Figura 3.18, a poténcia de ruido da saida pode ser avaliada

por

Ve = T4K97/| =X (3.32)
0

|2
|1+ joRonC, | “w=c

Conclui-se que o ruido associado a uma chave MOS independe das dimensdes do transistor,
sendo inversamente proporcional a capacitincia de carga. Este € um fator importante para

avaliacdo da capacitancia minima a utilizar em um filtro.
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O outro tipo de ruido considerado € conhecido como flicker, ou ), , uma vez que sua

PSD varia inversamente com a freqiiéncia. Este ruido é dependente do processo de
fabricagdo dos circuitos MOS e, aparentemente, ndo ha consenso sobre qual seja a principal
causa do mesmo. A causa mais citada deste ruido reside na ocorréncia de defeitos de
superficie na interface entre o monocristal de Si e o 6xido do gate. Estes defeitos gerariam
distorcdes no campo elétrico existente entre o gate e o canal. Portadores de carga
movimentando-se proximos as zonas defeituosas seriam entdo momentaneamente
capturados pelo campo, sendo liberados depois de algum tempo, causando flutua¢des na

corrente dreno-source. Hd mais de uma expressio aceita para a PSD de tensdo de ruido };,

sendo que a mais comumente citada é:

L=t 11 (3.33)
Cox™ WL f°

onde Kp € uma constante dependente do processo de fabricacdo, e o expoente da freqii€éncia

¢ tal que 0.7<c<1.2, sendo quase universalmente tomado como unitdrio nos artigos
relativos a circuitos a capacitores chaveados. Em geral, admite-se que transistores do tipo P

apresentam ruido }; mais baixo que os N, sendo sua constante de processo entre duas a dez

vezes mais menor. No entanto, o que fica patente na andlise da expressao da PSD € que

transitores com drea elevada apresentardo menor ruido ;. Na andlise de ruido de chaves

analogicas MOS, em geral apenas o ruido térmico é considerado, pois as freqii€ncias de
chaveamento e os ciclos-ativos, na maior parte das aplicacdes, levam a tempos muito

menores que aqueles onde o ruido ) ocorre.

Sendo as correntes de ruido associadas aos transistores varidveis aleatdérias, de um
modo geral, ndo correlacionadas e com média nula, sua associac@o resultard na soma dos
valores das correntes médias quadraticas de cada fonte. Partindo deste principio, é possivel
avaliar o ruido associado a circuitos contendo transistores em configuragdes amplificadoras
ou em fonte de corrente constante. Deve-se notar nestas andlises que as fontes de sinal de
ruido ndo possuem sentido especifico para a corrente ou tensdo. A andlise de circuitos
complexos estd fora do escopo deste trabalho, mas cabe apontar uma orientacdo geral, a
qual pode ser deduzida facilmente, como a seguir. Seja o circuito da Figura 3.19, um

amplificador em source comum (CS) com carga ativa. Aplicando o circuito equivalente da
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Figura aos transistores M1 e M2, chega-se facilmente a expressao da PSD da tensdo de

ruido da saida:

V2 = 4K9;/[L + &j (3.34)
gm - gny

a qual indica que transitores em configuracdo amplificadora (M1), devem possuir gm alto,

sendo o inverso para aqueles em configuracao de fonte de corrente (M2).

Ydd

w,._{m

2
v?!l?
f@_{ -

Figura 3.19 Circuito equivalente de
ruido para um amplificador CS.

O ruido associado a amplificadores realimentados pode ser calculado se o sinal de
entrada for substituido pelo ruido total do amplificador refletido para a entrada. Apds este
passo, a PSD do circuito como um todo pode ser calculada, levando em conta o ruido
introduzido pelos componentes formadores do circuito de realimentagdo, de modo similar
ao que foi utilizado para o célculo da poténcia de ruido da chave MOS. Claramente, o ruido
serd o mesmo para cada fase do clock e sua banda serd limitada pela resposta do
amplificador realimentado. Ainda assim, de uma forma geral, a banda equivalente de ruido
serd maior que a freqiiéncia de chaveamento, causando a replicacdo de aliases na banda de
passagem. Se o erro de convergéncia dos amplificadores for associado ao comprimento N,
de uma palavra digital em bits, necessdrio para atingir o mesmo erro percentual pretendido
com o circuito analégico, € possivel avaliar o aumento do ruido na banda-passante pelo

. . 77 . e, N
efeito acumulado dos aliases’’. Para um sistema bifdsico, sendo o erro de convergéncia
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equivalente a parcela equivalente a metade do bit menos significativo, para uma freqii€ncia

de chaveamento f; , e uma constante de tempo para a convergéncia 7, a condi¢do serd

<(N+DIh2 ou frap o (N+DIn?2

o, 1. pu (3.35)

a qual, para N =10, correspondendo a um erro de convergéncia menor que 0.1% , fornece
foug >2.43f;. Considerando um amplificador cujo ganho em baixa freqiiéncia sejaGo,
apresentando um polo simples em s=7, cuja PSD seja S, , aplicando a Equagdo 3.30,
chega-se a PSD da saida, expressada na Equagao 3.36.

Go’S,
21f,

Isto indica que a PSD foi ampliada pelo fator (1/27f), o que, para 10bits representa

S()Ll[(f) =

(3.36)

aproximadamente 7.6 vezes.

Estendendo esta idéia, o ruido associado a um filtro pode ser calculado se todas as
fontes de ruido forem avaliadas e sua resultante aplicada a entrada do circuito. Esta tarefa,
que ja seria desafiadora em um filtro continuo, ¢ mais trabalhosa ainda em circuitos
amostrados. Para estes, o ruido deve ser calculado a cada estado de cada fase de clock e
propagado para a fase seguinte. Os efeitos dos ruidos térmico e flicker foram estudados por

diversos autores®®’®7

, para circuitos de pequeno porte, tais como integradores sem perdas.
Sua aplicacdo manual é, decididamente, invidvel para circuitos tais como filtros, mesmo de
baixa ordem. Andlises automatizadas foram propostasgo, mas exigem a construcdo de
programas, em geral, bastante complexos. Para estes, filtros de pequeno porte foram

analisados com sucesso.
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IV ) Implementacio do Filtro Interpolador com Alocacao Otima de Pélos e
Zeros

Vemos na Figura 4.1 um esquema do filtro construido, com os valores dos
multiplicadores indicados. A primeira escolha a fazer diz respeito a capacitancia unitdria de
cada somador. Escolhendo um valor de 1pF para os somadores §,,S, e S,, teremos 0s
valores de cada capacitor associado a um coeficiente com capacitancia em pF, igual ao
valor numérico do coeficiente. Se eliminarmos o quarto coeficiente da segunda se¢do, cujo
valor (—0,002) € muito baixo quando comparado aos outros, teremos uma capacitancia
minima de aproximadamente 13 fF . No entanto, deseja-se que este valor esteja na ordem
de grandeza de 100 fF , pelos motivos ja discutidos no capitulo anterior. Uma solucdo seria
utilizar 10 pF como capacitancia unitdria, no entanto, isto aumentaria demasiadamente o
consumo de energia do filtro, bem como a capacitincia total. Para manter a capacitancia
unitdria em 1pF € necessario implementar os coeficientes de valor mais baixo através de

uma associacao de capacitores que utilize valores proximos a 100 fF' como valor minimo.

pEMRR

Figura 4.1 Esquema do filtro I, com os valores dos coeficientes.

A Figura 4.2 mostra uma associagdo possivel. Cada capacitor C, pode ser

substituido pela associacdo de trés capacitores C,,C,,C,, calculados de tal forma a manter
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a corrente do terminal de ferra virtual igual para a mesma tensdo de entrada V; nos dois

casos. Assim, teremos:

.1

o
P

E‘.
-

T

hio

Figura 4.2 Associagdo para substituir capacitores de pequeno valor

Em cada caso, escolhendo C, =C, com valor na ordem de 100fF , é possivel
determinar C, e calcular a capacitancia equivalente ligada a fonte de sinal, para que esta
ultima também tenha o valor aproximado da ordem de 100 fF . A Tabela 4.1 sumariza os

valores escolhidos e os resultados das capacitincias equivalentes.

Tabela 4.1 Valores dos capacitores e capacitancias equivalentes em fF

C, C C, C, C,
34,5 120 120 1774 85,5
10,6 100 97 718,1 87
12,5 100 100 600 87,5
13 100 100 569 &7

Para o somador da secdo recursiva (S,), a capacitincia unitdria foi fixada em
200 fF . As capacitancias de entrada dos meio atrasadores foram escolhidas como 100 fF .
A capacitancia de carga do amplificador de saida (A,) foi avaliada em S5pF,

correspondendo a capacitincia de um possivel filtro de reconstru¢cdo ou a um ponto de teste

de baixa capacitancia (3,3 pF ). Estes dados permitem avaliar as capacitancias de carga de

todos os amplificadores do circuito. Para projetar as chaves e dimensionar os
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amplificadores, € necessario definir a excursdo do sinal dos amplificadores e o ciclo-ativo
de cada sinal de clock. Do ponto de vista da relacdo sinal/ruido, a excursdo do sinal deve
ser maximizada. Por outro lado, isto significa aumentar a poténcia dos amplificadores. Um

valor de 2V, foi escolhido, como solu¢do de compromisso, embora uma excursao em torno
de 2,6V,,possa ser atingida com os amplificadores propostos, sem que alteragdes

marcantes em seus projetos sejam necessarias. Quanto ao ciclo ativo dos sinais de clock, do
ponto de vista da convergéncia, o ciclo ativo deveria ser o maior possivel, exigindo
amplificadores com gm e consumo de energia mais baixos. Neste caso, como o
multiplexador adquire amostras em periodos regulares e o periodo do clock das secdes FIR
¢ de 100ns, cada secdao FIR apresentaria um sinal a saida dos somadores S;,S; e Ss,

convergindo em tempos menores que 16,50e83ns respectivamente, como Visto no

exemplo da Figura 4.3. Assim, para a primeira secdo, todos os amplificadores de saida dos
atrasadores deveriam proporcionar saidas convergentes em tempos bem menores que 16ns .
Como os atrasadores sdo comuns a todas as secdes FIR, esta solucdo resultaria em
desperdicio de drea e consumo mais elevado que o necessario. Evidentemente seria possivel
manter este esquema de chaveamento pela utilizagao de linhas de retardo separadas, cujas

saidas convergissem em tempos iguais a f, ,f, € t_, respectivamente. Além da utilizacdo de

drea muito maior, a economia em poténcia é apenas aparente, ja que amplificadores com
convergéncia lenta tendem também a decair lentamente, o que exigiria uma elevagdo no
consumo para evitar este fato. A Figura 4.4 mostra o esquema utilizado, o qual soluciona
estes problemas, ao custo da inclusdo de um meio-atrasador e de um atrasador extras no
circuito.

A Figura 4.5 mostra a temporizagdo neste esquema. Neste caso, o ciclo ativo do
clock utilizado nas secdes FIR passa a ser igual a 2/3 enquanto o dos clocks do
multiplexador de 1/4. Agora o somador da primeira se¢cdo FIR deve convergir em
aproximadamente 45ns, correspondendo ao ponto f na Figura 4.5. A segunda secdo
precisa de um atrasador com periodo igual al/2D =1/3T , cujo amplificador convirja em
aproximadamente 2515 , 0 mesmo ocorrendo com o atrasador de um periodo da terceira

secao FIR. Com isto, apenas os atrasadores precisam possuir amplificadores réapidos,

proporcionando considerdvel economia de energia e area.
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Figura 4.3 Possivel esquema de chaveamento
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Figura 4.4 Esquema utilizado

66



Primeira secéo FIR

Segunda segdo FIR

| :

| |

Mux b I

Terceira secdo FIR

]

Mux c

Figura 4.5 Temporizacdo no esquema utilizado

Outro ponto a comentar é que o ciclo ativo do multiplexador €, em alguns projetos
relatados na literatura®’, igual ao periodo dividido pelo fator de interpolacio, que no caso
em questao seria 1/3. Isto implica utilizar um amplificador de saida multiplexado como no
esquema da Figura 4.6(a), ali simplificado para L =2 . Embora este esquema permita que a
tensdo de saida ndo tenha que retornar a zero entre cada posi¢do da chave multiplexadora,
pode ocorrer, por curtos intervalos de tempo, que a malha de realimentacao do OTA fique
aberta, o que por sua vez pode, desestabilizar o amplificador ou o circuito de correcao do
modo-comum. Isto foi verificado em algumas simulagdes realizadas, levando a escolha do
esquema da Figura 4.6(b), o qual demanda uma poténcia ligeiramente maior, por causa do

menor tempo de conversao.
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Tabela 4.2 Dimensoes dos transistores tipo N dos amplificadores

Transistores
M1,2 M 3,4,13,16 M 5,6 M7.8,11,12 | M 14,15,17,18
N
W Wi 4 W1 Wdif 2 W1 0.5W1
L=0,35um 3L 3L L 3L 3L

Tabela 4.3 Dimensoes dos transistores tipo P dos amplificadores

Transistores P M 20,21,22,23 | M 19,24,25,27 M 29,30 M 26,28

A\ 16 W1 Wdif 4 Wdif
L=0,35um 3L L L

A Figura 4.7 mostra a estrutura interna dos amplificadores, a qual pode ser

especificada a partir dos valores de Iamp, W1 e Wdif, que correspondem a corrente de

referéncia, a largura do transistor do espelho de corrente diretamente ligado a fonte de

referéncia de corrente e da largura dos transistores do par diferencial, o que pode ser

apreciado nas Tabelas 4.2 e 4.3. As tensdes de polarizacdao dos espelhos de corrente sdao

iguais para todos os amplificadores, sendo V,, = 1.2V e V,, = 1.1V.(em relacdo a Vppe

Vss respectivamente. O projeto assim parametrizado é mais facilmente escalado,

permitindo ajustes mais rapidos. Diversos amplificadores foram projetados, em funcdo das

necessidades em cada uma das etapas do filtro, cuja versdo em blocos pode ser vista na

Figura 4.8, estando suas caracteristicas listadas na Tabela 4.4.
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Figura 4.8 Diagrama dos circuitos do filtro I, representados em blocos.

Tabela 4.4 Caracteristicas dos amplificadores utilizados

Tipo lamp(uA) Wi(ym) Wdif(ym) CL(fF) Tek(ns) P(mW) 8 (mm?) Quantidade | ZP(mW) | Z§(mm?)
A 27 32 220 630 66 0,9 0,002 1 1 0,0020
B 12 10 78 200 66 0,4 | 0,0007 6 24 10,0042
G 35 42 60 1200 66 1,1 | 0,0017 5 5,5 | 0,0085
G, 9 10 54 180 66 0,3 | 0,0006 2 0,6 | 0,0012
D 15 18 110 200 66 0,6 0,001 1 0,6 | 0,0010
E 30 84 85 200 23 1 0,0033 1 1 0,0033
F 330 195 520 5000 23 10,7 1 10,7 | 0,009
Totais - - - - - - - 17 22 0,029
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Alguns amplificadores foram superdimensionados para garantir uma convergéncia
melhor que 0.1%. E o caso do amplificador A, da entrada, o qual serve a todas as se¢des do
filtro. A Figura 4.9 mostra o resultado de um teste da sec¢do recursiva para entradas de 1V.
Nota-se que o erro de convergéncia no primeiro amplificador € desprezivel, como
pretendido. Ap6s a passagem pelo primeiro atrasador e a chave com os capacitores relativos

ao coeficiente igual a 0,998, o erro percentual é cerca de 0,1% . Apds a passagem pelos

dois primeiros atrasadores e realimentado com ganho 0,608, o erro chega a 0,3%.

001.055us, 1.0W)

W

-5+ 2(1.25%us, -E0E 2mY)

141.159us, -336.8mi)

; ; " ; I " ; " " ' " ;
1.0 11 1.z 14

1.2
time s

Figura 4.9 Resultado do teste na se¢@o recursiva

Somando os valores das capacitancias associadas aos coeficientes e aquelas
utilizadas nos circuitos de realimentacdo dos amplificadores e retardadores, a capacitancia
total do filtro € de 21,5pF, excluindo 10pF de carga do amplificador de saida.
Aproximadamente um ter¢o deste valor foi utilizado para a implementacdo dos quatro
coeficientes de baixo valor listados na Tabela 4.1. Vale notar que o circuito €&
completamente diferencial, o que exige a duplicacdo de todos os capacitores. A poténcia
consumida pelo filtro € apenas 11,3mW , enquanto o amplificador de saida consome
10,7mW . Uma comparagdo justa com outros filtros da literatura € dificil de produzir, tendo
em vista que as arquiteturas utilizadas, bem como as tecnologias, tensdes de alimentagao,
freqiiéncias de chaveamento, precisdo obtida, entre outros fatores, sdo muito diversificados.
Os exemplos que se seguem, no entanto, permitem apreciar os avancos obtidos.

Um filtro interpolador polifdsico, com arquitetura préxima a apresentada aqui’’,

implementando uma funcgado eliptica de quarta ordem (N =M =4), simulado para a
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tecnologia de 0,35um, com fonte de alimentacdo de 3V, freqiiéncias de chaveamento de

40 e 120MHz para o filtro e para o multiplexador, respectivamente, com 5 amplificadores
completamente diferenciais, constando de apenas 8 transistores cada um e ganho de tensdao

de 300, apresenta uma poténcia total de 22mW , com capacitancia total de 37,6pF . O

filtro foi simulado com chaves idealizadas com resistor série e sem teste de sensibilidade
aos coeficientes. O mesmo problema usado como motivacdo para este filtro foi
brilhantemente resolvido mais tarde, pelos mesmos autores, utilizando um filtro FIR®. Um

filtro decimador para a banda de video, construido em tecnologia 0,8um, com fonte de

alimentacdo de 5V, sendo 36 amplificadores de saida simples, ganho de tensdao de 50.000 e

excursdo de 1,4Vpp , capacitancia unitdria de 100 fF', operando em 48 e 16 MHz, teve seu

consumo medido em torno de 30mW , expurgando os amplificadores para os PADS de
teste’”. Em vista destes resultados, parece ser justo dizer que o filtro aqui proposto
apresenta baixo consumo e baixa capacitancia total, o que indica uma drea final igualmente
baixa.

Para verificar o funcionamento do filtro e de seus componentes, dois programas
simuladores de circuitos foram utilizados: O Spectre RF e o Orcad V10.3, ambos da
Cadence ® . O Spectre—RF permite realizar andlises ac em sistemas amostrados, por meio
de uma op¢do denominada pac (periodic ac), bem como andlises de ruido nestes sistemas
(pnoise). Estas andlises, no entanto, associadas a outras acessorias, podem levar, por
exemplo, 10h para fornecer um resultado, para um sistema como o filtro em estudo, quando
realizadas em uma estacao Sun ® Ultra-45 Workstation, provida com 2GBytes de RAM. O
Orcad, por sua vez, ndo permite as andlises citadas, mas é bastante eficiente em andlises
transitorias, pemitindo a realizacdo de andlises como a de Monte Carlo sem recorrer ao uso
de uma ‘estacdo de trabalho’. A resposta em freqii€ncia do filtro foi obtida através da
andlise pac e através da transformada de Fourier da saida simulando a resposta transitdria
ao impulso unitdrio. Os resultados obtidos sdo equivalentes e podem ser apreciados nas

Figuras 10,11 el2.
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Figura 4.10 Resposta do filtro computada através da resposta impulsional (Spectre

RF) — com 300pontos, comparada a ideal (pontilhada)
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Figura 4.11 Resposta do filtro na Banda-Passante, obtida com anélise pac
do Spectre-RF
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Figura 4.12 Resposta de fase na banda passante

A concordancia entre a resposta ideal e a realizada € muito boa, em ambos os
métodos. Na Figura 4.10, fica nitida a interferéncia da freqiiéncia de chaveamento de
10MHz , sem que a especificacdo do filtro tenha sido violada, uma vez que o sinal estd
abaixo da marca de 30dB. A fase do filtro € aproximadamente linear na banda passante,
tornando o uso de um filtro equalizador desnecessario na maioria das aplicagoes.

A sensibilidade aos coeficientes pode ser verificada realizando uma analise pelo
método de Monte Carlo. Para isto, duzentas simulacdes em regime transitorio da resposta
ao impulso do filtro foram realizadas. Para cada uma destas simula¢des, todos os valores
dos capacitores foram aleatoriamente variados, seguindo uma distribui¢cdo gaussiana, com

30 =0,2% dos valores nominais. Estas simulacdes foram repetidas, alterando os modelos
dos transistores segundo os piores casos de velocidade e ganho, sem que os resultados
tenham apresentado diferengas notdveis em relacdo aqueles onde apenas os valores dos
capacitores foram alterados. Isto significa que o projeto € robusto em relacdo aos
amplificadores e as chaves. As Figuras 4.13, 14 e 15 mostram os resultados destas

simulacoes.
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Figura 4.14 Simula¢do de Monte Carlo. 200 casos, banda passante.
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Figura 4.15 Simula¢ao de Monte Carlo. 200 casos, banda de rejeicao.

A Figura 4.14 demonstra que as variacdes ao longo da banda passante sao, quase em

toda a faixa, menores que 0,1dB, a menos do ponto mais sensivel, na borda da faixa de
passagem (@ =0,22), onde a variacdo maxima pico a pico € menor que 0,2dB .

A distor¢cao harmonica total associada a um sinal de saida de um sistema, ao qual foi
aplicado um sinal de entrada senoidal, é definida como a razdo entre a soma das poténcias
médias das componentes harmonicas do sinal de saida, dividida pela poténcia média deste
sinal:

N
2.V

THD =12 x100% 4.2)

1
Para avaliar a THD foi utilizada uma fung¢do do Spectre-RF, a qual fornece as
componentes da DFT (Discrete Fourier Transform) de um sinal discreto no tempo. Assim,
varias amostras da DFT correspondente a um ciclo da tensdo de saida do filtro em

f =100KHz foram tomadas, para tensdes de entrada variando entre 0,1 e 1,5V, avaliando

a THD para a banda-passante. A escolha de 100KHz como freqiiéncia de teste deve-se ao
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fato de que, nesta freqiiéncia, as distor¢cdes de fase sdo quase nulas, sendo as componentes
harmonicas introduzidas basicamente pelos elementos do filtro. Estes valores foram
comparados com outros obtidos analisando, com outra funcdo do Spectre-RF, a THD da
sendide presente na saida de um filtro de reconstrucdo. Para este fim utilizou-se um filtro
Butterworth de quarta ordem, com banda igual a dez vezes a freqiiéncia de teste (1MHz ) e
atenuacdo de 80dBna freqii€éncia igual a metade da freqiiéncia de chaveamento do filtro
interpolador (15MHz) e configuracdo Sallen-Key de ganho unitdrio, construido com
elementos idealizados. A THD segue a curva da Figura 4.16. Nota-se alguma incerteza para
os valores abaixo de 1%, tendo em vista a soma de valores muito baixos para os

harmonicos. Como o filtro foi projetado para um sinal de entrada de 1V,, um valor de

0,6% para a THD foi tomado como referéncia (= —45dB ). Este valor é compardvel a outros

obtidos para excursdes mais baixas, por exemplo,—43dB;0,5Vp e —50dB;0,75Vp°".

THD %%

a3 14 1.5

0.4+% 1 1 1 * 1 1 1
045 D& 07 0a 0o 1 1.1 1.2

|
|
|
|
|
1

Figura 4.16 THD do filtro em fun¢do da tensao de pico da entrada
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Temos nas Figuras 4.17 e 4.18 uma medida do espectro de poténcia de ruido do
filtro, avaliado na saida do multiplexador. E possivel constatar que a freqiiéncia limiar entre
o ruido térmico e o 1/ f € de aproximadamente 50kHz, o que estd de acordo com a
literatura”. Este valor pode ser creditado ao uso de transistores com érea grande,
comprimento acima do minimo e gm baixo nos espelhos de corrente dos OTAs. Integrando
a area sob a curva da Figura 4.17, encontra-se, uma tensdo de ruido de aproximadamente

342uVrms, considerando a banda-pasante e a faixa de transicdo. Como o filtro foi
projetado para uma excursdo de saida dos OTAs de 2Vpp, onde apresenta uma THD abaixo

dos 1% normalmente considerados, € possivel avaliar a faixa dindmica do mesmo em
65dB . Este valor é comparavel, por exemplo, aos 68dB obtidos para um filtro de mesma

155

tecnologia, fonte de alimentacdo e excursao de sinal™” e pode ser creditado ao uso de uma

configuragdo completamente diferencial nos OTAs.
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V - Filtros com Ordem Aumentada

Uma segunda proposta para a obtencdo de filtros interpoladores de baixa
sensibilidade as variagdes dos coeficientes da funcdo de transferéncia, na forma direta, sera
apresentada neste capitulo. Esta consiste em utilizar simultaneamente a alocagdo 6tima de
polos e zeros, e nimero de zeros diferente do nimero de pdlos, como no primeiro filtro
apresentado, acrescentando agora polos e zeros extras a fun¢do de transferéncia original.
Para que o médulo da funcdo de transferéncia permaneca inalterado, cada zero incluido serd
coincidente com um novo pdlo. Este procedimento altera apenas a sensibilidade do filtro e,
como veremos, € mais indicado para filtros interpoladores.

Por uma questdo de conveniéncia do leitor, lembramos aqui, em parte, a anélise de
sensibilidade das formas diretas apresentada anteriormente, no capitulo 1.

A funcdo de transferéncia de um filtro recursivo, expressa no dominio z é dada por:

_1b »
_5@) _ kz‘; - (5.1

H(Z) - - N-1
A(z) 1+Zakz_k

Virias figuras de mérito foram derivadas no sentido de avaliar o desempenho desta

classe de filtros*!*>707!

, quase sempre associando desvios na resposta em freqiiéncia as
alteracdes nas posi¢cdes dos poélos ou a alteragdes nos valores dos coeficientes do polindmio
do denominador da funcdo de transferéncia. Este € um caminho natural, pois a maior
dificuldade encontrada na realizacao de filtros na forma direta, consiste no fato de que uma
alteracdo no valor de um unico coeficiente no denominador da funcdo de transferéncia
causa um deslocamento na posi¢ao de todos os pdlos da mesma. Assim, da expressao (5.1)
conclui-se que o efeito cumulativo das alteracdes nos coeficientes do denominador, levam a

deslocamentos nas posi¢des dos pdlos dadas por:

N-1
ZAakZiN_k
Az =2 52)
I1 G-z
k=1,i#k

A amplitude da resposta em freqii€ncia para um filtro como o que estamos

estudando pode ser descrita como:
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|bo|H‘ejw _gk‘

k=
N-1

|H (e™)|= (5.3)
onde ¢,,k=1,2...M -1, s@o os zeros da funcdo de transferéncia. A forma da funcdo de

transferéncia de um filtro pode ser, portanto, avaliada a partir do seu diagrama de pdlos e

zeros dado no plano Z .

1
Tk ﬁ(

Figura 5.1 Interpretagdo gréfica dos termos da Equacao (5.3)

Isto fica ilustrado na Figura 5.1, onde a resposta em uma freqii€éncia dada pode ser avaliada
ela razdo dos médulos dos vetores e’® —¢, e e/® —z, , que representam as distancias dos
k k

zeros e dos polos ao circulo unitario, nesta freqiiéncia.
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Figura 5.2 Inser¢c@o de um par pdlo-zero na posi¢do —« (a) e descasamento (b)

A insercdo de um par podlo-zero coincidente, como na Figura 5.2(a), manterd a
resposta em freqii€ncia do filtro inalterada. No caso real, pequenas imperfeicdes nos
componentes gerardo deslocamentos nas posicdes dos pélos e zeros, fazendo com que o par
inserido ndo seja mais coincidente, como visto na Figura 5.2(b), causando distor¢cdes na
resposta em freqiiéncia. Porém, se a posicdo do par pdlo-zero estiver suficientemente
afastada da regido da banda-passante, indicada por €, na Figura 5.2(b), entdo a influéncia
deste descasamento serd desprezivel, pois os deslocamentos sdo muito menores que as
distancias entre qualquer elemento do par e e’®, para we Q,. O mesmo ndo pode ser
afirmado em relacdo a banda de rejeicao. Neste caso, o deslocamento do pélo em dire¢ao
ao circulo unitdrio é mais critico, gerando maiores alteracdes na fun¢do de transferéncia
nesta regidao. Se a funcdo de transferéncia em questdo tiver a presenca de um zero na
posicdo -1, esta tendéncia fica bastante aliviada. Em qualquer caso, como a Equacdo 5.2
depende inversamente dos produtos entre os pdlos, a inclusdo do par pélo-zero coincidente

longe da constelacdio de polos do sistema original, de tal forma que

|a'+ zk| >1,k=12,...,N —1incluira fatores maiores que 1 no denominador, o que reduzird a

sensibilidade da funcdo de transferéncia em relagdo as variagdes de seus coeficientes, como

pretendido.
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A técnica de insercdo de pélos e zeros foi tentada com filtros digitais’*". As figuras
de mérito adotadas a época concentram todos os efeitos das variagdes dos coeficientes em
um Unico numero. Esta abordagem é boa quando a sensibilidade € aproximadamente
constante ao longo de toda a faixa de resposta do filtro, mas falha ao descrever efeitos
localizados, tais como os descritos acima para a posi¢ao do pélo junto ao circulo unitario ao
final da faixa de rejei¢do. Além disto, solucdes vidveis em filtros digitais nem sempre sdao
aplicaveis a filtros analdgicos, tendo em vista que as causas de erros em cada um deles sdao
de natureza diversa. Assim, ndo hd, por exemplo, erros de quantizagdo em circuitos
analégicos, que por sua vez, sofrem de imprecisdes causadas por efeitos tais como ganho
finito dos amplificadores, injecdo de cargas nas chaves, etc. Desta forma, andlises
desenvolvidas para filtros digitais ndo podem ser aplicadas diretamente a filtros analégicos,
sem que estes fatores sejam levados em conta. Em vista disto, uma nova figura de mérito
foi desenvolvida, para permitir ao projetista uma previsao do desempenho de um dado filtro
modificado pela inser¢do de um par pdlo-zero coincidente, levando em consideracdo a
resposta em freqii€ncia, nas faixas de passagem e rejei¢do do mesmo.

Como ja estabelecido no capitulo 11, repetindo aqui para conveniéncia do leitor, os
desvios padrdes dos desvios na func¢do de transferéncia, devidos as variagdes nos

coeficientes soa dados por:

O'EZ|ak|
W,/m—z)w—l), we Q,
Ol (@)=Y (5.4)
0. 3 1|
Wﬂ(‘l—ﬂ')M, we QS

Se um pdlo e um zero, ambos localizados em z=-a, com |a/| <1, forem inseridos,

a fun¢do de transferéncia modificada sera:

_P() _B@(+az’)
0(z) A)(1+ez)

M
> pt (5.5)
k=0

:N—
1+ quz_k
k=1

G(2)
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Entdo, a Equagdo 5.4 pode ser reescrita como:

62|qk|
|Q( )| —=L— J@4-7)N, weQ,

Oy (@) = (5.6)

o Zlml
— k=l Jd—m)M +1, we Q

IQ( )|

Para avaliar as alteracdes na sensibilidade da nova funcao de transferéncia em

relacdo a original, definiu-se a razao:

O-\AH\ (0))
G\AG\ (w)

R(w) = (5.7

Entdo, R(w)>1 significa que o desvio na resposta em freqii€ncia do filtro
modificado, na freqiiéncia @, causado pelas variagdes nos valores das razdes de
capacitancias, ¢ menor que variagdo correspondente, no filtro original. Evidentemente,
quanto maior R(®), maior serd o ganho em sensibilidade as variacdes dos coeficientes e
mais efetiva serd a alteracdo imposta ao filtro. Substituindo as Equagdes 5.4 e 5.6 em 5.7, e

notando que:
1|0(w)| =|B(@)|[1+ae ™| (5.8)
A razdo definida na Equacdo 5.7 pode ser reescrita para cada faixa de freqii€éncias do filtro,

explicitando a dependéncia do ganho de sensibilidade com a posi¢ao de ¢, resultando para

a banda-passante:

|ak
R (w,a)= ; / \1+ae | weQ, (5.9)
Enquanto que, para a banda de rejeigéo:
Ry(0,a) =L / \1+ae—f‘” , we Qg (5.10)

ZII
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Embora os coeficientes g, e p, dependam do valor de «, o fator ‘1 + a'e_j"" tem um
efeito dominante sobre R (@,&) e R (@,). Para a banda passante, R,(®,&)aumenta

com a— lem ‘1+0{e‘f‘”

, significando uma redu¢do na sensibilidade as variacdes nos

coeficientes. Adicionalmente, como ‘1 + ae‘*"“" = ‘ej“’ +a

, a distancia do par pélo-zero para
¢’” permanece virtualmente constante para @e €,, como observavel na Figura 5.2(b), o

que permite concluir que R,(«,®) € uma fung¢do de « praticamente independente da

freqiiéncia na regidao da banda-passante. Por outro lado, a Equacao 5.10 mostra que o preco

a pagar pela reducdo da sensibilidade na banda-passante € um aumento na sensibilidade na

banda de rejeicdo (we ), uma vez que ‘e”” + a" diminui para & — 1, o que ocorre mais

rapidamente quando @ — 7, ou seja, a medida em que se aproxima o final da banda de
rejeicao.

Uma vez que, para uma dada fun¢do de transferéncia, é possivel escolher M # N,
uma vasta gama de solucdes estd a mao do projetista. A posse dos indicadores apresentados
permite rapidamente avaliar analiticamente o impacto da inclusdo do par pélo-zero em cada
caso. Estas escolhas devem ser acompanhadas de um julgamento levando em conta o custo
do aumento da complexidade do filtro, incluindo ai o aumento da ordem do numerador e
denominador da funcdo de transferéncia (M + N ), a nova capacitancia total, a dispersao

nos valores dos coeficientes, o nimero de chaves e OTAs, etc.
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5.2 Exemplos e discussoes

A inclusdo de pares podlo-zero coincidentes em filtros de banda estreita obtidos
através das aproximacgdes cldssicas, tais como a de Chebyshev e eliptica, embora possa
permitir uma melhoria na sensibilidade aos coeficientes, na maior parte dos casos ainda é
insuficiente para tornéd-los vidveis. Isto ocorre porque a obten¢ao de um ganho razoavel na
faixa de passagem nestes filtros exige a alocacdo de varios pdlos aglomerados junto ao
circulo unitério, fazendo com que a sensibilidade aos coeficientes seja elevada demais para
que algum resultado pratico possa resultar da aplicagao da técnica aqui apresentada. De um
modo geral, estes filtros ndo podem ser realizados com técnicas analdgicas, onde a
resolugdo estd limitada a 10 bits. Para estender o uso da técnica de inclusdo de um par
polo-zero coincidente a filtros analégicos de banda estreita, € necessario lancar mao de
funcdes de transferéncia empregando M < N, usando a alocagdo 6tima discutida no
capitulo 1. Neste caso, mostraremos que uma reducdo na sensibilidade na ordem de trés
vezes pode ser atingida, ao custo de um pequena aumento de complexidade e de poténcia
no filtro.

Tomemos como exemplo um filtro a capacitores chaveados com atenuagao superior

a 35dB, ripple na banda-passante de 0,4dB, banda passante limitada a freqii€ncia
normalizada (@/ ) igual a 0,1e banda de rejei¢do iniciando-se em 0,2 . Um filtro eliptico

cumprindo estas especificacdes deve ser de ordem quatro, ou seja, apresentar M =N =5.
Seu diagrama de pdlos e zeros, neste caso, com um par incluido em z =-0,9, encontra-se
na Figura 5.3. Para demonstrar a sensibilidade deste filtro as variacdes dos coeficientes,
simulacdes de Monte-Carlo, considerando variacdes nos coeficientes com desvio maximo
de 0,1% foram realizadas. Os resultados para a funcdo original e para esta funcdo com a
inser¢do de um par polo-zero em & =-0,9 estdo mostrados nas Figuras 5.4 e 5.5, onde
1000 amostras foram avaliadas. E possivel notar que, embora a sensibilidade na banda
passante tenha sido bastante reduzida, o filtro estd longe de cumprir a especificacdo. Ha
variacdes da ordem de 30dB no centro da banda passante, no filtro original, reduzidas para
desvios da ordem de 10d4B, pela insercao do par-pdlo-zero. A sensibilidade na faixa de
rejeicdo, apesar de ampliada, ndo se tornou problemaética, sendo quase imperceptivel sua

varia¢do na escala utilizada.
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Figura 5.3 Diagrama de podlos e zeros do filtro eliptico
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Figura 5.4 Monte-Carlo para o filtro eliptico M=N=5
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Figura 5.5 Monte-Carlo para filtro eliptico da Figura 5.3, com
polo-zero em o =—0,9

Para efeito de comparacdo, um filtro cumprindo a mesma especificagdo foi

projetado, utilizando a alocagdo 6tima de pdlos e zeros, com configuracio M =10,N =3.

Um diagrama esquematico deste filtro, para uma realizacdo bifésica, estd representada na

Figura 5.6, sendo os amplificadores representados com saida simples por conveniéncia.
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Figura 5.6 Representacio esquematica do filtro proposto, com elementos extras
representados em cinza

Este circuito foi simulado utilizando a tecnologia AMS 0,35um, com fonte

simétrica de £1,25V , OTAs em configuracdo diferencial e capacitancia unitaria de 100fF,

com chaves complementares. No desenho, cada circulo corresponde a uma fase do clock.

Os elementos representados em cinza representam os circuitos adicionados para formar o

par pélo-zero inserido na funcdo de transferéncia original. Os coeficientes do filtro original

e do modificado estdo listados nas Tabelas 5.1 e 5.2, respectivamente.

Tabela 5.1 Coeficientes do filtro original

a0 a a a3 a4 as ae az ag a9 b1 b2
0,0235 | -0,0044 | 0,016 | 0,014 | 0,0150 | 0,015 | 0,014 | 0,016 | -0,0044 | 0,0235 -1,644 0,7751
Tabela 5.2 Coeficientes do filtro modificado
Po P1 P2 P3 P4 Ps Ps P7 Ps Py P1o q1 q2 q3
0,0235 | 0,0167 | 0,0121 | 0,0284 | 0,0276 | 0,0285 | 0,0275 | 0,0286 | 0,01 | 0,0195 | 0,0212 | -0,744 | -0,704 | 0,6976
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Simulacdes de Monte-Carlo para a funcdo de transferéncia foram realizadas, nas
mesmas condicdes adotadas para o filtro eliptico, para a versdao original e modificada do
filtro, totalizando 1000 amostras em cada caso. Para o circuito, 200 amostras foram
simuladas em cada caso, sendo os resultados bem préximos aos da simula¢@o na funcdo de
transferéncia, encontrando R,(0,-0,9)=2,4, contra 2,54 previstos pela simula¢do de
Monte-Carlo e 2,6 pela Equacdo 5.9. Para a faixa de rejeicdo, obtivemos
R,(0,6,-0,9)=0,7 valor idéntico ao obtido pelo uso da Equacdo 5.10, contra 0,88 da
simulacdo de Monte-Carlo. O diagrama de pdlos e zeros, incluindo um par pélo-zero em
7=-0,9 esté ilustrado na Figura 5.7. As Figuras 5.8 e 5.9 mostram os resultados para o

filtro original e para o modificado, respectivamente, ressaltando as bandas de passagem. As
Figuras 5.10 e 5.11 ressaltam a banda de rejeic@o. Para o filtro alterado pela inclusdao de um

par polo-zero em z=-0,9, € bastante nitido o ganho em sensibilidade na faixa de

passagem, assim como o discreto aumento da mesma ao fim da banda de rejeicao.

T T | T T
1+ - 1
naf - ' © 1
ko) ! .
DE [ rJf E Ql |
04t | 1
o 2 | Ko
= 0Z2F ! .
=
[ 1
£ Op-eeeees B T PO PERRE: »Z ------------------------- pecaocs .
o i | i
S 02t \ ; -
o | w
0.4+ .
06} . o .
o, :
0.8+ \\_\ . '6'/ b
At - _
1 1 | 1 1
1 0.5 a 05 1
Parte Real

Figura 5.7 Diagrama de pdlos e zeros do filtro com M=10, N=3
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Para este filtro, R,(w,&) e R (@, o)estao ilustrados nas Figuras 5.12 e 5.13,
respectivamente, para « variando entre O e 1, ou seja, sobre a parte eixo real negativo do
plano complexo. A Figura 5.12 mostra que o valor de R,(@,¢) € sempre maior que a
unidade, aumentando quando o par pélo-zero real € deslocado da origem ao outro extremo
do eixo real. A partir de @ =-0,5, R,(®,«) varia pouco, decrescendo suavemente. Como
ja comentado, isto demonstra que R, (@, )¢ praticamente independente de @, na banda-

passante do filtro.

?""“‘--a_____h_ e e __f—ﬁ:‘ a0
0 e e T
08 T .08
o T

Figura 5.12 Comportamento de R, (@, o) para o filtro com M=10,N=3
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Figura 5.13 Comportamento de R, (®, ) para o filtro com M=10,N=3

Por outro lado, como pode ser apreciado na Figura 5.13, a redugdo de
R,(w,a) nesta regido, atingindo seu valor minimo para z=-1, indica o aumento de

sensibilidade nesta regido. Um bom resultado, combinando estes dois fatores, foi obtido

para & =-0,9. A validade destes indicadores foi verificada a partir da simulacdo de Monte-
Carlo para 10.000 casos, utilizando variagdes de 0,01%. A avaliagdo de R,(w,c) foi
realizada para =0 e a de R;(w,a)em @=0,6para & variando sobre o eixo real, para
0<a<0,9. Estes valores estdo comparados aos valores tedricos nas Figuras 5.14 e 5.15,

respectivamente. Observa-se que os indicadores fornecem resultados em boa concordéancia

com aqueles obtidos pelas simula¢des de Monte-Carlo.
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Uma simples andlise grafica, com auxilio da Figura 5.2, por exemplo, revela que,
para que seja efetivo, um par polo-zero coincidente complexo, deve ser posicionado na
regido média da banda de rejei¢do, préximo ao circulo unitdrio. O motivo para isto € que os
p6los devem manter uma distancia minima de uma unidade de raio, entre si, como discutido
anteriormente. Assim, ndo hd muita liberdade de escolha quanto a posicdo de pares
complexos que satisfagcam esta regra. Além disto, os ganhos de sensibilidade sdo
comparaveis aos obtidos pela inclusdo de um par sobre o eixo real, exigindo, porém, muito
mais componentes do circuito. Adicionalmente, mais componentes significam maiores
possibilidades de descasamento, o que torna esta op¢do descartdvel para a técnica de SC.
Para o caso de pares reais multiplos, pode-se demonstrar que os mesmos implicam em uma
degradacao muito mais acentuada na banda de rejei¢cdo que um par simples. Para obter bons
resultados, € necessario mover o par na direcao da origem, o que reduz a efetividade da sua
inclusdo. Este efeito estd exemplificado nas Figuras 5.16 a e b. A inclusdo de um par pdlo-
zero duplo em z = -0,9 reduziu a sensibilidade na banda-passante da ordem de quatro vezes.
No entanto, a sensibilidade no extremo da banda foi fortemente alterada em relacdo ao

resultado da Figura 5.11.
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Figura 5.16 — Simulagdo de Monte-Carlo para o filtro com M=10,N=3, desvio maximo de
0,1% (a) Simulacao, para o filtro com a inclusao de um par p6élo-zero duplo em z = -0,9 (b)
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Conclui-se que, para a técnica de capacitores chaveados, a inclusao de um par pélo-
zero coincidente real simples pode ser bastante efetiva, no sentido de que proporciona uma
reducdo na sensibilidade as variacdes dos coeficientes, a0 mesmo tempo em que o faz com
baixo custo.

Finalmente, vale comentar que esta técnica € mais indicada para o uso em filtros
interpoladores, pois estes sdo, quase necessariamente, seguidos de filtros de reconstrugdo.
Isto é vantajoso, pois reduz significativamente o efeito do aumento da sensibilidade ao fim
da faixa de rejeicdo. Fungdes de transferéncia que apresentem zeros préximos ao fim da
faixa de rejei¢ao devem ser preferidas para o uso desta técnica, pois permitem a localizagao
do par pélo-zero mais proximo ao circulo unitdrio, sem que variacdes nas mesmas levem o
filtro a descumprir suas especificacdes. Apenas como exemplo, ilustramos nas Figuras 5.17
a e b simulagdes de Monte-Carlo para o filtro com M=10 e N=3, com desvio padrao
propositalmente muito alto para as variacdes dos coeficientes. Verifica-se que, na faixa de
passagem, o filtro ndo cumpre mais a especificagdo. Tal ndo ocorre, no entanto, no extremo
da faixa de rejei¢do, onde a presenca do zero da funcdo de transferéncia minimizou os

efeitos das variacdes dos coeficientes.

Magnitude (dB)
Magnitude (dB)

0.4
Freguencia Normalizada Frequencia Mormalizada

(a) k)

nz

Figura 5.17 - Simulacdo de Monte-Carlo para o filtro M=10,N=3, 2% de variacio méxima
(a). Simulacao de Monte-Carlo para o filtro modificado com pdlo real em z = -0,9, 2% de
variacdo maxima (b)
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5.3 - Solucao Polifasica.

Ja foi visto anteriormente que, para um filtro interpolador passa-baixas, na forma
direta, com M # N, apresentando um nimero reduzido de poélos, a sensibilidade da versao
polifésica, na banda passante, pode ser inferior a da versdao ndo-polifasica. Uma forma de
perceber este fato € lembrar que a resposta em freqii€éncia das secdes do filtro que operam
em baixa freqii€ncia podem ser vistas como uma versao decimada da resposta do filtro apds
a interpolacdo. Em outras palavras, se tomarmos a freqiiéncia normalizada, encontraremos
uma versdo expandida da resposta existente apds a interpolacdo. Para que esta expansio
ocorra, os polos do sistema devem deslocar-se para posi¢des mais favordveis. Na Figura
5.18, cada novo zero inserido para obter-se o denominador pretendido para a solucdo
polifdsica, como funcdo de z", estd anulado por um pdlo coincidente, o que mantém a
funcdo inalterada.. Analisando este diagrama sob a luz da Equacdo 5.2, percebe-se que, na
funcdo transformada, os pdlos extras encontram-se afastados dos originais. Assim, esta €
uma razdo para o filtro polifasico apresentar uma sensibilidade na banda passante mais
baixa que o ndo polifdsico. O filtro polifasico pode ser entendido como uma forma vidvel
de realizar a inclusdao de multiplos pares polo-zero coincidentes na funcao de transferéncia.
Note-se que esta inclusdo € mais eficiente em fungdes de transferéncia com baixo nimero
de pdlos. O aumento do nuimero de zeros, e o leve descasamento entre os pares
coincidentes, evidentemente aumenta a sensibilidade na regido de rejei¢do, o que nao chega
a comprometer o desempenho do filtro. Espera-se que a solu¢do polifasica, quando adotada
em conjunto com a insercao de um par pélo-zero coincidentes extra, leve a um filtro com
sensibilidade aos coeficientes ainda mais baixa. Para verificar este ponto, os dois casos
foram simulados. Vejamos primeiramente o caso da solugdo polifdsica para a versdao
original do filtro. Os resultados podem ser apreciados nas Figuras 5.19 a e b, onde as

simulacdes de Monte-Carlo foram realizadas para 1000 casos, com 30 =0,1%. O custo a

pagar, em termos de circuito, para a realizac@o polifdsica, inclui o aumento da capacitancia
total, a inclusdo de trés amplificadores somadores, chaves para os coeficientes formadores
dos novos zeros (4), a chave multiplexadora (3 se¢des rdpidas). Em relacdo a configuracao
original ndo polifésica, as razdes dos desvios-padroes sao de 10,4 na faixa de passagem e
0,085 na banda de rejeicdo. Logo, a sensibilidade foi melhorada uma ordem de grandeza na

faixa de passagem e aumentada 11,7 vezes na banda de rejei¢do. A solucdo polifdsica com
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a inclusao de um par pélo-zero em z=-0,9 pode ser comparada com a polifasica do filtro

original com o auxilio das Figuras 5.20, 5.21 e da Tabela 5.4. A melhoria em relagdo a
solucdo polifasica original é de aproximadamente 1,95 vezes na faixa de passagem, ou seja,
20,5 vezes em relagcdo a fungdo de transferéncia original, ndo polifasica. A sensibilidade na
faixa de rejei¢do €, ao longo desta regido, mais alta que na solugdo polifasica original. No
entanto, especificamente no ponto de teste que adotamos para as outras funcdes de

transferéncia, w=0,6, as sensibilidades sdo praticamente iguais, sendo
R(0,6,-0,9)=0,996. O custo da inclusdo do par polo-zero na configuragdo polifdsica

comparada a configuragdo polifasica original € de mais um atrasador, além das
capacitancias e chaves para gerar trés coeficientes extras na secdo nao recursiva e um na
recursiva. Assim, comparando o custo de incluir um par pélo-zero em um circuito nao
polifasico com o de inclui-lo em um circuito polifdsico, vemos que a inclusido do par-pdlo
zero no circuito polifdsico exige um amplificador a menos e duas chaves a mais. Como a
solucdo polifasica contém um ndmero maior de elementos, a inclusdo do par pélo-zero em
um circuito polifasico representa, em termos relativos, um custo bem mais baixo que o da
mesma intervengdo no circuito original, ndo polifasico. Em outras palavras, pode-se afirmar
que se a solugdo polifdsica for adotada para o filtro original, € vantajoso incluir o par pélo-

zero, pois a relag@o custo/beneficio € favoravel.
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Figura 5.18 Diagrama de po6los e zeros de H (z) para o filtro original na sua
versao polifasica (L=3)
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Figura 5.19 Simulagao de Monte-Carlo para o filtro com M=10,N=3 (a).
Idem para o filtro polifasico, com L=3 (b)

Tabela 5.3 Coeficientes do filtro original, polifdsico, L =3

a,= -0,6205 a;= 0,46566

qu = 0,0235 Jqu2= 0,06176 quiz= 0,09502 qu= 0,07396 qis= 0,0273

21 = 0,03423 g2 = 0,07736 (23 = 0,09545 (as= 0,05895 (as= 0,01412

g = 0,05406 2= 0,08439 g3z= 0,07701 q3a= 0,0493 -
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Figura 5.20 Diagrama de po6los e zeros de H(z) para o filtro modificado,
para L=3.
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Figura 5.21 Simulacdes de Monte-Carlo para o filtro com insercao de um par pélo-zero em
z=-0.9, ndo polifasico em (a) e polifasico, com L =3, em (b)

Tabela 5.4 Coeficientes do filtro modificado, polifasico, com L =3

a,= 0,10852 a = 0,01334 a,= 0,33948

qui = 0,0235 qi2= 0,07888 qi3= 0,1404 qua=0,0143 qus= 0,081 qu1 = 0,0199
Q1 = 0,03418 Q2= 0,1023 Q3= 0,1518 Qs= 0,128 Qs=0,0571 | q2=0,0103
Q31 = 0,05409 Qs = 0,1238 Q33 = 0,1385 Q3= 0,1055 Q3s= 0,0359 -
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Neste ponto, vale lembrar que nem sempre € possivel escolher livremente as taxas de
amostragem a serem utilizadas em um sistema. Para a se¢do de baixa freqiiéncia, o limite &,
obviamente, a freqiiéncia de Nyquist. Para secdo de alta freqiiéncia, diversas limita¢des
praticas devem ser levadas em consideracdo. Se a parte do sistema que se segue ao filtro
for também amostrada, sua taxa de amostragem limitard as escolhas possiveis. Além disto,
ainda que a taxa de saida possa ser escolhida livremente, cada aumento na mesma torna
mais critico o projeto do filtro e aumenta seu consumo. Em termos da redugdo da
sensibilidade na faixa de passagem, para um filtro polifdsico, aumentar L significa
aproximar entre si os novos polos, na funcdo transformada, limitando a eventual melhoria
na sensibilidade obtida pela inser¢do de pares podlo-zero coincidentes distantes entre si.
Estes fatos devem ser analisados para cada configuracdo especifica das constelagdes de

polos e zeros dos filtros escolhidos.
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VI -Conclusao e Perspectivas de Trabalho

A proposta desta tese, de apontar uma categoria de filtros interpoladores analdgicos,
construidos na forma direta II, apresentando baixa sensibilidade aos coeficientes, pela
utilizacdo de fungdes de transferéncia com um nimero de pdlos diferente do de zeros e
alocacdo 6tima de pdlos e zeros, foi validada por meio de andlises numéricas e por
simulacdo realistica dos circuitos. As op¢des de projeto relativas aos circuitos de um filtro
desta categoria foram analisadas e o filtro resultante foi comparado com outros existentes,
mostrando-se competitivo em diversos aspectos de sua construgdo, tais como a energia
consumida, capacitincia total e faixa dindmica. A utilizacdo de funcdes de transferéncia
apresentando o nimero de pdlos diferente dos de zeros, com um nidmero reduzido de pdlos,
mostrou-se  particularmente  adequada aos filtros interpoladores  polifédsicos.
Adicionalmente, foi demonstrado que a sensibilidade destes filtros pode ser reduzida pela
inclusdo de um par extra, formado por um pélo e um zero coincidentes na fungdo de
transferéncia original, sendo esta solucdo particularmente adequada a funcdes de
transferéncia com baixo nimero de pdlos e a filtros interpoladores. Figuras de mérito
facilitando a andlise e o projeto destas solu¢des foram desenvolvidas. A utilidade da técnica
foi validada através de andlises numéricas e pela simulacio de circuitos.

Ha perspectivas de trabalhos futuros, sendo a construgdo e testes de diversas unidades
de um circuito integrado utilizando estas idéias a primeira meta. Além disto, resta
desenvolver ferramentas tedricas que permitam a otimizagao destas solugdes em termos de
circuitos, vale dizer, por exemplo, capacitincia total, drea integrada, consumo de energia e
dispersdo de capacitancias. Em outras palavras, dado um filtro a realizar, apontar a melhor

solucdo se cada um destes itens for associado a uma funcdo de custo.
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ANEXO 1

Modelo do MOSFET Nivel 3

Transistores NMOS
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Note que, para o PMOS, as

tensdes Vi,
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V,s € Vgp sdo negativas.




