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Casamento de capacitores é uma das questoes mais criticas no projeto de filtros a
capacitores chaveados em circuitos integrados CMOS. De acordo com a literatura, a
técnica mais bem sucedida para realizar o casamento de capacitores consiste em im-
plementar cada capacitor por um numero inteiro de capacitores unitarios idénticos e
arranja-los no layout empregando uma geometria com centréide comum. Entretanto,
tais técnicas nao sao aplicaveis em geral, pois nem sempre todas as capacitancias de
um filtro podem ser expressas por um miiltiplo inteiro de uma mesma capacitancia
unitaria e, mesmo assim, dependendo do nimero de capacitores unitarios, nao é
sempre possivel obter um arranjo com centréide comum. Com o objetivo de solu-
cionar tais dificuldades, um método, baseado em algoritmos genéticos, é proposto
para aproximar por nimeros racionais as razoes de capacitancias de um filtro a ca-
pacitores chaveados de maneira 6tima. O presente trabalho também propoe uma
metodologia, baseada em simulated annealing, para se otimizar o layout de capaci-
tores unitarios em um circuito integrado. Além disso, o projeto de filtros continuos
Gm-C também é considerado neste trabalho, com a proposta de uma topologia de
amplificador operacional de transcondutancia com baixa distor¢cao para uma ampla
faixa da tensao diferencial de entrada, adequada para filtros na faixa de dezenas de
quilohertz. Analises de Monte Carlo usando o simulador Spectre foram realizadas
para verificar a robustez dos circuitos a descasamentos e a variacoes nos parametros

do processo de fabricacao.
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Capacitance matching is a critical issue in the design of switched-capacitor filters.
According to previous works, the most successful technique employed to match inte-
grated capacitors consists in implementing each filter capacitor by an integer number
of identical unit capacitors in parallel, arranged in the layout using common centroid
geometry. However, this technique is not applicable in general, because all filter ca-
pacitances should be expressed as integer multiples of the same unit capacitance.
Furthermore, depending on the number of unit capacitors, an arrangement with a
common centroid is impossible to be achieved. In order to address these difficulties,
a method based on genetic algorithms is proposed to find the optimal approximation
by integer ratios of the capacitance ratios in a switched-capacitor filter. This work
also proposes a computational method based on simulated annealing to optimize the
arrangement of unit capacitors in the layout. In addition, the design of continuous-
time Gm-C filters is also considered in this work. An operational transconductance
amplifier topology with low distortion for a large input voltage swing is proposed,
which is suitable for filters with cutt-off frequencies at dozens of kilohertz. Monte
Carlo analises using Spectre simulator were carried out to verify the robustness of
the developed circuits to mismatches and variations in the fabrication process pa-

rameters.
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CAPITULO I

INTRODUCAO

Atualmente, devido & enorme concorréncia entre as empresas que realizam proje-
tos de circuitos integrados, ha a necessidade de se minimizar o tempo de desenvolvi-
mento dos projetos com o objetivo de lancar no mercado um produto novo antes dos
demais concorrentes. Quanto maior for o intervalo de tempo entre a chegada do pri-
meiro produto ao mercado e o langamento de um similar pela concorréncia, maiores
serao os ganhos de capital da empresa pioneira. Se, por outro lado, uma empresa nao
conseguir langar um produto novo antes da concorréncia, os ganhos serao menores
e maior sera o tempo necessario para compensar os custos de desenvolvimento do
projeto.

No caso de circuitos integrados digitais, existem atualmente diversas ferramentas
de CAD (Computer Aided Design) capazes de realizar automaticamente o projeto
de circuitos com elevado nivel de complexidade, partindo de um cédigo escrito em
uma linguagem de descricao de hardware — como, por exemplo, VHDL e Verilog.

Por outro lado, no caso de circuitos integrados analdgicos, ainda nao é possivel
atingir o mesmo grau de automatizagao verificado no projeto de sistemas digitais.
Isso ocorre principalmente porque o projeto de circuitos analégicos envolve muito
mais parametros de desempenho que o projeto de sistemas digitais. Enquanto neste
ultimo tipo de projeto o foco esta basicamente na elaboracao de fungoes logicas e na
otimizacao dos atrasos e tempos de processamento, os projetos analégicos também
envolvem questoes como resposta em freqiiéncia, estabilidade, ruido, casamento entre
componentes e linearidade.

Para se conseguir um bom casamento entre componentes de um circuito inte-
grado, por exemplo, o projetista de layout precisa empregar diferentes técnicas no
arranjo desses componentes. Essa tarefa normalmente consome bastante tempo do
projetista, elevando o custo de desenvolvimento e retardando o lancamento de um

produto novo no mercado. Por essa razao, muitas empresas nao estao dispostas a
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pagar por esse custo nos casos em que o casamento entre componentes nao é um
fator extremamente critico para o projeto.

Por essa razao, um dos objetivos da presente pesquisa de tese é justamente a
proposta de metodologias para automatizar as tarefas relacionadas ao casamento de
componentes em circuitos integrados. Neste trabalho, o foco serd o projeto de filtros
analdgicos, especialmente filtros a capacitores chaveados, cujo desempenho depende
bastante do casamento entre os capacitores do filtro.

Além de filtros a capacitores chaveados, o presente trabalho também abordard
o projeto de filtros OTA-C continuos no tempo, os quais sao freqiientemente em-
pregados como filtros anti-aliasing para sistemas discretos no tempo — como os
proprios filtros a capacitores chaveados ou filtros digitais. O objetivo é propor uma
topologia de amplificador operacional de transcondutancia (OTA) para aprimorar a
linearidade e permitir a implementacao de filtros OTA-C na faixa de dezenas de kilo-
hertz, sem a necessidade de capacitores exageradamente grandes para a construcao
em circuito integrado.

Nas préximas secoes, todas as propostas desta pesquisa de tese sao descritas
resumidamente. Os detalhes e os resultados obtidos sao apresentados nos demais

capitulos deste texto.

I.1 - APROXIMAGAO DAS RAZOES DE CAPACITANCIAS

Filtros a capacitores chaveados tornaram-se populares entre os projetistas de
circuitos integrados analdgicos gragas, principalmente, a duas caracteristicas. A
primeira é a possibilidade de se implementar filtros com pélos em baixas freqiiéncias
sem precisar de componentes passivos proibitivamente grandes, como capacitores e
resistores. A segunda é a acuracia com que uma funcao de transferéncia pode ser
implementada utilizando-se essa técnica, sem a necessidade de incluir qualquer tipo
de sistema de calibragao ou de sintonia automatica [1,2].

Nos processos de fabricacao de circuitos integrados CMOS, nao é possivel a im-
plementacao de capacitores com valores absolutos de capacitancia bem precisos. Em
geral, a maioria dos processos sao capazes de implementar capacitores com tolerancia
de cerca de 20 a 40% [2]. Como os coeficientes da funcao de transferéncia de filtros
continuos no tempo dependem diretamente dos valores absolutos de capacitancias,
resisténcias, transcondutancias e indutancias, ha a necessidade de algum tipo de
calibracao ou de sintonia automatica para garantir uma resposta em freqiiéncia com
aceitdvel confiabilidade [3].

Por outro lado, a grande vantagem dos processos de fabricacao de circuitos inte-
grados é a capacidade de fabricar elementos muito bem casados. Dessa forma, valores

relativos de capacitancias podem ser perfeitamente implementados com tolerancias
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de até 0,1% [2], desde que técnicas adequadas de layout sejam adotadas pelo pro-
jetista [4-6]. Assim, mesmo que variagoes dos parametros do processo de fabricacao
afetem os valores absolutos dos capacitores, esses efeitos afetarao, na média, todos
os capacitores de forma bastante semelhante, mantendo os valores relativos pratica-
mente inalterados. Como os coeficientes de filtros a capacitores chaveados dependem
exclusivamente de razoes de capacitancias [1], ou seja, valores relativos, as fungoes
de transferéncia de tais filtros podem ser implementadas em processos CMOS com
aceitavel acuracia, sem a necessidade de calibracao ou de sintonia automatica.

Conseqiientemente, a acuracia da resposta em freqiiéncia de um filtro a capa-
citores chaveados dependera diretamente do esfor¢co empregado pelo projetista em
usar as técnicas de layout adequadas para obter o melhor casamento possivel entre
os capacitores que compoem o filtro. Em circuitos integrados CMOS, os capacitores
mais lineares sao aqueles implementados com duas placas de material condutor —
metal ou silicio policristalino — separadas por um dielétrico de éxido de silicio. A
capacitancia desses dispositivos depende da area das placas, assim como de seus
perimetros — devido ao efeito de franja do campo elétrico nas bordas das placas.
Sendo assim, para casar dois capacitores, o projetista deve se preocupar em casar
tanto a area, como também o perimetro de suas placas. De acordo com a literatura,
a técnica mais conhecida e eficiente emprega capacitores idénticos em paralelo —
denominados capacitores unitdrios — para implementar cada um dos capacitores
que devem ser muito bem casados [5,7,8]. Como exemplo, considere a razao de ca-
pacitores C'/Cy = 3/4. Nesse caso, C serd composto por trés capacitores unitarios
em paralelo, enquanto que Cy serd composto por quatro. Assim, tanto area quanto
perimetro estarao casados, formando a razao desejada.

Entretanto, em geral, os coeficientes das funcoes de transferéncia de filtros a ca-
pacitores chaveados nao sao nimeros racionais, como mostrado no exemplo acima.
Isso impede que a estratégia de se empregar capacitores unitarios idénticos em pa-
ralelo seja diretamente aplicada ao caso geral. Em alguns textos [8], recomenda-se
utilizar, juntamente com os unitarios, alguns capacitores com tamanhos diferentes,
de tal forma que as razoes de capacitancias que nao sao nimeros racionais sejam sa-
tisfeitas. Uma outra estratégia seria aproximar cada razao de capacitancias do filtro
por um numero racional, permitindo o emprego de capacitores unitarios idénticos. A
desvantagem da primeira abordagem é a necessidade de se incluir capacitores diferen-
tes, que comprometem o casamento e dificultam o layout. J4 a segunda abordagem
tem a desvantagem de que as aproximagoes por numeros racionais acarretarao em
erros na resposta em freqiiéncia do filtro. Entretanto, como é possivel aproximar
qualquer nimero real por um nimero racional a partir de uma especificacao de erro
toleravel, as razoes de capacitores podem ser aproximadas de forma que os erros

produzidos na resposta em freqiiéncia do filtro sejam aceitaveis.
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Neste ponto da discussao, é importante mencionar que quanto menor for o erro
especificado na aproximacgao de um ntmero real por um racional, maiores serao os
inteiros que aparecerao no numerador e no denominador. No caso da aproximacao de
razoes de capacitores, isso representa um maior nimero de capacitores unitarios em
paralelo para implementar cada capacitor da razao, o que aumenta a area ocupada
pelo filtro no circuito integrado e eleva o custo de fabricagao. Para ilustrar essa
situagdo, considere, por exemplo, a razao Cs3/Cy; = 0,4376. Essa razao pode ser
aproximada por C3/Cy ~ 4/9 = 0,4444, com um erro de 1,56%. Entretanto, essa
mesma razao também pode ser aproximada por C3/Cy =~ 7/16 = 0,4375, com um
erro de 0,023%. A primeira aproximacao requer quatro capacitores unitdrios para
a implementagao de C3 e nove para Cy, levando a treze no total. Ja a segunda
aproximagcao, que produz um erro significativamente menor, requer um total de
vinte e trés capacitores unitarios, o que ocuparia quase o dobro da area em um
circuito integrado. Isso significa que ha uma relacao de compromisso entre precisao
e area ocupada.

Portanto, o objetivo é encontrar os niimeros racionais que aproximem todas as
razoes de capacitancias de um filtro a capacitores chaveados, onde os numeradores e
denominadores de cada razao sejam os menores inteiros possiveis, tais que os erros
na resposta em freqiiéncia do filtro estejam dentro de uma tolerancia especificada.
Esta situagao se assemelha ao problema de quantizacao em um filtro digital, onde
os coeficientes reais da funcao de transferéncia do filtro devem ser representados
por palavras bindrias com precisao finita [9-13]. Nesse problema de quantizacao, a
solugao que produz o menor erro na resposta em freqiiéncia do filtro digital nao é ne-
cessariamente o simples arredondamento dos coeficientes originais [13]. Entretanto,
o problema de quantizacao dos coeficientes de um filtro digital é essencialmente difer-
ente do problema envolvendo as razoes de capacitancias. No primeiro, a precisao
com que cada coeficiente é implementado estd fixa, e o objetivo é minimizar o erro
produzido na resposta em freqiiéncia. Ja no segundo, a precisao com que os coefi-
cientes serao implementados é arbitraria, dependendo apenas de quao grandes serao
os numeros inteiros utilizados nas razoes, e o objetivo é justamente encontrar as
razoes com os menores inteiros possiveis, tais que os erros na resposta em freqiiéncia
sejam aceitaveis.

Em [14] e [15] as aproximagoes das razoes de capacitancias foram realizadas
através de um método de busca deterministico, com o objetivo de minimizar o ma-
ximo erro na resposta em freqiiéncia do filtro. No entanto, o método nao tinha a
preocupagao em minimizar o nimero de capacitores unitérios. Em [16], um método
de otimizacao discreta, mais eficiente que o método de busca utilizado nos dois traba-
lhos anteriores, foi aplicado separadamente a cada secao de um filtro implementado

através de uma cascata de segdes biquadréticas (biquads). Todavia, o método serve
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apenas para o caso especifico de filtros implementados com cascata de biquads, e
a interacao entre secoes nao € levada em consideracao durante a otimizacao. Tal
interacao permite que o erro de aproximacgao de uma secao possa ser cancelado pelo
erro de uma outra secao pertencente a mesma cascata, reduzindo o erro total e
relaxando a tolerancia com que algumas razoes de capacitancias devem ser aproxi-
madas. Infelizmente, a complexidade do método de aproximagao proposto em [16] é
altamente influenciada pelo niimero de capacitores do circuito. Essa caracteristica
o torna bastante inadequado para ser aplicado ao filtro inteiro, ao invés de ficar
restrito a cada se¢do biquadrética separadamente. Em [17,18] é apresentado um
método que aproxima cada uma das razoes de capacitancias, separadamente, dada
uma tolerancia determinada através da sensibilidade do filtro. Apesar de ser um
método computacionalmente bastante eficiente, as solugoes encontradas nao sao 6ti-
mas, justamente pelo fato do método nao levar em consideracao a interacao entre os
erros de aproximacao de todas as razoes de capacitancias sobre a resposta em fre-
qgiiéncia do filtro. A sensibilidade do filtro também foi utilizada em [19] para resolver
o problema de quantizacao dos coeficientes de filtros digitais.

No presente trabalho, um novo método é proposto para aproximar as razoes
de capacitancias de um filtro a capacitores chaveados. O objetivo é minimizar a
area ocupada pelos capacitores unitarios que serao empregados na implementacao
das razoes aproximadas, mantendo os erros na resposta em freqiiéncia aceitaveis.
Para isso, um algoritmo genético é adotado como método de busca para encontrar
a solucao 6tima para esse problema.

Algoritmos genéticos sao algoritmos de busca baseados no mecanismo de selecao
natural e na evolucao das espécies vivas, produzindo individuos cada vez melhores a
cada geragao, através de processos como sele¢cao, cruzamentos e mutagoes. A grande
vantagem desses algoritmos é a capacidade de lidar com problemas de otimizacao
discreta, nao lineares e com vérios minimos locais [20]. Em [13], por exemplo, um
algoritmo genético foi empregado com sucesso na busca de uma solugao para o
problema de quantizagao dos coeficientes de um filtro digital.

No Capitulo II, é apresentada a implementagao do método de aproximacao das
razoes de capacitancias empregando algoritmos genéticos. O método é, entao, apli-

cado a dois projetos de filtros a capacitores chaveados para comprovar a sua eficacia.

1.2 - LAYOUT DAS MATRIZES DE CAPACITORES UNITARIOS

Conforme mencionado na secao anterior, a acuracia com que as razoes de capa-
citancias sao implementadas pode ser melhorada se forem empregadas técnicas de
layout adequadas. De acordo com a literatura, o casamento de capacitores MOS

estd sujeito a duas classes de erros [7,21,22]:
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e Erros Aleatdrios — Sao erros que ocorrem de forma imprevisivel em dispo-
sitivos de circuitos integrados. Como sao aleatérios, nao podem ser corrigidos
através de técnicas de layout. Portanto, os erros aleatorios representam a
maior limitacao da méxima acuracia que se pode obter em uma determinada
tecnologia. Exemplos mais comuns de erros dessa natureza em capacitores
MOS sao: irregularidades nas bordas das placas que compoem os capacitores,
variacoes aleatérias na espessura do 6xido devido a rugosidade do material e

flutuagoes na permissividade elétrica do éxido.

e Erros Sistematicos — Sao erros decorrentes do modo como os dispositivos
sao implementados em um circuito integrado. Tais erros podem ser satisfa-
toriamente atenuados através de técnicas de layout adequadas. Exemplos de
erros dessa natureza sao: descasamentos nas razoes dos perimetros, efeitos
de proximidade dos dispositivos, capacitancias parasitas nas interconexoes,
descasamentos nas interconexoes e gradientes de temperatura e de espessura

do éxido.

Em [7], é apresentado um estudo dos erros sistematicos de casamento entre ca-
pacitores implementados em circuitos integrados MOS. Com base nos estudos desse
trabalho, foram elaboradas algumas regras de layout para atenuar os efeitos de erros
sistematicos. Entre elas, recomenda-se o emprego de capacitores unitarios idénticos
a fim de se casar tanto area como perimetro. Caso sejam necessarios capacitores
com dimensoes diferentes dos demais unitarios, os autores recomendam que estes
devam ter dimensoes o mais proximas possivel dos unitarios. Além disso, os capaci-
tores unitarios devem ser posicionados no layout da forma mais simétrica possivel.
De preferéncia, empregando arranjos do tipo centrdide comum, onde capacitores
unitarios pertencentes ao mesmo capacitor sao dispostos simetricamente em relacao
ao centro da matriz de capacitores. Com esse arranjo, os centréides — também
conhecidos como centros de massa — de todos os grupos de capacitores devem ser
coincidentes, ou seja, comuns. Em [23], foram estudados diferentes posicionamentos
simétricos de dispositivos MOS em um layout, e a configuragao centréide comum foi
a que apresentou o melhor casamento.

Neste trabalho, a recomendacao de se empregar apenas capacitores unitarios
idénticos ¢é satisfeita com a aproximagao das razoes de capacitancias por nimeros
racionais. Assim, uma vez que as razoes de capacitancias do filtro tenham sido
aproximadas, o préoximo passo ¢ a elaboracao do layout das matrizes de capacitores
unitarios. Entretanto, quando o niimero de capacitores unitarios é grande, encontrar
o arranjo em centréide comum é uma tarefa bastante dificil e que consome muito

tempo do engenheiro de layout.
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As primeiras ferramentas desenvolvidas para a automacao do projeto de layout
de circuitos integrados nao apresentavam uma preocupacao com a necessidade de
se arranjar os capacitores unitdrios com geometria de centréide comum [24,25]. A
principal preocupacao desses trabalhos era produzir layouts compactos e com simples
roteamento. O posicionamento dos capacitores unitarios empregando-se geometrias
simétricas e com centréide comum passou a ser considerado, posteriormente, em
diversos outros trabalhos [26-41].

Em [28] e [33] sao apresentados métodos automaticos para o posicionamento de
capacitores unitarios em uma matriz com simetria de centréide comum. Entretanto,
o método apresentado nesses trabalhos também lida com matrizes, nas quais alguns
capacitores nao apresentam as mesmas dimensoes que os unitarios. Essa caracte-
ristica aumenta consideravelmente a complexidade do algoritmo de posicionamento,
porque, além de se obter um layout em centréide comum, também busca-se encaixar
os capacitores nao unitdrios na matriz de forma que o layout seja o mais compacto
possivel.

Outros trabalhos consideram o caso mais geral de se posicionar, em centréide co-
mum, blocos analdgicos genéricos com dimensoes diferentes [32,34,37,40,41]. Como
nao ha uma uniformidade nas dimensoes fisicas, além de satisfazer a restricao de
centroide comum, os métodos de posicionamento também tém que buscar a solugao
que produz o layout mais compacto, ou seja, o que minimiza os espagos vazios entre
os blocos. Para isso, foram desenvolvidas diferentes estruturas de dados para repre-
sentar o arranjo geométrico dos blocos no layout, onde o objetivo é acelerar a busca
pela solucao o6tima.

No presente trabalho, as matrizes de capacitores contém apenas capacitores
unitarios idénticos. Dessa forma, qualquer que seja o arranjo dos capacitores na
matriz, o layout produzido sera compacto, pois todos os capacitores unitarios se en-
caixam uniformemente, sem o risco de deixar grandes espacos vazios entre eles. Essa
caracteristica simplifica a estrutura de dados utilizada na representacao do layout e
acelera a busca pela solucao 6tima.

Apesar de ser eficaz na compensacao de gradientes de temperatura e variacoes de
processo em capacitores MOS, a geometria com centréide comum tem sua aplicagao
limitada aos casos em que o niimero de capacitores unitarios que integram cada um
dos capacitores do filtro é par, ou quando existe, no maximo, um tnico capacitor
do filtro com um ntimero impar de unitdrios associados [36]. Assim sendo, nem
sempre sera possivel encontrar um arranjo em centréide comum para as razoes de
capacitancias aproximadas por quaisquer razoes de inteiros.

Nos trabalhos citados acima, sempre que nao é possivel posicionar os compo-
nentes em centroide comum, os métodos desenvolvidos buscam o arranjo que seja o

mais préximo possivel do ideal. Em [36], é apresentado um método para o layout de
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transistores que devem estar muito bem casados. Nesse método, os transistores sao
quebrados automaticamente em um nimero par de transistores menores em para-
lelo, com o objetivo de se obter perfeitamente a configuracao com centréide comum.
No presente trabalho, o niimero de capacitores unitarios associados a cada capacitor
do filtro é determinado pelo método de aproximacao descrito no Capitulo II, e nao
necessariamente corresponde a um numero inteiro adequado para o arranjo em cen-
tréide comum. Uma forma de contornar essa limitacao seria incluir uma restri¢ao no
problema de aproximacao das razoes de capacitancias que tornasse viaveis apenas
solugoes onde as razoes aproximadas apresentassem numeradores e denominadores
pares. Entretanto, essa restricao adicional fatalmente levaria a solu¢oes com nume-
radores e denominadores maiores, o que aumentaria a area ocupada pelo filtro e o
seu consumo de energia.

Por outro lado, em [26] é apresentado um modelo algébrico visando encontrar
um arranjo de componentes em um layout, de forma que o circuito implementado
seja insensivel a gradientes de variacao de parametros. O trabalho citado demonstra
que o arranjo em centréide comum é uma das possiveis solugoes para o problema,
mas nao é a unica. Entretanto, nao é mostrado nenhum método para encontrar as
outras solucoes que, mesmo nao estando arranjadas em centréide comum, tornam o
circuito insensivel a gradientes de variacao de parametros.

No presente trabalho, serda apresentado um método, baseado em simulated an-
nealing [42], que consegue encontrar, quando for possivel, arranjos dos capacitores
unitarios, sem centréide comum, que tornam as razoes de capacitancias insensiveis a
gradientes de variacao de parametros. Com esse método, serd possivel encontrar lay-
outs 6timos, mesmo quando a configuracao centréide comum nao for possivel. Além
disso, sera mostrado que pode haver mais de um arranjo 6timo para uma mesma
matriz de capacitores unitarios. Dessa forma, pode-se também otimizar o layout
com respeito a outros efeitos — como, por exemplo, a atenuacao de erros aleatorios
ou a simplificacao do roteamento — e fazer com que a condicao de insensibilidade
do arranjo seja apenas uma restricao do problema.

No Capitulo 111, é apresentado o método para a otimizacao do layout das matrizes
de capacitores unitarios desenvolvido neste trabalho. O método sera aplicado a
alguns exemplos ilustrativos a fim de se verificar o seu desempenho. Além disso, o
método sera empregado na obtencao do layout das matrizes de capacitores unitarios

dos filtros a capacitores chaveados projetados no Capitulo II.

1.3 - FiLTrRO CONTINUO NO TEMPO

Mesmo sendo analdgicos, os filtros a capacitores chaveados sao sistemas discretos

no tempo. A principal caracteristica que os difere dos filtros digitais é o fato de que
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as amostras de sinal processadas pelos filtros a capacitores chaveados podem assumir
qualquer valor dentro do intervalo de sua faixa dinamica. Os sinais processados pelos
filtros digitais, por outro lado, sé podem assumir valores discretos determinados
pelo nimero de bits adotados na representacao das amostras. Portanto, filtros a
capacitores chaveados sao continuos em amplitude, enquanto que os digitais sao
discretos em amplitude.

No entanto, apesar das diferencas, ambos lidam com sinais amostrados. Por essa
razao, filtros a capacitores chaveados também necessitam que o sinal de entrada
tenha seu espectro de freqiiéncias limitado por um filtro passa-baixa, a fim de se
evitar o fendémeno de aliasing [43,44]. Esse filtro passa-baixa, também conhecido
como filtro anti-aliasing, deve ser continuo no tempo, pois, caso contrario, este
também iria precisar de um filtro anti-aliasing.

Diferentemente dos filtros chaveados, os coeficientes da funcao de transferéncia
de filtros continuos no tempo nao dependem dos valores relativos de componentes —
como as razoes de capacitancias nos filtros a capacitores chaveados. Conseqiiente-
mente, filtros continuos no tempo sao bastante sensiveis as variagoes dos parametros
do processo de fabricacao. Por essa razao, necessitam de esquemas de sintonia au-
tomatica para ajustar alguns componentes do filtro a fim de compensar todas as
variacoes [3]. As técnicas mais amplamente conhecidas para a implementacao de
filtros continuos no tempo em circuitos integrados CMOS sao os filtros MOSFET-C
e os OTA-C.

Os filtros MOSFET-C sao obtidos a partir de filtros RC-ativos, onde os resistores
sao substituidos por MOSFET’s (Metal Oxide Semiconductor Field Effect Transis-
tors) operando na regiao de triodo [3]. Uma das vantagens dessa substituigao é o
fato de transistores ocuparem bem menos drea em um circuito integrado do que
resistores. Mas a principal razao para substituir os resistores por MOSFET’s é a ne-
cessidade de se controlar a resisténcia equivalente desses transistores para sintonizar
o filtro, compensando as variagoes que afetam os capacitores. A principal desvan-
tagem dessa técnica ¢ o fato de que transistores MOS operando na regiao de triodo
nao sao lineares como resistores, levando a distor¢oes nos sinais processados pelo
filtro [2]. A estratégia mais empregada para atenuar os efeitos desse comportamento
nao linear é o emprego de topologias diferenciais para eliminar os harmonicos de
ordem par [2]. Outra grande desvantagem dessa técnica é a necessidade de amplifi-
cadores operacionais com baixa impedancia de saida, o que é dificil de se obter com
circuitos CMOS.

Devido as desvantagens mencionadas acima, a técnica mais amplamente adotada
na implementagao de filtros analdgicos é a OTA-C, que emprega circuitos com OTA’s
(Operational Transconductance Amplifiers) e capacitores. Amplificadores operacio-

nais de transcondutancia sao bem mais simples de se implementar em tecnologias
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CMOS, justamente porque esses componentes necessitam de impedancias de saida
elevadas. Além disso, a sintonia destes filtros é realizada variando-se a transcon-
dutancia dos OTA’s, e existem na literatura diversas técnicas bastante eficientes
para o ajuste da transcondutancia de um OTA [2,45 46]. Conseqiientemente, o
filtro anti-aliasing desenvolvido neste trabalho serd implementado usando a técnica
OTA-C.

No projeto de filtros OTA-C, uma das questoes mais criticas é a linearidade da
relacao entre a corrente na saida do OTA e a sua tensao diferencial de entrada.
Um par diferencial simples, por exemplo, nao apresenta um comportamento linear.
Entretanto, esse comportamento nao linear nao representa um problema critico em
amplificadores operacionais em malha fechada, pois a tensao diferencial de entrada
¢ usualmente muito baixa — idealmente nula. Por outro lado, em filtros OTA-C,
os amplificadores operacionais de transcondutancia operam com tensoes diferenciais
de entrada bastante significativas, e o comportamento nao linear do par diferencial
degradaria a faixa dinamica do filtro. Por essa razao, diversas estratégias foram
desenvolvidas para melhorar a linearidade de um par diferencial [47-81], permitindo
que filtros OTA-C pudessem ser implementados com uma ampla faixa dinamica.
Uma visao geral das principais estratégias é apresentada no Capitulo IV.

Um outro problema relacionado ao projeto de filtros continuos no tempo é que, ao
contrario do que acontece em filtros chaveados, pélos em baixas freqiiéncias nao sao
facilmente realizaveis. Considere, por exemplo, um filtro de primeira ordem com um
polo em 10 kHz. Um filtro RC-ativo com esse pdlo necessitaria ter 1/RC = 27 - 10%.
Se considerarmos um capacitor C' na ordem de 1 pF — um valor razoavel para ser
construido em um circuito integrado —, o valor do resistor R deverd ser de aproxi-
madamente 16 M(2, o que é proibitivamente grande para ser integrado. No caso de
filtros OTA-C, os pdlos seriam dados em funcdo de G,,/C, onde G,, representa a
transcondutancia do OTA. Nesse caso, para um capacitor C' de 1 pF, a transcon-
dutancia G, deverd ser de 62,5 nA/V, aproximadamente. Porém, a construgao de
um OTA com esse valor de transcondutancia nao é uma tarefa trivial, pois necessi-
taria de um par diferencial com transistores exageradamente longos. Para contornar
esse problema, foram desenvolvidas técnicas de projeto de transcondutores para
aplicacoes de baixas freqiiéncias [82-97]|. As principais sao discutidas no Capitulo
IV.

No presente trabalho, uma topologia de OTA é proposta para atingir transcon-
dutancias na faixa de nA/V, com comportamento linear em uma ampla faixa da
tensao diferencial de entrada. Esse OTA sera empregado na construgao de um filtro
anti-aliasing para o filtro passa-faixa a capacitores chaveados projetado no Capitulo
IT. O projeto do filtro anti-aliasing, assim como a topologia proposta para o OTA e

os resultados obtidos através de simulacao sao apresentados no Capitulo IV.



CAPITULO II

APROXIMACAO DAS RAZOES DE
CAPACITANCIAS

De acordo com o Capitulo I, a principal motivagao para aproximar as razoes de
capacitancias de um filtro a capacitores chaveados por nimeros racionais é a possi-
bilidade de se implementar cada capacitor do filtro como uma associacao em paralelo
de capacitores unitarios idénticos. Assim, usando técnicas de layout adequadas, é
possivel obter um excelente casamento entre tais capacitores e, conseqiientemente,
aumentar a robustez do filtro com relacao a variacoes dos parametros do processo
de fabricacao CMOS. Entretanto, conforme mencionado, a desvantagem de realizar
tais aproximacoes é a producao de erros na resposta em freqiiéncia do filtro. Além
disso, foi mostrado que o erro de aproximacao de uma razao pode ser feito arbi-
trariamente pequeno quanto se queira, com a desvantagem de que quanto menor o
erro, maiores serao os numeradores e os denominadores inteiros das aproximacoes
racionais, levando a um compromisso entre precisao e a area ocupada pelo circuito.

Para contornar o problema do compromisso entre precisao e area, propoe-se, ini-
cialmente, projetar o filtro a capacitores chaveados com especificagoes mais exigentes
que as originais — reduzindo a maxima atenuacao tolerada na banda passante, por
exemplo. Uma vez obtida a funcao de transferéncia ideal para as especificagoes modi-
ficadas, o problema passa a ser o de aproximar cada uma das razoes de capacitancias
por nimeros racionais com os menores numeradores e denominadores inteiros pos-
siveis, de forma que o filtro aproximado satisfaca as especificagdes originais, mesmo
com os erros causados pelas aproximagoes.

No presente capitulo, é proposta uma metodologia para encontrar uma solucao
para o problema descrito acima. Tal metodologia é aplicada a dois projetos de fil-
tros a capacitores chaveados que empregam topologias freqiientemente utilizadas na

industria. O primeiro é um filtro passa-banda obtido por simulacao de uma rede lad-

11
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der passiva, enquanto que o segundo emprega uma cascata de segoes biquadraticas
(biquads) para implementar um filtro passa-baixa. Na Segao II.1, sdo apresentados
os projetos preliminares de ambos os filtros. Na Secao 11.2, é apresentado o método
de aproximacao das razoes de capacitancias. Os resultados obtidos com a aplicagao

do método aos dois casos exemplo sao apresentados na Secao II.3.

I1.1 - FiLTROS A CAPACITORES CHAVEADOS

Nesta secao, é apresentada uma breve descricao de ambos os filtros a capaci-
tores chaveados empregados como exemplos. Tais filtros empregam técnicas bem
conhecidas na literatura para a obtencao dos valores dos coeficientes da funcao de
transferéncia e, conseqiientemente, das razoes de capacitancias que serao aproxima-
das posteriormente. Em cada projeto, as especificagoes originais foram alteradas
através da reducao da maxima atenuacao permitida na banda passante, com o ob-

jetivo de compensar os erros oriundos das aproximacoes.

IT1.1.1 - SIMULAGAO DE REDE LADDER

As especificagoes do projeto preliminar do filtro a capacitores chaveados sao:

Banda passante entre 10 e 30 kHz;

Banda de rejeicao abaixo de 5 kHz e acima de 50 kHz;

e Mixima atenuacao na banda passante de 1,0 dB;

Minima atenuacao na banda de rejeicao de 30 dB.

A especificagao original da méxima atenuacao na banda passante sera reduzida
de 1 dB para 0,5 dB, a fim de levar em consideracao o efeito dos erros de aproxima-
¢ao das razoes. E importante mencionar que quanto maior for a reducao da maxima
atenuacao na banda passante em relacao as especificagoes originais, mais relaxadas
serao as tolerancias para a aproximacao das razoes de capacitancias. Conseqiien-
temente, menores serao os numeros inteiros nos numeradores e denominadores das
razoes aproximadas. Por outro lado, uma reducao excessiva da maxima atenuagao
da banda passante pode fazer com que seja necessario empregar um filtro com or-
dem maior que aquela necessaria para satisfazer as especificacoes originais. Assim,
nao faz sentido tentar economizar drea de silicio através da reducao do ntimero de
capacitores unitarios, se isso implicar em um aumento da ordem do filtro. Portanto,
a alteracao nas especificagoes originais deve ser realizada com cautela por parte do

projetista.
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Para satisfazer as novas especificacoes, foi adotada uma aproximacao eliptica de
sexta ordem. Usando métodos cldssicos de sintese de redes passivas [98], obtém-se

o prototipo em rede ladder duplamente terminada apresentado na Fig. II.1.

i s

Rs 4%\_‘ w
e n n -
Uin 01:: Ll 02 03 L4 =:C4 RL ’UO

Figura I1.1: Rede ladder duplamente terminada, empregada como protétipo do filtro a
capacitores chaveados.

Com o prototipo passivo pronto, o proximo passo consiste em escrever as equacoes
de estado da rede ladder, e implementar cada uma delas empregando integradores a
capacitores chaveados — como os da Fig. 11.2 [1]. Entretanto, no protétipo passivo
da Fig. II.1, os indutores L, Lo, L3 e Ly formam um ciclo fechado, indicando
que a rede ladder sintetizada apresenta uma freqiiéncia natural igual a zero. Isso
implicard em problemas de estabilidade do filtro a capacitores chaveados, em virtude

das tensoes de offset dos amplificadores operacionais presentes nos integradores [1].

C; C;
Il I
1] 1]
4 Coog, 4 Cog
VinT ) 1l k = VinT ) 1l l\ =
gﬁz—é_ _L_Qﬁz " Uo gﬁz_;_ _L_él . on
(a) Integrador backward de Euler. (b) Integrador forward de Euler.
g".l. Cl ¢1 02
Il
¢2 ¢2 I
AN
" ¢2 Cl ¢2 — U

(c) Integrador bilinear

Figura II1.2: Integradores a capacitores chaveados.

Adotando a estratégia apresentada em [99], o ciclo de indutores pode ser subs-
tituido pelo seu equivalente de Thévenin, visto dos terminais aos quais o ciclo se
conecta ao restante da rede ladder. Como a freqiiéncia natural em zero esta rela-

cionada apenas com a corrente no ciclo de indutores, sem afetar as tensoes em seus
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Figura I1.3: Equivalente Thévenin do ciclo de indutores presente na rede ladder original.

terminais, o equivalente de Thévenin nao apresentard o mesmo problema da freqiién-
cia natural em zero. Na Fig. 1.3, é apresentado o circuito equivalente de Thévenin

do ciclo de indutores, onde:

LiL,y Ly
"= , k = — IIl
Li+ Lo YL+ Ly (IL.1)

L2L3 Lg L2

- S N N A 1.2
" Lo+ Ly > Lo+ Ls ° T Lo+ Ls (iL-2)

LsLy L,
N Y 113
Ly + Ly YT L+ L (11.3)

Substituindo o circuito equivalente de Thévenin da Fig. I1.3 na rede ladder da

Fig. II.1, obtemos o circuito da Fig. I1.4.

Rs 02 03
—_ n n :
+ + + +
L, Ly L
Vn G U U, Gy SR,
k.U, +
B _ kl'Uz _ kgvo k‘4’l)2 B

Figura I1.4: Rede ladder com o ciclo de indutores substituido pelo seu equivalente de
Thévenin.

Para a implementacao das equacoes de estado do prototipo, devemos substituir
cada uma das operagoes de integracao continuas no tempo, por integracoes discretas.
Entre as integracoes discretas no tempo, temos a bilinear (trapezoidal), a forward e
a backward de Euler [1]. Entre essas, a mais eficiente é a bilinear, a qual serd empre-
gada neste projeto. Entretanto, os integradores de Euler a capacitores chaveados sao
significativamente mais simples e ocupam menos area que o circuito do integrador
bilinear — vide Fig. 11.2. Por essa razao, em [99], é apresentado um conjunto de
modificagoes — apresentadas na Fig. I1.5 — que podem ser aplicadas a uma rede

ladder, de forma que, ao se aplicar a integracao bilinear as suas equagoes de estado,
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Figura II.5: Transformacoes a serem aplicadas aos indutores (a) e aos resistores (b) da
rede ladder.

estas podem ser simplificadas algebricamente até que cada integracao seja expressa
em termos de um dos integradores de Euler. Desse modo, mesmo substituindo as
integrais continuas no tempo por integracoes bilineares, o filtro a capacitores cha-
veados podera ser implementado empregando uma combinacao de integradores de
Euler.

Aplicando as modificacoes mostradas na Fig. 1.5 a rede ladder da Fig. 11.4,

obtém-se o circuito apresentado na Fig. I1.6.

> °Up
Vin
Rs C
“La
RS CLs - Cl' C,s RL

Figura I1.6: Rede ladder modificada.

Primeiramente, adiciona-se, em paralelo com cada um dos indutores, um capa-
citor negativo hipotético, conforme mostrado na Fig. I1.5(a). A fim de que a fungao
de transferéncia do filtro nao seja alterada, um capacitor positivo, com o mesmo
modulo de capacitancia, deve ser adicionado em paralelo para anular o efeito do
primeiro. De acordo com [99], os capacitores C,, Cj, e C, na Fig. 11.6 sao dados por:

2 2 2
C, = % Cy = 4T—Lb C. = % (IL4)
onde T é o periodo de amostragem do filtro a capacitores chaveados — neste projeto,
T = 5 us. Para que essas modificagoes tenham o efeito desejado sobre as equacgoes
de estado da rede ladder, é necessario tomar como varidveis de estado as correntes
dos ramos com os indutores e seus respectivos capacitores negativos em paralelo, ao

invés de tomar apenas as correntes nos indutores, como normalmente é feito. Assim,
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as correntes 11, 19 € 13, apresentadas na Fig. I1.6, serao escolhidas como varidveis de
estado.

Com os resistores da rede, o procedimento adotado é bastante semelhante. Pri-
meiramente, o ramo formado pela tensao de entrada em série com o resistor Rg,
mostrado na Fig. 1.4, é substituido pelo seu circuito equivalente de Norton. Pos-
teriormente, é adicionado um capacitor em paralelo com cada resistor, conforme
mostrado na Fig. IL.5(b). Para compensar o efeito desses elementos adicionais,
também sao incluidos, em paralelo, capacitores negativos com o mesmo médulo dos
anteriores. Os capacitores negativos sao, entao, absorvidos pelos capacitores C' e
(), ja existentes na rede, conforme mostrado na Fig. I1.6. Os capacitores adicionais

Cs e C, sao dados por:

T T

Oy = —| -
2R, L7 9oR,

(IL.5)
Para completar o conjunto de variaveis de estado do circuito da Fig. I1.6, devemos
escolher as tensoes dos nés, indicadas por vy, vy € v,.
A equacao de estado de v; pode ser obtida por meio da equacao da Lei das
Correntes de Kirchhoff aplicada ao né do circuito referente a essa tensao. Usando

Transformada de Laplace!, obtém-se:

1 1 f 1
Vi = ~—-{V —(——l—sCS)Vl—

(Ch—Cs+Co+Cs) s | R R, (11.6)
— Il + S(CQ + lea) ‘/Q] .
Substituindo em (I1.6) a expressao de C dada em (IL.5), obtém-se:
1 1 [ Vi, T\ Wi
Vi = R —14+s=— ] ——
! (Cl - Cs + Oa + 02) S |:Rs ( ° 2 > RS (II?)
— Il + S(CQ + kzl(]a) ‘/2] .
Substituindo a integragao continua 1/s pela bilinear
1 T 14271
;—>§1_ 1 (118)
obtém-se a versao discreta no tempo da equacao de estado de vy:
1 1 T T
Vi = . (1 N _—v, - —V-
(G =4 CtCy) 1=zt (+2)m5 R, ' (1L9)

)L (1) (G BT

INeste texto emprega-se a convencdo de usar letras maidsculas para designar varidveis no
dominio da freqiiéncia, e letras mintdsculas para designar variaveis no dominio do tempo.
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Definindo-se os seguintes parametros:

A T A T
A 2R, (Ci—Cyi+Cy+0Cy)" A  Ry(CL—Cy+Cy+Cy) (L1

I1.10
As T Ay (Cy + k1CY)

A 20 -0 CtCy) A (Cr—C+CotCy)

Pode-se reescrever a equagao (11.9) de uma forma mais simplificada:

11
- A (14 2 Vi — AV
2 7o AT 2 (IL11)

—As(1+2") L+ A (1—27") V).

Vi =

Para obter a equacao de estado da variavel iq, basta aplicar a Lei das Tensoes de

Kirchhoff ao ramo paralelo L,(—C,) do circuito da Figura I1.6. Assim, obtém-se:

sL,
(m) ]1 - ‘/1 - ]{71‘/2 (1112)

Substituindo o termo C, pela sua expressao apresentada em (II.4), na equagao
(I1.12), obtém-se:

<%> Lol = Vi — ki Vi, (1L.13)

T2
TS
Assim, aplicando a transformagao bilinear a equagao (I1.13), obtém-se a versao dis-

creta no tempo da equacao de estado:

(1 +Z_1) ]1 = 1 — 2_1

_‘/1_

271 2T 2Tk
. . 14
[La L, VZ} (L-14)

Analogamente ao caso da equacao de estado da variavel vy, definem-se os seguintes

parametros:
% _ Q % _ 22{1, (IL.15)
Assim, pode-se reescrever a equacao (I1.14) de maneira mais simplificada:
G+ =1 2 Bwi-Bw. (IL.16)
B 1—2z71

Para a equacao de estado da variavel v,, aplica-se a Lei das Correntes de Kirchhoff

ao nd do circuito referente a esta tensao, obtendo-se:

1 1
- [8 (CQ + k'QCb) ‘/1 + s (Cg -+ kng) V;, — IQ] . (1117)

(/N S—
2T O+ O+ Cs s
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Aplicando-se diretamente a transformacao bilinear a equagao (I1.17), obtém-se a

versao discreta no tempo da equacao de estado de wvs:

1 1

Vo = : (1= 271 (Co + ko Cy) Vi
S aT G 1o T E) (G kG Vit
T (I1.18)
+(1—27") (C5+ k3Cy) V, — ) (1+27") L.
Analogamente aos casos anteriores, definem-se os seguintes parametros:
&_ Cy + ko Gy &_ Cs + k3Cy
D Ob+02+037 D Cb+02+037
(I1.19)
Dy T

D 2(Cy+Cy+Csy)
Assim, a equacao de estado de vy pode ser expressa por:

1
D 1-—2z1

2

Dy (1= Vi+ Dy (=2 V,—= D3 (1+27") L] . (IL20)

Assim como no caso da corrente i1, a equacao de estado da variavel io pode
ser obtida a partir da aplicacao da Lei das Tensoes de Kirchhoff ao ramo paralelo
Ly(—Cy) do circuito da Figura I1.6:

SLb
(TI)LI)SQ) IQ — ‘/2 - k’z‘/:[ - ]{]3‘/;. (1121)

Substituindo o termo Cj, em (I1.21) pela expressao dada em (I1.4), obtém-se:
1— %232

<L> Lols =V — koVi — K3V, (11.22)

Assim, aplicando-se a transformacao bilinear a equagao (I1.22), obtém-se a versao

discreta no tempo da equacgao de estado de is:

(1+z") L= el ol O Vi——=V,|. (11.23)

271 2T 2T ko 2T ks
Ly Ly Ly
Agora, definem-se os seguintes parametros:

Ei 2T B, 2Tk

E L, E Ly '
By 2Tk
E L

(I1.24)
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Assim, a equacao de estado (I1.23) pode ser reescrita da seguinte forma:
(14 L=1. 2_171 ([EVa — EVi — B3V (11.25)
E 1—z

Para obter a equacao de estado da variavel v,, aplica-se a Lei das Correntes de
Kirchhoff ao no referente a esta tensao, obtendo-se:

1 1

1
= = - — )V, |. @2
R oo Fa&+magw s (x&+ )m] (11.26)

Rp

Substituindo o parametro C7, na equagao (I1.26), pela sua expressao apresentada
em (I1.5), obtém-se:

1 1
V, = Lz
Cy—Cp+0C5+C, s

T
S (03 + k4C’C) ‘/2 - 13 — |1+ —=s V; . (1127)
2 ) Ry

Assim, aplicando-se a transformacao bilinear a equagao (I1.27), obtém-se a versao
discreta no tempo da equagao de estado da variavel v,:

1 1
Vo = : (Cy 4+ kaCL) (1= 271) V=
O4—CL+03+CC 1—2z-1 [( 3+ 7% )< : ) 2
(11.28)
L (1+z7") I — lv
2 R
Entao, definem-se os seguintes parametros:
o T o T
F R, (C,—CL+C3+C) F  2(C;—CpL+C3+C,) (1L.29)
Fy  Cy+ kG, '
F O4-CL+C3+CC'
Assim, a equacao de estado (I1.28) pode ser reescrita da seguinte forma:
v, — ! FV,— B+ L+ F((1-2")V 11.30
ek RV -R () B B (L)

Finalmente, a equagao de estado da variavel i3 pode ser obtida aplicando-se a

Lei das Tensoes de Kirchhoff ao ramo paralelo L.(—C,) do circuito da Figura I1.6:

sL,
(TCI/CSQ) 13 - ‘/o - ]{4‘/2 (1131)

Substituindo o parametro C, pela expressao dada em (I1.4), obtém-se:

&—%§>hg:%—mn. (11.32)
T4
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Aplicando a transformacao bilinear & equacao (I1.32), obtém-se a versao discreta no

tempo da equacao de estado de i3:

(1+=)E= :11 . [QL_TV _ 22“41/2} . (11.33)
Analogamente aos casos anteriores, definem-se os seguintes parametros:
G 2T G 2Tk
51 =T UQ = Lc4‘ (11.34)
Assim, a equacao de estado (I1.33) pode ser reescrita da seguinte forma:
(142" L= 1. Zﬁl_ [G1V, — GaVal. (I1.35)
G 1—2z71

Embora a transformacao bilinear tenha sido aplicada a todas as equacoes de
estado, verifica-se que as equagoes (I1.11), (I1.20) e (I1.30) empregam a integragao
do tipo backward de Euler, e as equagoes (I11.16), (I1.25) e (I1.35) empregam a inte-
gracao forward de Euler [1]. Conforme pode ser constatado ao longo das dedugoes
acima, essa caracteristica das equacoes de estado foi alcancada devido as alteragoes
efetuadas na rede original.

Entretanto, as equagoes (I11.11), (11.16), (11.20), (I1.25), (I1.30) e (I1.35) ainda nao
estao escritas de maneira adequada para a sintese do filtro a capacitores chaveados.
Ainda ha a necessidade de se reescrever essas equacoes, adequando-as para que
possam ser implementadas com os integradores da Fig. I1.2.

A funcao de transferéncia do integrador backward de Euler, apresentado na
Figura I1.2(a), é dada por:

Vo(2) Ch 1

— L. . 1.
Vin(2) Cy 1—2z71 (IL.36)

A funcao de transferéncia do integrador forward de Euler, apresentado na Figura

I1.2(b), é dada pela seguinte expressao:

Vol2) _ G ="
Vin(2) Oy 1—z71

(I1.37)

Por fim, a funcao de transferéncia do integrador bilinear, apresentado na Figura

I1.2(c), é dada por:
Voz) _ G 14271

Vin(z)  Cy 1—z71
Comparando as expressoes das funcoes de transferéncia de cada um dos integra-
dores com as equagoes de estado obtidas, as equagoes (I1.11), (I1.16), (I1.20), (I1.25),

(11.38)
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(I1.30) e (I1.35) devem ser reescritos na seguinte forma:

1 —1

(V1) = 1 1.1 (A (T+ 271 Vi + Ao (= Vi) + (11.39)
FA; (T+27Y) (D) + Ay (1 - 27 V) 5
(1427 (1) = & - - [Bi(=Vi) + Babal; (1L40)
1 -1 Sy
s (D) (W (11.41)
+D, (1 — Zﬁl) (—V;> + Dsy (1 + 2’71) 12i| ;
(1+z") L= % 1 f;_l [E1Va 4+ Eo(=Vh) + E5(=V,)]; (11.42)
(Vo) = 5 RV + B (1427 (<L) + B (1 =) ] s (1143)
(1+27Y)(—I) = é 1 :1_1 G (=V,) 4+ GaVa). (11.44)

Além de expressar as equacoes de estado em termos das funcoes de transferéncia
dos integradores de Euler, as modificagoes apresentadas acima foram realizadas de
modo que cada variavel de estado — produzida pela sua respectiva equagao — fosse
empregada nas demais equacoes a fim de produzir as as outras variaveis.

Assim, a partir das equagoes (I11.39) até (I1.44), verifica-se que as varidveis de
estado produzidas por esse conjunto de equagoes sao: (—=Vi), (1 + z71)(=1}), Vs,
(1+ 21, (=V,) e (1+ 271 (—13). Além disso, todas as operagoes de integracao
utilizadas na obtengao das variaveis de estado podem ser simuladas pelos integrado-
res de Euler apresentados na Figura I1.2 — com a excecao da integracao bilinear do
sinal de entrada Vj,, necessaria ao calculo da varidvel (—V}). Portanto, baseado nes-
sas ultimas equacoes de estado, obtemos o filtro a capacitores chaveados mostrado
na Fig. I1.7.

De acordo com as equacoes de estado, as razoes de capacitancias do filtro sao
obtidas através das expressoes (I1.10), (II.15), (I1.19), (I1.24), (II.29) e (I1.34). Os

valores numéricos dessas razoes sao apresentados na Tabela II.1.
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Figura I1.7: Filtro a capacitores chaveados obtido por simulagao da rede ladder.
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Tabela II.1: Valores calculados para as razoes de capacitancias.

RAzZAO VALOR RAzAO VALOR

Ai1/A | 0,1424678518 | Ey/E | 0,7325190006
Ay/A | 0,1988208250 | E2/E | 0,0554706315
As/A | 0,5755616856 | E3/E | 0,3649896636
Ay/A | 0,8591091894 | Fy/F | 0,4303146309
Bi/B | 0,2667412564 | Fy/F | 1,4774612952
By/B | 0,0519868029 | F3/F | 0,4876006943
Dy/D | 0,6491080042 | G1/G | 0,5014549462
Dy/D | 0,0874014591 | G2/G | 0,5616950041
Ds/D | 0,4075589886

Na Tabela II.1 sao listados os valores calculados para as razoes de capacitancias
que definem os coeficientes da resposta em freqiiéncia do filtro da Fig. II.7. Os
nuameros reais listados nessa tabela deverao ser aproximados por nimeros racionais,
de modo que cada capacitor do filtro possa ser implementado através da associagao
em paralelo de capacitores unitarios idénticos.

Entretanto, a partir da Tabela I1.1, verifica-se que ha grupos de razoes de capaci-
tancias que apresentam a mesma capacitancia no denominador. Essa caracteristica
é bastante freqiiente em filtros a capacitores chaveados, onde os denominadores das
razoes sao os capacitores de realimentacao dos integradores [1]. Portanto, essa carac-
teristica torna o problema da aproximacao das razoes por nimeros racionais ainda
mais complexo, pois razoes com a mesma capacitancia no denominador deverao ser

aproximadas por nimeros racionais com o mesmo denominador inteiro.

I1.1.2 - CASCATA DE BIQUADS

O outro exemplo de projeto é um filtro a capacitores chaveados passa-baixa com

as seguintes especificagoes:
e Banda passante até 10 kHz;
e Banda de rejeicao acima de 20 kHz;
e Maxima atenuacgao na banda passante de 1 dB;
e Minima atenuacao na banda de rejeicao de 40 dB.

Seguindo o mesmo procedimento adotado no projeto anterior, a especificacao

relativa a maxima atenuacao permitida na banda passante foi reduzida para 0,5 dB,



CariTuLo II 24

= F

A ¢,

1

B
I
\¢, ID % | U
= L + ¢,

=
a||—"i

i

||—“§i§

.|||—.

= i

Figura I1.8: O biquad de Fleischer e Laker.

com o objetivo de permitir uma margem de erro para as aproximacgoes das razoes
de capacitancias. Tais especificagoes sao satisfeitas por um filtro eliptico de quarta
ordem, onde a freqiiéncia de amostragem escolhida foi também de 200 kHz. Dessa
forma, sao necessdarias duas secoes de biquads para implementar o filtro.

O circuito escolhido para as secoes biquadraticas deste projeto foi o biquad de
Fleischer e Laker [100], apresentado na Fig. I1.8. De acordo com [100], a fungao de

transferéncia desse circuito é dada por:

DI+ (AG — DI — DJ) =" + (DJ — AH) 22
(D(F + B)) + (AC + AE — DF —2DB) z ' + (DB — AE) 22
(11.45)

Com o objetivo de expressar cada um dos coeficientes da funcao de transferéncia

T(z)=—

em termos de razoes de capacitancias, dividem-se o numerador e o denominador de
(I1.45) pelo produto das capacitancias dos ramos de realimentagao dos integradores,

ou seja, BD. Dessa forma, obtém-se a seguinte expressao:

e BrGE R G

Mais uma vez, notamos que ha grupos de razoes de capacitancias com o mesmo
denominador, onde esses denominadores sao os capacitores dos ramos de realimen-
tagao dos integradores. Os demais capacitores aparecem nos numeradores.

Os valores ideais das razoes de capacitancias de ambas as se¢oes biquadraticas
foram calculados empregando-se a metodologia de projeto descrita em [100]. Os
valores calculados estao listados na Tabela II.2.

Como os valores obtidos para as capacitancias H e F' sao iguais a zero, os respec-
tivos capacitores deverao ser removidos do circuito da Fig. I1.8. Além disso, como os

valores calculados para I e J sao iguais, os ramos contendo esses capacitores podem
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Tabela I1.2: Valores ideais das razoes de capacitancias para ambas as secoes

biquadraticas.

RAZOES | PRIMEIRO BIQUAD | SEGUNDO BIQUAD
A/B 0,1508203693 0,2892344370
I1/B 0,0356849731 0,3352717385
J/B 0,0356849731 0,3352717385
C/D 0,2579469629 0,3442247419
E/D 1,6495617485 0,2783862246
F/B 0,0000000000 0,0000000000
G/D 0,2576069766 0,3253980015
H/D 0,0000000000 0,0000000000

ser combinados em apenas um ramo, conforme mostrado na Fig. 11.9 [100]. Com

isso, serao empregados trés capacitores a menos no circuito da Fig. II1.8.

o 14

N VLA B /
bT 0 Ty | = o
o 0]

Figura I1.9: Circuito equivalente quanto I e J sao iguais.

Apesar de empregarem topologias diferentes, tanto este filtro, implementado
através de uma cascata de biquads, como o anterior, obtido através da simulacao
das equacoes de estado de uma rede ladder, apresentam um conjunto similar de
razoes de capacitancias, que serao aproximadas por numeros racionais. Em geral,
o conjunto de razoes de capacitancias de um filtro a capacitores chaveados segue o
mesmo padrao verificado em ambos os projetos ilustrativos apresentados aqui [1].
Portanto, o método de aproximacao descrito na préoxima secao podera ser perfeita-

mente aplicado a outros projetos.

I1.2 - METODO DE APROXIMACAO

Com o objetivo de melhorar o casamento dos capacitores de um filtro a capacito-
res chaveados, é desejavel que cada capacitor do filtro seja implementado utilizando
capacitores unitarios idénticos em paralelo. Para isso, é necessario aproximar cada

razao de capacitancias do filtro por niimeros racionais, onde os niimeros inteiros que
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aparecem nos numeradores e denominadores indicam quantos capacitores unitarios
devem ser associados em paralelo para implementar as capacitancias da razao.

Na Secao II.1, as especificagoes dos filtros foram modificadas para compensar os
erros de aproximacao das razoes de capacitancias. A maxima atenuacao na banda
passante de ambos foi alterada de 1 dB para 0,5 dB, levando a uma tolerancia

maxima de € = 0,25 dB na banda passante, conforme mostrado na Fig. I1.10.

Ganho
y N

0,25dB § =

| IC
0dB +
Especificacao Especificacéo
Modificada Original
-0,5dB + % 7

-0,75dB +

Banda passante

Figura I1.10: Variacao do ganho na banda passante do filtro projetado e a maxima
variacao tolerada devido as especificagbes originais.

Dessa forma, o objetivo é encontrar os niimeros racionais, com os menores nume-
radores e denominadores inteiros possiveis, que aproximem as razoes de capacitancias
do filtro, de modo que os erros resultantes na resposta em freqiiéncia fiquem dentro
dos limites determinados pelas especificacoes originais — conforme mostrado na Fig.
I1.10.

O problema proposto é uma otimizagao discreta — pois envolve encontrar nu-
meradores e denominadores inteiros para as razoes de capacitancias — com uma
restricao nao linear — pois o erro na resposta em freqiiéncia tem uma relacao nao
linear com cada uma das razoes de capacitancias. Além disso, como a mesma razao
de capacitancias pode ser aproximada por diferentes ntimeros racionais com um
erro similar, as regioes com solugoes viaveis para o problema em questao — isto é,
solugoes que satisfazem a restricao de erro aceitavel na resposta em freqiiéncia —
estao isoladas e espalhadas por todo o espaco de busca. Também deve ser lembrado
que ha grupos de razoes de capacitancias com a mesma capacitancia no denomi-
nador, o que limita a liberdade de escolha dos numeros inteiros para compor os
denominadores desses grupos de razoes. Isso torna o problema de otimizagao ainda
mais dificil.

Métodos classicos de otimizacao sao geralmente rapidos e eficientes na busca pela
solugao 6tima de problemas continuos, onde a funcao custo é bem comportada. En-

tretanto, eles nao sao aplicaveis a um problema com as caracteristicas mencionadas
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acima. Além disso, os métodos classicos sao muito eficientes para encontrar mini-
mos locais, mas nao sao capazes de descartar solucoes locais inferiores em favor de
solugoes melhores na busca pelo minimo global do problema de otimizacao.

Algoritmos genéticos, por outro lado, sdo um conjunto de métodos estocasticos
de busca baseados no processo de evolugao natural das espécies vivas [20,101]. O al-
goritmo genético inicia com uma populacdo de individuos, que sao possiveis solugoes
para o problema de otimizagao — isto é, pontos no espaco de busca do problema.
Os dados que caracterizam cada individuo sao codificados em um cromossomo, que
¢ usualmente representado por uma seqiiéncia de bits — um vetor de bits. Além
disso, a cada individuo é atribuida uma figura de mérito, denominada aptidao (fit-
ness), que caracteriza o quao bom um individuo é em comparagdo com os demais
da mesma populagao no que se refere ao objetivo do problema. A cada geracao,
os individuos mais aptos sao selecionados entre os membros da populacao para se
reproduzirem e gerarem filhos, da mesma forma que ocorre no processo de sele¢ao
natural. Entao, os cromossomos dos individuos selecionados sao recombinados para
gerar sua prole. O processo de recombinagao é implementado através do mecanismo
de cruzamento (crossover), que consiste em trocar segmentos de cromossomo entre
dois individuos pais, produzindo dois cromossomos filhos, que sao combinagoes das
caracteristicas genéticas dos pais. A cada geragao, novos individuos sao selecionados
e recombinados, produzindo a geracao seguinte. O mecanismo da selecao natural
permite que os melhores individuos sobrevivam e produzam uma prole de individuos
que podem, potencialmente, vir a ser ainda melhores.

Com o objetivo de permitir que a populacao escape de minimos locais, novas
caracteristicas sao introduzidas na populacao através de mutagoes. Esta operagao
genética consiste em causar mudancas aleatérias em alguns bits que compoem os
cromossomos da populacgao.

A selecao, o cruzamento e as mutagoes sao as operacoes genéticas basicas, e sao
repetidas a cada iteragao (geragao) do algoritmo. Desse modo, os individuos que
compoem a populacao se tornarao solucoes sucessivamente melhores a cada nova
geracao. FEsse processo deve ser repetido até que algum critério de parada seja
satisfeito. I importante deixar claro que, por ser um método de busca estocastico,
nao se pode garantir que a solugao 6tima sera encontrada, mas o processo evolutivo
levard a uma solugdo que pode ser bem préxima do 6timo [20]. Nas subsegdes
a seguir, ¢ apresentada uma descricao detalhada de como os operadores genéticos

foram implementados neste trabalho.

I1.2.1 - CODIFICAGAO DOS CROMOSSOMOS

Uma das principais questoes envolvendo a aplicagao de algoritmos genéticos na

solugao de um problema de otimizacao é justamente como representar, na forma de
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cromossomo, os dados de cada um dos pontos do espago de busca do problema.
A representacdo mais eficiente e mais amplamente utilizada [20] é um vetor de
bits, onde cada parametro ¢é codificado em um grupo de bits consecutivos no ve-
tor. Conforme mostrado na Fig. II.11, cada seqiiéncia de bits que corresponde a
um parametro é denominada gene, em analogia a seqiiéncia dos genes que formam

0s cromossomos reais dos seres vivos.

Cromossomo
lofrfifofrfofofufo] ~Jufrfofrfo]
7 M~

Gene 1 Gene 2 Gene N

Figura I1.11: Codificagao dos genes em um cromossomo.

Em nosso problema, o objetivo é atribuir a cada capacitor um nimero inteiro,
que representa o numero de capacitores unitarios que serao associados em paralelo
para implementa-lo no circuito integrado. Para uma dada razao de capacitancias
C1/C3, se o denominador inteiro Ngo é conhecido, hd apenas um tnico numerador
inteiro N¢i que minimiza o erro de aproximacgao |C1/Cy — N¢1/Nes|. Esse inteiro é

dado por

Cs

onde os colchetes representam a operacao de arredondamento pelo niimero inteiro

Ney = {— : NCQ} : (I1.47)

mais proximo.

Conseqiientemente, se os inteiros que aproximam as capacitancias dos denomi-
nadores de todas as razoes sao conhecidos, os respectivos numeradores podem ser
prontamente obtidos a partir de (I1.47). Dessa forma, para caracterizar um ponto
no espaco de busca do problema, serd necessario registrar apenas os inteiros que
aparecem nos denominadores, ao invés de registrar numeradores e denominadores.
Com essa simplificagao, o numero total de combinacoes possiveis para a solucao
do problema é reduzido enormemente, pois o nimero de denominadores diferentes
é normalmente menor que a variedade de numeradores — conforme mostrado nos
dois projetos ilustrativos da secao anterior. Essa reducao na dimensao do espaco de
busca contribui para acelerar a convergéncia do algoritmo genético.

Como os pontos do espaco de busca serao caracterizados apenas pelos valores
inteiros dos denominadores, cada gene devera conter o valor inteiro de um dos deno-
minadores que caracterizam o individuo. No caso do filtro obtido por simulacao de
rede ladder, projetado na Se¢ao I1.1.1, temos seis denominadores diferentes, conse-
qlientemente, o cromossomo de cada individuo conterd seis genes. No caso do filtro
implementado através da cascata de biquads, cada cromossomo contera quatro genes.

Em geral, como os denominadores das razoes de capacitancias sao os capacitores dos
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ramos de realimentacao dos integradores, o nimero de denominadores diferentes de
um filtro sera igual ao niimero de integradores presentes no circuito, ou seja, sera
igual a ordem do filtro.

O proximo passo é definir quantos bits serao empregados para representar cada
gene. Para isso, é necessario estimar quais sao os limites inferior My, e superior My,
dos valores inteiros que cada um dos denominadores podem assumir. Tais limites
devem ser escolhidos de forma a nao limitar demais o espaco de busca do problema,
o que dificultaria a localizacao do minimo global. Por outro lado, nao é adequado
definir uma faixa de valores exageradamente grande, porque isso aumentaria a quan-
tidade de bits necessaria para a representacao do cromossomo, aumentando a dimen-
sao do espaco de busca. Como a dimensao do espaco de busca é dada por 2, onde
N é o nimero de bits que compdem o cromossomo, a simples reducao de um bit na
representacao do cromossomo ja reduz a dimensao do espago pela metade.

Tendo em vista que o nimero de capacitores unitarios associados em paralelo
para implementar cada capacitor do filtro tem que ser obrigatoriamente um nimero
inteiro positivo, os limites inferiores para os denominadores sao definidos como sendo
0os menores inteiros positivos M que produzem numeradores nao nulos através de
(I1.47). De acordo com esse critério, os limites inferiores de cada um dos deno-
minadores dos projetos exemplo foram obtidos aplicando-se (I1.47) as razdes de
capacitancias apresentadas nas Tabelas II.1 e I1.2. Os limites obtidos estao listados
na Tabela II.3. Nessa tabela, By e D; sao os denominadores B e D da primeira

secao biquadratica do filtro biquad passa-baixa, e By e Dy sao os denominadores da

Tabela I1.3: Limites inferior e superior para os valores de cada denominador inteiro,
juntamente com o nimero de bits necessario para representa-los.

FILTRO Ladder PASSA-FAIXA

DENOMINADORES | LIMITE INFERIOR | LIMITE SUPERIOR | BITS

A 4 22 5)
B 10 38 )
D 6 22 4
E 10 36 )
F 24 )
G 1 32 )

FILTRO BIQUAD PASSA-BAIXA

DENOMINADORES | LIMITE INFERIOR | LIMITE SUPERIOR | BITS

By 28 93 5
Dy 4 27 )
By 3 24 5
Dy 4 44 6
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segunda.

Por outro lado, o limite superior de um denominador deve ser o menor inteiro
My tal que exista garantidamente pelo menos um inteiro Np < My que produza um
erro na resposta em freqiiéncia do filtro dentro dos limites aceitaveis apresentados
na Fig. II.10.

Para encontrar o limite superior My de um denominador inteiro em particular,
o procedimento adotado foi o seguinte: preservando os valores ideais de todas as
outras razoes de capacitancias com denominadores diferentes, somente as razoes
com o denominador em estudo sao aproximadas por niimeros racionais. Partindo-se
do limite inferior M}, valores inteiros consecutivos sao atribuidos ao denominador,
onde os respectivos numeradores sdo obtidos através de (I11.47). Para cada valor
inteiro atribuido ao denominador, a resposta em freqiiéncia do filtro aproximado é
calculada e comparada com a resposta desejada e o maximo erro verificado na banda
passante é apresentado em um grafico.

Nas Fig. I1.12 até I1.17, sao apresentados os graficos obtidos para cada um
dos denominadores do filtro ladder passa-faixa. J& nas Fig. I1.18 até I1.21, sao
apresentados graficos semelhantes obtidos para o filtro cascata de biquads passa-
baixa, com respeito as aproximacoes feitas em cada um dos seus denominadores.
Como o maximo erro tolerado na resposta em freqiiéncia é dado por ¢ = 0,25 dB
— conforme mostrado na Fig. I1.10 —, o limite superior para o inteiro de cada
denominador é escolhido de forma que o méximo erro produzido por ele préprio
seja menor que € e que exista pelo menos um valor inteiro, menor que o limite
escolhido, tal que o maximo erro também seja inferior a . Dessa forma, com base
nos resultados apresentados nas Fig. I1.12 até I1.21, foram escolhidos os limites
superiores listados na Tabela II.3.

E interessante mencionar aqui que quando sao consideradas aproximacgoes por

nimeros racionais em todas as razoes do filtro ao mesmo tempo, o erro na resposta

Méaximo Erro na Resposta em Freq(iéncia (dB)

5 10 15 20 25 a0 S 47 a5 a0 55
Denominador Inteiro

Figura I1.12: Maximo erro na resposta em freqiiéncia para cada valor inteiro do
denominador A.
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Maximo Erro na Resposta em Frequiéncia (dB)

10 15 20 25 ] 35 47 45 &0 55 &
Denominador Inteiro

Figura I1.13: Maximo erro na resposta em freqiiéncia para cada valor inteiro do
denominador B.

Maximo Erro na Resposta em Freql&ncia (dB)

5 10 15 20 25 an 35 a0 45 50 55
Denominador Inteiro

Figura I1.14: Maximo erro na resposta em freqiiéncia para cada valor inteiro do
denominador D.

Maximo Erro na Resposta em Frequliéncia (dB)

Denominador Inteiro

Figura I1.15: Maximo erro na resposta em freqiiéncia para cada valor inteiro do
denominador E.
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Maximeo Erre na Resposta em Freqlé&ncia {(dB)

5 1n 15 20 25 il 35 a0 45 &0
Denominador Inteiro

Figura I1.16: Maximo erro na resposta em freqiiéncia para cada valor inteiro do
denominador F.

Maximo Erro na Resposta em Frequliéncia (dB)

Denominador Inteiro

Figura I1.17: Maximo erro na resposta em freqiiéncia para cada valor inteiro do
denominador G.

Méaximo Erro na Resposta em Frequigncia {dB)

Denominador Inteiro

Figura I1.18: Maximo erro na resposta em freqiiéncia para cada valor inteiro do
denominador Bj.
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Maximeo Erro na Resposta em Frequiéncia (dB)

5 10 15 20 25 Eil S an 45 il 55
Denominador Inteiro

Figura I1.19: Maximo erro na resposta em freqiiéncia para cada valor inteiro do
denominador D1.

Maximo Erro na Resposta em Freqléncia (dB)

Denominador Inteiro

Figura I1.20: Maximo erro na resposta em freqiiéncia para cada valor inteiro do
denominador Bs.
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denominador Ds.
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em freqiiéncia produzido pela aproximagao de uma razao pode acabar compensando
o erro causado pela aproximacao de uma outra razao. Dessa forma, os valores 6timos
para aproximar os denominadores das razoes de capacitancias nao sao necessaria-
mente os valores que produzem os pontos de minimo verificados nos graficos das Fig.
I1.12-11.21.

Uma vez que os limites inferior e superior estejam definidos, o nimero de bits
empregado para representar cada denominador deve ser o minimo necessario para
representar a quantidade de niimeros inteiros compreendida entre os dois limites es-
pecificados. Assim, o nimero de bits necessarios para representar cada denominador

dos filtros exemplo também ¢ listado na Tabela II.3.

I1.2.2 - FungAo CUSTO

A funcao custo tem papel determinante no desempenho do algoritmo genético,
pois ¢é ela a responsavel por julgar se um individuo é mais apto que o outro em uma

populacao. Neste problema, a funcao custo de um individuo I é definida como:
fe(I) = Runit(I) + P(I) + a Epy (1), (11.48)

Nessa expressao, Ryn;([) é a razao entre o nimero total de capacitores unitarios Ny
da aproximacao representada pelo individuo I — incluindo tanto numeradores como
denominadores —, normalizada pelo pior caso desse nimero, ou seja, o nimero total
de capacitores unitarios N,,q.. que sao necessarios quando todos os denominadores

assumem seus limites maximos.

Ny
Nmaa:'

Rynite(I) = (11.49)
Portanto, teremos 0 < Ry (I) < 1. Efetivamente, o termo R, (I) é a parcela
que deseja-se minimizar, com o objetivo de encontrar as aproximacoes racionais que
ocupem a menor area no circuito integrado.

A parcela P(I) representa uma penalidade a ser adicionada a funcao custo caso
a restricao do erro maximo tolerado na resposta em freqiiéncia nao seja satisfeita.
Considerando somente freqiiéncias w na banda passante BW dos filtros, a penalidade

P(I) é definida da seguinte forma:

0, seVwe BW e -0.75dB <|H;(w)| <0.25dB
P(I) = , (I1.50)
1+ 46;, caso contrario
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onde
5 = max{ (1H(w)] — 0.25), (—0.75 — |Hy(w)]) } Vw € BW. (IL.51)

O objetivo dessa defini¢ao da penalidade é fazer com que a fungao custo seja f.(I) <
1 caso a restrigao de erro na resposta em freqiiéncia seja satisfeita, e f.(I) > 1 caso
contrario. Além disso, a defini¢ao de §; faz com que a penalidade seja tanto maior
quanto maior for o erro verificado na resposta em freqiiéncia do filtro aproximado.
Neste ponto, é importante salientar que a escolha de uma penalidade adequada
¢ bastante dificil e dependente do problema de otimizacao em questao. Caso a
penalidade seja muito severa, a fungao custo tera um aspecto muito rugoso, com
um grande nimero de variagoes abruptas e picos muito acentuados, o que dificulta a
busca pelo minimo global. Por outro lado, caso a penalidade seja muito leve, corre-se
o risco do algoritmo convergir para uma solugao que nao satisfaca as restrigoes.
Finalmente, Ey;(I) é o erro médio da resposta em freqiiéncia na banda passante
do filtro. Considerando que a resposta do filtro é avaliada em M pontos da banda

passante, o erro médio sera obtido através da seguinte expressao:
M
Bu() = 37 D i) = ) (11.52)

onde Hges(w;) é a resposta em freqiiéncia do filtro onde todas as razoes de capacitan-
cias assumem seus valores desejados, e Hj(w;) é a resposta em freqiiéncia do filtro
com as aproximacoes propostas pelo individuo I.

O objetivo do erro médio Fy(I) na fungao custo (I1.52) é fazer com que o
algoritmo selecione a aproximacao que produza o menor erro médio na resposta em
freqiiéncia quando houver individuos diferentes na populagao com o mesmo nimero
total de capacitores unitarios, satisfazendo a restricao do méaximo erro tolerado.
Entretanto, como o mais importante neste problema de otimizagao é minimizar o
termo Ryn;([), o fator « foi adicionado a fungao custo para evitar que o valor do
erro médio seja maior que o custo de se adicionar mais um capacitor unitario ao filtro
— ou seja, a Ey(I) < 1/Npae. Com esse fator, sempre que a restri¢ao do méximo
erro tolerado for satisfeita, aquele individuo que apresentar o menor niimero total de
capacitores unitarios tera a menor fungao custo, independentemente do erro médio
En(I). Assim, sabendo-se que Ej/(I) < € nos casos em que o individuo [ satisfaz

a restricao, deve-se fazer:

< 1
o
- ENmax7

para que a parcela aE)(I) seja sempre menor que o minimo incremento possivel

(11.53)

em Ry,it(I). Neste trabalho, especificamente, como € < 1, adotou-se & = 1/Ny45.-
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Finalmente, como nosso problema de otimizacao consiste em minimizar a funcao

custo f.(I), a aptidao A(I) de um individuo I seréd definida por:

1
~ fD)

Como Ry, (1) nunca serd nulo, pois a defini¢ao dos limites inferiores dos denomina-

A(I) . (IL.54)

dores garante essa condicdo, entdao f.(I) # 0 para qualquer individuo I. Com essa
defini¢ao, quanto menor o valor da funcao custo f.(I), mais apto serd o individuo I.

Deve ser mencionado que tanto a resposta em freqiiéncia desejada quanto a
aproximada sao calculadas a partir das suas respectivas expressoes analiticas. Caso
as respostas fossem obtidas através de simulacao dos filtros a capacitores chaveados,
o tempo de execucao da busca através do algoritmo genético seria significativamente
maior.

Por fim, também deve ser lembrado que apenas o erro na banda passante do filtro
foi considerado na funcao custo. Essa escolha foi adotada neste trabalho porque as
solugoes encontradas pelo algoritmo genético nao produziram atenuagoes na banda
de rejeicao que fossem menores que o minimo especificado originalmente. Assim,
a cada avaliacao da fungao custo, o algoritmo necessita calcular a resposta em fre-
giiéncia apenas na banda passante, economizando bastante tempo de processamento.
Entretanto, nos casos em que a solucao obtida pelo algoritmo nao satisfizer as es-
pecificacoes da banda de rejeicao, o erro na resposta em freqiiéncia nesta banda deva

ser incluido no calculo da funcgao custo.

I1.2.3 - POPULAGAO INICIAL

O algoritmo genético é iniciado com uma populacao de 1000 individuos gerados
aleatoriamente, com uma distribuicao uniforme de probabilidades. Apenas um in-
dividuo I é adicionado deterministicamente a essa populacao inicial, representando
uma boa estimativa da melhor aproximagao das razoes de capacitores. O objetivo
de se incluir esse individuo é o de prover a populacao inicial com boas caracteris-
ticas genéticas desde o inicio da busca, o que ajudara a acelerar a convergéncia do
algoritmo — tal procedimento foi empregado em [13].

Uma boa estimativa para a solucao do problema de aproximacao das razoes de
capacitancias pode ser obtida diretamente a partir dos graficos das Fig. I1.12 até
I1.21. A idéia é escolher o menor valor inteiro para cada um dos denominadores,
onde 0 maximo erro produzido na resposta em freqiiéncia fique dentro das especifi-
cagoes. Para o exemplo do filtro ladder, os denominadores inteiros selecionados para

o individuo I, sao:

Ip={A=13, B=19, D=12, E=19, F =16, G = 16}. (I1.55)
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Analogamente, para o filtro implementado com a cascata de biquads, os denomina-

dores selecionados foram:
In={B1 =34, D; =27, By =24, Dy =61}. (I1.56)

Ambas as estimativas (I1.55) e (I1.56) produzem aproximagoes que levam a er-
ros na resposta em freqiiéncia que estao dentro das restricoes de cada um dos seus
respectivos filtros. O nimero total de capacitores unitarios — incluindo tanto nu-
meradores como denominadores — foi de 218 para o individuo (I1.55), e 284 para
(I1.56).

I1.2.4 - SELECAO E CRUZAMENTO

Os individuos sao selecionados para o cruzamento através do esquema classico
de roleta [20], onde a drea de cada um de seus setores é proporcional ao fitness do
individuo representado pelo setor. Dessa forma, garante-se que a probabilidade de
selecao dos individuos mais aptos é maior. A razao para permitir que individuos
menos aptos tenham a chance, mesmo que pequena, de serem selecionados para
gerarem filhos se deve ao fato de que a combinacao de caracteristicas genéticas ina-
dequadas com outras melhores pode produzir descendentes com caracteristicas novas
ainda melhores. Se apenas os mais aptos fossem selecionados, o algoritmo genético
convergiria rapidamente para um minimo local, pois a populacao nao teria uma

variabilidade genética suficiente para explorar adequadamente o espago de busca.

Ponto de
Cruzamento

C’I"OmOS SOomos
Pais

C’romossomos
Filhos

Figura I1.22: Cruzamento entre cromossomos.

Uma vez selecionados, os individuos sao recombinados aos pares, usando o me-

canismo de cruzamento. Um ponto do cromossomo é selecionado aleatoriamente,
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e trechos de ambos os cromossomos pais sao trocados, conforme mostrado na Fig.
I1.22. Para este problema, foi adotada uma taxa de cruzamento igual a 60% da

populacao.

I1.2.5 - MUTACOES

Uma vez que os cruzamentos ja tenham sido realizados, as mutacoes sao rea-
lizadas selecionando-se aleatoriamente alguns bits entre todos os cromossomos da
populacao e trocando-os de zero para um, ou de um para zero, conforme o caso.
A escolha da taxa de mutagdes é um outro fator critico em um algoritmo genético,
pois sao essas mutagoes as responsaveis por inserir novas caracteristicas em uma po-
pulacao para promover uma inspecao mais ampla do espago de busca, descartando
minimos locais a fim de se localizar o minimo global. Por outro lado, uma taxa de
mutacoes muito elevada leva a muitas modificagoes na populacao, podendo preju-
dicar a convergéncia do algoritmo. A melhor taxa depende fortemente do problema
em questao e é geralmente escolhida empiricamente. Neste problema, especifica-

mente, a taxa de mutagoes adotada foi de 5%.

11.2.6 - ELITISMO

Com o objetivo de preservar as melhores caracteristicas obtidas pelo algoritmo
genético nas geracoes seguintes, ao final de cada iteracao do algoritmo, o pior indivi-
duo da populacao é substituido pelo melhor da geragao anterior. Esse procedimento

¢ conhecido como Elitismo [20].

I1.2.7 - CRITERIO DE PARADA

As operacgoes genéticas listadas acima sao repetidas a cada geragao até que algum
critério de parada seja satisfeito. Neste problema, a busca é encerrada apds um limite

de 10000 geragoes.

I11.3 - RESULTADOS

O algoritmo genético descrito na Secao I1.2 foi aplicado a ambos os projetos
ilustrativos apresentados na Secao II.1. A seguir, sdo apresentados os resultados
obtidos.

I1.3.1 - FILTRO OBTIDO POR SIMULAGAO DE REDE LADDER

Para o filtro a capacitores chaveados obtido por simulacao de rede ladder, o
algoritmo genético foi executado dez vezes, com diferentes populagoes iniciais geradas

aleatoriamente. Na Fig. 11.23, temos a evolugao da funcao custo do melhor individuo
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da populacao em cada uma das geragoes produzidas pelo algoritmo nas dez rodadas.
Nesse grafico, nota-se que o algoritmo convergiu para a solucao étima em seis entre

as dez rodadas. Todavia, os valores finais da fungao custo obtidos em todas as

rodadas foram razoavelmente proximos do étimo.
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Figura I11.23: Melhor valor da fungao custo de cada geracao para dez rodadas do
algoritmo genético.

Tabela I1.4: Razoes aproximadas para o filtro obtido através de simulagao de rede ladder.

4000

6000 7000 5000

Namero de Geracgdes

RAZAO | APROXIMAGAO | VALOR DECIMAL
A /A 1/7 0,14285714285714
Ay /A 1/7 0,14285714285714
As/A 4/7 0,57142857142857
Ay/A 6/7 0,85714285714286
B:/B 5/20 0,25000000000000
By/B 1/20 0,05000000000000
Dy/D 8/12 0,66666666666667
Dy/D 1/12 0,08333333333333
Ds/D 5/12 0,41666666666667
E\/E 12/16 0,75000000000000
Ey/E 1/16 0,06250000000000
Es/E 6/16 0,37500000000000
F/F 3/7 0,42857142857143
Fy/F 10/7 1,42857142857143
F3/F 3/7 0,42857142857143
G1/G 1/2 0,50000000000000
Go/G 1/2 0,50000000000000

O melhor individuo encontrado pelo algoritmo genético foi

Lo ={A=7 B=20, D=12, E=16, F =7, G=2}.
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As razoes de capacitancias correspondentes a essa solucao sao apresentadas na
Tabela 11.4. E interessante comparar os valores decimais das razoes aproximadas
com os valores ideais apresentados anteriormente na Tabela II.1.

Para implementar todos as razoes aproximadas listadas na Tabela 11.4, sao ne-
cessarios 133 capacitores unitarios ao todo. Esse nimero é, aproximadamente, 62%
do total de capacitores unitarios necessarios para implementar a estimativa inicial
dada em (IL.55).

Na Fig.

cia desejada e a obtida com as aproximagcoes da Tabela 11.4. Nota-se que o filtro

I1.24, é apresentada uma comparacao entre a resposta em freqiién-

aproximado satisfaz adequadamente as especificagoes iniciais dadas na Secao I1.1.1.

5 T T —T—
— RespostaDesejada |} 1
—— Resposta Aproximada [ 1 f

O_

-5

Ganho (dB)

04 T T
—— Resposta Desejada
| | — Resposta Aproximada |

20
Freqiiéncia (kHz)

(b)

Figura I1.24: Comparacao entre as respostas em freqiiéncia desejada e aproximada (a),
com o detalhe da banda passante do filtro (b).

I1.3.2 - FiLTRO coM CASCATA DE BIQUADS

Analogamente ao exemplo anterior, o algoritmo genético foi também executado

dez vezes para o filtro implementado com a cascata de biquads, com diferentes po-
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pulacoes iniciais geradas aleatoriamente. Na Fig. I1.25, temos a evolucao da fungao
custo do melhor individuo da populacao em cada uma das geragoes produzidas pelo
algoritmo nas dez rodadas. A solucao 6tima, neste exemplo, foi encontrada em oito

das dez rodadas realizadas.

Funcao Custo

0.1
o 000 000 3000 4000 5000 BOOO 7000 AO00 9000 10000
Namero de Geracoes

Figura I1.25: Melhor valor da fungao custo de cada geracao para dez rodadas do
algoritmo genético.

Tabela I1.5: Razoes aproximadas para ambas as secoes biquadraticas.

PRIMEIRA SECAO BIQUADRATICA

RAZOES | APROXIMAGAO | VALOR DECIMAL
A/B 4/28 0,14285714285714
I/B 1/28 0,03571428571429
C/D 1/4 0,25000000000000
E/D 7/4 1,75000000000000
G/D 1/4 0,25000000000000

SEGUNDA SEGAO BIQUADRATICA

RAZOES | APROXIMAGAO | VALOR DECIMAL

A/B 2/7 0,28571428571429
1/B 2/7 0,28571428571429
C/D 5/14 0,35714285714286
E/D 4/14 0,28571428571429
G/D 5/14 0,35714285714286

O melhor individuo encontrado pelo algoritmo foi:
I ={B1 =28, D=4, B, =17, Dy = 14}. (I1.58)

As razoes de capacitancias correspondentes a essa solucao sao apresentadas na

Tabela I1.5. Novamente ¢ ilustrativo comparar os valores decimais das razoes apro-
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ximadas com os valores apresentados anteriormente na Tabela I1.2. Como os capa-
citores I e J foram projetados com o mesmo valor, a simplificacao apresentada na
Fig. I1.9 permite que apenas um capacitor faca o papel de ambos. Dessa forma, o
capacitor J foi omitido da Tabela II.5. Analogamente, como os capacitores F' e H
sao nulos, estes também foram omitidos da Tabela II1.5.

Para implementar todas as razoes aproximadas listadas na Tabela I1.5, sao ne-
cessarios 85 capacitores unitarios ao todo. Esse ntimero é, aproximadamente, 30%
do total de capacitores unitarios necessarios para implementar a estimativa inicial
dada por (I1.56). Nesse caso, a redugao em relagao a estimativa inicial foi bem maior
que a verificada no outro exemplo.

Na Fig. I1.26, é apresentada uma comparacao entre a resposta em freqiiéncia
ideal e a obtida com as aproximagoes da Tabela II.5. Nota-se, mais uma vez, que o
filtro aproximado satisfaz adequadamente as especificacoes iniciais dadas na Secgao

I1.1.2.
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Figura I1.26: Comparacao entre as respostas em freqiiéncia desejada e aproximada (a),
com o detalhe da banda passante do filtro (b).
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De acordo com os resultados obtidos para ambos os filtros a capacitores cha-
veados descritos na Secao II.1, verifica-se que a metodologia proposta foi capaz de
aproximar adequadamente as razoes de capacitancias por nimeros racionais. Con-
forme mencionado anteriormente, o projetista poderia optar por reduzir o maximo
erro tolerado £ na resposta em freqiiéncia do filtro para melhorar a precisao das
aproximacoes. Entretanto, isso levaria a nimeros racionais com numeradores e de-
nominadores maiores que os obtidos para uma tolerancia € maior.

Os testes realizados comprovaram que o algoritmo genético empregado nesta
abordagem foi capaz de encontrar as aproximacoes 6timas para ambos os filtros a
capacitores chaveados. Para verificar se os resultados encontrados pelo algoritmo
genético sao realmente as solugoes étimas, foi realizado o seguinte teste: os limites
superiores apresentados na Tabela I1.3 foram substituidos pelos denominadores da
melhor solucao encontrada com o algoritmo genético. Com esse procedimento, a
dimensao do espaco de busca sofre uma reducao grande o suficiente para tornar viavel
uma busca exaustiva. Assim, foi verificado que nao existe nenhuma solucao que
produza erros toleraveis na resposta em freqiiéncia com um numero de capacitores
unitarios inferior ao que ja fora obtido com o algoritmo genético.

Entretanto, ao contrario dos métodos de otimizacao classicos deterministicos, o
algoritmo genético ndo possui convergéncia garantida [20], ou seja, a solugdo tima
para o problema de otimizac¢ao nao sera encontrada em todos as vezes em que o
algoritmo de busca for executado. Essa caracteristica foi verificada nos testes re-
alizados neste trabalho. No exemplo do filtro obtido por simulacao de uma rede
ladder, a solugao 6tima foi encontrada em 60% das buscas realizadas, enquanto que
no exemplo do filtro implementado com uma cascata de biquads, a solugao étima foi
encontrada em 80% das rodadas. Para melhorar esses indices, o projetista poderia
ajustar os parametros do algoritmo — tamanho da populacao, taxa de cruzamentos,
taxa de mutagoes e nimero de geracoes — para adequar o algoritmo de busca para
cada filtro a capacitores chaveados em particular. Entretanto, levando-se em consi-
deracao que esses ajustes sao realizados empiricamente e a busca pelos parametros
mais adequados consumiria muito tempo do projetista, é mais vantajoso executar
mais de uma vez o algoritmo e tomar como solugao 6tima aquela que mais vezes for
encontrada em todas as buscas realizadas. Uma outra alternativa seria adotar um
procedimento semelhante ao descrito acima, onde a solucao de apenas uma rodada
do algoritmo genético é empregada na redefinicao dos limites superiores da Tabela
I1.3. Entao, uma nova busca genética — ou uma busca exaustiva, caso 0s novos
limites viabilizem esse tipo de abordagem — ¢ realizada com um espacgo de busca

menor, aumentando a probabilidade de a solugao étima ser encontrada.



CAPITULO III

OTIMIZACAO DO LAYOUT DOS
CAPACITORES

No capitulo anterior, foi apresentado o método para aproximar cada uma das
razoes de capacitancias de um filtro a capacitores chaveados por niimeros racionais.
A principal motivacao para essas aproximacoes é permitir que cada capacitor seja
implementado através da associacao em paralelo de capacitores unitarios idénticos.
Dessa forma, o casamento entre os capacitores do filtro serd bastante aprimorado,
desde que técnicas adequadas de layout sejam adotadas.

Entretanto, o posicionamento adequado dos capacitores unitarios em um layout, é
uma tarefa bastante ardua e que consome bastante tempo do engenheiro responsavel
pelo layout. Dessa forma, este capitulo é dedicado a proposi¢ao de uma metodologia
para automatizar e otimizar o layout dos capacitores unitarios produzidos pelas
aproximagoes encontradas com o método descrito no Capitulo II.

Na Secao III.1, é apresentado o problema do posicionamento dos capacitores
unitarios em uma matriz. O método proposto para a solucao desse problema é
descrito detalhadamente na Secao II1.2. Finalmente, na Segao I11.3 sao apresentados

os resultados obtidos através de exemplos de aplicacao do método proposto.

II1.1 - APRESENTACAO DO PROBLEMA

Considere que uma razao de capacitores Cy/Cp = N/M, onde N e M sao
nimeros inteiros, deve ser implementada com N + M capacitores unitarios idénticos.
Tais capacitores unitarios serao arranjados em uma matriz, onde C4 é construido
associando-se N deles em paralelo, e Cp associando-se os outros M. Entretanto,
devido a erros causados, por exemplo, por variacoes da espessura do 6xido as capa-

citancias dos capacitores unitarios presentes na matriz nao sao idénticas. A razao

44
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de capacitancias que serd efetivamente implementada pode ser descrita como:

N L
Yo Ay
Cg M M o M '
Cs 722G
j=1 j=1
onde C; (1 =1,...,N)eC; (j =1,...,M) representam as capacitancias reais dos

capacitores unitarios que implementam C'4 e Cpg, respectivamente.
De acordo com (III.1), a razao de capacitancias C'y/Cp sera implementada com

seu valor ideal inalterado, se e somente se:

%ZC _ % S, (TM1.2)

=1 7j=1

Ou seja, nenhum erro serd verificado na implementagao da razao C4/Cp se o valor
médio das capacitancias dos capacitores unitarios que implementam C'y for igual ao
valor médio das que implementam C'g.

De acordo com resultados experimentais publicados na literatura [7,23], o arranjo
dos capacitores unitarios que leva ao melhor casamento entre os dispositivos ¢ aquele
com centréide comum. Nesse arranjo, os centros de massa — centréides — dos
grupos de capacitores unitarios associados a um mesmo capacitor devem coincidir.

A razao pela qual a geometria de centréide comum é bem sucedida na tarefa de
casar dispositivos pode ser entendida através de um modelo linear de variagao das
capacitancias ao longo da édrea do circuito integrado [28]. A variagao de capacitancia
ao longo da superficie de um circuito integrado nao é perfeitamente linear. Entre-
tanto, como essas variagoes sao pequenas, um modelo linear é uma aproximacao
bastante razoavel. Sejam, por exemplo, as matrizes de capacitores apresentadas na
Fig ITI.1. Nessas matrizes, consideramos que hé um gradiente de variacao do pro-
cesso de fabricacao que faz com que as capacitancias variem linearmente a uma taxa
A ao longo da direcao horizontal, e a uma taxa p na direcao vertical. Dessa forma,
a capacitancia de um capacitor unitario Cy, posicionado nas coordenadas (z,y) da
matriz sera dada por:

Coy=CH Az + py, (II1.3)

onde C' é o valor ideal da capacitancia, sem sofrer a agao do gradiente.

Ambas as matrizes da Fig. III.1 implementam trés capacitores Cy, Cp e Cg,
onde C'y e Cp sao formados por quatro capacitores unitarios em paralelo e C'c por
oito. Na matriz da Fig. III.1(a), os capacitores unitarios estdo arranjados com

centréide comum, apresentando simetria em relagao ao ponto central da matriz. J&
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Figura I1I.1: Matrizes de capacitores unitarios implementando trés capacitores Cy, Cp e
Cc, juntamente com os eixos mostrando o modelo de variagao linear das capacitancias
com a posicao na matriz.

na matriz [I1.1(b), os capacitores unitdrios pertencentes a um mesmo capacitor estao
arranjados lado a lado de forma a facilitar a interconexao entre eles.

Considerando o modelo (I11.3), as capacitancias médias dos capacitores unitarios
que formam Cy, Cp e C¢ no layout da Fig. IIl.1(a) sd@o dadas, respectivamente,

por:

<@ﬁA=EWW+A+m+«%HM+m

+ (C+ X +2p) + (C+ 20+ 2p)] (I11.4)
3

3
—C4+2oA42
toATGH

(Cay)g == [CH+(CH+3X)+ (C+ 3u)

1
4

+ (C 43X+ 3p)] (I11.5)
=C

33
i
toAToH

(Cop)e =5 ((CHXN+(C+20)+ (C+p)

(CH+3X+p) + (C +2p)
(C+3X+2pu) + (C+ X+ 3p) (I1L.6)

(C'+2X + 3p)]

3 3
i
toATgH

Q + + + o~

De acordo com os resultados acima, os valores médios das capacitancias unitarias
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dos capacitores Cy, Cp e C¢ sao iguais. De acordo com (II1.1), essa caracteristica

leva a um bom casamento entre esses trés capacitores, pois faz com que seus valores

relativos fiquem insensiveis a gradientes de variacao dos parametros de processo.
Por outro lado, se calcularmos a capacitancia unitaria média para os mesmos

capacitores no layout da Fig. II1.1(b), obteremos:

(CH+2u) + (CH+ X+2p)

(C+3u) + (C+ X+ 3u)] (I11.7)

1. 5
W
toAToH

<Cwy>A =

Q + &l

1
(Cay)p = 4
+ 4+ (C+2X+3p) + (C+ 31+ 3p)] (I11.8)
C

(Cop)g == [C+(CHXN)+(C+2X\)+ (C+3\)+ (C+p)

(C+ A+ p)+ (CH+2X+ p) + (C + 3\ + )] (I11.9)
W
2t T ok

Q + oo =

Nesse caso, verifica-se que todas as trés médias resultaram em valores diferentes
entre si. Conseqiientemente, é razoavel esperar que o arranjo em centréide comum
apresente uma maior imunidade a gradientes de variacao de parametros, o que é
comprovado a partir de resultados experimentais [7,23].

E interessante mencionar que o arranjo apresentado na Fig. IIl.1(a) ndo é a

unica forma de se arranjar os capacitores unitarios de Cy, Cp e C¢ em centréide

=laojal»
WlOo|lao|w
WOl
>lOlal >
Qlw]l»=]| O
W|lOo|lal =
N el NeN M
Ql»|@m| O

(a) (b)

Figura I11.2: Exemplos de arranjos em centréide comum para a mesma matriz de
capacitores.
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comum. Na Fig. II[.2 sao apresentados outros possiveis arranjos para 0s mesmos
capacitores, onde pode-se também verificar que as capacitancias unitarias médias
serao iguais para cada um dos capacitores implementados, mesmo na presenca de
gradientes de variacao de parametros.

No entanto, nao é sempre possivel arranjar os capacitores unitarios em uma
matriz com centréide comum. Em [36], é apresentado um teorema que apresenta as
condicoes necessarias para que seja possivel arranjar os capacitores unitdrios com

centroide comum:

Teorema 1 Serd possivel arranjar os capacitores unitdrios com centroide comum
somente se todos os capacitores forem compostos por um numero par de capacitores
unitdrios, ou quando houver, no mdzximo, um unico capacitor com numero impar

desses capacitores.

A verificagao desse teorema é direta. Caso um dos capacitores unitarios de um
capacitor do filtro nao estiver posicionado no centro da matriz, é necessario que exista
um outro unitario, pertencente ao mesmo capacitor, localizado simetricamente em
relacao ao centro. Dessa forma, se todos os capacitores unitarios associados a um
mesmo elemento estiverem posicionados fora do centro da matriz, estes devem existir
aos pares, simetricamente em relacao ao centro. Portanto, tais capacitores deverao
ter obrigatoriamente um ntimero par de capacitores unitarios. Caso a matriz permita
o posicionamento de um capacitor unitario no centro, este capacitor nao precisa de
um outro localizado simetricamente. Dessa forma, o tinico capacitor permitido com
nimero impar de capacitores unitarios é aquele que posiciona um de seus unitarios
no centro da matriz. Como os demais capacitores nao poderao posicionar também
um de seus unitarios no centro, todos os demais deverao ter um nimero par de
capacitores unitarios.

Entretanto, o arranjo com centréide comum nao é o tnico que torna os capa-
citores insensiveis ao gradiente linear de variagdo de parametros. Considere, por
exemplo, as matrizes de capacitores unitarios apresentadas na Fig. III.3. Nelas
sao implementados quatro capacitores Cy, Cp, Cc e Cp, onde C'4 é composto por
dezesseis capacitores unitarios, C'g por catorze, Cc por quatro e C'p por apenas um.

Calculando a média das capacitancias unitarias para os capacitores da Fig.
II1.3(a), teremos:

(Co) ) = — -[16C+48X+324] = C+31+2p. (111.10)

(Coy) g = —4~[14C’+42)\+28u] = C+3X+2u. (IT1.11)
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Figura II1.3: Matrizes de capacitores unitarios implementando quatro capacitores C4,
Cpg, Cc e Cp, juntamente com os eixos mostrando o modelo de variacao linear das
capacitancias com a posi¢ao na matriz.

ACH+12X4+8pu] = C+3X+24. (I1.12)

B~ =

<Cwy>c =

(Cag)p = C+3XN+2p. (111.13)

Como ja era esperado, o arranjo com centréide comum produziu a mesma capaci-
tancia unitaria média para todos os capacitores implementados na matriz.
Analogamente, calculando a capacitancia unitaria média para os mesmos capa-

citores na matriz da Fig. II11.3(b), obtém-se:

1

(Cay)s = 75 [16C+48A+320) = C+3X0+2p (IT1.14)
1

(Cayp = 77 [4C+42X+284] = C+37+ 20 (IIL.15)
1

(Copo = 7 C+120+8p) = C+3A+2u (I11.16)

(Co)p = C+3XN+2p. (I11.17)

Ou seja, o arranjo da Fig. II1.3(b) produziu os mesmos valores médios de capaci-
tancias unitarias, mesmo nao empregando a geometria com centréide comum.

A grande vantagem desse resultado é a possibilidade de se conseguir um arranjo
insensivel a gradientes de variacao de parametros, mesmo nos casos em que nao
¢ possivel arranjar os capacitores unitarios com centréide comum. Considere, por

exemplo, a matriz de capacitores apresentada na Fig. II1.4, onde sao implementados
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Figura III.4: Matriz de capacitores unitarios implementando os capacitores Cg, Cg, Cg
e Cf, onde nao é possivel obter um arranjo com centréide comum.

quatro capacitores Cg, Cr, Cg e Cy. O capacitor Cg é formado por dezessete
capacitores unitarios em paralelo, C'r por treze, C's por trés e, finalmente, C'y por
dois — ou seja, cada um dos capacitores da matriz ¢ implementado por um nimero
primo de capacitores unitarios. De acordo com o Teorema 1, nao é possivel obter um
arranjo com centroéide comum para essa matriz. Entretanto, o arranjo apresentado
na Fig. II1.4 é insensivel a gradientes lineares de variagao de parametros, conforme

pode ser constatado calculando-se a média das capacitancias unitarias para cada

capacitor:
(Co) = 1—17.[17c+5u+34u] _ C3A+2. (11118
(Coy)p = 1%-[13C+39/\+26u] = C+3\+2p (I11.19)
(Cay) = %~[3C+9>\+6u] = C+3Xx+24u. (I1I1.20)
(Coy)yy = C+3X+2p. (I11.21)

Além disso, a matriz apresentada na Fig. I11.4 nao é o inico arranjo possivel que
torna os capacitores Cg, Cr, Cs e Cy insensiveis a gradientes lineares de variagao
de parametros. Na Fig. II1.5, sao apresentados outros dois arranjos possiveis.

Todavia, nao é sempre possivel encontrar um arranjo de capacitores unitarios
que torne as razoes de capacitancias insensiveis a gradientes de processo. Na Fig.
I11.6 é apresentado um exemplo bem simples onde pode ser facilmente verificado que
nao ¢é possivel arranjar os capacitores unitarios pertencentes aos capacitores Cy e C;
de forma a tornar as razoes de capacitancias insensiveis a gradientes lineares.

Portanto, nos casos em que é possivel haver varios arranjos insensiveis a gradi-
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Figura II1.5: Dois exemplos de arranjos insensiveis a gradientes lineares de variacao de
parametros para os capacitores Cg, Cp, Ca e Cg.
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Figura II1.6: Matriz de capacitores unitarios implementando os capacitores Cy e Cy,
onde nao é possivel obter um arranjo insensivel a gradientes lineares.

entes lineares, pode-se formular o problema de encontrar o layout 6timo considerando
a condi¢ao de insensibilidade como sendo uma restricao do problema e otimizar
algum outro parametro de desempenho que esteja relacionado com o arranjo dos
capacitores unitarios. Por outro lado, nos casos em que um arranjo insensivel nao
¢ realizavel, o erro nas razoes de capacitancias serd a principal figura de mérito a
ser minimizada. No entanto, mesmo nesse caso, pode haver mais de um arranjo
dos capacitores unitarios de forma que o erro médio das razoes de capacitancias
seja o minimo. Dessa forma, um outro parametro de desempenho também pode ser
utilizado para escolher o melhor arranjo, entre aqueles que produzem o erro médio
minimo nas razoes de capacitancias.

Um importante parametro de desempenho pode ser incluido se levarmos em con-
sideragao variagoes aleatdrias nas capacitancias de cada um dos capacitores unitarios,
ao invés de assumirmos apenas variagoes produzidas por gradientes. Nesse sentido,
a regra de Pelgrom [102] diz que a variancia verificada nas capacitancias de dois
capacitores unitarios retangulares de largura W, comprimento L e separados por
uma distancia D, ¢ dada por:

A

o (Cy,) = WLt S2D2, (111.22)
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onde Ap e Sp sao constantes que dependem do processo de fabricacao. A partir dessa
regra, podemos concluir que quanto maiores os capacitores unitarios, menor serd a
variancia e, conseqiientemente, melhor serda o casamento. Além disso, o casamento
também sera tanto melhor quanto mais préximos os capacitores forem posicionados
no layout.

Lembrando da relagao (III.1), e considerando que as capacitancias unitéarias C;
(i=1,...,N) e C; (j = 1,...,M) sdo variaveis aleatérias independentes, igual-

mente distribuidas e com média C', teremos:

1 —
E N-;Ci =C, (I11.23)
M
1 —
E M-Z(Jj =C, (I11.24)
7j=1

onde E[-] representa o valor esperado de uma varidvel aleatoria.

Para que a razao de capacitancias C'y /Cp seja implementada com uma boa acura-
cia, a condigao (II1.2) deve ser satisfeita. Como ambos os termos em (III.2) apre-
sentam o mesmo valor esperado, nosso esforco deve se concentrar em reduzir ao
maximo suas variancias. Assumindo, novamente, que as capacitancias unitarias sao

independentes e igualmente distribuidas, teremos:

N
1 o2
AR | = . | =24 I11.2
VAR ¥ ;10 N (I11.25)
1 & o2
A —‘Z |1 _-%B I11.2
VAR M jleJ M’ (IT1.26)

onde 0% e 0% sdo as variancias dos capacitores unitdrios que formam C, e Cp, res-
pectivamente. Tais expressoes mostram que quanto maior o nimero de capacitores
unitarios empregados em paralelo para formar ambos Cy e Cz, menores serao as
variancias das médias e, conseqiientemente, melhor serd o casamento. Além disso,
caso as variancias 0% e 0% sejam iguais, o capacitor que possuir o maior niimero de
capacitores unitarios em paralelo apresentara a menor variancia em sua capacitancia
unitaria média. Esse resultado, aliado a regra de Pelgrom (II1.22), nos leva a uma
interessante regra de layout: em uma matriz de capacitores, os capacitores unitarios
que aparecem em maior numero deverao ser arranjados nas posi¢oes mais distantes
do centro da matriz, enquanto que os capacitores unitarios que aparecem em menor
nimero deverao ser posicionados bem proximos do centro da matriz. Dessa forma,

os capacitores unitarios que aparecem em maior nimero estarao mais distantes entre
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si, apresentando uma variancia maior. Entretanto, essa maior variancia é compen-
sada pelo fato de aparecerem em maior nimero, conforme mostrado em (II1.25) e
(IT1.26). Por outro lado, para compensar o fato de alguns capacitores possuirem
poucos unitarios em paralelo, estes deverao ser arranjados o mais proximo possivel
uns dos outros, para diminuir sua variancia.

Na proxima secao, sera apresentado o método proposto para encontrar o lay-
out de uma matriz de capacitores unitarios que seja 6tima em relacao a regra de
afastamento entre capacitores, apresentada acima, e que satisfaca a restricao de in-
sensibilidade a gradientes lineares de variacao de capacitancias. Neste trabalho, nos
concentraremos apenas no posicionamento dos capacitores na matriz. O roteamento
das interconexoes entre os capacitores nao sera abordado aqui em virtude de exis-

tirem ferramentas comerciais bastante satisfatorias para o roteamento automatico.

I11.2 - METODO PROPOSTO

Dadas as seguintes razoes de capacitancias:

Cy, Cy Oy Ck

— =, = ... = I11.2
017 017 017 017 ( 7)

com numeradores e denominadores inteiros — correspondendo ao ntimero de capa-
citores unitarios idénticos associados em paralelo para implementar cada capacitor
das razoes —, deseja-se encontrar o arranjo 6timo de seus capacitores unitarios em
uma matriz, com o objetivo de se obter o melhor casamento possivel — de acordo
com as consideracoes apresentadas na se¢ao anterior.

Foram adotadas razoes de capacitancias com o mesmo denominador nessa formu-
lacao por causa dos grupos de capacitancias que compartilham o mesmo denomina-
dor em filtros a capacitores chaveados — conforme mostrado nos projetos exemplo
da Secao II.1. No entanto, essa formulacao é bastante geral, pois caso as razoes
Cy/Cy e C3/Cy, por exemplo, estejam bem casadas, entdo a razao Cy/C3 também
estara.

Nas proximas subsegoes, serao apresentados os detalhes da implementagao do

método proposto para resolver esse problema.

I11.2.1 - ESTRUTURA DE DADOS ADOTADA

O primeiro passo para estabelecer um método computacional para resolver o
problema proposto acima é definir uma estrutura de dados para representar a matriz
de capacitores unitarios. A escolha natural é adotar uma matriz bidimensional,
onde cada elemento da matriz é um numero inteiro que identifica o capacitor ao

qual aquele elemento da matriz pertence. Dessa forma, seguindo a nomenclatura
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definida em (II1.27), elementos da matriz com o inteiro 1 representam capacitores
unitarios de (', elementos com o ntimero 2 representam capacitores unitarios de Cs
e assim por diante. Caso o numero total de posicoes permitidas pelo nimero de
linhas e colunas da matriz seja maior que o nimero total de capacitores unitarios,
elementos dummy Cy deverao ser incluidos na matriz. Tais capacitores dummy
serao identificados pelo nimero zero. Tais capacitores nao serao considerados nos
calculos da funcao custo e nem terao influéncia sobre a restricao de insensibilidade

a gradientes.

I11.2.2 - RESTRICAO DO PROBLEMA

O problema de otimizagao proposto restringe o espago de busca a layouts insen-
siveis a gradientes lineares de variacao de capacitancias. Para avaliar a sensibilidade
do layout, pode-se empregar um esquema semelhante ao que foi adotado na segao
anterior.

Analogamente ao cdlculo apresentado em (II1.3), define-se que um gradiente
linear faz com que a capacitancia de um capacitor unitario C,, ,,, localizado na linha

n e coluna m da matriz, seja dada por:
Com =14+ pn+ Am. (II1.28)

Somando-se todas as capacitancias unitdrias C,, ,, associadas ao mesmo capacitor
Cy, obteremos um novo valor de capacitancia C}, levando em conta o efeito do
gradiente linear. Desse modo, define-se o erro relativo €5 na implementagao de uma
razao de capacitancias Cy/C; da seguinte forma:

Cr Ck
C C
ep=| —, k=23,..., K. (I11.29)
Ch
C

Para que o layout seja insensivel a qualquer gradiente de variacao de capaci-
tancias — independentemente dos valores de 1 e A —, é necessario escolher uma
base para o espaco vetorial de todos os possiveis gradientes e verificar se o arranjo
¢ insensivel aos vetores da base. Caso essa condicao seja satisfeita, o layout garan-
tidamente serd insensivel a todas as combinacoes lineares dos vetores da base — ou
seja, todos os gradientes possiveis de variagao nos parametros de processo.

Portanto, optou-se por adotar a base canonica ortonormal para o espaco vetorial
de todos os vetores no plano: (1,0) e (0,1). Dessa forma, o erro relativo I11.29 deve
ser calculado para todos os capacitores da matriz, considerando u =1e A =0, e

também p=0e A = 1.
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Com base na discussao acima, o erro médio na implementacao das razoes de

capacitancia, devido ao gradiente linear, é definido como:

1 1 1

k=2 A=0 k=2 1=0

onde L representa a matriz de capacitores unitarios em questao. A primeira parcela
corresponde a média dos erros relativos calculados considerando p = 1 e A = 0,
enquanto que a segunda corresponde a média dos mesmos erros calculados con-
siderando g =0e A = 1.

Dessa forma, neste problema, busca-se o layout étimo da matriz de capacitores

unitarios que satisfaga a seguinte restrigao:
1 K
Eu(l) = ——- = 0. I11.31
u(l) = 77— k§2 Ek ( )

I11.2.3 - FungAO CUSTO

Além de tornar o layout da matriz de capacitores unitarios insensivel a gradi-
entes de variagao de parametros, o problema de otimizacao deve afastar do centro
os capacitores unitarios que aparecem em maior nimero, e aproximar aqueles que
aparecem em menor numero. Portanto, é necessario formular uma funcao custo que
seja tao menor quanto mais a matriz se aproximar desse arranjo 6timo.

Uma funcao custo com essas caracteristicas pode ser obtida a partir de uma

analogia com o momento de inércia, definido na mecanica como:
=33 My [(x =)+ (y = )], (ITL.32)
Ty

onde M, , é a massa de um ponto material localizado nas coordenadas (x,y) de um
plano, e z, e y, sao as coordenadas do ponto por onde o eixo de revolugao passa
perpendicularmente a esse plano. Essa situacao é ilustrada na Fig. II1.7.

De acordo com a definigdo de momento de inércia dada em (I11.32), quanto mais
afastados os pontos de massa estiverem do eixo de revolugao, maior sera o momento
de inércia. Além disso, se as maiores massas estiverem posicionadas préximo ao eixo
e as menores mais afastadas, o momento de inércia serd menor do que na situagao
inversa, onde as maiores massas estao mais afastadas e as menores mais proximas
do eixo. E justamente essa caracteristica que torna o momento de inércia adequado
para os propésitos do nosso problema.

No caso da matriz de capacitores unitarios, o ponto do eixo de revolugao sera

sempre o centro da matriz. A razao para essa escolha sera justificada mais adiante.
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M,
(2, u))

(mos yo) H

Figura II1.7: Pontos de massa distribuidos em um plano que gira em torno de um eixo
perpendicular.

Desse modo, se tivermos uma matriz com N linhas e M colunas, as coordenadas do

eixo de revolucao serdo dadas por':

2 : (I11.33)
2
Neste problema, desejamos afastar da origem — o eixo de revolucao — os capaci-
tores unitarios que aparecem em maior numero. Dessa forma, definimos a “massa” de
um capacitor unitario como sendo o inverso do nimero total de capacitores unitarios
associados ao mesmo capacitor que ele proprio. Dessa forma, capacitores unitarios
que aparecem em maior nimero na matriz serao mais “leves”, enquanto que capaci-
tores unitarios que aparecem em menor nimero serao mais “pesados”.
Como exemplo, considere a matriz de capacitores apresentada na Fig. 111.4. As
coordenadas do centro dessa matriz sao:
Ny = 2

(I11.34)

my, =3

Ja as “massas” dos capacitores unitarios, associados a cada um dos capacitores da

matriz, sao dadas por:

1 1 1 1
Meg=—, Mep=—=, Mog=3%, Mog=-=; I
CE 17’ CF ca 3’ CH 9’ ( 35)

onde Mcg, Mcr, Mcg e Moy sao as “massas” dos capacitores unitarios que com-
poem os capacitores Cg, Cr, Cg e Cy, respectivamente.

Entao, a partir das consideracoes acima, define-se a funcao custo de uma matriz

INessa definicdo, assume-se que a numeracdo das linhas e das colunas da matriz comecam em
zero. Dessa forma, a numeragao das linhas vai de n = 0 até n = N —1. Essa numeragao foi escolhida
para ser compativel com a indexacao de matrizes empregada pela linguagem de programacao C++,
a qual foi utilizada para implementar este algoritmo de otimizagao.
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L como sendo dada por:

N-1M-1

Fo(L) =0 " My [(n=n0)” + (m —m,)?] , (111.36)

n=0 m=0

onde M, ,, ¢ a “massa” do capacitor unitario posicionado na linha n e coluna m da
matriz.

Assim, o algoritmo de otimizagao buscara a solu¢ao que minimiza o “momento de
inércia”, ou seja, a matriz étima apresentara os capacitores unitarios que aparecem
em menor nimero mais préximos do centro, enquanto que capacitores unitarios que
aparecem em maior nimero ficarao em posicoes mais afastadas.

O centro da matriz foi escolhido como o ponto do eixo de giro porque isso fara
com que a solugao 6tima tenha um aspecto bem préximo ao de uma geometria com
centroide comum. Como essa geometria é insensivel a gradientes de variacao de
parametros, a referida escolha vai auxiliar o algoritmo de otimizacao a encontrar

uma soluc¢ao 6tima que também satisfaca a restrigao (I11.31).

I11.2.4 - ALGORITMO DE OTIMIZACAO

Encontrar o arranjo 6timo da matriz de capacitores é de um problema de otimi-
zagao combinatdria, pois o espaco de busca consiste em todos os arranjos possiveis
dos capacitores unitarios na matriz. Tal problema é bem semelhante ao ja conhecido
Problema Quadrético de Alocacao (PQA).

O PQA é um problema da classe NP-dificil, proposto inicialmente por Koopmans
e Beckmann em 1957 [103], e possui aplicagoes em diversas dreas como engenharia,
economia, arquitetura e ergonometria. Consiste em alocar objetos de forma que cada
um seja posicionado em um tnico local, com o objetivo de otimizar as distancias ou
fluxos de demanda entre cada par, ou entao o custo associado ao posicionamento
dos préprios objetos. Em [104], é apresentada uma revisao de varias abordagens
publicadas na literatura para encontrar a solucao de um PQA. Entre os métodos
apresentados nesse trabalho, o simulated annealing [42] foi o que apresentou o me-
lhor desempenho, sendo, por exemplo, mais eficiente que a abordagem através de
algoritmos genéticos — adotada para resolver o problema da aproximagcao das razoes
de capacitancias no Capitulo II.

Além disso, varios trabalhos publicados sobre otimizacao do layout de cir-
cuitos integrados analégicos empregam simulated annealing como algoritmo de
busca [32,34,41]. Dessa forma, devido ao seu bom desempenho na solugao desse
tipo de problema, esse algoritmo foi adotado como o método de otimizagao basico
no presente trabalho.

Stmulated annealing é um algoritmo de otimizagao estocastico, baseado em uma
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heuristica inspirada no arranjo de atomos na formacao de uma rede cristalina.
Quando aquecemos um sélido até o seu ponto de fusao, os dtomos do material
ficam livres o suficiente para se movimentarem, devido ao elevado grau de agitagao
térmica. Se o material fundido for resfriado muito rapidamente, os &tomos nao terao
tempo suficiente para se rearranjarem de forma regular e organizada. Assim, o sélido
apresentard um arranjo irregular de atomos. Por outro lado, se o material fundido
for resfriado lentamente, os atomos terao tempo para encontrar a melhor forma
de se rearranjarem e restabelecerem suas ligacoes quimicas. Esse arranjo 6timo se
repete regularmente ao longo de todo o sélido, formando uma estrutura cristalina
que constitui a condicao de minima energia potencial dos dtomos.

Inspirando-se nesse fenoémeno fisico — conhecido como annealing? —, Kirk-
patrick, Gelatt e Vecchi [42] desenvolveram o simulated annealing para resolver
o problema de se encontrar minimos globais de problemas de otimizagao bastante
complexos. O algoritmo inicia a partir de um ponto inicial p, escolhido aleatori-
amente no espaco de busca, com uma temperatura inicial . Uma perturbacao é
aplicada ao ponto inicial de forma a obter um novo ponto p’ nas vizinhancas de
p. Entao a diferenga entre as energias — funcao custo — de ambos os pontos é
calculada A& = &(p') — &(p). Caso o novo ponto tenha uma energia menor que o
ponto inicial — isto é, A& < 0 —, o ponto p é descartado e p’ passa a ser o ponto
atual da busca (p < p'). Por outro lado, se p’ apresentar uma energia maior —
isto é, A& > 0 —, entao a aceitacao do novo ponto p’ ocorre de acordo com uma

probabilidade dada pela lei de Boltzmann:
P(AE) = e84/t (I11.37)

onde k é a constante de Boltzmann e t é a temperatura absoluta. Assim, uma vez
definido se a nova solugao sera aceita ou nao, o algoritmo é repetido, aplicando-
se novamente uma perturbacao ao ponto atual e decidindo se o novo ponto deve
ser aceito como a nova solucao atual. Esse processo é, entao, repetido até que um
critério de parada seja satisfeito.

O fato de o algoritmo permitir que uma solugao pior — ou seja, com maior valor
de energia — seja aceita como solucao atual da ao simulated annealing a capacidade
de fugir de minimos locais durante a busca. Caso toda solugao pior fosse descartada,
a busca convergiria rapidamente para um minimo local. De acordo com (I11.37), a
probabilidade de aceitacao de uma solucao pior é tanto maior quanto mais alta for a
temperatura t. Dessa forma, a temperatura inicial deve ser alta para que o método

possa explorar bem o espaco de busca. A medida que o algoritmo evolui, a tem-

2Em portugués, esse fenomeno é denominado recozimento. Entretanto, neste trabalho serd
empregada a expressao em inglés em virtude de ser um termo consagrado na literatura.
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peratura t deve ser lentamente reduzida ao longo das iteragoes, seguindo um plano
de resfriamento pré-estabelecido. Assim, a probabilidade de aceitacao de solugoes
piores vai progressivamente diminuindo, permitindo ao simulated anneling conver-
gir para o minimo global. E importante mencionar que a temperatura inicial e o
plano de resfriamento sao parametros que influenciam criticamente na convergéncia
do algoritmo. Trabalhar com temperaturas exageradamente altas dificulta a con-
vergéncia do método. Por outro lado, temperaturas baixas ou resfriamentos muito
rapidos fazem com que o algoritmo venha a convergir prematuramente para mini-
mos locais. A escolha desses parametros é bastante dependente do problema de
otimizagao.

Em nosso problema, a energia a ser minimizada é a funcao custo definida em
(IT1.36). Entretanto, o problema de otimizacao esta sujeito a restri¢do apresentada
em (II1.31). Para fazer com que o algoritmo de busca descarte os pontos do espago de
busca que nao satisfazem a restricao, pode-se adotar a mesma estratégia empregada
no Capitulo II. Naquela abordagem, foi incluida uma parcela de penalidade a funcao
custo, a fim de que seu valor fosse significativamente aumentado caso a restricao do
erro na resposta em freqiiéncia nao fosse satisfeita. Entretanto, escolher o valor
da penalidade é uma tarefa dificil e dependente do problema em questao. Caso a
penalidade seja muito severa, aparecerao minimos locais muito abruptos, fazendo
com que o algoritmo de busca tenha muita dificuldade em escapar deles. Por outro
lado, uma penalidade muito leve pode fazer com que a solucao encontrada nao
satisfaca a restrigao.

Para evitar esse problema, uma melhor alternativa é empregar uma variacao
do simulated annealing, denominada Constrained Simulated Annealing (CSA) [105].
Nessa abordagem, dada a funcao custo (II1.36), sujeita a restrigao (I11.31), define-se

a func¢ao Lagrangiana generalizada:
La(L,X\) = fo(L) + XNEy(L). (I11.38)

Essa funcao possui duas varidveis, a matriz L e o multiplicador de Lagrange .
Essa ¢ uma abordagem bem semelhante aquela que aplica uma penalidade a fungao
custo caso a restricao nao seja satisfeita. Todavia, nesse caso, o peso da penalidade,
expresso pelo multiplicador A, é varidvel. Assim, o método de otimizacao nao sé se
encarrega de encontrar a solu¢ao 6tima para a funcao custo f.(L), como também
busca o valor 6timo para o multiplicador .

Assim, no constrained simulated annealing, a fun¢ao energia passa a ser (I11.38).
A cada iteracao do algoritmo, uma perturbacao é aplicada a matriz L, simplesmente
trocando-se de posicao dois capacitores unitarios diferentes. A energia da nova

matriz é calculada, e o algoritmo decide se a aceita como solucao atual usando os
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mesmos critérios apresentados anteriormente. Entretanto, a cada 20 iteragoes do
algoritmo, uma das perturbacgoes é aplicada ao multiplicador A, ao invés de a matriz
L, produzindo um valor A’ nas vizinhancas de \. Uma vez que )\’ tenha sido obtido,
a nova energia é calculada. Caso a nova energia seja maior que a atual, \' é aceito
imediatamente como multiplicador atual A. Caso a energia continue igual ao valor
atual, significando que a restri¢do esta sendo satisfeita — ou seja, €y (L) = 0 em
(II1.38) —, o multiplicador atual A é mantido e A" é descartado. Finalmente, caso
a nova energia seja menor que a atual, a aceitagao do novo multiplicador ¢ decidida
a partir da probabilidade dada pela equagao de Boltzmann (I11.37). Dessa forma,
a idéia ¢é favorecer o aumento da penalidade sobre a restricao conforme o algoritmo
evolui. No inicio da busca, a penalidade é bem pequena e o algoritmo tentara
buscar o minimo global da funcao custo f.(L) sem restricoes. Conforme a busca
vai evoluindo, a penalidade sobre a restricao vai sendo ajustada, fazendo com que
o algoritmo passe a buscar solugoes que satisfacam a restricao nas proximidades do
minimo global de f.(L). Caso nao exista nenhum arranjo que produza &y (L) =
0, o algoritmo se encarregara de obter o valor 6timo para A, de tal forma que a
minimizagao de /(L) seja o objetivo preponderante da busca.

O algoritmo é resumidamente apresentado no pseudocodigo abaixo:

PROCEDIMENTO CSA
FEscolha do ponto inicial p = (L, \);
Ajuste da temperatura inicial T = Tp;
Ajuste do numero de tentativas por Temperatura Np;
ENQUANTO (T > T}) FAGA
PARA n «+— 1 até Np FACA
Obter um ponto p' na vizinhanca de p;
Calcular a variagao de energia A&
SE (A& < 0) ENTAO
Aceita p « p';
SENAO
Produz um nimero aleatorio 0 < xz < 1;
SE (z < e 2¢/T) ENTAO
Aceita p — p';
FIM_SE
FIM_SE
FIM_PARA
Reduz a temperatura T «+— T
FIM_ENQUANTO
FIM_PROCEDIMENTO
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A escolha do ponto inicial p = (L, \) é feita obtendo-se um arranjo aleatério
dos capacitores unitarios na matriz L e ajustando A = 0. A temperatura inicial Ty
é escolhida como sendo igual ao maior valor de A& para o problema — isso leva
a uma probabilidade méaxima de 36,7% para a aceitacdo de uma solugao pior. O
maior valor de A& é estimado no inicio da busca, gerando uma matriz auxiliar L.,
aleatoriamente, e aplicando-se 1000 permutacoes ao acaso entre seus elementos. Para
cada permutagao, é computada a correspondente variacao na energia A&. Entre
essas 1000 permutagoes realizadas, o maior valor de A& verificado é tomado como
uma estimativa para o seu valor maximo. O numero de iteracoes realizadas para
cada valor de temperatura é escolhido como Np = 1/2-C,, 5, onde C,, 5 = %(n —1)n
é o numero de combinagoes possiveis dos n elementos da matriz dois a dois.

Para obter um ponto p’ nas vizinhancas de p, pode-se perturbar a matriz L, ou o
multiplicador A. Conforme mencionado acima, a cada vinte iteracoes, a matriz L é
perturbada em dezenove delas e o multiplicador A em apenas uma. Para perturbar
a matriz L, basta trocar de posicao dois capacitores unitarios diferentes. Os dois
capacitores a serem permutados podem ser escolhidos aleatoriamente. Entretanto,
em [106] é mostrado que o desempenho do simulated annealing é significativamente
melhorado se permutagoes sistematicas sao aplicadas a matriz, seguindo uma seqiién-
cia bem definida e aplicada periodicamente ao longo das iteragoes. Nesse trabalho,
a ordem com que as permutagoes sao feitas é a seguinte: em uma iteragao trocam-
se os elementos (0,0) e (0,1); na iteracdo seguinte, trocam-se os elementos (0,0) e
(0,2); e assim por diante até que todos os pares possiveis tenham sido permuta-
dos. Entao, uma vez que todas as combinacgoes dois a dois tenham sido trocadas, a
mesma seqiiéncia de trocas recomeca na iteracao seguinte. E importante mencionar
que, antes de realizar a troca, o algoritmo testa se os elementos a serem trocados
representam capacitores unitarios associados a capacitores diferentes. Caso isso nao
seja verdadeiro, a troca nao é realizada e as préximas combinacoes sao testadas
seqiiencialmente até que dois elementos diferentes da matriz sejam selecionados.

No caso do multiplicador A, a perturbacao é realizada da seguinte forma:
N — AN +ralf, (I11.39)

onde x é um nimero aleatério, igualmente distribuido no intervalo [—1,1], e 7 é um
fator que controla o raio da vizinhanca de A\, onde X' podera ser escolhido. Esse raio,

por sua vez, é obtido a partir da expressao

r=r,-— - Eu(L), (II1.40)



Caprituro III 62

onde r, é uma constante, T' é a temperatura corrente e Ty é a temperatura inicial da
busca. De acordo com essa expressao, quanto maior o erro médio /(L ), maior sera
oraio r. O objetivo disso é buscar valores maiores de \' e aumentar o peso do proprio
erro médio na fungao energia quando seu valor ainda estiver alto. Com relacao a
temperatura, conforme seu valor for progressivamente reduzido, o algoritmo estara
convergindo para o minimo global. Portanto, a temperatura corrente foi incluida na
expressao do raio r para evitar que grandes variagoes de A atrapalhem a convergéncia
do simulated annealing.

A “energia” é dada pela fungao (I11.38). Entretanto, o cédlculo da variagao de
energia A& depende se a perturbacgao foi aplicada a matriz L ou ao multiplicador
A. Se a perturbagao foi aplicada & matriz L, entdo A& = Lg(L',\) — La(L, \).
Entretanto, caso a perturbacgao tenha sido aplicada ao multiplicador A, entao A& =
Liy(L,\) — La(L, N'). Dessa forma, caso A& < 0, entdo a perturbacdo em L reduziu
a energia, ou a perturbacao em A\ aumentou a penalidade por nao se satisfazer a
restrigao (II1.31).

Com relacao a reducao da temperatura, o plano de resfriamento adotado foi
o exponencial, conforme mostrado no pseudocdédigo acima. Nesse plano, a taxa de
reducao da temperatura é controlada através do parametro a. No presente trabalho,
o valor adotado foi @ = 0,9. Assim, a temperatura é lentamente reduzida até que o
limite inferior — definido aqui como sendo Ty = 107" - Tp — seja alcangado. Nesse
ponto, a busca é encerrada.

O algoritmo de busca apresentado nesta secao foi aplicado a diversos exemplos
de matrizes de capacitores a fim de verificar o seu desempenho. Os resultados sao

apresentados a seguir.

I11.3 - RESULTADOS OBTIDOS

O objetivo desta secao é verificar o desempenho do método proposto para otimi-
zar o arranjo dos capacitores unitarios em uma matriz. Primeiramente, o método
sera aplicado a exemplos puramente ilustrativos, através dos quais sera possivel
avaliar a qualidade das solucoes obtidas por uma simples inspecao visual das ma-
trizes obtidas. Em seguida, o método é aplicado na elaboracao do layout das matrizes

de capacitores unitarios dos filtros a capacitores chaveados apresentados no Capitulo
I1.

II1.3.1 - EXEMPLOS ILUSTRATIVOS

No primeiro exemplo, temos quatro capacitores C7, Cs, C3 e Cy, onde Cy é
implementado por dezesseis capacitores unitarios em paralelo, Cy por quatorze, Cj

por quatro e Cy por apenas um. Esses capacitores unitarios deverao ser arranjados
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em uma matriz com cinco linhas e sete colunas. Executando-se 100 vezes o algoritmo
proposto, obtivemos diferentes solugoes com erro médio Ey/(L) = 0 e com o mesmo

valor da fungao custo f.(L). Duas dessas solugdes sao apresentadas na Fig. II1.8.

1 (122211 1 (112211
1 (123221 1 (223221
112131413 [2]1 112131413 [2]1
112121312 (|1]1 112121312 2]1
111121212 (|1]1 1111212 ]1|1]1

(a) (b)

Figura II1.8: Duas das solugbes obtidas pelo método proposto para o layout do primeiro
exemplo.

E importante salientar que ambas as solucoes mostradas na Fig. I11.8 sao 6timas,
pois apresentam exatamente o mesmo valor para a fungao custo e sao insensiveis a
gradientes de processo. Também ¢é interessante notar que ambas as solugoes da Fig.
IT1.8 apresentam seus capacitores unitarios arranjados em geometria de centréide
comum. Dessa forma, como nao existe apenas um arranjo possivel com centréide
comum, ¢ natural que o problema nao tenha apenas um unico minimo global. Essa
caracteristica leva o algoritmo a encontrar diferentes solucoes 6timas.

No segundo exemplo, temos uma matriz de capacitores unitarios com sete linhas
e nove colunas, implementando outros cinco capacitores Cy, Cs, C3, Cy e C5, onde
(' é formado por trinta e dois capacitores unitarios em paralelo, Cy por dez, C3 por
doze, C, por oito e C5 por apenas um. Trata-se de uma matriz significativamente
maior que a do exemplo anterior. Neste caso, o numero elevado de capacitores
unitarios complica a busca por um arranjo em centréide comum através de uma
simples inspecao visual.

Aplicando-se o algoritmo de otimizacao a esse exemplo, obtemos novamente di-
ferentes solugoes insensiveis a gradientes de processo e com o mesmo valor da fungao
custo. Duas dessas solugoes sao mostradas na Fig. II1.9. Nota-se, mais uma vez,
que ambas as solugoes apresentam seus capacitores unitarios dispostos em geometria
de centréide comum.

Em ambos os exemplos apresentados até aqui, nota-se que a minimizagao do
momento de inércia definido em (II1.36) fez com que os capacitores unitdrios que
aparecem em maior nimero fossem posicionados nas bordas das matrizes, enquanto
0s capacitores unitarios que aparecem em menor nimero estao posicionados mais
préximos do centro, como era desejado.

Ao contrario dos dois primeiros, no terceiro exemplo nao serd possivel obter um
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1 {11133 |1]1]1 1j1j1 )1 13f(1]1]1]1
1 (1312|123 (3]1]1 1113|1312 ((2(3]1]1
1 {1214 1414([2]1]1 1111214144231
1 ({31214 |1514[2]3]1 1131214154231
112141414 ([2]1]1 113121414 (4]2]1]1
1 {1313 |12|2(3]1]1 11113121233 ]1]1
11113131 f1]1]1 1j]1]1)113f1]1]1]1

(a) (b)

Figura I11.9: Duas das solucoes obtidas pelo método proposto para o layout do segundo
exemplo.

arranjo com centréide comum. Para isso, empregaremos outros quatro capacitores
C1, Cy, C3 e Cy, onde C] é implementado por dezessete capacitores unitarios em
paralelo, Cy por treze, C3 por trés e Cy por dois. Esses nimeros sao iguais aos
do exemplo da Fig. I11.4. Conforme ja mostrado naquela ocasiao, apesar de cada
capacitor ser formado por um nimero primo de capacitores unitarios, é perfeitamente
possivel encontrar arranjos insensiveis a gradientes de processo para este problema.

Utilizando o método proposto, também sao obtidas diferentes solugoes insensiveis
a gradientes de processo, e que apresentam o mesmo valor para a funcao custo.
Duas dessas solugoes sao apresentadas na Fig. III.10, onde se pode notar que a
minimizagao do “momento de inércia” fez com que os arranjos obtidos pelo algoritmo
apresentassem uma razoavel simetria com relacao ao centro da matriz, embora os
capacitores unitarios nao estejam dispostos com centréide comum. Esse grau de

simetria, por outro lado, nao ocorre nos exemplos anteriores das Fig. 1I1.4 e IIL.5.

1112|112 (1]1 11121112111
1 (224221 1 (223221
112131313 (2]1 112141314 (2]1
1 (124211 1 (123211
111121212 (|1]1 111121212 (1]1

(a) (b)

Figura II1.10: Duas das solugoes obtidas pelo método proposto para o layout do terceiro
exemplo.

Finalmente, considere um quarto exemplo em que temos sete capacitores C7, Cy,
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Cs, Cy, C5, Cg e Cr, onde C; é implementado por dezesseis capacitores unitarios
em paralelo, Cy por doze, C3 por quatro e Cy, C5, Cs e C; sao implementados
por um capacitor unitario cada. Nesse caso, infelizmente, nao é possivel obter um
arranjo insensivel a gradientes de processo, por causa da quantidade de capacitores
implementados por apenas um capacitor unitario.

Aplicando-se o método proposto a esse quarto exemplo, novamente obtemos di-
ferentes solugoes com o mesmo erro médio (L) # 0 e com o mesmo valor da
fungao custo f.(L). Duas dessas solugoes sao apresentadas na Fig. II1.11. Nesses
resultados, sao verificadas duas caracteristicas interessantes: os capacitores unitarios
que aparecem sozinhos — ou seja, os capacitores unitarios de Cy, C5, Cg € C'; —
ficaram concentrados no centro da matriz, e os demais capacitores unitarios foram
arranjados com centréide comum nas posicoes restantes. A primeira caracteristica é
conseqiiéncia direta da minimizacdo do “momento de inércia” (I11.36), fazendo com
que os capacitores unitarios que aparecem em menor numero fiquem juntos no cen-
tro. De acordo com a regra de Pelgrom (II1.22), isso melhora o casamento de Cj,
Cs, Cg e C7. Ja a segunda caracteristica é uma conseqiiéncia direta da minimizacao

do erro médio &y (L).

1112 (2((1(1 11 {21 (1(1
1 (21312121 1 {21212 (2]1
11314171211 2131417311
112]16]15]3]1 113(6]5]3]2
11212321 112222 (1
1)1 ]12(2(1(1 11111211

(a) (b)

Figura II1.11: Duas das solugoes obtidas pelo método proposto para o layout do quarto
exemplo.

Para cada um dos exemplos acima, o algoritmo de otimizacao foi executado 100
vezes, com diferentes condigoes iniciais, geradas aleatoriamente. Na Tabela III.1,
¢ apresentado um perfil estatistico dos resultados obtidos nas 100 execucgoes do
algoritmo para cada um dos quatro exemplos. Para cada exemplo, é apresentado o
menor valor encontrado para o erro médio Ey/(L) e para a func¢do custo f.(L) nas
100 buscas realizadas. Além disso, sao apresentadas as médias e os desvios padrao
dos valores obtidos para esses parametros. De acordo com essa tabela, verifica-se
que o algoritmo foi capaz de encontrar a solucao 6tima na maioria das vezes em
que foi executado. Além disso, as médias e os desvios padrao de Ey (L) e f.(L)

mostram que, mesmo quando a solugao 6tima nao é encontrada, o algoritmo obtém
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uma solucao que estd bastante proxima da o6tima.

Tabela II1.1: Avaliagdo da Performance do algoritmo de otimizacao nos exemplos

ilustrativos.
Em(L)
EXBMPLOS MINIMO MEDIA o
1 0,0000000 | 0,0000000 0,0000
2 0,0000000 | 5,04882e-7 | 2,5144e-6
3 0,0000000 | 3,41327e-5 | 9,6196e-5
4 0,0010667 | 0,00106683 | 1,6168e-6
JL)
EXBMPLOS MINIMO MEDIA o
1 0,0683673 | 0,0684022 8,8448e-5
2 0,0452257 | 0,0453646 1,8723e-4
3 0,0699490 | 0,0698597 2,3575e-4
4 0,0857143 | 0,0857143 | 1,3035e-16

De acordo com a Tabela III.1, nos exemplos 2 e 3, o algoritmo encontrou algumas
poucas solugoes em que a restricao £y, (L) = 0 nao é satisfeita. Nesses dois exemplos,
o valor minimo da funcao custo f.(L) registrado na tabela foi o menor valor obtido
quando a restrigao é satisfeita — isto é, o menor valor de f.(L) obtido para solugdes
vidveis. Por essa razao, como os valores de f.(L) nos casos em que a restri¢gao nao é
satisfeita foram, em sua maioria, menores que o valor minimo viavel, o valor médio
de f.(L) no exemplo 3 foi menor que o minimo.

Os resultados obtidos para os exemplos ilustrativos desta secao mostram que o
método proposto foi capaz de produzir layouts 6timos para as matrizes de capaci-
tores unitarios. Tais resultados concordam adequadamente com a intuicao, pois os
exemplos foram escolhidos estrategicamente para tornar possivel a verificagao visual
da simetria dos arranjos. Nas proximas duas secoes, o algoritmo sera aplicado a
exemplos menos intuitivos, e que fazem parte dos projetos dos filtros a capacitores

chaveados apresentados no Capitulo II.

II1.3.2 - LAyouT DO FILTRO LADDER

No Capitulo II, foi apresentado o projeto do filtro passa-faixa a capacitores cha-
veados, obtido através da simulacao de uma rede ladder passiva. O método de apro-
ximacao das razoes de capacitores foi aplicado a esse filtro, produzindo as razoes
aproximadas listadas na Tabela I1.4. Os numeradores e denominadores inteiros das
razoes aproximadas representam o nimero de capacitores unitarios que devem ser
associados em paralelo para implementar cada capacitor do filtro. Dessa forma, o
proximo passo do projeto consiste em arranjar os capacitores unitarios no layout,
empregando o método proposto neste capitulo.

De acordo com as equagoes de estado (11.39)-(11.44), empregadas na sintese do
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filtro ladder, os capacitores identificados pela mesma letra devem estar muito bem
casados, pois estes implementam as razoes de capacitancias que aparecem como
coeficientes das equacgoes. Além disso, as equagoes de estado nao possuem razoes de
capacitancias onde numerador e denominador sao identificados por letras diferentes
— portanto, tais capacitores nao necessitam estar muito bem casados. Com base
nessas observagoes, conclui-se que o layout do filtro serd formado por uma matriz de
capacitores unitarios para cada grupo de capacitores identificados pela mesma letra.
Assim, capacitores pertencentes a equacoes de estado diferentes serao arranjados em
matrizes diferentes. Portanto, de acordo com a Tabela I1.4, teremos seis matrizes de
capacitores unitarios no layout do filtro ladder, e o nimero de capacitores unitarios

associados a cada capacitor é dado por:

Matriz B — [B = 20; By = 5; By = 1],
Matriz D — [D =12; D, =8; Dy = 1; D3 = 5],
(II1.41)
Matriz E — [E = 16; By = 12; By = 1; E3 = 6],
Matriz F — |
— |

Matriz G

F=T7 F =3 F,=10; F; = 3],

Uma vez que no circuito do filtro a capacitores chaveados apresentado na Fig. 1.7, o
capacitor A; aparece duas vezes, a matriz A deve ser construida com dois capacitores
Ay, totalizando vinte capacitores unitarios para implementar A, Ay, Ay, A3z e Ay.

Neste trabalho, sera considerado o caso em que o filtro a capacitores chaveados
¢ implementado usando uma estrutura diferencial. Esse tipo de estrutura tem como
principais vantagens a reducao de ruido de modo comum, atenuacao do efeito de
injegao de carga produzido pelas chaves analdgicas e a eliminagao de componentes
harménicos de ordem par [1]. A desvantagem dessa abordagem é o fato de o circuito
ser implementado com o dobro de capacitores — isto é, um conjunto de capacitores
para os ramos positivos e outro idéntico para os ramos negativos. Dessa forma, a
matriz A terd um total de 40 capacitores unitarios, as matrizes B e D terao 52 cada
uma, a matriz E terd 70, a matriz F tera 46 e a matriz G tera 8.

Antes de aplicar o método para a otimizacao do posicionamento dos capacito-
res unitarios, deve-se definir o nimero de linhas e colunas de cada matriz. Isso
é definido a partir do floorplanning do layout, apresentado na Fig. II1.12. Nessa
figura, cada bloco representa uma das matrizes de capacitores unitarios listadas
em (II1.41). A matriz identificada como S/H contém os capacitores do circuito de
amostragem (sample and hold) na entrada do filtro, presente no circuito da Fig.
I1.7. As chaves analégicas serao posicionadas ao longo da fronteira do layout para

evitar cruzamentos entre as trilhas de metal carregando os sinais de chaveamento
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Figura II1.12: Floorplanning do filtro ladder a capacitores chaveados, mostrando o
posicionamento de cada uma das matrizes de capacitores unitarios.

e aquelas que carregam os sinais analdgicos processados pelo filtro. Assim, evita-se
que os acoplamentos capacitivos devidos a tais cruzamentos contaminem os sinais
analégicos com os sinais de chaveamento. A inclusao de um anel de guarda na
fronteira do filtro tem como objetivo a blindagem do substrato contra ruido prove-
niente de outras partes do circuito integrado. Finalmente, deve ser mencionado que
o posicionamento das matrizes no floorplanning foi escolhido de forma a aproximar
matrizes de capacitores que apresentam o maior nimero de interconexoes entre si.
De acordo com a Fig. III.12, para que as matrizes de capacitores unitarios
possam ser encaixadas perfeitamente lado a lado no layout, as matrizes B, D e E
devem ter o mesmo numero de linhas, assim como as matrizes A e F. A matriz G,
no entanto, tera um nimero de linhas menor que A e F devido ao fato de apresentar
um numero bastante reduzido de capacitores unitarios em comparacao com essas
duas ultimas. Na Tabela II1.2 sao listados os nimeros de linhas e colunas das
matrizes de capacitores unitarios. Em algumas das matrizes, o nimero total de

posicoes permitidas pelo nimero de linhas e colunas excedeu o nimero total de

Tabela III1.2: Dimensoes das matrizes de capacitores unitarios do filtro SC ladder.

MATRIZ | LINHAS | COLUNAS | DUMMIES
A 6 7 2
B 7 8 4
D 7 8 4
E 7 10 0
F 6 8 2
G 4 2 0
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capacitores unitarios da matriz. Nesses casos, capacitores dummy foram incluidos
para completar as matrizes. Na Tabela II1.2, também ¢é indicado o nimero de
capacitores dummy adicionados a cada matriz.

Aplicando o método proposto ao layout da matriz A, obtemos diferentes solugoes
com os mesmos valores numéricos para o erro médio Ey/(L) e para a fungao custo
fe(L). Entre as solugoes obtidas, duas sao apresentadas na Fig. 111.13. Em ambas
as figuras, os capacitores unitarios sao identificados pelo simbolo do capacitor do
filtro ao qual cada um deles pertence, assim como nos exemplos apresentados anteri-
ormente. Os capacitores dummy, por sua vez, estao identificados na matriz através
do nimero zero. Como o filtro serd implementado com uma estrutura diferencial,
os capacitores dos ramos positivos estao representados em branco, e os capacitores
dos ramos negativos estao representados em cinza. Nenhuma das solugoes obtidas
apresentou insensibilidade ao gradiente linear de variacao de capacitancias. Entre-
tanto, as solugoes exibem arranjos dos capacitores unitarios que minimizam o erro
médio Ey(L). Apesar de nao ser possivel obter um arranjo com centréide comum
para todos os grupos de capacitores unitarios nessa matriz, os capacitores unitarios
pertencentes a Az e Ay estao dispostos com centréide comum em ambas as solugoes
apresentadas na Fig. I11.13. Qualquer uma das duas soluc¢oes encontradas poderia

ser perfeitamente adotada para o layout da matriz A na implementacao do filtro.

olA|a|Aa|alala AlA|Aa]|a|a Aa]oO
A A, (A ]A A Al A AlA A |A A A lA
A A A |, |A |4, [A, A A A A A |A ] A
A A, A A A A A A A, A A A A, A,
AlA A A |A A, A Ala, A lA A A A
Alafala|a,|alo ofala|afalala

(a

~—

(b)

Figura I11.13: Duas solugtes obtidas pelo método proposto para o layout da matriz A.

Com a matriz B, a situacao nao foi muito diferente. Foram obtidas diversas
solucoes com os mesmos valores numéricos para o erro médio e para a fungao custo.
Duas das solugoes obtidas sao apresentadas na Fig. II1.14. Novamente, ambas as
solugoes nao apresentam insensibilidade ao gradiente linear de variagao de capacitan-
cias, mas apresentam o arranjo que minimiza o erro médio devido a esse gradiente.
Embora qualquer uma das duas solugoes da Fig. II1.14 pudesse ser escolhida para
a implementagao do layout da matriz B, a da Fig. II1.14(a) é claramente a que

apresenta o arranjo mais organizado e mais simples de ser roteado.
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o|B|[B|[B|B|B|B|O ofB|B|B|B|B|B|O
B|B|B|B|B|B|B|B B|B|B|B|B|B|B|B
B|B|B,|B|B, B |[B]|B B|B|B,|B,|B,|B |B|B
B|B|B,|B,|B,|B |B|B B|B|B,|B,|B,|B, [B|B
B|B|B,|B|B, |B|[B]|B B|B|B,|B,|B|B|B|B
B|B|B|B|B|B|B|B B|B|B|B|B|B|B|B
olB|B|B|B|B|B|O ofB|[B|B|B|B|B|O

(a) (b)

Figura II1.14: Duas solugoes obtidas pelo método proposto para o layout da matriz B.

Na Fig. III.15 sao apresentadas duas das diversas solucoes obtidas para o layout
da matriz D. Ambas produzem o mesmo valor para o erro médio e para a funcao
custo. Apesar de também nao serem solugoes insensiveis a gradientes lineares de
variacao de capacitancias, ambas apresentam arranjos que minimizam o erro médio

En (L) devido a esse gradiente.

o|p(D|D|D|D|D|O o[p|D|D|D,|D|D|O
D |D,|D, [D,[D,|D, D, | D D|D (D, |D|D,|D,|D|D
D |D,|D,|D,|D,|D,|D,|D D |D, D, |[D,|D,|Ds|D,| D
D|D|D,|[D,|D,|[D,|D|D D |D, [D,|D,|D,|D,|D,| D
D |D,|D,|D,[D,|D,|D,| D D |D, |D,|D;|D,|D,|D, | D
D |D,|D, [D,[D,|D,|D,| D D|D|D,|D,|D,|D,|D|D
o|p(D|D|D|D|D]|O o[D|[D|D,|D|D|D|O

(a) (b)

Figura IT1.15: Duas solugoes obtidas pelo método proposto para o layout da matriz D.

Na Fig. III.16, por sua vez, sao apresentadas duas das solucoes obtidas para o
layout da matriz E. Apesar de também nao serem insensiveis a gradientes lineares de
variacao de capacitancias, ambas apresentam arranjos que minimizam o erro médio
Em(L) devido a esse gradiente.

Para a matriz F, dois dos resultados obtidos através do método proposto sao
apresentados na Fig. II1.17. Ambas as solugoes apresentam o mesmo valor para o
erro médio £y(L) e para a funcao custo f.(L), e qualquer uma das duas poderia ser
escolhida para a implementacao do layout da matriz F.

Finalmente, na Fig. II1.18, sao apresentadas duas das solucoes obtidas para o
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E|E|E|E|E|E|E|E|E|E E|E|E|E |E|E|E|E|E|E
E |E, |E, |E |E,|E |E |E, |E | E E|E|E |E |E|E|E |E|E|E
E |E, B, |E,|E|E, | B |E, |E, | E E|E |E, |E,|E, |E;|Es|E, |E | E
E|E|E |E,|E, |E|E|E |E|E E|E|E, |E,|E,|E,|E|E |E | E
E |E, B, [E;|E, |E|E, [E, |E, | E E|E|E, |E, |E |E|E,|[E|E|E
E |E, |E, |E |E |E|EB |E |E | E E|E|E |E |E|E |E |E|E|E
E|E|[E|E|E|E|E|E|E|E E|E|E|E |E|E|E|E|E|E

(a) (b)

Figura I11.16: Duas solucoes obtidas pelo método proposto para o layout da matriz E.

F,[F,|F,|F[F|F,|E|oO O|F,|F,|F|F|F[E|F,
F,(F|F|F |F,|F|F,|[F, F,|F,| F|E,[F, | F |E,|F,
F,| F|F, |F, [By|F | F[F, F,| E|F, |F, [F,|F, | F |F,
F,|F|F,|F, [ |F | F |F, F,| F|F,|F, |F,|F,| F |F,
F,|F,| F|E |F,| F|F [E F,|F,| F|F,|F, | F|F,|F,
0 |F,|F,|E|F|F,|F,|F, F,|F,| F|F[F|E,|F,|o0

(a) (b)
Figura I11.17: Duas solucoes obtidas pelo método proposto para o layout da matriz F.
layout da matriz G. Como essa matriz possui poucos capacitores unitarios, as difer-

engas entre as solugoes obtidas sao apenas sutis, ao contrario das matrizes anteriores.

Qualquer uma das solugoes poderia ser escolhida para a implementacao do filtro.

G|G G|G
G, |G, G, |G,
G,| G, G, |G,
G|G G|G

(a) (b)

Figura II1.18: Duas solugoes obtidas pelo método proposto para o layout da matriz G.

O algoritmo de otimizacgao foi executado 100 vezes para cada uma das matrizes
do filtro. A exemplo da Tabela III.1, apresentada na subsecao anterior, a Tabela I11.3
lista um conjunto de dados estatisticos, obtidos a partir dos resultados encontrados

para cada matriz. Novamente, tais resultados mostram que o algoritmo convergiu
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adequadamente para as solugoes 6timas em termos de Ey/(L) e f.(L). Nos problemas
apresentados até aqui, a solucao étima para o problema do arranjo dos capacitores
unitarios em uma matriz nao é unica. Dessa forma, diferentes solugoes foram encon-
tradas pelo algoritmo para os mesmos valores de Ey/(L) e f.(L), conforme mostrado

anteriormente.

Tabela I11.3: Performance do algoritmo de otimizagao nas matrizes de capacitores do
filtro SC ladder.

Em(L)
MATRIZES MINIMO MEDIA o
A 0,001527810 | 0,001539920 | 1,5096e-5
B 0,000285322 | 0,000285322 | 3,7531e-19
D 0,000203802 | 0,000205811 | 6,5762e-6
E 0,000169866 | 0,000171843 | 2,8288e-6
F 0,000136154 | 0,000137550 | 1,1118e-5
G 0,001663170 | 0,001663170 | 1,9197e-16
J(D)
MATRIZES MINIMO MEDIA o
A 0,1598230 0,1603410 3,2369e-4
B 0,0492278 0,0492799 1,6574e-4
D 0,0838160 0,0840417 3,0682e-4
E 0,0716229 0,0718426 1,8278e-4
F 0,1131680 0,1131960 1,4145e-4
G 0,5833333 0,5833333 7,7716e-16

I111.3.3 - LAYOUT DO FILTRO CASCATA DE BIQUADS

O filtro passa-baixa de quarta ordem projetado na Secao II.1 é formado por duas
secoes biquadraticas e, conseqiientemente, os capacitores de uma nao interferem na
outra. Portanto, nao ha necessidade de que os capacitores de um biquad estejam bem
casados com os do outro. Além disso, de acordo com a funcao de transferéncia dos
biquads (11.46), ha dois grupos distintos de razdes de capacitancias: um grupo possui
o capacitor B no denominador, enquanto o outro apresenta o capacitor ID como
denominador; sendo que os capacitores que formam os numeradores de um grupo
sao diferentes dos numeradores do outro grupo. Dessa forma, nao ha necessidade de
casar os capacitores de um grupo com os de outro.

Portanto, de acordo com a discussao acima, o layout do filtro cascata de biquads
sera formado, ao todo, por quatro matrizes de capacitores unitarios. Cada um dos
dois biquads tera duas matrizes cada, onde os capacitores pertencentes ao grupo
de razoes com o denominador B estarao em uma das matrizes, e os do grupo com
o denominador D na outra. Entao, de acordo com os resultados apresentados na

Tabela II.5, os nimeros de capacitores unitarios pertencentes a cada matriz sao
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dados por:
Matriz By — [A=4; B=28; 1 =1],
Matriz D; — [C=1;, D=4, FE=7,G=1],
(I11.42)
Matriz By, — [A=2; B="T;,1=2],
Matriz Dy — [C=5; D=14; E=4; G =5],

onde B; e D; se referem, respectivamente, aos grupos de capacitores com denomi-
nadores B e D da primeira secao biquadratica e, analogamente, By e Dy se referem
aos mesmos grupos da segunda secao biquadratica. Para tornar este exemplo de
aplicacao diferente do filtro anterior, sera considerada uma implementacao simples-
mente terminada — ou seja, nao serd empregada uma estrutura diferencial. Assim,
os capacitores listados acima nao aparecerao duplicados nas matrizes.

Assim como no layout do filtro ladder, o nimero de linhas e colunas das matrizes
de capacitores unitarios depende do floorplanning do layout, o qual é mostrado es-
quematicamente na Fig. I11.19, seguindo o mesmo padrao do floorplanning adotado
para o filtro ladder. Para que as matrizes possam se encaixar adequadamente no lay-
out da Figura II1.19, foram escolhidos os nimeros de linhas e colunas apresentados
na Tabela III.4.

o D2 # Saida

D, B, &= Entrada

5§ &

A v 1

Chaves Analogicas
e Anel de Guarda

Amplificadores Operacionais de Transcondutancia

Figura I11.19: Floorplanning do filtro cascata de biquads, mostrando o posicionamento de
cada uma das matrizes de capacitores unitarios.

Tabela II1.4: Dimensoes das matrizes de capacitores unitarios do filtro cascata de

biquads.
MATRIZ | LINHAS | COLUNAS | DUMMIES
By 5 7 2
D1 5 3 2
By 4 3 1
Do 4 7 0
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Aplicando-se o método proposto neste trabalho a matriz de capacitores By, tam-
bém sao obtidas diversas solugoes com o mesmo valor numérico para o erro médio
Em(L) e para a fungao custo f.(L). Entretanto, ao contrario das solugbes obtidas
para o filtro ladder, as solugoes 6timas obtidas para a matriz B; s@o insensiveis a
gradientes lineares de variacao das capacitancias. Duas das solugoes encontradas
pelo algoritmo sao apresentadas na Fig. I11.20, onde se verifica que ambos apresen-
tam centroide comum. Qualquer uma das duas solucoes poderia ser escolhida para

a implementacao do filtro.

B(B|B(B|B|B]|O O|B|B|B|B|B|B
B|B|B|A|B|B|B B|B|B|A|B|B|B
B|B|A|I |A|[B|B B|B|A|I |A|[B|B
B|B|B|A|B|[B|B B|B|B|A|B|[B|B
0O|B|B|B|B|B|B B(B|B(B|B|[B]|O

(a) (b)

Figura II1.20: Duas solugoes obtidas pelo método proposto para o layout da matriz B;.

Para a matriz D;, foram também encontradas diversas solucoes possiveis, onde
duas delas sao apresentadas na Fig. III.21. Apesar de ambas as solugoes apre-
sentarem os mesmos valores minimos para o erro médio £y/(L), as solugoes Gtimas

nao sao insensiveis a gradientes lineares de variacao de capacitancias.

mlo|g|(®m]| o
g|lo|o|lo|H
m|lo|lo|l®| o
H|o|Q|l®|o
ol ol NeN Mol Nl
m|lo|lo|l®| o

(a) (b)

Figura II1.21: Duas solugoes obtidas pelo método proposto para o layout da matriz D;.

Para a matriz By, foram também encontradas diversas solugoes possiveis, das
quais duas sao apresentadas na Fig. II[.22. Ambas as solucoes apresentam os
mesmos valores minimos para o erro médio £y/(L), mas as solugdes dtimas nao sao
insensiveis a gradientes lineares de variagao de capacitancias. E interessante notar
que a simetria de ambas as solugoes é bastante similar a um arranjo com centréide

comuin.
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0O|B|B OB
B|ITIT]|A I 1A
All|B All
B|B|B B |B

(a)

(b)

Figura II1.22: Duas solugoes obtidas pelo método proposto para o layout da matriz Bs.

Finalmente, duas das diversas solucoes encontradas para a matriz Dy sao apre-

sentadas na Fig. I11.23. Ambas as solugoes apresentam os mesmos valores minimos

para o erro médio £y(L), mas as solugdes Gtimas nao sao insensiveis a gradientes

lineares de variacao de capacitancias.

g|o0|0|UC

g|o0|Q@]|UC
olg|lE|Q

Qla|lg| o

N BN NaN el
o|Q|0|UC
O|0|0|UC

g|o0|0|UC
Ol e

g|o|l0|UC

Qo] e
(ol ol BN Nw)

QlE|lE|l 0

C|lo|O|C

(a)

(b)

Figura II1.23: Duas solugoes obtidas pelo método proposto para o layout da matriz Do.

O algoritmo de otimizacao foi também executado 100 vezes para cada uma das
matrizes do filtro. A exemplo da Tabela II1.3, apresentada na subsecao anterior,
a Tabela III.5 apresenta um conjunto de dados estatisticos, obtidos a partir dos

resultados encontrados para cada matriz. Novamente, tais resultados mostram que

Tabela II1.5: Performance do algoritmo de otimizacao nas matrizes de capacitores do
filtro SC implementado com biquads.

Em(L)
MATRIZES MINIMO MEDIA o
By 1,88741e-32 | 2,81224e-32 | 9,4352e-33
Dy 0,000669388 | 0,001447050 | 9,6975e-4
By 0,000249494 | 0,000552908 | 6,4919e-4
Do 2,52048e-5 2,52048e-5 | 4,0658e-20
J(T)
MATRIZES MINIMO MEDIA o
By 0,0353741 0,0353741 3,4695e-17
Dy 0,1446430 0,1435890 0,00159409
By 0,1692550 0,1692550 1,5521e-16
Do 0,1000000 0,1000000 1,9429e-16
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o algoritmo convergiu adequadamente para as solugoes 6timas em termos de /(L)
e fo(L). Todavia, no caso da matriz D;, as solugdes que apresentam os valores
minimos para o erro médio £y,(L), produzem valores para a funcao custo f.(L) que
sao significativamente maiores que o valor minimo que essa funcao pode assumir
para a referida matriz. Portanto, nas 100 rodadas do algoritmo, seis solucoes que
nao minimizam &£y(L) — mas minimizam f.(L) — foram encontradas. Na Tabela
IIL.5, o valor minimo de f.(L) considerado é o menor valor obtido apenas para os
casos em que o erro médio é minimizado. Por essa razao, a média dos valores de

fe(L) ficou menor que o valor minimo.



CAPITULO IV

FiLTRO GM-C ANTI-ALIASING

Nos capitulos anteriores, foi dada énfase ao projeto de filtros a capacitores chave-
ados. Entretanto, tais filtros sao sistemas discretos no tempo e, conseqiientemente,
sujeitos ao fenomeno de aliasing [43]. O Teorema de Nyquist [43,44] apresenta as
condicoes que devem ser satisfeitas para evitar esse fenomeno. A primeira delas diz
que um sinal continuo, antes de ser amostrado, deve ter a banda de seu espectro de
freqiiéncias limitada superiormente por uma freqiiéncia maxima f,q.. Além disso,
para que o sinal continuo possa ser completamente caracterizado através de suas
amostras discretas no tempo, a freqiiéncia f, com que o sinal é amostrado deve ser
obrigatoriamente maior que o dobro de f,,q.-

Dessa forma, antes de ser amostrado, um sinal continuo no tempo precisa ser
processado por um filtro passa-baixa, continuo no tempo, a fim de que seu espectro
de freqiiéncias seja limitado.

As principais técnicas para a implementacao de filtros continuos no tempo em
circuitos integrados CMOS sao MOSFET-C e Gm-C [3]. Os filtros MOSFET-C sao
construidos exatamente como os filtros RC-Ativos, onde os amplificadores operaci-
onais e os capacitores sao mantidos e os resistores sao substituidos por MOSFET’s
(Metal Ozxide Semiconductor Transistors) operando na regiao de triodo. Essa téc-
nica tem duas grandes desvantagens: amplificadores operacionais com impedancia de
saida suficientemente baixa nao sao facilmente conseguidos em tecnologias CMOS;
e a utilizacao de componentes nao lineares como MOSFET’s no lugar de resistores
aumenta a distor¢ao produzida pelo filtro, reduzindo sua faixa dinamica [2].

Filtros Gm-C, por outro lado, sao constituidos por OTA’s (Operational Transcon-
ductance Amplifiers) e capacitores. Ao contrario de amplificadores operacionais,
OTA’s necessitam de impedancias de saida elevadas, o que é relativamente simples
de ser obtido em tecnologias CMOS. Além disso, existem na literatura diversos tra-

balhos sobre a linearizacao da transcondutancia de OTA’s, fazendo com que filtros

77
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Gm-C produzam pouca distorc¢ao.

Neste trabalho, um filtro Gm-C sera projetado para operar como filtro anti-
aliasing do filtro passa-faixa a capacitores chaveados desenvolvido no Capitulo II.
Esse filtro a capacitores chaveados possui uma banda passante entre 10 e 30 kHz, com
freqiiéncia de amostragem de f, = 200 kHz. Conseqiientemente, o filtro passa-baixa
anti-aliasing deve ter sua banda passante se estendendo até 30 kHz, no minimo, e
banda de rejeigdo comecando em f,/2 = 100 kHz, a fim de satisfazer o Teorema de
Nyquist. Entretanto, filtros continuos no tempo com pélos nessa faixa de freqiiéncia
requerem capacitores muito grandes para uma implementacao em circuito integrado.

Alternativamente, capacitores em torno de 1 pF podem ser empregados na imple-
mentagao do filtro, caso os OTA’s apresentem transcondutancias da ordem de nA/V.
Portanto, uma topologia de OTA é proposta neste trabalho com o objetivo de se
atingir transcondutancias na faixa de nA/V, com comportamento linear em uma
ampla faixa da tensao diferencial de entrada. Essa topologia sera, entao, aplicada
ao projeto do filtro anti-aliasing mencionado acima.

Na Segao IV.1 é apresentado o projeto preliminar do filtro Gm-C, a partir de uma
rede ladder passiva. Nesse projeto prelimiar, os OTA’s serao considerados ideais,
pois o circuito real é discutido somente na Secao IV.2. Finalmente, na Secao 1V.3
serao apresentados os resultados obtidos por simulagao para verificar a performance

do OTA proposto e do filtro anti-aliasing.

IV.1 - PROJETO PRELIMINAR DO FILTRO GM-C

O filtro passa-faixa a capacitores chaveados projetado no Capitulo II tem banda
passante compreendida entre 10 e 30 kHz, e freqiiéncia de amostragem de 200 kHz.
De acordo com o Teorema de Nyquist [43], a freqiiéncia mais elevada de um sinal
continuo no tempo que este filtro pode processar corretamente é de 100 kHz. Conse-
qlientemente, a banda rejeicao do filtro anti-aliasing deve comecar nessa freqiiéncia.
A banda passante, por outro lado, nao pode se estender até 100 kHz, pois tal fil-

tro seria irrealizavel. Como a banda passante do filtro a capacitores chaveados se

IOﬁSdB

40 dB

Ganho

>

30 100 £ (kHz)

Figura IV.1: Especificagoes do filtro anti-aliasing.
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estende até 30 kHz, essa é a maior freqiiéncia que a banda passante do filtro anti-
aliasing deve conter. Dessa forma, a melhor escolha para o limite da banda passante
do filtro anti-aliasing é 30 kHz, pois uma freqiiéncia maior que essa levaria a um fil-
tro de ordem mais elevada desnecessariamente. Conseqiientemente, as especificacoes
definidas para o filtro anti-aliasing sao apresentadas na Fig. IV.1.

Tais especificacoes sao satisfeitas por um filtro passa-baixa de terceira ordem,
usando a aproximagao de Chebyshev. Partindo da fun¢ao de transferéncia do filtro,
e utilizando métodos de sintese de redes passivas [98], obtém-se a rede ladder da
Fig. IV.2, que serd empregada como protétipo para a obtencao do filtro Gm-C. Os

valores normalizados dos componentes da rede ladder sao listados na Tabela IV.1!.

R L,
AT .
+ +

Figura IV.2: Protétipo ladder do filtro Gm-C anti-aliasing.

Lo
AN o
v, *
RZ’n RS St Cl 03:: RL ’UO
S

Figura IV.3: Rede ladder com entrada em fonte de corrente.

Tabela I'V.1: Valores normalizados dos componentes da rede ladder.

COMPONENTE VALOR
Rg 1,000000000000000
4 8,468528757236334 - 106
Lo 5,818130310788204 - 10~
Cs 8,468528757236334 - 106
Ry 1,000000000000000

O primeiro passo para obter o filtro Gm-C a partir do protétipo em rede ladder
é substituir o ramo de entrada, formado pela tensao v;, em série com o resistor Rg,
pelo seu equivalente de Norton, conforme mostrado na Fig. IV.3. O préoximo passo
consiste em substituir os resistores e os indutores do protétipo por transcondutores

e capacitores. A fonte de corrente na entrada, por exemplo, pode ser implementada

'Essa rede ladder foi sintetizada com o auxilio do programa ELETSIM, desenvolvido pelo
prof. Anténio Carlos Moreirao de Queiroz (COPPE/UFRJ) e disponibilizado no enderego
http://www.coe.ufrj.br/~acmq.



CapiTuro IV 80

por um simples OTA, cuja transcondutancia normalizada é dada por G,, = 1/Rg =
1. Dessa forma, aplicando-se a tensao v;, a entrada do OTA, a corrente aplicada a
entrada do filtro serd G,, - vy, = vin/Rs.

Como uma fonte de corrente controlada pela tensao sobre ela mesma funciona
exatamente como um resistor, os resistores Rg e R; podem ser implementados
por OTA’s cujas tensoes de saida sao aplicadas as respectivas entradas, conforme
mostrado na Fig. IV.4. Como tem-se Rg = Ry, os OTA’s empregados nessa tarefa
terao transcondutancias normalizadas G,,, = 1/Rs = 1/R; = 1, que, por sua vez,
é o valor da transcondutancia do OTA na entrada do filtro, conforme discutido no

paragrafo anterior.

Y
I=GnV "R
— —

+ o +o————

V -

— o ENE—

Figura IV.4: Implementagao de um resistor a partir de um transcondutor.

Com relacao ao indutor Lo, a técnica comumente adotada em filtros Gm-C con-
siste em utilizar giradores para fazer com que a impedancia de um capacitor seja
vista pelo restante da rede como uma impedancia indutiva. Essa técnica é mostrada
esquematicamente na Fig.IV.5, onde o girador é composto por dois transcondutores.
A idéia é aplicar ao capacitor C' uma corrente proporcional a tensao de entrada V.
Assim, essa corrente produzird uma queda de tensao V5 sobre o capacitor, que serd
empregada no controle da corrente drenada pelo ramo de entrada do circuito. Assim,
a impedancia vista dos terminais de entrada do circuito serd proporcional ao inverso
da impedancia do capacitor. Isso significa que, de acordo com a Fig. IV.5, o circuito
terd o comportamento de um indutor com indutancia igual a C/G?,. Neste projeto,
optou-se por empregar transcondutores normalizados com a mesma transcondutan-
cia que aqueles que implementam os resistores da rede ladder, ou seja, G,, = 1.

Dessa forma, o indutor L, sera simulado por um capacitor C cuja capacitancia

o0—

+ +

‘/1 <\l, vaé vai 1\ Vé p— L

| sC
7= % - =

Figura IV.5: Simulagdo de um indutor através de um capacitor e girador.
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normalizada ¢ numericamente igual a indutancia de Ly apresentada na Tabela IV.1.
Assim, o filtro Gm-C sera implementado com todos os transcondutores iguais, o que
facilita bastante a sintonia do filtro realizada através do ajuste da transcondutancia
dos OTA’s.

Assim, aplicando-se a rede ladder da Fig. IV.3 as transformagoes discutidas
acima, obtém-se o filtro Gm-C apresentado na Fig. IV.6, com topologia diferencial
e com todos os OTA’s iguais. Neste circuito, foram necesséarios dois giradores para

fazer com que o capacitor C'y fosse visto por toda a rede como o indutor L.

I I I
26 26, <26,
+ Uiy © o +7,
D 4 4
Vg © ° -1,
1 1 1
;201 ]?:202 ;203

Figura IV.6: Filtro Gm-C com topologia diferencial.

No filtro Gm-C da Fig. IV.6, ao invés de apenas um capacitor suspenso entre
os terminais diferenciais, optou-se por empregar dois capacitores com o dobro da
capacitancia, onde um dos nés esta conectado ao né de terra. A principal vantagem
dessa configuracao é a manutencao do equilibrio entre os dois ramos diferenciais do
filtro, pois os elementos parasitas associados a placa superior de um capacitor de
silicio policristalino é significativamente diferente dos parasitas associados a placa
inferior. Dessa forma, apenas a placa superior é conectada aos ramos diferenciais do
filtro, enquanto que a placa inferior — a que apresenta a maior capacitancia parasita
em relacao ao substrato — fica sempre conectada ao né de terra.

Finalmente, o tltimo passo do projeto é definir o fator de escala de impedancia
para a transcondutancia G,, dos OTA’s e as capacitancias C, Cy e C3 apresentadas
na Tabela IV.1. A escolha desse fator de escala deve ser feita de modo a nao produzir
capacitores inviaveis para uma implementagao em circuito integrado e também nao
exigir demais do projeto dos OTA’s.

Caso o fator de escala fosse escolhido de modo a fazer com que a transcondutancia
dos OTA’s fosse G,,, = 100 uA/V, por exemplo, as capacitancias do filtro seriam C
= (3 = 0,847 nF e Cy = 0,582 nF, o que seria invidvel para uma implementacao
integrada. Por outro lado, a escolha de um fator de escala que produza capacitores
suficientemente pequenos levard a OTA’s com baixissima transcondutancia. Um dos
maiores problemas de se escolher um fator de escala muito pequeno é a especificagao
da impedancia de saida do OTA. Isso acontece porque a impedancia de saida dos

OTA’s em um filtro Gm-C deve ser muito maior que a impedancia dos capacitores
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do filtro na faixa de freqiiéncias de interesse. Com capacitores da ordem de 100 fF,
operando a 10 kHz — menor freqiiéncia da banda passante do filtro a capacitores
chaveados —, a impedancia desses capacitores seria igual a Zo = 1/27nfC) =
169 M2, e a impedancia de saida dos OTA’s teria que ser bem maior que esse valor.

Também deve ser mencionado que os valores das capacitancias do filtro sao li-
mitados inferiormente pelas capacitancias dos proprios OTA’s, pois estas ultimas
podem levar a erros na resposta em freqiiéncia do filtro.

Para este projeto, foi adotado um fator de escala de impedancia igual a 5 Gf2.
Assim, os valores de transcondutancia e das capacitancias do filtro ficam conforme
mostrado na Tabela V.2, os quais sao adequados para uma implementacao em

circuito integrado.

Tabela IV.2: Valores da transcondutancia dos OTA’s e das capacitancias do filtro Gm-C.

COMPONENTE VALOR
Gum 200 nA/V
C, 1,69 pF
L, 1,16 pF
Cs 1,69 pF

Na préxima secao, é apresentada a topologia proposta para atingir a especificacao
de G,, citada acima, com uma caracteristica suficientemente linear em uma ampla

faixa da tensao diferencial de entrada.

IV.2 - AMPLIFICADOR OPERACIONAL DE TRANSCONDUTANCIA

Um dos objetivos do presente trabalho é propor uma topologia de OTA que apre-
sente uma transcondutéancia ajustavel na faixa de 200 nA/V, com uma impedancia
de saida suficientemente elevada em relagao ao nivel de impedancia do filtro e que
produza pouca distor¢ao para uma ampla faixa da tensao diferencial de entrada.

Nesta secao, serd apresentada, inicialmente, uma revisao bibliografica dos prin-
cipais trabalhos publicados na literatura com propostas de topologias de OTA com
baixa distorcao e baixas transcondutancias. Entao, a topologia proposta neste tra-

balho sera apresentada e discutida.

IV.2.1 - REVISAO BIBLIOGRAFICA

Entre as principais questoes envolvidas no projeto de um amplificador operaci-
onal de transcondutancia para filtros Gm-C estd a linearidade da relacao entre a
corrente de saida e a tensao diferencial de entrada. Por essa razao, é necessario
implementar os transcondutores com um circuito suficientemente linear para a apli-

cagao em questao. Por essa razao, pares diferenciais simples, como o da Fig. 1V.7,
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nao sao adequados para a implementacao do circuito de entrada de OTA’s de filtros
Gm-C, em funcao da elevada distor¢ao verificada na forma de onda de corrente na

saida quando sao aplicadas tensoes diferenciais maiores que alguns milivolts.

Voo

Figura IV.7: Par diferencial simples com MOSFET’s de canal P.

Na literatura, ha diversas técnicas publicadas para aumentar a faixa de operacao
linear de um par diferencial MOS [48,107]. Entre elas, as mais comumente empre-
gadas fazem uso de realimentacao negativa. Em [51], por exemplo, uma parcela da
corrente na saida do par diferencial de entrada ¢é aplicada a um conversor corrente-
tensao, que produz uma versao atenuada da tensao diferencial de entrada que, por
sua vez, ¢ comparada com a tensao na entrada.

Todavia, a técnica de realimentacao negativa mais utilizada é, sem duivida, a
degeneracao de fonte [49, 58,64, 65, 74], onde as fontes de ambos os transistores do
par diferencial sao conectadas entre si através de um resistor, conforme mostrado
na Fig. IV.8 — ou, alternativamente, através de um transistor MOS operando na
regiao de triodo. Dessa forma, a corrente de saida do par diferencial produz uma
versao atenuada da tensao diferencial de entrada ao passar através do resistor de

degeneracao. Como essa tensao aparece na mesma malha que as tensoes vgg de

Figura IV.8: Par diferencial com degeneracao de fonte.
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ambos os transistores do par diferencial, a tensao que é efetivamente convertida
em corrente pelo par é a diferenca entre a tensao diferencial de entrada e a tensao
no resistor, produzindo o efeito de realimentacao negativa. Em [68], é proposta
uma topologia que combina realimentacao de corrente e degeneragao de fonte para
aprimorar a linearidade de um par diferencial.

Em circuitos bipolares, a técnica de degeneragao de emissor produz um par dife-
rencial com caracteristica significativamente mais linear que a degeneracao de fonte
em tecnologias MOS. Isso acontece porque a tensao vgg varia muito pouco durante a
operacao do par bipolar degenerado, fazendo com que a tensao diferencial de entrada
seja quase integralmente aplicada ao resistor de degeneracao. Assim, a corrente de
saida — e, conseqiientemente a transcondutancia — é praticamente determinada
apenas pelo resistor, levando a um comportamento bastante linear. Por outro lado,
em pares diferenciais MOS degenerados, a tensao vgg varia significativamente du-
rante a operacao do par degenerado, distorcendo a forma de onda da corrente na
saida. Por essa razao, em [59,67,71,77] um amplificador operacional foi empregado
em cada uma das entradas de um par diferencial MOS degenerado para resolver esse
problema, conforme mostrado na Fig. IV.9. O elevado ganho do amplificador ope-
racional faz com que a tensao da fonte acompanhe a tensao de entrada, fazendo com
que esta seja integralmente aplicada ao resistor de degeneracao, conforme acontece

nos pares bipolares degenerados.

Voo Voo

Ip C\D C\D Ip

e i<,

Figura IV.9: Par diferencial com degeneragao de fonte e amplificadores operacionais para
manter constantes as tensoes de Vg dos transistores.

Uma forma alternativa de se utilizar a degeneragao de fonte para reduzir a dis-
torgao de pares diferenciais é apresentada na Fig. IV.10(a) [49]. Durante a opera-
cao deste par, os transistores M; sempre estarao operando na regiao de saturacao.
Os transistores M4 € Msp, por outro lado, poderao trocar de regiao de operacao
durante a excursao do sinal diferencial de entrada, produzindo a curva de transcon-
dutancia apresentada esquematicamente na Fig. IV.10(b). Nessa figura, a regiao A

corresponde a faixa de valores da tensao diferencial de entrada em que ambos Ms 4
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e Msp operam na regiao de triodo, como se fossem resistores de generagao de fonte.
Na regiao B, a tensao diferencial é negativa o suficiente para fazer com que Msy
passe a operar na regiao de saturacao, com Msp se mantendo em triodo. J4 na regiao
C, a tensao diferencial de entrada é positiva e elevada o suficiente para fazer com
que Msyp passe a operar na regiao de saturacao e Ms4 opere na regiao de triodo.
Assim, ajustando-se adequadamente as dimensoes dos transistores, pode-se obter
uma transcondutancia quase constante para uma ampla faixa da tensao diferencial

de entrada, conforme mostrado na Fig. IV.10(b).
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Figura IV.10: Par diferencial com degeneragao de fonte alternativa (a) para manter a
transcondutancia razoavelmente constante em uma ampla faixa da tensao diferencial de
entrada (b).

Em uma outra abordagem, adotada em [47, 56,64, 75, ajusta-se a corrente de
polarizacao do par diferencial de acordo com o sinal de entrada, tornando a conver-
sao tensao-corrente realizada pelos transistores do par linear para uma ampla faixa
da tensao diferencial de entrada. Essa abordagem é conhecida na literatura como
polarizacao adaptativa.

Em [50,52,53,57,63,69], foram propostas outras técnicas que empregam combi-
nacoes de pares diferenciais, onde cada par é construido com transistores de dimen-
soes diferentes. O objetivo é fazer com que um par cancele o efeito nao linear do
outro. Em [54], o circuito de entrada é composto por uma combinagao de diferen-
tes pares diferenciais, onde os terminais de dreno sao conectados a saida de forma
cruzada. Cada par diferencial da combinacao é projetado para operar em uma
faixa diferente da tensao de entrada, de modo que o conjunto opere de forma sat-
isfatoriamente linear para uma ampla faixa da tensao diferencial de entrada. Tais
abordagens dependem criticamente do casamento entre todos os transistores dos
pares diferenciais que compoem o circuito de entrada. Em [55,72,78,80], a técnica

de cancelamento de nao linearidades é combinada com a degeneracao de fonte para
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se obter transcondutores altamente lineares.

Uma outra idéia é o emprego de pares pseudo-diferenciais [79,81] para se obter
uma caracteristica mais linear. Pares pseudo-diferenciais sao comumente utilizados
em abordagens onde os transistores do par operam na regiao de triodo [60, 66, 70,
73,76]. A razao de se empregar transistores polarizados na regidao de triodo provém
do modelo de primeira ordem do transistor MOS [45]:

Ip =k, % (Vas — Vin) Vps — %vgs : (IV.1)
Mantendo-se a tensao Vpg constante, a relacao entre a corrente de dreno do transistor
e a sua tensao Vg fica bastante linear. A desvantagem dos pares pseudo-diferenciais
¢ o reduzido valor da CMRR (Common-mode Rejection Ratio) obtida com essa
topologia.

Além das abordagens citadas acima, existe ainda uma abordagem nao conven-
cional no projeto de transcondutores [61,62], que consiste em aplicar a tensao de
entrada diretamente a um resistor e espelhar a corrente resultante para a saida.
Tal abordagem tem a desvantagem de produzir transcondutores com impedancia de
entrada mais baixa que as abordagens convencionais.

Na literatura, ¢ comum os autores apontarem a reducao da transcondutancia
como a principal desvantagem dos métodos de linearizacao baseados em realimen-
tagao negativa — como a degeneracao de fonte, por exemplo. Entretanto, o obje-
tivo deste trabalho é justamente obter uma topologia de OTA que apresente baixas
transcondutancias. Por essa razao, a necessidade de OTA’s com baixa transcon-
dutancia possibilitara o desenvolvimento de um circuito bastante linear.

Além da linearidade, o projeto do filtro continuo no tempo deste trabalho deve
levar em consideracao algumas questoes relativas a faixa de freqiiéncias do pro-
jeto [82]. Uma dessas questoes estd relacionada com os elementos parasitas dos
transistores que compoem os amplificadores. Como sao necessarias baixas transcon-
dutancias, os transistores necessitam de canais bem longos. O emprego de transis-
tores com grande area de canal é particularmente vantajosa para reduzir a poténcia
de ruido flicker produzida pelo circuito [45] — tendo-se em vista que, em processos
CMOS, a poténcia desse tipo de ruido é a dominante em freqiiéncias de até cente-
nas de kilohertz [46]. Todavia, transistores com grandes dreas de canal apresentam
elevadas capacitancias entre porta e canal, além de outros efeitos capacitivos do
transistor MOS.

Em projetos envolvendo baixas freqiiéncias, empregam-se, preferencialmente,
transistores MOS de canal P na implementacao dos pares diferenciais de entrada.
Como a mobilidade dos buracos é cerca de trés vezes menor que a mobilidade dos

elétrons, transistores de canal P apresentam menores transcondutancias que transi-
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stores de canal N com as mesmas dimensoes. Além disso, transistores de canal P
produzem menos ruido flicker do que transistores de canal N [85].

Na literatura existem diversas abordagens para a implementagao de OTA’s com
baixas transcondutancias para aplicagdes em baixas freqiiéncias [96]. Uma delas
consiste simplesmente em fazer uso da reducao de transcondutancia proporcionada
pela realimentagao negativa [97]. Também empregam-se transistores MOS operando
na regiao de triodo para realizar a conversao tensao-corrente [95]. A vantagem desta

ultima abordagem é a baixa relagao g,,/Ip dos transistores polarizados na regiao de

triodo.
i i
(N+1) I ) VD) I,
Rs
% My - My M lMNEI v

Figura IV.11: Idéia béasica da técnica de divisao de corrente.

Em [85] é apresentada a técnica de divisao de corrente para a redugao da
transcondutancia de um par diferencial. Essa técnica é ilustrada na Fig. IV.11,
onde os transistores My sao formados por N transistores idénticos a M; em pa-
ralelo. O resistor de degeneracao de fonte Rg é usualmente implementado por um
transistor operando na regiao de triodo. A partir da andlise de pequenos sinais do

circuito da Fig. IV.11, observa-se que a transcondutancia do circuito é dada por:

G _ Z‘out _ gm1
"o —vs) 24+ Rs(N+1)gmi’

(IV.2)

onde g,,1 € a transcondutancia de M; — a transcondutancia de My é igual a N g,,;1.

Considerando que Rg (N + 1) gy > 2, entao:

1
Rs (N +1)

I

Gnm (IV.3)
Portanto, a transcondutancia pode ser reduzida aumentando-se a resisténcia Rg
ou o fator N. Nos projetos onde o resistor Rg é implementado por um transistor

MOS operando na regiao de triodo, a técnica de divisao de corrente permite reduzir a
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transcondutancia do par diferencial sem a necessidade de transistores de degeneracao
com canal exageradamente longo, tendo-se em vista que a resisténcia equivalente de

um transistor MOS na regiao de triodo é aproximadamente

(IV.4)

Em [85] é mencionado que espelhos de corrente também podem ser empregados
na reducao da transcondutancia. Entretanto, essa técnica tem a desvantagem de
piorar a tensao de offset do OTA, pois quanto maior for o fator de atenuacao, pior
serd o casamento dos transistores que implementam o espelho. Além disso, grandes
fatores de atenuacgao de corrente aumentam a poteéncia de ruido na saida.

Por outro lado, em [91,92,94] é proposta a divisao de corrente série-paralelo, onde
o transistor do espelho de corrente que recebe a corrente de entrada é implementado
por transistores idénticos em paralelo, enquanto que o outro transistor do espelho
¢ implementado por transistores idénticos em série. Essa divisao de corrente série-
paralelo tem a vantagem de atingir grandes atenuacgoes sem ocupar muita area e
produzir menos ruido que um espelho de corrente comum, com o mesmo fator de
atenuacao.

Uma outra técnica de reducao de transcondutancia é o cancelamento de corrente,
ilustrada na Fig. IV.12, onde os transistores M; e My possuem o mesmo compri-
mento de canal Ly = Ly e diferentes larguras Wy = N-W;, onde 0 < N < 1. Nessa
abordagem, a corrente na saida de um dos pares diferenciais é subtraida da corrente
do outro, reduzindo a corrente total na saida e, conseqiientemente, a transcondutan-
cia. Todavia, essa topologia possui uma realimentacao positiva, fazendo com que a

estabilidade do circuito seja muito sensivel ao descasamento de componentes. Por
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Figura IV.12: Técnica de cancelamento de corrente.
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essa razao, na pratica, o fator de escala N é limitado a uma faixa de 0,5 a 0,9. Esta
técnica é empregada nos OTA’s propostos em [83,86], combinada com a divisdo de
corrente.

Uma outra abordagem emprega multiplicadores de transcondutancia [108] para
produzir pares diferenciais com baixo G, [89]. Em [90], sdo cascateados dois estégios
com transcondutancias g,, e 1/g,, para produzir uma transcondutancia total bem
baixa. Em [87,88], o sinal de entrada é aplicado ao substrato dos transistores
do par diferencial, pois a transcondutancia de efeito de corpo gm, = 0Ip/0Vps é
significativamente menor que a transcondutancia g,, = 0Ip/dVgs. Entretanto, essa
abordagem tem a desvantagem de reduzir a impedancia de entrada do OTA.

Uma forma alternativa de reduzir a transcondutancia consiste em atenuar a ten-
sao diferencial de entrada antes de aplica-la ao par diferencial do OTA. Uma forma
de se implementar essa atenuacao é com o emprego de transistores com porta flu-
tuante no par diferencial [93]. O divisor capacitivo formado pelas duas portas e o
canal do transistor atenua o sinal de entrada por um fator que depende da relacao
geométrica entre essas portas. A desvantagem do uso de transistores com porta
flutuante é a incerteza da carga que pode vir a ser acumulada pela porta, tanto du-
rante o processo de fabricacao, como também durante a vida 1til do circuito, devido
a injegao de portadores quentes [109]. Tais cargas acumuladas pela porta flutuante
causam um offset imprevisivel na tensao de limiar V};, dos transistores.

Em [87,88] sdo comparadas trés diferentes abordagens para a reducao de
transcondutancias: degeneracao de fonte, entrada pelo substrato e atenuacao através
de porta flutuante, onde todas elas sao implementadas juntamente com a divisao de
corrente. De acordo com os resultados apresentados, o OTA com entrada pelo sub-
strato apresentou a melhor linearidade, mas produziu mais ruido e exigiu um maior
consumo de poténcia que os demais. A abordagem com degeneracao de fonte, por
outro lado, foi a que menos ruido produziu e apresentou o menor consumo de potén-
cia. FEntretanto, esta foi a que demonstrou a pior linearidade. Ja a abordagem
empregando porta flutuante apresentou performances intermediarias entre as duas
anteriores.

Finalmente, deve ser mencionada uma abordagem diferente de todas as outras
discutidas acima, onde empregam-se escaladores de impedancia para fazer com que
capacitores pequenos apresentem aproximadamente o mesmo efeito de capacitores
maiores no circuito [84]. Esse escalamento de impedancia é conseguido através
de espelhos de corrente, e foi utilizado em aplicacoes de baixissimas freqiiéncias,

combinado com algumas das técnicas citadas acima [85,86].
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IV.2.2 - TOPOLOGIA PROPOSTA

Neste trabalho, ao invés de transistores com porta flutuante, sera empregado
o atenuador MOS apresentado na Fig. IV.13 [110-113] para atenuar a tensao na
entrada do OTA.

Voo

Mu
Uin Uo
My
Vss

Figura IV.13: Atenuador MOS.

Para o transistor M4; na Fig. IV.13, tem-se

Vbs1 = Vbp — vo, (IV.5)

VGSl = Vin — Vo- (IVG)

Como v, < Vpp, entao Vps1 > Vas1 — Vin, fazendo com que My, opere na regiao

de saturacao. Por outro lado, para o transistor M 4o, tem-se

Vbs2 = vo — Vss = vin — Vst — Vs, (IV.7)

VGS2 = Vin — Vgs. (IVS)

Considerando que ambos My; e Mgy estao com Vgg > Vi, teremos que Vpgs <
Vasa — Vin, fazendo com que M4 opere na regiao de triodo.

Dessa forma, as correntes de dreno em cada transistor sao dadas por:

—_

Wi

Ipv = 5 kn - (Vas1 — Vin)®, (IV.9)
147 1
Ipo =k, L—2 (Vasz — Vin) Viga — 5 Vi . (IV.10)
2
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Como o circuito faz com que Ip; = Ips, teremos que:

R
o= (Vin = Vss = Vip) - [ 1 — = a— V. R V.11
v, = (v Ss th) < R—l—l) + Vss ( )

onde o termo R é dado pela razao:

WLy

R = .
Wy /Ly

(IV.12)

Nota-se que a relagdo entre a tensdo de saida v, e a de entrada v, (IV.11) é

linear — de acordo com o modelo de nivel 1 para os transistores MOS —, onde o

ov, I R
=1—4/— V.1

o qual depende exclusivamente das dimensoes dos transistores M4, € M ys.

fator de atenuacgao é dado por:

Além da relagao linear entre v, e vy,, o atenuador da Fig. IV.13 apresenta uma
elevada impedancia de entrada e uma baixa impedancia de saida, pois o no de saida
esta conectado a fonte de My;. Essa baixa impedancia de saida também contribui
para reduzir o ruido na saida do atenuador [113].

Além dessas vantagens, o atenuador MOS requer menos area que outras técnicas
de atenuacao. Se o atenuador for implementado com L = Ly e Wy = 2- W, teremos
g;i‘; = 0,1835. Caso fosse empregado o
atenuador com porta flutuante, o mesmo fator de atenuacao seria conseguido com

R = 2. Isso leva a um fator de atenuacao

uma razao de capacitancias de cerca de 4,5 — ou seja, mais que o dobro da razao
entre as larguras de M4, e M ao.
Entretanto, de acordo com [110], verifica-se que a saida do atenuador apresenta

uma tensao de offset dada por

R
=— (V. Vi) | 1—4/—— \% V.14
S (Vss + Vin) ( Vs 1) + Vss, ( )

cujo valor é tao préximo de Vgg quanto menor for o ganho (IV.13).

Vo

A topologia de OTA proposta no presente trabalho é apresentada na Fig. 1V.14,
onde Vi até Vi sao tensoes de polarizacao DC, e Vi, é a tensao de controle da
transcondutancia do OTA. Nesse circuito, verifica-se a presenca dos atenuadores
MOS na entrada, o emprego da técnica de divisao de corrente, combinada com
degeneracao de fonte.

O atenuador na entrada, além de reduzir a transcondutancia do OTA, tem impor-

tante papel na linearizacao do par diferencial. Com a atenuacao, o OTA apresentara



CapiTuro IV 92

Voo Voo
Mz—[:]l Vio :[‘ErMs
Voo Voo
"
M, )| = [ M
Vi
Voo in g Voo M 7 P M 8
T 1 Via
%_[ - o MAl v. M j A It Mo
M M- M- M,
- N 1 1 M, v, — —o v,
Vi
- - M, b————| M
. v n ] [, M
M 134[_] IL EM 14
Vs Vs

Figura IV.14: Topologia de OTA proposta neste trabalho.

um comportamento linear para uma ampla faixa da tensao diferencial de entrada.

Por causa da tensao de offset proxima a Vsg na saida dos atenuadores, foi empre-
gada a saida em cascode dobrado, pois essa topologia permite que a tensao de modo
comum nas portas do par diferencial atinja Vsg sem que os seus transistores de canal
P entrem na regiao de triodo [46]. Assim, a tensdo de offset dos atenuadores pro-
porciona duas vantagens para o circuito da Fig. IV.14: uma ampla faixa de ajuste
para a transcondutancia do OTA e o uso da estrutura cascode para implementar as
fontes de corrente que polarizam o par diferencial.

Com uma tensao de modo comum proxima a Vsg na entrada do par diferencial, a
tensao DC nos terminais de dreno e fonte do transistor de degeneracao My,,, também
serd baixa. Assim, se um transistor de canal N for empregado para implementar
M., teremos uma ampla faixa de valores possiveis para a tensao de controle V.,
tal que Vgs > Vi, Como conseqiiéncia, teremos uma ampla faixa de ajuste da
transcondutancia do OTA.

A baixa tensao de modo comum na entrada do par diferencial também possibilita
o uso de fontes de corrente em cascode para polarizar o par, pois héa tensao suficiente
para manter Ms-M5 operando na regiao saturacao. Com a configuragao cascode, a
impedancia da fonte de corrente de polarizacao sera elevada, aumentando a rejeigao
a tensoes de modo comum do OTA. Essa rejeicao é de grande importancia para esta
topologia, principalmente porque a tensao de offset dos atenuadores depende da
tensao de limiar Vj;, (IV.14), a qual sofre com os efeitos de varia¢ao dos parametros

de processo. Por causa da dependéncia da tensao de offset dos atenuadores em
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relacao a Vj,, é de fundamental importancia que ambos os atenuadores estejam
muito bem casados. Assim, essas variacoes nos parametros de processo produzirao
tensoes de offset que serao aplicadas em modo comum a entrada do par diferencial.
Por outro lado, descasamentos nos parametros de ambos os atenuadores produzirao
uma tensao diferencial de offset na entrada do par diferencial. Na Secao IV.3.1
sao apresentados resultados obtidos através de simulagdes de Monte Carlo para
quantificar esse offset diferencial.

Além das outras vantagens mencionadas anteriormente, o uso de um par dife-
rencial com transistores de canal P permite que tais transistores sejam construidos
com o seu poco conectado ao terminal de fonte, com o objetivo de anular o efeito de
corpo [45]. No caso do OTA da Fig. IV.14, essa caracteristica é de vital importancia
porque a tensao de offset dos atenuadores faz com que a tensao de polarizacao nos
terminais de fonte dos transistores do par seja bem menor que Vpp, o que levaria
a um grande aumento na tensao de limiar desses transistores caso o poco fosse
conectado a tensao de Vpp.

O uso do divisor de corrente pode ser dispensado, dependendo da transcondutan-
cia que o OTA devera apresentar. Entretanto, a presenca do divisor possibilita o
emprego de um transistor com canal nao muito longo para a implementacao da
resisténcia de degeneracao de fonte.

Finalmente, o emprego de uma saida em cascode dobrado, além de produzir uma
elevada impedancia de saida, faz com que os tnicos nés de alta impedancia do OTA
sejam os dois terminais de saida. Assim, o pélo dominante da resposta em freqiién-
cia em malha aberta do OTA sera determinado pela impedancia de saida do OTA e
pelos préprios capacitores do filtro. Essa caracteristica permite que a estabilidade do
OTA em malha fechada seja assegurada sem a necessidade da inclusao de circuitos
de compensacao.

Na préxima secao, sao apresentadas algumas modificacoes na topologia da Fig.
IV.14 para incluir o sistema de controle de modo comum, resultando na topologia
final do OTA proposto.

IV.2.3 - CONTROLE DE MoD0O COMUM

Como a topologia de OTA proposta neste trabalho é totalmente diferencial, ha
a necessidade de se incluir um mecanismo para controlar a tensao de modo comum
na saida do amplificador. Considere, por exemplo, que a corrente de polarizacao DC
produzida pelos transistores M; e Mg, no circuito da Fig. IV.14, seja ligeiramente
diferente da corrente drenada pelos transistores M, e Mis devido a descasamentos
entre os componentes. Essa diferenca nas correntes de polarizacao levard a uma
tensao DC de modo comum na saida do OTA. Dependendo da diferenca entre as

correntes, a tensao de modo comum pode ser elevada o suficiente — por causa da
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alta impedancia de saida do OTA — para fazer com que os transistores de canal N,
ou os de canal P, no cascode de saida entrem na regiao de triodo. Em amplificadores
totalmente diferenciais, como o da Fig. IV.14, realimentar as tensoes de saida na
entrada nao resolvera o problema, porque o par diferencial na entrada rejeita tensoes
de modo comum — ou seja, somente a componente diferencial da tensao na saida é
realimentada.

Existem na literatura diversos circuitos para realizar o controle da tensao de
modo comum de amplificadores totalmente diferenciais [45]. Basicamente, o controle
é realizado medindo-se a tensao de modo comum na saida do amplificador, e essa
medida ¢é utilizada para ajustar as correntes de polarizacao até que os erros de
descasamento sejam compensados e a tensao de modo comum na saida se estabilize
em um valor de referéncia. No circuito do OTA apresentado na Fig. IV.14, por
exemplo, pode-se ajustar a fonte de corrente formada por M; e Mg, ou entao a
fonte formada por M3 e M4. Ajustar as fontes de corrente formadas por M, e Ms;
também é uma alternativa possivel, mas isso afetaria a polarizacao do par diferencial
e, conseqiientemente, a transcondutancia do OTA.

No presente projeto, a topologia adotada para o OTA foi proposta com o objetivo
de permitir grandes excursoes de sinal com baixa distor¢ao. Dessa forma, o sistema
de controle de modo comum deve ser capaz de medir a parcela de modo comum
da tensao na saida, mesmo na presenca de grandes tensoes diferenciais. Na Fig.
IV.15(a) é apresentado um sistema de controle de modo comum que atende a esse

requisito [45]. Basicamente, foram adicionados ao circuito do OTA dois transistores
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Figura IV.15: Circuitos de controle de modo comum usando transistores na regiao de
triodo para o ajuste da corrente na saida em cascode dobrado. O ajuste pode ser
realizado tanto na fonte de corrente PMOS (a), quanto na fonte NMOS (b).
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iguais Moy e Moo — polarizados na regiao de triodo — com o objetivo de ajustar
as fontes de corrente formadas por M; e Mg. Alternativamente, a mesma idéia pode
ser empregada para ajustar as fontes de corrente formadas por M;3 e My, conforme
mostrado na Fig. IV.15(b).

Na Fig. IV.15(b), como ambos Mgz e Mey estdao submetidos & mesma tensao

Upg, a corrente total entregue por por eles é

W v?
Iepy = Ics + Icq = ky — - [(Uo— — Vss — Vin) vps — LS]

L 2
9 (IV.15)
o Y (00 — Viss — Vi) wps — 208
n I o+ SS th DS 2 ;
w v
Lemgo = 2kn T [Ucm — Vss = Vin — %S} UDS, (IV.16)

onde Ve = (Vor + v,—)/2 é a tensdo de modo comum na saida do OTA. Dessa
forma, a corrente total drenada pelo par Mg3 e Mgy é controlada pela tensao de
modo comum na saida do amplificador. Uma relacao analoga também pode ser
obtida para a corrente fornecida pelo par M¢; e Moo da Fig. IV.15(a).

Assumindo que o OTA é projetado para uma corrente de polarizacao Ip,s €
uma tensao nula de modo comum na saida, os transistores Mo e Mco devem ser
dimensionados de forma a conduzir uma corrente igual a I, quando v., = 0.
Analogamente, os transistores Mc3 e Mgy devem ser dimensionados para conduzir
uma corrente igual a 2 I, quando v,,, = 0 — pois esses transistores recebem tam-
bém as correntes do par diferencial.

No circuito da Fig. IV.15(b), caso as correntes fornecidas pelas fontes da parte
superior do cascode assumam um valor I;,s + 01, o excesso de corrente injetado no
cascode inferior forcard uma elevacao nas tensoes vpg dos transistores de canal N,
devido ao efeito de modulagao do comprimento de canal. Isso aumentara a tensao de
modo comum na saida do amplificador. Esse aumento, por sua vez, elevara as tensoes
vgs de Mes e Mcy, fazendo com que a corrente I, s aumente até que o excesso
de corrente 0/ seja compensado e a tensao de modo comum na saida seja corrigida.
De acordo com essa andlise qualitativa, sempre que houver um descasamento de
corrente, a tensao de modo comum na saida do amplificador sofrera uma ligeira
variacao para fazer com que a corrente I, compense a diferenca ¢/, levando a um
erro na tensao de modo comum que serd tao menor quanto maior for o ganho de
transcondutancia do par Mcs e Mgy, Assim, a maior desvantagem desse esquema
de controle de modo comum ¢ justamente o baixo ganho de transcondutancia dos
transistores Mgz e Moy, em funcao de ambos estarem operando na regiao de triodo.
Uma andlise andloga também pode ser feita para o esquema da Fig. IV.15(a).

A expressao (IV.16) foi obtida empregando-se o modelo aproximado de nivel 1
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para descrever o comportamento dos transistores MOS. Entretanto, outros efeitos,
nao descritos por esse modelo simplificado, fazem com que a corrente /., s, também
seja afetada pela parcela diferencial da tensao na saida. Uma forma de se verificar
esse efeito é considerar que as correntes em Mgs e Moy sao dadas pelas seguintes

expansoes em série de Taylor:

Terp = Ics + Ica

= |:K0+K1U0,+K2'U27—|—"‘:| + [K0+K1Uo++K2’Ug++"'] (IV]_?)

= Ko+ K1 (vor +vo-) + Ko (V2 +02_) +---

Nessas expansoes, é razoavel supor que os coeficientes K; (i = 1,2,---) s@o iguais
para Mcs e Moy, porque ambos sao idénticos e possuem a mesma tensao vpg. Assim,
a parcela diferencial da tensao nas saidas v,. e v,_ serd cancelada no termo de pri-
meira ordem (v,; + v,_), mas nao serd cancelada no termo quadrético (vg L+ vg_).

Com o objetivo de atenuar essa dependéncia com relagao a parcela diferencial
da tensao na saida do OTA, o sistema de controle de modo comum adotado neste
trabalho combina os dois circuitos da Fig. IV.15, conforme mostrado no esquema

da Fig. IV.16.

e Voo Vo Voo
Mz—lill Vir IEMs
Mer | —| Mc,
v
Myl - [ s
1 %6 |
%D inl ‘/DD M7 :]I Ir__ MS
TT Wi
(% MAl Mtun MAl M9 jI = i[‘—— MlO
M M- M- M,
M N 1 1 N Mo VU,.o— — Uy,
Vis
— = M I i A
Vs Vis n ] [ ae
Vi
M3 :]I “ |[: My
Mcs | — EMOI
Vss Vss

Figura IV.16: Topologia proposta incluindo a circuitaria de controle de modo comum.

Nesse esquema, quando a tensao de modo comum na saida é positiva, as tensoes

lvgs| em Mg e Moo diminuem, reduzindo a corrente de compensagao fornecida
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pelos dois. Por outro lado, as tensoes vgg de Mcs e Mg, aumentam, elevando a
corrente do par. Dessa forma, ambos os esquemas de compensacao combinam seus
esforgos para controlar a tensao de modo comum na saida.

Quando uma parcela diferencial de tensao aparece na saida, uma das tensoes vgg
aumenta e a outra diminui em cada um dos pares Mc1-Mgo € Mos-Meay. Resultados
obtidos através de simulagoes — realizadas com o modelo BSim3v3 — revelam que
ambos os pares tém suas correntes /., s, reduzidas quanto maior for a tensao diferen-
cial aplicada. Assim, dimensionando adequadamente os transistores Mgq1-Mgy no
circuito da Fig. IV.16, a reducao de corrente em um dos pares de controle de modo
comum sera compensada pela reducao de corrente no outro devido a mesma parcela
de tensao diferencial na saida. Na préxima segao, sao apresentados resultados de
simulagao para ilustrar como o cancelamento dos efeitos da parcela diferencial acon-
tece de fato, e como tais resultados sao utilizados para dimensionar os transistores

de controle de modo comum.

IV.2.4 - ProJETO DO OTA

O filtro Gm-C, implementado com o OTA proposto neste trabalho, sera pro-
jetado para o um processo CMOS 0,35 pum. Nesse processo, serd empregada uma
polarizagao com Vpp = 2,5 V e Vgg = —2,5 V. Nesta secao, sao apresentados os
detalhes do dimensionamento do OTA apresentado na Fig. IV.16.

Neste projeto, nao serao empregados cédlculos analiticos para dimensionar os
transistores. Encontrar a largura e o comprimento de canal dos transistores através
de simulagoes realizadas com modelos mais acurados se mostra bem mais eficiente
do que calculos analiticos realizados com modelos aproximados.

Antes de iniciar o dimensionamento dos transistores do amplificador da Fig.
IV.16, é necessario definir os circuitos responsaveis por estabelecer as tensoes de

polarizacao Vj1-Vis. Na Fig. IV.17 é apresentado o circuito responsavel por Vj; e

Voo Voo

Viz o—e—| Mg

Mys | l [ My

1 bias dy bias
Vis Vss

Figura IV.17: Circuito para estabelecer as tensoes de polarizacao Vi1 e Vpa.
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Vi, empregando espelhos de corrente.

Os circuitos de polarizacao do cascode na saida do OTA, apresentados na Fig.
IV.18, seguem a mesma idéia do circuito da Fig. IV.17. No entanto, devido a
presenca dos transistores do sistema de controle de modo comum, foram adicionados
os transistores Mes e Meg para casar o circuito da Fig. IV.18(a) com o da Fig.
IV.15(a). Analogamente, os transistores Mg e Mgg foram incluidos para casar
os transistores do espelho de corrente formado pelos circuitos das Fig. IV.18(b) e
IV.15(a).

Yoz Y Yo e
MC5 :I lf' : MC6 Ibms %3 Ibms
Vi oy : My 2 |l I ||, Ma
[l . | [ ]
Mg |l 1 || Mo Vig o[~ Mos
i |
I bias i bias MC7 = _i_ = jjw—CB
Vs Vs Vss Vss

(a) (b)

Figura IV.18: Circuitos para estabelecer as tensoes de polarizacao do cascode na saida
do OTA.

Como se deseja uma tensao de modo comum nula na saida do OTA, as portas
dos transistores Mcs-Meg foram conectadas a terra para fazer com que o sistema
de controle de modo comum estabilize as tensoes nas portas de Ma1-Mgoy em zero.

O projeto do OTA se inicia com o dimensionamento dos atenuadores na entrada.
Para este projeto, deseja-se uma atenuacao de 5 vezes. Assim, tomando como ponto
de partida a expressao (IV.13) para o ganho do atenuador, a razao R entre as razoes

de aspecto dos transistores M4, e Mo é obtida resolvendo-se a equacao

| R 1
1—y/—— == IV.18
R+1 5’ ( )

de onde se obtém R = 1,778. Para facilitar o layout do OTA e também melhorar
o casamento entre os transistores M4, e Mo, optou-se por utilizar R = 2. Dessa
forma, M 4o poderd ser implementado por dois transistores idénticos a M4, em pa-
ralelo.

Uma vez determinada a razao R, resta dimensionar a largura e o comprimento
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do transistor unitario a ser empregado na implementagao de M4; e Ms. O critério
adotado para esse dimensionamento foi escolher as dimensdes tais que a corrente
drenada pelo atenuador durante a operagao do OTA mantenha o consumo de potén-
cia do OTA em niveis aceitaveis para o projeto.

De acordo com os resultados obtidos através de simulacao — os quais sao apre-
sentados na Secao IV.3.1 —, verifica-se que os atenuadores na entrada do OTA
produzem uma distor¢ao aceitavel em sinais senoidais cuja amplitude se extende até
1,6 V em cada uma de suas entradas — o que representa uma excursao de sinal
diferencial de 3,2 V. Assim, arbitrando uma corrente maxima de 20 pyA para uma
tensao de entrada v, variando de —1,6 até 1,6 V, obtém-se, através de simulacoes,

as seguintes dimensoes para os transistores unitarios que implementarao M4y € M 4o:

War =1 im (IV.19)
Ly =10 pm
Em projetos com restricao sobre o consumo de poténcia, deve-se escolher a corrente
méaxima nos atenuadores de forma a atender as especificacoes.

Com relacao ao restante do circuito do OTA apresentado na Fig. IV.16, a cor-
rente de polarizacao do cascode na saida e do par diferencial formado pelos tran-
sistores M; serd identificada por I;,s deste ponto em diante. No circuito divisor
de corrente, os transistores My sao implementados com N transistores iguais a M;
em paralelo — onde N representa um numero inteiro. Dessa forma, a corrente de
polarizacao em My serda N - I;,s. Na Tabela V.3, sao apresentadas as correntes
de polarizacao, dadas em funcao de Iy, em todos os transistores do amplificador.
Baseado nessas correntes, foram definidas as larguras e os comprimentos de canal
mostrados na tabela.

Para facilitar o projeto, todos os transistores de canal N e canal P serao dimen-
sionados com o mesmo comprimento de canal, isto é, de acordo com a Tabela 1V.3,
Lp = Ly. A excegao é o transistor de degeneracao de fonte Mj;,,, cujo comprimento
de canal sera escolhido de modo a atingir a transcondutancia desejada para o OTA.

Além das correntes, é necessario definir as tensoes de polarizacao Vg e Vpg
para cada um dos transistores. Tais tensoes sao definidas com o objetivo de manter
os transistores operando na regiao de saturagao para a maxima excursao de sinal
desejada na saida do OTA — exceto os transistores do sistema de controle de modo
comum, que devem operar na regiao de triodo.

No caso da saida positiva v,,, para que o transistor My opere na regiao de
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Tabela 1V.3: Atribuigdo das correntes de polarizagao e das dimensoes dos transistores do
circuito do OTA.

TRANSISTORES CoRrRENTE DC W L
M, Tyias Wiy Lp

My N - Tpiqs N - Wiy Lp

My, M3, My, Ms (N+1) Tyigs | (N+1)-Wp | Lp
Mz, Mg, My, Mg Tyias Wp Lp
My, My Tyias Wn Ly
M3, My, 2+ Iyigs 2-Wn Ly
Mtun 0 Wtun Ltun

M157 M18 Ibias WPB LP
Mg, M7, Mg, Mag Tyias Wp Lp
M21 Ibias WNB LN

Moo, Mo Thias Wn Ly
Mcy, Mca, Mcs, Mce Tyias Wep Lp
Mcs, Mcy 2+ Tyjas 2-Wen Ly
MC77 MC8 Ibias WCN LN

saturagao, a seguinte desigualdade deve ser satisfeita:

Vbsio < Vasio — Vinp
Vbio < Veio — Vinp (IV.20)

Vo+ S %5 + |V;5hp| )

onde Vi, < 0 é a tensao de limiar do transistor de canal P.

Analogamente, para a tensao na saida negativa v,_, obtém-se
Vo— S %5 + ’V;ghp| . (IV.21)

Além disso, a excursao na saida positiva v,, também é limitada inferiormente

para que o transistor M, se mantenha na regiao de saturagao:

Vbsiz > Vasiz — Vien
Vbi2 2> Va2 — Vinn (IV.22)

Vo+ 2 ‘/173 - ‘/:‘,hna

onde Vy,,, > 0 é a tensao de limiar do transistor de canal N.

Analogamente, para a tensao na saida negativa v,_, obtém-se

Vo— Z ‘/113 - V;Ehn- (IV23)
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Em relagao as tensoes de polarizacao Vj3-Vie, tem-se que:

Vis = Vss + Vpscs + Vpsiz + Vasit = Vss + Vpsca + Vpsia + Vasia,  (IV.24)

Via = Vss + Vpses + Vasizs = Vss + Vpsca + Viasia, (IV.25)

Vis = Voo + Vpsc1 + Vpsr + Vaso = Vop + Vpsce + Vbss + Vasio, (IV.26)

Ve = Voo + Vbsci + Vasr = Vop + Vbsca + Viass. (IV.27)

Dessa forma, para se conseguir a maxima excursao de sinal na saida do OTA, deve-se
polarizar os transistores do cascode com as menores tensoes Vgg e Vpg possiveis.
Além da excursao de sinal na saida, outro fator que influencia na escolha das ten-
soes de polarizagao dos transistores M3, M4, Mcs e Moy € a necessidade de manter
os transistores do par diferencial operando na regiao de saturagao. Os transistores

My estarao na regiao de saturacao se

Vosn < Vasy — Vinp
Von < Van — Vinp (IV.28)
Vs < Van + [Vinp| -

Como Vgy > Vsg, a desigualdade (IV.28) sera sempre satisfeita e My estard sempre
operando na regiao de saturacao.
Por outro lado, para que M; esteja operando na regiao de saturagao, deve-se

satisfazer

Vbst < Vst — Vi

(IV.29)
Vo1 < Va1 + |Vinpl -

Devido a tensao de offset préoxima a Vsg na saida do atenuador, o pior caso da
tensao na porta de M; ocorre quando Vi = Vsg. Conseqiientemente, para manter

M operando na regiao de saturacao, a sua tensao de dreno deve ser
Vb1 < Vg + |Vinp| - (IV.30)

Por outro lado, a tensao no dreno de M; é dada por Vpy = Vss + Vpses + Vpsiz =

Vss + Vpsca + Vpsia. Assim, para manter os dois transistores M; na saturagao, as
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seguintes desigualdades devem ser satisfeitas

Vpscs + Vpsiz < |Vinpl s (IV.31)

Vbscs + Vpsia < [Vinpl - (IV.32)

De acordo com os parametros do processo de fabricacao considerado, Vi, =-1,03 V
e Vipn = 0,706 V.

A partir das consideracoes acima com relagdo a excursao de sinal na saida e
a operagao do par diferencial, optou-se por polarizar os transistores M;-M7, com
AVgs = |Vgs — Vin] = 0,2 V. Tal tensdo é baixa o suficiente para permitir uma
grande excursao de sinal na saida do OTA, e também é suficientemente alta para
garantir que esses transistores nao estarao operando em inversao fraca. Para os
transistores My, Mg, Mz e My, foi escolhida uma tensdo de polarizagao |Vps| =
0,3 V para garantir a operagao na regiao de saturagao |Vps| > |Vas — Vin| com uma
folga de 0,1 V. A tensao de polarizacao nos drenos de M3 e My é estabelecida
por Vi3 e as tensoes Vg de My, e My, respectivamente. Analogamente, no caso
de M7 e Mg, essa tensao é estabelecida por Vis e as tensoes de Vg de My e My,
respectivamente.

Como os transistores Mq1-Mcy do sistema de controle de modo comum deverao
estar operando na regiao de triodo, optou-se por polarizé-los com |Vpg| < 0,05 V,
para que esses transistores nao afetem significativamente a excursao de sinal na saida
do OTA.

Com esses valores escolhidos para as tensoes de polarizacao, as desigualdades
(IV.31) e (IV.32) serao plenamente satisfeitas, pois Vpscs + Vpsis = Vbsca + Vpsia
= 0,35 V < |Vipp| = 1,01 V. Além disso, de acordo com (IV.20) e (IV.26), o limite

da excursao de sinal em v, sera

Vot < Vis — Vinp = Voo + Vbsca + Vss + Viasio — Vi

(I 33)
< Vbp + Vbsce + Vpss — |[AVasio] = 1,95 V.

Por outro lado, considerando (IV.22) e (IV.24), o limite inferior da excursao de v,

sera

Vot = Vg — Vinn = Viss + Vpsca + Vpsia + Vasiz — Vinn

(IV.34)
> Vss + Vpsca + Vpsia + AVgsia = —1,95 V.

As expressoes para os limites de excursao de sinal de v,_ sao andlogas.
Com o objetivo de manter uma regularidade na polarizacao das fontes de corrente

do OTA, optou-se por polarizar os transistores Ms-Ms com a mesma tensao AVgg =
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|Vas — Vin] = 0,2 V, adotada no cascode. Além disso, os transistores My e M;
também serao polarizados com |Vpg| = 0,3 V.

Com relagao ao par diferencial, a transcondutancia do par com divisao de corrente
e degeneracao de fonte é dada por (IV.3), considerando que Rg (N + 1) g1 > 2 —
onde Rg é a resisténcia de degeneracao de fonte e g,,; é a transcondutancia dos
transistores M;. Dessa forma, a transcondutancia do par sera aproximadamente
determinada apenas pela resisténcia de degeneracao de fonte e pelo fator de divisao
de corrente. Tal caracteristica é bastante vantajosa para o OTA proposto, pois a
sua transcondutancia sera ajustada exatamente através da resisténcia equivalente
do transistor M,,, — que faz a funcao do resistor Rg na Fig. IV.11.

De acordo com o modelo de nivel 1, a transcondutancia de M; é dada por

2 [bias

= —_— IV.35
\Vast — Vinpl ( )

Im1
Assim, para garantir que Rg (N + 1) g1 > 2, a tensao de polarizacao AVgg) =
|Vast — Vinp| deve ser a menor possivel para que valor da transcondutancia g,,; seja
o maior que se pode conseguir com a corrente de polarizagao Iy,s. Portanto, a
exemplo do que foi feito na polarizacao dos transistores do cascode, optou-se por
empregar AVgs; = 0,2 V.
Finalmente, com relacao a polarizacao dos circuitos apresentados nas Fig. IV.17
e IV.18, tem-se

Vesis = Vpsie + Vasit = Vpsa + Vesa = Vpss + Vass, (IV.36)
Visis = Vpsio + Vas20 = Vst + Vase = Vpss + Vasio, (IV.37)
Visa1 = Vpsas + Vasaz = Vpsiz + Vasin = Vpsia + Vasia. (IV.38)

Uma vez definidas as tensoes de polarizacao em cada um dos transistores do
circuito, resta apenas definir o valor da corrente de polarizacao Ip;,s para que os
transistores possam ser dimensionados através de simulagoes. Um dos critérios para
a escolha da corrente de polarizacao é a necessidade de que Ip;,s Seja maior que a
maxima corrente exigida na saida do OTA durante sua operacao. De acordo com
os resultados de simulagao apresentados na Secao IV.3.1, a méaxima amplitude do
sinal diferencial que o OTA deve esperimentar em sua entrada sera de 3,2 V. Assim,
nessa situacao extrema, o OTA estard entregando sua corrente maxima na saida.

O valor desejado para a transcondutancia do OTA é de 200 nA/V. No entanto,

devido a desvios nos parametros do processo de fabricacao do circuito integrado, esse
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valor nao sera efetivamente verificado no circuito real. Por isso, foi incluida a tensao
de controle V,;,; no circuito da Fig. IV.16, para permitir o ajuste da transcondutancia
dos OTA’s fabricados. Por essa razao, o OTA deve ser dimensionado de modo
que sua transcondutancia possa assumir valores menores e maiores que 200 nA/V,
dependendo do ajuste da tensao V.. Assim, sera posivel compensar desvios de
transcondutancia tanto para mais, como para menos que o valor desejado.

Neste projeto, o transistor My,,, sera dimensionado — com o auxilio de simulagoes
— para que a maxima transcondutancia ajustavel esteja em torno de 400 nA/V. Para
esse valor de transcondutancia, a méxima corrente que o OTA devera disponibilizar
em sua safda é G (maz) * Vin(maz) = 1,28 pA. Portanto, Iyes > 1,28 pA.

Para dimensionar os demais transistores do OTA, sao simulados os circuitos de
teste apresentados na Fig. IV.19. Nesses circuitos, fixam-se as tensoes Vp, Vg
e Vs desejadas e configura-se o simulador para realizar uma varredura no valor
da largura W do transistor entre dois limites, que podem ser estimados através
do modelo de nivel 1 do MOSFET. Como resultado, deve-se obter um grafico da
corrente de dreno em funcgao dos valores de largura W considerados na varredura.
Entao, a partir desse resultado de simulacao, encontra-se qual o valor de W que
produz a corrente de polarizacao desejada para as tensoes de polarizacao definidas
no projeto. Esse procedimento equivale a resolver as equagoes do MOSFET usando o
modelo BSim3v3. Assim, o dimensionamento dos transistores é realizado de maneira

bem mais acurada do que se fossem realizados célculos com modelos aproximados.

I Voo
p
(D Vs
M, VG% G
OV, My
Vo )7
e
Vs

Ip
(a) (b)

Figura IV.19: Circuitos adotados no dimensionamento de transistores de canal N (a) e P
(b) através de simulagoes.

O comprimento de canal L dos transistores, por outro lado, foi definido de forma
a se obter uma impedancia de saida suficientemente alta para o OTA. Além disso,
a area do canal de um transistor é inversamente proporcional a poténcia de ruido
flicker produzida pelo dispositivo [114]. Dessa forma, a escolha do comprimento
de canal também influencia na poténcia de ruido produzida pelo filtro, pois o ruido
flicker é a parcela dominante do ruido verificado na faixa de freqiiéncias do projeto.

Assim, foram dimensionadas duas versoes do OTA da Fig. IV.16. Uma delas com
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Ipias = 1,5 pA, e a outra com Iy;,s = 2,0 pA. Em cada um dos projetos, o transistor
M., e o fator de divisao de corrente N do par diferencial foram dimensionados
de forma que o OTA apresentasse 200 nA/V aproximadamente no meio da faixa
de valores possiveis das transcondutancias ajustaveis através de V. Os graficos
de transcondutancia em funcao da tensao diferencial de entrada obtidos através da
simulagao sdo apresentados nas Fig. IV.20(a) e IV.20(b) para os OTA’s polarizados
com Ipies = 1,5 pA e Iyies = 2,0 pA, respectivamente. Para cada OTA, foram tracados
graficos de transcondutancia obtidos para diferentes ajustes de V., variando de
0,6 V até 2,5 V.

Transcondutincia (nA/V)
Tranzcondutincia (nAV)

I 11!
2 -1 u} 1 2 3 4 5
Tensio Diferencial de Entrada (V) Tensdo Diferencial de Entrada (V)

O I N

Z8 S :
< 4 9 2 4 0 1 2 3 4 5 5 4

(a) (b)

Figura IV.20: Transcondutancias em funcao da tensao diferencial de entrada para
diferentes ajustes da tensao V., obtidas para o OTA polarizado com Ip;,s = 1,5 pA (a)
e com Ipies = 2,0 pA (b).

Comparando os resultados da Fig. 1V.20, verifica-se que o OTA polarizado com
Ipias = 2,0 pA apresentou uma menor dependéncia da suas curvas com relagdo a
tensao diferencial de entrada — principalmente para os valores mais elevados de
transcondutancia ajustados por V.,,. Portanto, nota-se que a linearidade do OTA
pode ser melhorada a custo de um aumento no consumo de poténcia. Correntes
de polarizagao maiores nao produziram uma melhoria de linearidade significativa o
suficiente que justificasse o aumento no consumo de poténcia. Além de melhorar
a linearidade, verificou-se que a polarizacao com I, = 2,0 pA proporcionou uma
maior faixa de transcondutancias atingiveis com o OTA. Sendo assim, optou-se por
adotar Ip,,s = 2,0 uA para a polarizacao do OTA.

Por fim, resta ainda dimensionar adequadamente os transistores Mg1-Mgy do
sistema de controle de modo comum. Inicialmente, os transistores Mg3 e Mgy sao
dimensionados, com o auxilio do simulador, para apresentarem Vpg < 50 mV para
Ip = 2 Ius = 4,0 pA — conforme mostrado na Tabela IV.3. Ja os transistores Mg

e Mgo sao dimensionados de forma que a dependéncia da corrente de compensacao
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drenada por Mgs e Mgy em relagao a parcela diferencial da tensao na saida seja
compensada pela corrente em Mea; e Mg, Com esse objetivo, foram obtidos os
graficos da Fig. IV.21 para a tensao de modo comum estabelecida na saida do OTA
em fungao da parcela diferencial nos mesmos terminais de saida. Na Fig. IV.21(a),
o OTA proposto foi simulado apenas com o sistema de controle de modo comum
formado por Mg, e Mgy — os transistores Moz e Moy foram curto-circuitados. Ja
na Fig. IV.21(b), foi a vez do OTA ser simulado apenas com Mgz e Mg, realizando

o controle de modo comum.
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Figura IV.21: Parcela de modo comum da tensao na saida do OTA produzida pelo
esquema de controle formado por M1 e Mco (a) e por Mcs e Moy (b) isoladamente.
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Figura IV.22: Parcela de modo comum da tens@o na saida do OTA produzida por ambos
os esquemas de controle em conjunto.

De acordo com os resultados, verifica-se que a tensao de modo comum estabele-
cida pelo controle realizado por Mc e Mo diminui quando a parcela diferencial na
saida aumenta. Esse comportamento permanece em uma faixa da tensao diferencial

na saida em que M¢y e Meo operam com |Vigg| > |Vipy|. Ja a tensdo de modo comum
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estabelecida pelo controle realizado por Mc3 e Moy tem o comportamento inverso
em relacao a parcela diferencial.

Simulando o circuito do OTA com ambos os circuitos de controle de modo comum
— conforme mostrado na Fig. IV.16 —, as dimensoes dos transistores Mg, e Meo
foram ajustadas até que a curva da tensao de modo comum em funcao da parcela
diferencial na saida do OTA apresentasse o aspecto mostrado na Fig. V.22, onde
se verifica pouca dependéncia em relagao a parcela diferencial em uma ampla faixa
de tensao. A partir desses resultados, verifica-se a vantagem de combinar ambos os
sistemas de controle de modo comum em um mesmo OTA.

Finalmente, os valores obtidos para as variaveis de projeto listadas na Tabela

IV.3 sao apresentados resumidamente na Tabela IV.4.

Tabela IV.4: Valores obtidos para as variaveis de projeto listadas na Tabela IV.3.

VARIAVEL | VALOR

Ibias 270 IU’A
Wdif 20,0 j2assl
N 3

Wp 18,0 pm
WPB 2,7 jeantt
Wi 5,6 pm
WNB 0,65 j2ansl
WCP 3,0 A
Wen 2,0 pm
Woeun 1,0 pm
Liun 10,0 pm
Lp 5,0 pm
Ly 5,0 pm

Na Tabela IV.5 sao listados os resultados obtidos através de simulagao para
o ponto de operacao DC do OTA projetado — usando o modelo BSim3v3 e os
parametros tipicos do processo de fabricacao CMOS 0,35 pum considerado neste
trabalho. Outros resultados de simulacao obtidos para o OTA e para o filtro Gm-C

sao apresentados a seguir.

IV.3 - SIMULACOES

Nesta secao sao apresentados os resultados obtidos através de simulagao para
verificar o desempenho dos circuitos projetados nas secoes anteriores. Todos os
resultados apresentados nesta secao foram obtidos através do simulador Spectre,
considerando o modelo BSIM3v3 para os transistores MOS. As simulacoes de Monte

Carlo apresentadas aqui foram realizadas considerando as variancias fornecidas pela
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Tabela IV.5: Ponto de operagao DC do OTA projetado, obtido através de simulagao.

TRANSISTORES Ip Vbs Vas Vin

M 41 6,09 uA | 4,778 V | 2,278 V | 0,818 V

M 49 6,09 uA | 0,222V 2,0V 0,708 V
M, 2,00 pA | -1,135V | -1,215V | -1,026 V
My 6,01 pA | -1,437V | -1215V | -1,026 V
My, Ms 8,00 uA | -0,308 V | -1,230 V | -1,027 V
My, Ms; 8,00 pA | -3,254 V | -1,.325V | -1,128 V
M-, Mg 2,00 pA | -0,310 V | -1,260 V | -1,059 V
My, Mg 2,00 pA | 2,102V | -1,354 V | -1,157T V
Mu, Mlg 2,00 ,uA 27163 A% 1,123 Vv 0,920 A%
Mz, My 4,00 pA | 0,302V | 0,985V | 0,776 V
Meci, Meo 2,00 pA | -0,092 V | -2,504 V | -1,055 V
Mes, Mcy 4,00 pA | 0,031V | 2,496 V | 0,743 V

empresa detentora do processo de fabricagao CMOS 0,35 um adotado neste trabalho.
Com relacao as simulagoes de ruido, como o filtro Gm-C sera empregado como filtro
anti-aliasing do filtro SC que possui banda passante compreendida entre 10 e 30 kHz,
todas as poténcias de ruido apresentadas nesta secao foram obtidas integrando-se a
densidade espectral de poténcia fornecida pelo simulador nessa faixa de freqiiéncias.

Na Secao IV.3.1 sao apresentados os resultados obtidos apenas para o atenuador
MOS. Os resultados simulados obtidos para o OTA proposto sao apresentados na
Secao IV.3.2. Na Secao IV.3.3, sao apresentados os resultados das simulagoes realiza-
das para avaliar o desempenho do circuito de controle de modo comum. Finalmente,

os resultados obtidos para o filtro Gm-C sao apresentados na Secao IV.3.4.

IV.3.1 - RESULTADOS OBTIDOS PARA O ATENUADOR MOS

Primeiramente, com o objetivo de avaliar a distor¢ao produzida pelo atenuador
da Fig. 1V.13, foi realizada uma varredura da tensao de entrada v;,, medindo-se a
correspondente tensao na saida v,. Na Fig. IV.23(a) sao apresentados os resultados
obtidos para diferentes configuracoes de ganho do atenuador, onde sao empregados
de N =1 a N = 4 transistores idénticos em paralelo na implementacao de M 4s.
Nota-se que o circuito comeca a operar adequadamente como um atenuador quando
a tensao de entrada v;, é elevada o suficiente para fazer com que ambos My e
M5 operem em inversao forte. Na Fig. IV.23(b) s@o apresentadas as respectivas
derivadas das curvas da Fig. IV.23(a). De acordo com esses resultados, verifica-se
que o comportamento do atenuador nao é perfeitamente linear, conforme previsto
em (IV.11), a partir do modelo simplificado de primeira ordem.

A fim de se quantificar a distorcao produzida pelo atenuador MOS devido a
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Figura IV.23: Varredura DC da tensao de entrada do atenuador para diferentes
configuracoes de ganho.

efeitos de segunda ordem, foi medida a distorgdo harmonica total (THD) da forma
de onda da saida v, em funcao da amplitude do sinal de tensao na entrada v;,. Os
valores obtidos para a configuracao do atenuador onde N = 2 — configuragao de
ganho adotada no projeto do OTA? — sdo apresentados no grafico da Fig. IV.24.
Comparando-se este grafico com o da Fig. 1V.23(a), nota-se que o THD cresce quase
linearmente com a amplitude da tensao de entrada até que esta ultrapassa o limite
em que os transistores estao operando em inversao forte. A partir desse ponto, a
caracteristica de transferéncia de tensao do atenuador passa a ser significativamente
nao linear, produzindo um aumento acentuado na distor¢ao harmonica do sinal na

salda.

0 02 04 086 08 1 12 1.4 1.6 1.8 2
Tensiio de Entrada (V)

Figura IV.24: THD do sinal na saida v, do atenuador MOS em fugao da amplitude da
tensao na entrada v;,.

Para verificar o quanto o atenuador MOS ¢é sensivel a variacoes nos parametros
do processo de fabricacao e a descasamentos entre My, e Myo, na Fig. IV.25 sao

apresentadas as curvas da caracteristica de transferéncia de tensao do atenuador,

2Deste ponto em diante, todos os resultados de simulacao foram obtidos para o caso em que
N = 2.
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obtidas em 500 simulagoes de Monte Carlo. De acordo com os resultados obtidos,
nota-se que a tensao de offset na saida do atenuador é mais acentuada do que a

variacao verificada na inclinagao da curva caracteristica — ou seja, no ganho.

Tensio na Saida (V)

2 1.6 -1 05 0 0s 1 1.5 2
Tens#io na Entrada (V)

Figura IV.25: Resultados obtidos para a caracteristica de transferéncia de tensao do
atenuador (N = 2) a partir de 500 simulagoes de Monte Carlo.

Com o objetivo de determinar o efeito predominante sobre as variagoes verificadas
na tensao de offset na saida do atenuador, foram realizadas mais 500 simulagoes de
Monte Carlo, considerando os efeitos de variacao nos parametros do processo de fab-
ricacao e os efeitos de descasamento separadamente. Os resultados sao apresentados
nos histogramas da Fig. IV.26. Nota-se claramente que as variagoes nos parametros
do processo de fabriacao sao o efeito predominante sobre as flutuacoes verificadas
na tensao de offset do atenuador. Este resultado ja era esperado se for considerada
a expressao analitica (IV.14). Nela verifica-se que a tensao V;, — um parametro do

processo de fabricacao — tem maior influéncia sobre o offset que a razao R entre as

=S ‘ : : : : 80

)
o

N

o
IS
o

-
o

Numero de Qcorréncias
I
(]

Numero de Ocorréncias
o
(=)

o
-
(=)

0 0 i
229 2285 2.28 2275 227 2265 226 2279 2278 2277 2278 2275 2274 2273 2272
Tensdo de Offset (V) Tensio de Offset (V)
(a) (b)

Figura IV.26: Histogramas da tensao de offset na saida do atenuador, considerando
efeitos de variagdo dos pardmetros do processo de fabricacao (a) e descasamento de
componentes (b) separadamente.
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dimensoes dos transistores — afetada pelo descasamento.

Na Fig. IV.27 é apresentado o grafico da variagao da corrente de dreno dos
transistores que integram o atenuador em func¢ao da tensao de entrada v;,. Conforme
mencionado anteriormente, os transistores do atenuador foram dimensionados para

drenarem essa faixa de corrente durante a operacao do OTA.

25

Cotrente de Dreno (LLA)
5 = B
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]

2 1.5 -1 05 0 o0& 1 15 2
Tensiio de Entrada (V)

Figura IV.27: Corrente de dreno nos transistores do atenuador em fungao da tensao de
entrada v;,.

Também foi avaliada a resposta em freqiiéncia do atenuador, mostrada na Fig.
IV.28. De acordo com os resultados, nota-se que o atenuador mantém o seu ganho
em toda a faixa de freqiiéncias de interesse do filtro anti-aliasing. E interessante
notar que o zero produzido pela capacitancia Cgg do transistor M4, e a capacitancia
Cap do transistor Mys — conectadas em paralelo entre a entrada v;, e a saida v,
no circuito da Fig. IV.13 — tem efeito dominante sobre a resposta em freqiiéncia
do atenuador, fazendo com que sua atenuagao diminua em freqiiéncias superiores
a 1 MHz. Ja o pdlo do circuito aparece em uma freqiiéncia mais alta, em virtude
da baixa impedancia de saida do atenuador. E interessante notar que o ganho do
atenuador tende para um valor constante em altas freqiiéncias, o qual é determinado
pelo divisor capacitivo formado pela capacitancia entre os noés v;, e v,, juntamente

com a capacitancia entre o né v, e o terra para pequenos sinais.

BT e

Ganho (dB)
S
T

-18 Cm—  —— u y—— T
100
Freqiiéncia (Hz)

Figura IV.28: Resposta em freqiiéncia do atenuador.

Com relagao a poténcia de ruido produzida pelo atenuador, a densidade espectral
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de poténcia na saida v, é apresentada na Fig. IV.29. Nota-se que o ruido flicker é o
efeito dominante na faixa de freqiiéncias de interesse — 10 a 30 kHz. A poténcia de
ruido na safda é de 2,70- 10~ VZ, enquanto que a poténcia equivalente na entrada

éde1,62-107% V2,

Densidade Espectral de Poténcia (V¥Hz)

1¢*
Freqiiéncia (Hz)

Figura IV.29: Densidade espectral de poténcia de ruido na saida do atenuador MOS.

Apesar do atenuador MOS distorcer um pouco o sinal em sua saida, esse efeito é
atenuado no OTA proposto em virtude do par diferencial do OTA receber a versao
atenuada da tensao de entrada medida diferencialmente entre os dois atenuadores
do circuito. Ao empregar a tensao medida diferencialmente, os componentes har-
monicos de ordem par sao cancelados, reduzindo a distor¢ao harmonica do sinal
diferencial atenuado. Para verificar esse efeito, foi realizada uma simulagao onde
um sinal de entrada puramente diferencial foi aplicado a dois atenuadores MOS
idénticos, e a tensao diferencial de saida foi medida entre as saidas de ambos os
atenuadores. Na Fig. IV.30(a), sdo apresentados os gréficos da tensao diferencial de

saida em fungao de uma varredura DC da tensao diferencial de entrada para diferen-
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Figura 1V.30: Varredura DC da tensao diferencial de entrada para diferentes
configuracoes de ganho dos atenuadores.
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tes configuragoes de ganho dos atenuadores. As derivadas primeiras dessas curvas
sao apresentadas na Fig. IV.30(b). Comparando esses resultados com aqueles da
Fig. IV.23, nota-se uma significativa melhoria na linearidade da caracteristica de
transferéncia de tensao.

Analogamente ao que foi feito para um atenuador simples, na Fig. IV.31 é apre-
sentado o gréfico da distor¢ao harmonica total (THD) do sinal diferencial na saida
em funcao da amplitude do sinal diferencial aplicado a entrada. Nota-se uma expres-

siva reducao na distorcao do sinal atenuado em relacao aos resultados apresentados
na Fig. IV.24.

25—

O . L L Il T
u] 0& 1 1.8 2 25 3 35 4
Tensio Diferencial de Entrada (V)

Figura IV.31: THD do sinal diferencial na saida em fugao da amplitude da tensao
diferencial de entrada.

Apesar de reduzir a distor¢ao do sinal atenuado, o uso de dois atenuadores na
entrada do OTA proposto tem a desvantagem de contribuir para a tensao de offset
diferencial do amplificador, pois descasamentos entre ambos os atenuadores irao
proporcionar uma tensao diferencial DC na entrada do par diferencial do OTA.
Para avaliar esse efeito, foram realizadas 500 simulacoes de Monte Carlo para medir
como tensao DC medida diferencialmente nas saidas de ambos os atenuadores do
OTA se comporta mediante varia¢oes de parametros de processo e de descasamento.
Os resultados obtidos foram organizados no histograma da Fig. IV.32. De acordo
com os resultados obtidos, verificou-se uma tensao de offset diferencial média de
—28,75 4V, com um desvio padrao de 1,27 mV.

Comparando os resultados da Fig. IV.32 com os da Fig. IV.25, nota-se que
houve uma redugao significativa na variancia da tensao de offset. Isso se deve ao
fato de que as variacoes na tensao DC na saida devido a desvios de parametros que
afetam igualmente ambos os atenuadores sao canceladas quando a tensao de saida é
medida diferencialmente, restando erros causados apenas por descasamentos entre os
atenuadores. Como os resultados da Fig. IV.26 comprovam que os efeitos das vari-
acoes de parametros do processo de fabricacao sao o efeito dominante sobre o offset
do atenuador, é razoavel esperar que a variancia da tensao tomada diferencialmente

seja menor.
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Figura I1V.32: Histograma da tensao de offset diferencial obtido a partir de 500
simulacoes de Monte Carlo.

Por fim, foi também obtida a resposta em freqiiéncia dos atenuadores com a saida
tomada diferencialmente. Ao contrario do que foi feito na simulacao com apenas um
atenuador — onde a saida do atenuador foi mantida em aberto —, neste caso foi
considerada a influéncia das capacitancias do par diferencial de entrada, medindo-
se a resposta em freqiiéncia do par de atenuadores no proprio circuito do OTA.
O gréfico com o moédulo da resposta em freqiiéncia é apresentado na Fig. 1V.33,
o qual apresentou aproximadamente o mesmo formato da resposta apresentada na
Fig. IV.28. Entretanto, nota-se que a resposta sofreu uma ligeira reducao em torno
da freqiiéncia do zero antes de comecar a subir. Isso se deve ao fato de que ha
dois atenuadores no circuito analisado, com zeros localizados aproximadamente na
mesma freqiiéncia. Além disso, nota-se que o ganho tende para um valor em altas
freqiiéncias que vem a ser menor que aquele verificado na resposta do atenuador
simples. Isso se deve ao aumento da capacitancia no né de saida por causa da
inclusao do par diferencial do OTA. Assim, reduz-se o ganho do divisor capacitivo
formado pela capacitancia entre os nos v;, e v, dos atenuadores e a capacitancia dos

nos de saida — o efeito desse divisor capacitivo é dominante em altas freqiiéncias.

-16.6

6.8

10 10 10° 10 10 10
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Figura IV.33: Resposta em freqiiéncia do atenuador duplo com a saida tomada
diferencialmente.
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1V.3.2 - RESULTADOS OBTIDOS PARA O OTA

Inicialmente, foi realizada uma varredura DC da tensao diferencial de entrada
do OTA, medindo-se a corrente resultante em um curto-circuito entre as suas duas
saidas diferenciais. Na Fig. 1V.34(a), sdo apresentados os gréficos da corrente na
saida em funcao da tensao diferencial de entrada, obtidas para diferentes ajustes da
tensao V., no intervalo de 0,6 V até 2,5 V. As derivadas primeiras dessas curvas sao
apresentadas na Fig. IV.34(b), onde pode ser observado que a transcondutancia do
OTA proposto pode ser ajustada de 39,5 nA/V até 367,2 nA/V, e ndo sofre grandes
variacoes com a tensao diferencial de entrada variando de —3 a 3 V. Comparando
esses resultados com os graficos da Fig. V.30, percebe-se que a faixa da tensao
diferencial de entrada em que o OTA mantém a sua transcondutancia é basicamente
determinada pelos atenuadores. O valor de transcondutancia de 200 nA/V, desejado

para o filtro anti-aliasing da Secao IV.1, é conseguido com V4, = 1,2 V.
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Figura IV.34: Correntes de curto-circuito na saida do OTA em fungao da tensao
diferencial de entrada (a), obtidas para diferentes tensoes de controle de
transcondutancia V., juntamente com as suas respectivas derivadas (b).

Na Fig. IV.35 sao apresentadas as formas de onda no tempo da corrente de
curto-circuito na saida do OTA, obtidas para uma tensao senoidal de entrada com
1 V de amplitude diferencial, e para diferentes ajustes da tensao de controle da
transcondutancia V..

Com o objetivo de quantificar a distor¢ao produzida pelo OTA, foram obtidas
as curvas da distorgdo harmoénica total (THD) da forma de onda da corrente na
saida em funcao da amplitude da tensao diferencial de entrada, considerando quatro
diferentes ajustes da tensao V., conforme mostrado na Fig. IV.36. De acordo
com esses resultados, verifica-se que a maior distor¢ao foi produzida para a menor
tensao V., — ou seja, para a menor transcondutancia. Para valores mais altos

de V., a distorcao foi significativamente reduzida. Entretanto, ela voltou a subir
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Figura IV.35: Resposta no tempo da corrente de curto-circuito na saida do OTA devido
a uma tensao senoidal de entrada com 1 V de amplitude diferencial. Cada forma de onda
foi obtida para um ajuste diferente da tensao V.

ligeiramente para V. = 2,5 V. Com V., = 1,2 V — tensao que corresponde a
uma transcondutancia de aproximadamente 200 nA/V —, a distor¢do harmonica foi

inferior a 0,6% para amplitudes da tensao diferencial de entrada inferiores a 3 V.

1.4 T T T T T
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Figura IV.36: THD da forma de onda de corrente na saida do OTA em funcao da tensao
diferencial de entrada para diferentes ajustes da tensao V4.

Para avaliar como a transcondutancia do OTA ¢é afetada por variagbes nos
parametros do processo de fabricacao e por descasamentos, foram realizadas simu-
lagoes de Monte Carlo do transcondutor, considerando a tensao de controle ajus-
tada em Vgy = 1,2 V. Nas Fig. IV.37(a) e IV.37(b) sdo apresentadas as curvas
da transcondutancia obtidas através das simulagoes de Monte Carlo, considerando
variagoes nos parametros do processo de fabricacao e descasamentos nos transis-
tores do OTA, respectivamente. A partir dos resultados, verifica-se que o efeito que
mais afeta a transcondutancia do OTA é a variacao dos parametros do processo de
fabricacao. Isso acontece porque esses parametros afetam diretamente a resisténcia
equivalente do transistor My,,, responsavel por definir a transcondutancia do OTA.

Essa é uma das razoes pelas quais filtros Gm-C em geral devem ser implementados
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com um sistema de sintonia automatica, para evitar que a resposta em freqiiéncia

do filtro apresente desvios consideraveis em relacao as especificacoes de projeto.
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Figura IV.37: Curvas da transcondutancia do OTA em funcgédo da tensao diferencial de
entrada, com Vg, = 1,2 V, obtidas em 100 simulacées de Monte Carlo, considerando
variagoes dos parametros do processo de fabricacdo (a) e descasamentos entre os
transistores (b).

A resposta em freqiiéncia do OTA foi obtida através da simulacao de um inte-
grador Gm-C formado pelo transcondutor proposto e uma capacitancia de carga C',
= 1,16 pF — que corresponde a menor capacitancia do filtro —, conforme mostrado
na Fig. IV.38. Essas simulagoes, a transcondutancia G,,, do OTA foi variada de 39,5
a 367,2 nA/V. Simulando a resposta em freqiiéncia do integrador para diferentes
ajustes da transcondutancia do OTA, obtém-se os gréaficos da Fig. 1V.39, para as

respostas de médulo e fase.

Figura IV.38: Integrador Gm-C empregado na medi¢ao da resposta em freqiiéncia do
OTA.

A funcao de transferéncia de um integrador Gm-C ideal seria

G

H(S):E,

(IV.39)

onde G,, é a transcondutancia do OTA. Todavia, na resposta em freqiiéncia obtida

na Fig. 1V.39, verifica-se a presenca de um polo em baixa freqiiéncia. Esse pdlo se



CapiTuro IV 118

)]
o

IS
[=]

k)
o

Ganho (dB)

Fasze (graus)

Aoo— : . -
10 10 10 10 10 10
Freqiiéncia (Hz)

Figura 1V.39: Resposta em freqiiéncia do integrador Gm-C da Fig. IV.38, obtida para
diferentes ajustes da tensao de controle da transcondutancia V..

deve a impedancia de saida finita do OTA real, que deve ser alta o suficiente para
que a resposta em freqiiéncia do circuito seja bem proxima da de um integrador
ideal na faixa de freqiiéncias de interesse. No caso do presente projeto, a faixa de
interesse vai de 10 a 30 kHz. De acordo com os resultados da Fig. IV.39, nessa
faixa de freqiiéncias, o circuito se comporta como um integrador, onde o médulo da
resposta em freqiiéncia cai a uma taxa de 20 dB/década, apresentando um desvio
de fase de aproximadamente 90°.

Considerando o caso mais realista, onde a impedancia de saida do OTA ¢ dada

por R,, a funcao de transferéncia do circuito da Fig. 1V.38 seria dada por

G R,

=—"_"° V.40
1+s ROCL ( )

Hreal(s)
De acordo com essa expressao, verifica-se que o ganho DC do circuito é dado por
G R,, 0 qual depende diretamente da transcondutancia do OTA. Por essa razao, nos
resultados da Fig. IV.39, verificou-se que o ganho DC muda com a tensao de controle
de transcondutancia V.. Além disso, como a freqiiéncia do pélo nao depende
da transcondutancia, esta se manteve inalterada para os diferentes ajustes de V.
considerados na simulagao, conforme pode ser verificado claramente no grafico da
resposta de fase.

Com relacao ao ruido produzido pelo OTA, na Fig. 1V.40 sao apresentados os
graficos das densidades espectrais de poténcia de ruido equivalente na entrada e
na saida do OTA. Com relacao ao ruido equivalente na entrada, o grafico de sua
densidade espectral mostra que o ruido flicker é predominante até cerca de centenas
de kHz. Como a simulacao de ruido foi realizada com o circuito integrador da Fig.
IV.38, a densidade espectral de ruido na saida do OTA é afetada pela resposta

em freqiiéncia do circuito, fazendo com que seu grafico tenha um formato diferente
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daquele obtido para o ruido equivalente na entrada. Deve ser mencionado aqui que
a escolha do menor capacitor do filtro Gm-C como capacitancia de carga para essa
simulagao se deve justamente ao fato de que este capacitor produzira o pélo em mais
alta freqiiéncia na resposta do integrador, levando ao pior caso da poténcia de ruido

na saida.

Ou
&

Ruido na Saida (V%/Hz) Ruido na Entrada (V¥Hz)
o

- L L : ;
10 10 10° 10° 10° 10
Freqiiéncia (Hz)

Figura IV.40: Densidade espectral de poténcia de ruido equivalente na entrada (a) e na
saida (b) do OTA.

A poténcia de ruido verificada na saida do OTA, na banda de 10 a 30 kHz, foi
de 8,598 - 10~7 V2, enquanto que a poténcia de ruido equivalente na entrada foi de
3,321 - 1077 V2. Além disso, de acordo com o simulador, os transistores do OTA
que mais contribuiram com a poténcia de ruido na saida sao apresentadas na Tabela
IV.6. Os transistores My, Ms, My, My, Mqy e Mo nao foram incluidos na tabela,
por contribuirem com menos de 0,1% da poténcia total de ruido. De acordo com
os resultados da tabela, a maior parte da poténcia de ruido produzida pelo OTA
¢ proveniente dos transistores que implementam as fontes de corrente do cascode
dobrado, com destaque para os transistores M3 e M4, que sao os responsaveis pela

maior parcela do ruido produzido pelo OTA. A principal conclusao que se pode

Tabela IV.6: Contribuigao percentual de cada grupo de transistores para a poténcia de
ruido na saida do OTA.

Transistores | Contribui¢ao de Ruido (%)
M13 (S M14 64,64
M7 e Mg 17,08
M; (ambos) 11,38
Ms e M, 2,82
My (ambos) 2,28
Miun 0,73
M4, (ambos) 0,72
M 42 (ambos) 0,32
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extrair dos dados da Tabela IV.6 é o fato de que tanto os transistores do atenuador,
como também os transistores My do divisor de corrente, contribuiram com apenas
3,32% do ruido total produzido pelo OTA.

Por fim, resta avaliar como sera a tensao de offset diferencial devido a descasa-
mentos nos transistores do OTA, pois este é um dos maiores problemas usualmente
verificados em OTA’s com baixa transcondutancia [96]. Como exemplo, considere
o circuito do OTA apresentado na Fig. IV.14. Caso os transistores M; e Mg nao
estejam perfeitamente casados, a corrente em um dos ramos da saida diferencial seré
diferente da corrente na outra. Esse efeito também ocorre se houver descasamen-
tos entre My e Ms, Mz e My, entre os transistores M; e My do par diferencial
e entre os atenuadores. Dessa forma, uma tensao diferencial devera ser aplicada a
entrada do OTA para compensar o efeito desses descasamentos de corrente. Essa
tensao de compensacao na entrada é, por definicao, a tensao de offset diferencial
do amplificador. Nas aplicacoes onde a transcondutancia é elevada, para compensar
um pequeno desbalanco de corrente na saida do OTA, basta uma tensao de offset
bem pequena na entrada. Entretanto, quanto menor a transcondutancia do OTA,
maior serda a tensao de offset necessaria para compensar o mesmo desbalanco de
corrente. No presente projeto, por exemplo, em erro de 1% no casamento entre as
correntes de 2 pA que polarizam a saida do OTA produzirda um desbalango de 20 nA.
Considerando uma transcondutancia de 200 nA/V, seria necessdria uma tensao de
offset de 100 mV na entrada para compensar o desbalango de corrente.

Para evitar desbalancos de corrente que levem a grandes tensoes de offset, pode-se
empregar uma corrente de polarizacao bem baixa, pois um erro no casamento en-
tre os transistores produzirda um desbalango proporcional a corrente de polarizacao.
Entretanto, baixas correntes de polarizacao limitam a faixa de tensoes diferenciais
que podem ser aplicadas a entrada do OTA. Isso ocorre porque a méxima corrente
que o transcondutor pode fornecer em sua saida é limitada exatamente pela sua
polarizacao. Por essa razao, OTA’s com baixa transcondutancia e baixa tensao de
offset apresentam uma reduzida faixa para a tensao diferencial de entrada, onde a
distor¢ao produzida é aceitavel [83,89,92]. Em [94], por exemplo, sdo comparadas
quatro topologias de OTA com baixa transcondutancia, onde se verifica que re-
duzindo a faixa de tensdo diferencial de entrada que produz THD < 1%, diminui-se
a tensao de offset.

No presente trabalho, o transcondutor proposto apresenta THD < 1% para uma
ampla faixa da tensao diferencial de entrada. Portanto, é imprescindivel avaliar o
comportamento da tensao de offset diferencial produzida pelo OTA. Para tanto,
foi empregado o circuito do OTA com realimentagao unitaria, conforme mostrado
na Fig. IV.41. Nesse circuito, devido a elevada impedancia de saida do OTA, um

desbalanco de corrente produzird uma tensao significativamente alta. Ao aplicar
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inversamente a tensao de saida a entrada, o circuito ird se estabilizar com uma
tensao de saida que corresponde a tensao de offset que deve ser aplicada a entrada

para compensar os desbalancos do circuito.

V)ut

Figura IV.41: Circuito para medicao da tensao de offset diferencial.

A tensao de offset obtida por essa medida depende do ganho de tensao DC do

OTA:
Ay

ut:1+Av

onde Ay é o ganho de tensao DC do amplificador e V,¢; ¢ a tensao de offset di-

Vo “Vort (IV.41)

ferencial que deseja-se medir. Assim, o erro de se medir V,;; a partir de V,,; €

Vorr — Vout _ 1
‘/;ff 1+AV.

(IV.42)

Como temos que Ay > 100, entdo o erro nos resultados obtidos serd menor que 1%.

Realizando 500 simulagoes de Monte Carlo, considerando descasamentos entre
transistores e variagoes de parametros de processo, obteve-se o histograma da Fig.
IV.42, onde verifica-se que a tensao de offset esta distribuida com uma média de
—6,19 mV e um desvio padrao de ¢ = 107,69 mV. Levando-se em consideragao que
o OTA apresentou THD < 1% para tensoes diferenciais de até 3 V, a faixa de tensoes
de offset correspondendo a 30 = 323,07 mV equivale a 10,7% da excursao maxima
de sinal na entrada do OTA.

Nimero de Qcorréncias

04 -0.3 -02 -0.1 0 o1 0z 03 0.4
Tensiio de Offzet na Saida (V)

Figura 1V.42: Histograma com a distribuicao estatistica da tensao de offset diferencial do
OTA.
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Deve ser mencionado que, de acordo com os resultados de simulagao obtidos para
o atenuador diferencial na secao anterior, a tensao de offset diferencial produzida
por este apresenta uma média de —28,75 uV e ¢ = 1,27 mV. A média, teorica-
mente, deveria ser zero, mas apresentou esse baixo valor devido ao niimero finito de
simulagoes de Monte Carlo realizadas. Descontando a atenuacao de cerca de cinco
vezes, a tensao de offset equivalente na entrada apenas devido aos atenuadores terd,
aproximadamente, média de —143,75 uV e ¢ = 6,35 mV. De acordo com essa es-
timativa, verifica-se que os atenuadores contribuem muito pouco com a tensao de
offset obtida para o transcondutor.

Na Tabela IV.7 sao apresentados os principais parametros de desempenho do

OTA, medidos através de simulagoes.

Tabela IV.7: Parametros de desempenho do OTA.
Parametros Valores
Ganho DC 52,3 até 64,7 dB

Transcondutancia | 39,5 até 367,2 nA/V

Ruido na Saida 8,598 - 1077 V2

GB 11,6 até 48,3 kHz
Margem de Fase 90, 6° até 90, 3°
Poténcia 100,7 uW

IV.3.3 - RESULTADOS OBTIDOS PARA O CONTROLE DE Mopo CoMUM

Na secao anterior, foram realizadas simulagoes para avaliar o desempenho geral
do OTA projetado. Nesta segao, s@o apresentados os resultados de simulagao visando
avaliar exclusivamente a performance do sistema de controle de modo comum.

Primeiramente, foi adotado o circuito da Fig. IV.41, contendo os mesmos capa-
citores de carga empregados no integrador da Fig. 1V.38. Definindo uma condigao
inicial de 1,0 V para ambos os capacitores de carga, foram realizadas 100 simula-
coes de Monte Carlo da resposta transitoria para avaliar o valor da tensao de modo
comum que seria estabelecido na saida do OTA em regime permanente. Na Fig.
IV.43(a) sao apresentados os resultados obtidos considerando apenas varia¢oes nos
parametros do processo de fabricagdo, enquanto que os gréficos da Fig. 1V.43(b)
foram obtidos considerando-se apenas descasamentos entre os componentes do cir-
cuito. De acordo com os resultados, verifica-se que os descasamentos entre os tran-
sistores sao 0s responsaveis pelos erros na tensao de modo comum na saida do OTA
em regime permanente, conforme ja era esperado. Considerando casamento ideal
entre os transistores e parametros médios tipicos para os parametros do processo de
fabricacao, a tensao de modo comum na saida do OTA se estabilizou em —3,29 mV.

Considerando o mesmo circuito do integrador da Fig. IV.38, foi aplicado um

sinal senoidal com freqiiéncia de 1 kHz e amplitude de 100 mV na entrada Vj,,. Na
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Figura 1V.43: Respostas transitérias da tensao de modo comum na saida do OTA
obtidas em 100 simulacoes de Monte Carlo, considerando variagoes dos parametros do
processo de fabricacao (a) e descasamentos entre os transistores (b).

Fig. 1V.44 sao apresentadas as formas de onda das tensoes medidas em ambas as
saidas diferenciais do OTA em relagao a terra. Nesses resultados, verifica-se o com-
portamento transitorio inicial referente a acao do circuito de controle estabilizando
a tensao de modo comum na saida em —3,29 mV, mesmo na presenca de um sinal

diferencial na saida com 2,8 V de amplitude.
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Figura IV.44: Formas de onda das tensdes medidas em ambas as saidas diferenciais do
OTA em relagao a terra.

Com o objetivo de avaliar a estabilidade do sistema de controle de modo comum
do OTA, foi realizada a simulacao da resposta em freqiiéncia em malha aberta,
onde as portas dos transistores Ma1-Mey foram desconectadas das saidas v,y e v,
no circuito da Fig. IV.16, e conectadas a uma fonte de tensao que simula o modo
comum na saida do OTA. O restante do circuito foi montado conforme mostra a Fig.

IV.453, onde os capacitores de carga tém o mesmo valor considerado na simulacao

3Apesar do OTA estar realimentado, a malha do circuito de controle de modo comum — néo
mostrada na figura — esta aberta.
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Figura IV.45: Circuito empregado na medicao da resposta em freqiiéncia do circuito de
controle de modo comum em malha aberta.

da resposta em freqiiéncia do OTA. Assim, a resposta em freqiiéncia entre a fonte
de modo comum e a saida do OTA é apresentada na Fig. IV.46, onde se verifica
que o ganho DC em malha aberta é de 26,88 dB, e a margem de fase é de 89, 7°.
Conforme ja mencionado na Secao IV.2.3, este sistema de controle de modo comum
tem a desvantagem de proporcionar um baixo ganho DC. A margem de fase, por
sua vez, é definida pelo pélo dominante, formado pela capacitancia de carga Cp, e
pela impedancia de saida do OTA, e apresentou um valor adequado para garantir a

estabilidade do sistema de controle de modo comum.
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Figura IV.46: Resposta em freqiiéncia do sistema de controle de modo comum em malha
aberta.

Na Secao IV.2.4, os transistores Mo1-Mey do sistema de controle de modo co-
mum foram dimensionados de modo que o efeito da parcela diferencial da tensao na
saida em Mcay e Moo fosse cancelado pelo mesmo efeito em Mes e Moy, levando ao
comportamento ilustrado na Fig. IV.22. Neste ponto, deve ser verificado se descasa-
mentos entre os transistores podem afetar significativamente esse comportamento.
Para isso, os graficos da tensao de modo comum em funcao da parcela diferencial
— apresentados na Fig. 1V.47 — foram obtidos em 100 simulag¢oes de Monte Carlo,
considerando descasamentos entre os componentes e variagoes nos parametros do

processo de fabricagao. De acordo com os resultados, verifica-se novamente que a



CapiTuro IV 125

tensao de modo comum estabelecida na saida do OTA varia consideravelmente, em
virtude do baixo ganho de transcondutancia dos transistores Mga1-Mey, polarizados
na regiao de triodo. Entretanto, mesmo com essas variagoes, a tensao de modo co-
mum em cada uma das curvas sofre poucas varia¢oes em uma ampla faixa da parcela

diferencial da tensdo de entrada.
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Figura IV.47: Curvas da tensao de modo comum na saida do OTA dadas em fungao da
parcela diferencial, obtidas em 100 simulacoes de Monte Carlo.

IV.3.4 - RESuLTADOS OBTIDOS PARA O FILTRO GM-C

Primeiramente, sao apresentadas na Fig. 1V.48 as respostas em freqiiéncia do fil-
tro Gm-C, obtidas para diferentes ajustes da tensao de controle da transcondutancia
dos OTA’s, variando de 0,6 V até 2,5 V. De acordo com esses resultados, verifica-se
que o limite superior da banda passante do filtro varia de 5,25 até 52,4 kHz, ou
seja, praticamente uma década. Além disso, também verificou-se uma ligeira vari-
acao no ganho da resposta em freqiiéncia do filtro com a mudanca no ajuste da
transcondutancia dos OTA’s. Esse efeito se deve a impedancia de saida finita dos
transcondutores, a qual afeta a resposta em freqiiéncia do filtro e permanece fixa
enquanto a transcondutancia do OTA é ajustada.

A fim de verificar a sensibilidade do filtro Gm-C em relacao as variagoes nos
parametros do processo de fabricacao e os descasamentos entre os componentes,
foram realizadas simulagoes de Monte Carlo considerando cada um desses dois
efeitos separadamente. Na Fig. 1V.49 sao apresentados os resultados obtidos para
a resposta em freqiiéncia do filtro em 100 simulacoes de Monte Carlo, considerando
apenas variacoes aleatorias nos parametros do processo de fabricacao. J4 na Fig.
IV.50, sao apresentados os resultados obtidos em outras 100 simulacoes de Monte
Carlo, considerando apenas descasamentos entre os componentes do filtro. Todos
esses resultados foram obtidos considerando V., = 1,2 V, o que corresponde a uma

transcondutancia de aproximadamente 200 nA /V para os OTA’s do filtro — quando
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Figura IV.48: Respostas em freqiiéncia do filtro Gm-C, obtidas para diferentes ajustes da
tensao de controle da transcondutancia dos OTA’s (a), juntamente com o detalhe da
banda passante (b).

sao considerados os valores tipicos dos parametros do processo de fabricacao. Deste
ponto em diante nesta secao, todos os resultados apresentados foram obtidos com
esse ajuste da tensao V..

De acordo com os resultados obtidos nas simulagoes de Monte Carlo, verifica-se
que as variagoes nos parametros do processo de fabricacao tém impacto direto na
freqiiéncia de corte do filtro. Tal resultado ja era esperado, levando-se em consi-
deracao a dependéncia dessa freqiiéncia de corte com respeito a transcondutancia
dos OTA’s. Essa dependéncia ficou comprovada nos resultados apresentados na
Fig. IV.37(a), onde foi verificado que essas transcondutancias sao significativamente
sensiveis as variagoes nos parametros do processo de fabricacao. Por outro lado,
os descasamentos entre os componentes nao afetou significativamente a freqiiéncia
de corte do filtro, mas influenciou no ganho do filtro em toda a banda passante.
Por fim, deve ser mencionado que o uso de uma rede ladder na sintese do filtro
teve grande influéncia na sensibilidade verificada, pois o filtro Gm-C herdou a baixa

sensibilidade de seu protétipo [115].
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Figura IV.49: Respostas em freqiiéncia do filtro Gm-C obtidas em 100 simulacées de
Monte Carlo, considerando apenas variacoes nos parametros do processo de fabricacao.
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Figura IV.50: Respostas em freqiiéncia do filtro Gm-C obtidas em 100 simulacGes de
Monte Carlo, considerando apenas descasamentos entre os componentes.

Comparando os resultados mostrados nas Fig. IV.48 e IV.49, nota-se que a
faixa de freqiiéncias de corte em que o filtro Gm-C pode ser ajustado excede o
intervalo que a mesma freqiiéncia de corte pode assumir quando sao consideradas
variacoes nos parametros no processo de fabricagao. Portanto, o filtro projetado pode
perfeitamente compensar os efeitos de variagao dos parametros caso seja adotado
algum tipo de sistema de sintonia que ajuste a tensao V,; até que o filtro fabricado
atinja sua freqiiéncia de corte especificada.

Na Fig. IV.51 sao apresentadas as respostas em freqiiéncia do filtro Gm-C obtidas
para diferentes temperaturas linearmente espacadas no intervalo de —40 a 85° C.
Nota-se que a variacao de temperatura afeta basicamente a freqiiéncia de corte do
filtro, assim como o que foi verificado para variacoes nos parametros de processo.

Tal comportamento ja era esperado, tendo-se em vista que a temperatura afeta
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diretamente os parametros do processo de fabricacao.
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Figura IV.51: Respostas em freqiiéncia do filtro Gm-C obtidas considerando-se
temperaturas linearmente espagadas entre —40 e 85° C.

Na Fig. V.52, sao apresentados os gréaficos da resposta em freqiiéncia do filtro
em relacao a cada um dos nos internos do filtro Gm-C da Fig. IV.6 — nos graficos, os
nos internos sao identificados através dos capacitores a eles conectados. De acordo

com esses resultados, verifica-se que o ganho entre a entrada e qualquer um dos

10"
Freqiiéncia (Hz)

Figura IV.52: Resposta em freqiiéncia do filtro Gm-C com respeito aos nds internos do
circuito do filtro.
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nos internos nao ultrapassa 0 dB. Portanto, nao ha problemas relacionados com a
excursao de sinal nas saidas dos OTA’s do filtro.

Com relagao a distor¢ao harmonica produzida pelo filtro, na Fig. IV.53 é apre-
sentado o grafico da distor¢gao harmonica total do sinal na saida do filtro Gm-C em
funcao da amplitude diferencial do sinal de entrada. Nessa simulagao, foi conside-
rado um sinal de entrada com freqiiéncia de 1,0 kHz, para que os seus harmonicos
mais significativos pertencam a banda passante do filtro. De acordo com esse resul-
tado, verifica-se que a distor¢ao do sinal na saida cresce lentamente com a amplitude
do sinal de entrada até esta atingir 3,0 V. A partir desse valor de amplitude, a taxa
de crescimento da distorcao aumenta, fazendo com que o THD atinja 1% para uma
amplitude do sinal de entrada de aproximadamente 3,5 V. Tal comportamento esta
intimamente relacionado com a distorcao produzida pelos atenuadores na entrada
dos OTA’s que compoem o filtro, conforme pode ser constatado comparando-se os
resultados da Fig. IV.53 com os da Fig. IV.31.

0 08 1 15 2 25 3 36 4
Tensio Diferencial de Entrada (V)

Figura IV.53: Distorcao harmonica total do sinal na saida do filtro Gm-C em funcao da
amplitude de um sinal diferencial de entrada com freqiiéncia de 1,0 kHz.

A fim de se avaliar o quanto a distor¢ao harmonica é afetada por descasamentos
entre os transistores e por variagoes nos parametros de processo, foram realizadas
500 simulacoes de Monte Carlo, onde a amplitude do sinal diferencial de entrada foi
mantida fixa em 3,0 V. O histograma com os resultados obtidos é apresentado na Fig.
IV.54, onde se verifica que o THD ¢ relativamente pouco afetado por descasamentos
e variagoes no processo de fabricacgao.

Na Fig. IV.55 sao apresentadas formas de onda obtidas através da simulagao no
tempo do filtro Gm-C, considerando um sinal diferencial de entrada com amplitude
de 3,0 V. A forma de onda da tensao diferencial na saida é apresentada no primeiro
grafico, onde percebe-se a atenuacao de 6,02 dB proporcionada pelo filtro — atenua-
¢ao herdada do protétipo ladder empregado na sintese do filtro. No segundo grafico,
sao apresentadas as formas de onda das tensoes em cada uma das saidas diferenciais
do filtro, referenciadas em relacao a terra.

A fim de avaliar a tensao de offset diferencial na saida do filtro, foram realizadas
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Figura IV.54: Histograma com os dados obtidos em 500 simulagoes de Monte Carlo para
a distorcao harmonica total do sinal na saida do filtro Gm-C devido a um sinal diferecial
com 3,0 V de amplitude em 1 kHz.

Tensio Diferencial
na Saida (V)

Tensdes em Ambas
as Saidas (V)

Tempo (ms)

Figura IV.55: Resposta no tempo do filtro Gm-C, mostrando o sinal diferencial na saida,
juntamente com as formas de onda dos sinais em cada uma das saidas referenciadas em
relagdo a terra.

100 simulagoes de Monte Carlo da mesma resposta no tempo apresentada na Fig.
IV.55, considerando tanto variacoes nos parametros do processo de fabricagao, como
também descasamentos entre os componentes. As formas de onda obtidas para a
tensao diferencial na saida sao apresentadas na Fig. IV.56. Ja nas Fig. IV.57 e V.58,
sao apresentadas as formas de onda das tensoes medidas nos terminais positivo e
negativo na saida do filtro, respectivamente, referenciadas em relagao a terra.

A fim de melhor quantificar tanto a tensao de modo comum como também a
tensao de offset diferencial na saida do filtro Gm-C, o ponto de polarizacao DC do
filtro foi obtido em 500 simulagoes de Monte Carlo, considerando tanto variagoes
nos parametros do processo de fabricacao, como também descasamentos entre os
componentes. Os resultados estao organizados nos histogramas da Fig. IV.59. De
acordo com esses dados, a tensao de modo comum média na saida do filtro foi de

—3,89 mV, com um desvio padrao de 24,3 mV. J& o valor médio da tensao de offset
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Figura IV.56: Resultados obtidos em 100 simulagoes de Monte Carlo para a forma de
onda da tensao diferencial na saida do filtro Gm-C.
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Figura IV.57: Formas de onda da tens@o no terminal de saida positivo do filtro Gm-C,
obtidas em 100 simulacées de Monte Carlo.
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Figura IV.58: Formas de onda da tensao no terminal de saida negativo do filtro Gm-C,
obtidas em 100 simulacGes de Monte Carlo.

na saida foi de —1,52 mV, com um desvio padrao de 269,1 mV. De acordo com esses
resultados, verifica-se que o sistema de controle de modo comum adotado conseguiu
manter o modo comum na saida do filtro em niveis aceitaveis, em comparagao com a
excursao de sinal. Em relacao a tensao de offset diferencial na saida, ja era esperada
uma variancia significativa, levando-se em conta os resultados apresentados na Se¢ao
IV.3.2. Mesmo assim, analisando os resultados da Fig. IV.56, nota-se que as tensoes
de offset diferencial na saida do filtro ainda sao aceitaveis quando comparadas com
a excursao de sinal.

Na Fig. IV.60 é apresentado o grafico da densidade espectral de poténcia do
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Figura IV.59: Histogramas com a distribui¢ao da tensao de modo comum (a) e a tensao
de offset diferencial (b) na saida do filtro Gm-C.

ruido na saida do filtro Gm-C. Integrando-se a densidade espectral obtida na banda

freqiiéncias de interesse — ou seja, de 10 a 30 kHz —, obteve-se uma poténcia de
7,316 - 1077 V2. A poténcia equivalente de ruido na entrada foi de 3,182 - 1076 V2.

Ruido na Saida (VZ/Hz)

3 4

10
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Figura IV.60: Densidade espectral de ruido na saida do filtro Gm-C.

Finalmente, na Tabela IV.8 sao apresentados, resumidamente, alguns parametros

de desempenho do filtro Gm-C obtidos através de simulagao. Com relacao a faixa

dinamica do filtro, foi considerado que o limite inferior da poténcia do sinal na saida

é o ruido produzido pelo filtro. Ja a maxima excursao de sinal na saida corresponde

a amplitude do sinal tal que THD = 1%. De acordo com a Fig. IV.53, essa distorcao

é atingida para um sinal diferencial de entrada com 3,5 V de amplitude. Como o

ganho do filtro na banda passante é de —6,02 dB, a maxima excursao de sinal

correspondente na saida é de 1,75 V.

Portanto, de acordo com os resultados obtidos, conclui-se que a principal van-

tagem do filtro Gm-C projetado com a topologia de OTA proposta é a baixa dis-

tor¢ao de sinal verificada para uma ampla faixa de excursao de sinal. Por outro
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Tabela IV.8: Parametros de desempenho do Filtro Gm-C.

Parametros Valores
Banda Passante 5,25 até 52,4 kHz
Ruido na Saida 8,553 -107* Veums
Ruido Equivalente na Entrada | 1,784 - 1072 Vius
Faixa Dinamica @ THD = 1% 63,2 dB
Poténcia 7741 pW

lado, a principal desvantagem é o nivel da tensao de offset diferencial na saida do
filtro. Entretanto, a tensao de offset diferencial nao constitui um grande problema
para a aplicagao em questao, pois o filtro Gm-C projetado neste capitulo exercera a
funcao de filtro anti-aliasing de um filtro a capacitores chaveados passa-faixa. Como
esse ultimo apresenta um zero de transmissao na freqiiéncia zero, o offset diferencial

produzido pelo filtro anti-aliasing sera prontamente rejeitado.



CAPITULO V

CONCLUSAO

Nos capitulos anteriores foram apresentadas as propostas da presente pesquisa de
tese e os respectivos resultados obtidos. Neste capitulo, é apresentada uma andlise

geral desses resultados e os possiveis desdobramentos deste trabalho.

V.1 - APROXIMAGAO DAS RAZOES DE CAPACITANCIAS

Os resultados obtidos com o emprego de um algoritmo genético foram satis-
fatérios, uma vez que conseguiram aproximar as razoes de capacitancias dentro das
especificagoes de erro da resposta em freqiiéncia, com a minimizacao do nimero
total de capacitores unitarios idénticos empregados na implementagao do filtro a
capacitores chaveados.

E importante mencionar que o método foi capaz de encontrar as aproximagoes
6timas tanto no caso de um filtro de baixa sensibilidade — como aquele obtido a
partir de um prototipo ladder —, como também para um filtro com pior sensibilidade
— como aquele implementado através de uma cascata de biquads.

Também deve ser mencionado que o método desenvolvido neste trabalho para a
aproximacao de razoes de capacitancias também pode ser aplicado a outros prob-
lemas semelhantes. Em filtros a correntes chaveadas, os coeficientes do filtro sao
determinados por razoes do tipo (Wy/Ly)/(Wa/Ls), onde Wy /Ly e Wy/ Ly sao razoes
de aspecto de dois transistores M; e M. Assim, para melhorar o casamento entre
os dispositivos, seria bastante adequado empregar o mesmo método para se con-
seguir implementar todos os transistores de um filtro a correntes chaveadas através
da associacao em paralelo de transistores unitarios idénticos.

Também deve ser considerado que o problema de aproximacao das razoes de
capacitancias formulado neste trabalho também poderia ser resolvido por outros

métodos de otimizacao com caracteristicas semelhantes as dos algoritmos genéticos.

134
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Uma alternativa interessante que pode ser testada em trabalhos futuros seria a
solucao do problema de otimizacao proposto empregando o algoritmo Constrained
Simulated Annealing, adotado na solugao do problema de otimizagao do layout das
matrizes de capacitores unitarios.

Uma outra investigagao que poderia ser feita em um trabalho de pesquisa futuro
seria a inclusao de mais um grau de liberdade na escolha das aproximacgoes das razoes
de capacitancias, além do erro na resposta em freqiiéncia. A faixa dinamica na saida
dos amplificadores operacionais de cada um dos integradores, por exemplo, poderia
ser modificada, ao invés de ser equalizada, de forma a incluir esse grau de liberdade
adicional. Assim, poder-se-ia reduzir o erro toleravel na resposta em freqiiéncia,

relaxando as especificagoes modificadas do filtro.

V.2 - LAYOUT DAS MATRIZES DE CAPACITORES

Os resultados obtidos mostraram que o método proposto conseguiu encontrar
arranjos dos capacitores unitarios bastante adequados para aplicagoes onde ha a
necessidade de se implementar capacitores muito bem casados. O uso do algoritmo
constrained simulated annealing foi muito bem sucedido, tanto em relacao a ca-
pacidade de encontrar as solugoes Otimas, como também em relacao ao tempo de
€xecucao.

Deve ser mencionado que a metodologia desenvolvida neste trabalho nao se limita
a apenas filtros a capacitores chaveados. Tal método pode ser também aplicado em
projetos onde o casamento de componentes é necessario. Em filtros a correntes
chaveadas, ha a necessidade de se casar os transistores dos espelhos de corrente. Em
conversores A/D e D/A, hé a necessidade de se casar resistores, capacitores ou tran-
sistores, dependendo da implementagao. Até em filtros continuos hé a necessidade
de se casar o filtro com o seu respectivo sistema de sintonia automatica.

Os resultados mostraram, entretanto, que existem diversos arranjos possiveis
para uma mesma matriz de capacitores que resultam exatamente no mesmo valor
da funcao custo. Tal caracteristica do problema fez com que o algoritmo encon-
trasse varias solugoes 6timas diferentes nas diversas rodadas do programa. Entre-
tanto, ao escolher a solucao que seria efetivamente implementada, foram adotados
alguns critérios de selecao como, por exemplo, simetria e facilidade de rotear as in-
terconexoes dos capacitores. Dessa forma, com o objetivo de restringir ainda mais
as solugoes Otimas obtidas pelo algoritmo de busca, pode-se estudar a inclusao de
outras parcelas na funcao custo de modo a levar em conta os outros critérios de
avaliagao dos arranjos.

Assim como no caso do problema de aproximacao das razoes de capacitancias, o

problema de otimizagao proposto neste trabalho também poderia ser resolvido por
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outros métodos de otimizagao com caracteristicas semelhantes ao constrained simu-
lated annealing. Conforme mencionado no Capitulo III, esse algoritmo foi escolhido
para a implementacao do método proposto em virtude da sua reconhecida eficiéncia
na solucao desse tipo de problema.

De acordo com os resultados obtidos, verificou-se que o método proposto encon-
trou varias solugoes diferentes com o mesmo valor de “momento de inércia” e do erro
médio. Dessa forma, seria interessante investigar a inclusao de outros parametros
a serem otimizados além desses dois. Um parametro interessante a ser considerado
seria encontrar qual das multiplas solucoes possiveis é a que apresenta maior facili-
dade de se realizar a interconexao dos capacitores no layout, facilitando o trabalho
da ferramenta computacional responsavel pelo roteamento do layout.

Além disso, uma atividade futura nessa linha de pesquisa sera a fabricacao de um
circuito integrado de teste contendo diferentes arranjos de matrizes de capacitores
unitarios, com o objetivo de avaliar a melhoria na qualidade do casamento entre os
capacitores posicionados com o uso da metodologia proposta neste trabalho.

Finalmente, deve ser mencionado que o objetivo futuro dessa pesquisa sera o
de produzir uma ferramenta de software para realizar tanto as aproximacoes das
razoes de capacitancias por nimeros racionais, como também posicionar os capaci-
tores unitarios idénticos oriundos dessas aproximagoes em um layout otimizado. Tal

ferramenta sera bastante 1til ao projetista de filtros a capacitores chaveados.

V.3 - FiLTrRO OTA-C CONTINUO NO TEMPO

Os resultados obtidos comprovam que a topologia proposta foi bem sucedida na
obtencao de um OTA de baixa transcondutancia, com operagao linear em uma ampla
faixa da tensao diferencial de entrada. Além disso, a topologia proposta permitiu
que o OTA apresentasse uma extensa faixa de possiveis valores de transcondutancia
que o amplificador pode assumir.

O controle de modo comum utilizado conseguiu adequadamente controlar a
parcela de modo comum da tensao na saida do OTA proposto, mesmo na presenca
de tensoes diferenciais com amplitudes de 3,0 V.

De acodo com os resultados, verificou-se que a principal desvantagem da topolo-
gia proposta para o OTA é a elevada tensao de offset diferencial. Entretanto, as
simulagoes de Monte Carlo comprovaram que os atenuadores adicionados a entrada
do amplificador nao contribuem significativamente para essa tensao de offset, que é
causada principalmente devido a baixa transcondutancia do OTA.

Com relacao ao ruido produzido pelo OTA, verificou-se que os atenuadores e
o esquema de divisdo de corrente contribuem com apenas 3,32% do ruido total

produzido pelo OTA. Além disso, como o ruido flicker é a parcela predominante na
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faixa de freqiiéncias deste projeto, o ruido produzido pelos OTA’s ainda pode ser
reduzido caso o projetista esteja disposto a aumentar a area do canal dos transistores
que compoem o cascode dobrado na saida do amplificador — pois a poténcia de ruido
flicker é inversamente proporcional a area de canal dos transistores.

De acordo com os resultados obtidos, verificou-se que os transistores que definem
as correntes de polarizacao da saida em cascode dobrado do OTA sdo os maiores
responsaveis pelo ruido produzido pelo amplificador. Como trabalho de pesquisa
futuro, poder-se-ia investigar uma forma de reduzir o ruido produzido por esses
transistores. Uma forma de se obter isso seria reduzindo sua transcondutancia, para
diminuir o ganho de tensao entre esses transistores e a saida. Entretanto, como
a corrente de polarizacao é fixada pela transcondutancia do OTA e pela maxima
excursao de sinal diferencial na entrada, uma reducao de transcondutancia para
uma dada corrente de polarizagao fixa requer um aumento na tensao de polarizagao
(Vas — Vin). Este aumento na tensao de polarizagao dos transistores do cascode
dobrado tem como efeito colateral a reducao da excursao de sinal na saida do OTA.
Portanto, encontrar um modo de dimensionar os transistores do OTA de forma a

reduzir o ruido constitui um interessante trabalho de investigacao.
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