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RESUMO

O escopo principal desta monografia ¢ o projeto de um conversor analdgico digital em
chip empregando a tecnologia Sigma-Delta com a utilizagdo de um modulador de segunda
ordem. Neste trabalho sdo abordadas analises e metodologias de projeto dos componentes
necessarios a implementagdo do modulador, componente do processamento analdgico e uma

simples especificacdo do decimador, componente do processamento digital.

O desenvolvimento deste conversor ¢ parte integrante de um sistema hardware/software
para comunicacdo sem fio, constituindo-se de um microprocessador com arquitetura RISC de 16-
bits, Memorias, Interface analdgica e digital e secdo de RF que serdo implementados em um

unico chip.

A arquitetura sigma delta de 2* ordem empregada a uma taxa de sobre-amostragem de
42X ¢ capaz de alcangar uma resolugdo de 10-bits convertendo sinais analégicos a uma taxa de
até 20KHz. Sao desenvolvidos os modulos constituintes do modulador (integrador, quantizador e
conversor D/A) e seus respectivos sub-blocos utilizando todos a tecnologia de integragdo CMOS
de 0,35pum, operando a uma freqiiéncia de amostragem 1,68MS/s e alcangando uma faixa

dinamica de até 62dB com uma fonte de alimentagao de 3.3V.



FICHA CATALOGRAFICA

DANIEL FAVERO
Conversor Analogico Digital para uma sistema em Chip
[Distrito Federal] 2003
297 mm (ENE / FT / UnB, Graduagdo, Engenharia Elétrica, 2003).
Monografia em Engenharia Elétrica — Universidade de Brasilia

Faculdade de Tecnologia — Departamento de Engenharia Elétrica

1. Conversor A/D 2. Projeto VLSI
Sigma Delta




INDICE

Lo INETOAUGAO. ... e e e et e e e et e e e e et e e e e eetaaeeeeeeateeeeeeasaeaeeasreaaanns 10
L1, MOTIVAGAD ...eeiiutiie et ettt ettt e e et e et e e et e e e taeeeataeeeaaeeeessaeesaseeesaseeennseeesseeenreas 10
1.1.1. ASPECTOS A€ PIOJELO ..veiivieeiiieeeiieeeiee ettt e ettt e et e e et e e steeesaaeessaeeessseeesseeensaeessneenns 10
1.1.2. Modulo Coletor de dadosS ......c.veevieiiieiieeiieie e 12
1.1.3. CONVETSOT A/D .ottt ettt e e e e e e e eaaeeenaeeesseeesseeens 13

1.2, Escolha do CONVETSOT A/D........ccouiiiiiieiieiie ettt ettt et ste b e ssne s e eese e 14

2. Principios basicos de um conversor A/D ........coocviiiiiiiiiieeeiie et 16
2.1.  Analise do Conversor A/D A ....cuuii oot et aa e aneas 16
2.2.  Fundamentos de aquisica0o de dados ........c.cccvveriieriieniieiieciieeeeee e 17
2.2.1. AMOSTTAZEIN ...vvieieiiiieeeeiiieeeeeeeee e et e e e st e e e satteeesesteeeeeasseeesessssaeesenssaeeesannsneeenns 17
2.2.2. Ruido de QUAntiZAGA0 .......ccueeiiuiieeiii ettt e e are e 17
2.2.3. Quantizacao de ruido no modulador Sigma-Delta...........cccceeeeviveiiiiiiiiiiiieeiee 19

2.3, Operagao quantizada € CONtINUA...........eevciieriieeiiierieeieeeee ettt et ste et e saeeseeeeaeenaee e 20
2.4, Modulador Sigma DEIta .........cceieiiiiiiiiiiiieeie e e e 21
24.1.  Desempenho do modulador...........cccieiiiiiiiriiiniieiieeieeeee e 21
2.4.2. Peak SNR, peak SNRD e Faixa DInamica.........cccccueeeviiieniiieeniieeciie e 22
2.4.3. TaXa A€ NYQUISE .veeneiieiiieiie ettt ettt ettt et e st e et e st e ebeessbeenbeesaseesseessneenseens 23
2.4.4. Dissipac@o de POtENCIA........cceviiiiiiieiiie et e 23

2.5, CONCEILOS BASICOS ..c.uvieiiieiiiiiieiiieeiie ettt ettt ettt et e s te et e ssbeeteeeaaeenseessseensaesnseenne 24
2.6.  Estabilidade dos moduladores..........cccviieiiiiiiiiiiiieeeeee e s 27
3. Projeto do SiStEmMA......cc.eeiiiiiiiiiiiieiie ettt et ettt neeenae e 31
3.1, Projeto do Modulador.........oooviiiiiie ettt e e 31
3.1.1. Faixa do SINal ....occuiiiiiiiieece e e 33
3.1.2. RUIdO EISTIONICO ..evvieiiiieciiieciee ettt e e s tee e e e eaee e 35
3.1.3. SAMPIING JIEEOT....eeeiieiieeiii ettt ettt te et e s e e seeenreesaee e 36

3.2.  Especificac@o do INtEZTadOr ......ccccuieiiuiieiiiiieeiiie et ecieeestee et e e e e seeeeereeesaaeessveeeneaee s 37
32,10 GANho DICu.iniiiiiiiiie ettt 38
3.2.2. Estabilizacdo Linear € SIew Rate ...........cccoooeiiiiiiiiiiiiicceeecee e 40
3.2.3. EXCUISA0 de SAIAa.....coiiiiiieiiieiiecieee et e 41
3.2.4. RUIAO TEIMNICO. . .eeuviieeiiiieeiie ettt e ettt e e st e e e te e e s sbeeesssaeesnseeenns 42

R 20 T 107111 o1 216 (0 (OO PRRRPRI 43
3.4. EspecifiCacao dO CONMVETSOT .......cccuiiiiiieeriieeeiieeeieeesteeesiteeestteeesaeesnseeesseeessseeensseesnsseens 44
4. Metodologia de PrOJETO ....cceieiiiiiieiieeie ettt ettt ettt st e et e eb e et esabeebeesnreensaen 46
4.1.  Metodologia utilizada N0 CONVETSOT .......ccccvieeriieeriieerieeeiieeeireeeieeeereeeereeeeeaeeeseaee e 46
4.2. Metodologia para o projeto do Integrador............cecueeriieiiieiiieiieieeiiee e 48
4.3. Chave de TransmiSsA0 CIMOS .........ooooiiiiiiiieeiiteceeesieeeeieeeeree e sveeesaee e sereeesaaeeesnseeenes 48
4.4.  Metodologia para o projeto do amplificador.............cecueeviiriiieniieiieieeeee e 49
4.5.  Circuito de PolariZagao ...........coeeiuiiiiieiiiie e et e e e 54
4.6.  Projeto de CompParador..........cc.ueeuieiiieiiieiieeie ettt ettt te et st e et e st steeebeenaeaens 55
T € 1<) v 14 (o) o« (o I Yo SRR 56
4.8, CoNVETSOT D/A ..ooiiiiiiieeee ettt ettt ettt ettt e e e b naeebaens 57
T B 1STo3 ' 16 (o) TSRS 59
5. Implementacdo € reSUItAdOS .....ccuieruiiiiieiieciieie e e 62
TS B 0103311 o ¢ 1d (o) oSSR 62
5.2 Gerador de ClOCK ......ooiiiiiieiiecie ettt ettt 63



6.

7.
8.

5.3.  Amplificador Operacional...........ccccoecuiiiiiiieiiiiiieiiie ettt ee e e eee e saee e s
54, CONVEISOT D/A ..ottt et e et e e e e abe e eeab e e et e e e aaeeeaeeas
5.5. Chave de Transmissa0 CMOS .......cooviiiiiiiiiiie ettt e e saee e sreeeseaee s
COMNCIUSOES ...eevveieeiiie ettt ee et e ettt e ettt e et e e e teeeeabeeesabeeesaseaesseeensseessseesssseesnseseenseeensseeennseean
6.1.  Observacoes sobre 0s resultados ObtidOS .........cccveiieeiiiiiiiiiiiie e
6.2.  Trabalhos FULUIOS. ........oooiuiiiiiiiecee et ve e e eaneas
L2 10) T U0 a2 i L OSSPSR
Apéndice A — MODELO DOS TRANSISTORES ......ccooiiiiiiiiieieeeeeeee e



LISTA DE FIGURAS

Figura 1-1 — Visao esquematica do sistema de controle, destacando a comunicagdo sem fio entre

cada coletor de dados e a unidade central. ...........ccooevieriiiiniinii e 12
Figura 1-2 — Visao esquematica do sistema de controle, destacando a comunicagdo da central
COITI OS TIOS. ..envteuteeiieentte sttt et e et e et e e sat e e bt e eue e e bt e sab e e bt e e ae e e bt e sabeebeeebseebeesateenbeeeabeenbeesaneenaneenne 12
Figura 1-3 — Diagrama de blocos do coletor de dados, indicando a possibilidade de interacdo com
dIiferentes tiPOS A€ SENISOTES. ....ccuuieruieriiieiieeiieeiieeteeiteeteestteebeesteeesbeesseeeabeeseesnseenseesnseenseeenns 13
Figura 2-1 — Esquema de um conversor A/D A de 1% ordem. ........ccceeevvieeeiiieeciieeeiie e, 16
Figura 2-2 — Espectro de um sinal sobre-amostrado. ............ccceeriieiieiiieiieiieee e 17
Figura 2-3 — Espectro da quantizagao de ruido. ........ceeeieeiieriieiiiecie et 19
Figura 2-4 — Noise Shaping de um modulador Sigma Delta.........c..ccoceeviniiniininiiniiniicnicnee 19
Figura 2-5 — (a) Integrador a Capacitor Chaveado (b) Integrador de Tempo Continuo ................ 21
Figura 2-6 — Curvas de relagdo sinal ruido e sinal ruido mais diStor¢ao. ..........cccecceeveeeiueernenncnne 23
Figura 2-7 - Diagrama de Blocos de Modulador Sigma-Delta ...........cccccveviieniiiiienieeiieiieenes 24
Figura 2-8 - Diagrama de Blocos do integ@rador.............coooiieiieiiiiiiieiie et 24
Figura 2-9 — Lugar geométrico de um sistema de primeira ordem. ..........c.eeceeeeviereeerieenieeneennnenn 28
Figura 2-10 — Lugar geométrico de um sistema de segunda ordem.............ccceeveeeiieeniieniienneenneans 29
Figura 2-11 — Lugar geométrico de um sistema de terceira ordem. ............coeceeeveerieenieeeieenneennnen. 30
Figura 3-1 — Diagrama de Blocos do modulador de segunda ordem tradicional............................ 32
Figura 3-2 — Diagrama de Blocos do modulador de segunda ordem modificada.......................... 34
Figura 3-3 — Densidade de probabilidade na saida dos integradores para as arquiteturas
tradicional € MOdIfICAdA ........cccuiiiiiiiiiiiiee s 35
Figura 3-4 — Influencia da faixa de saida do integrador sobre a quantiza¢ao de ruido de banda
DS ..ttt et h et ettt b e e a b e h et e a e e bt e n bt ent e bt enbesete st enbeeneenes 35
Figura 3-5 — Integrador de Capacitor Chaveado com Ganho DC...........cceceriininiiniineniicneenne. 39
Figura 3.6 — Curva de peak SNDR em fun¢ao do slew rate e tempo de estabilizagao.................. 41
Figura 3.7 — Configuragdes de Saida de Amplificadores Operacionais (a) Cascode e (b) Fonte
COMUIN ...ttt ettt et e et e bt e e it e bt e s ab e e bt e sab e e bt e sabeebeens 42
Figura 3-8 — Influéncia da hysterese do comparador no ruido de quantizacdo em banda base .....44
Figura 4-1 — Implementagdo do modulador Sigma Delta ...........cccccvievieiiieniiniiieieeieeeeee e 46
Figura 4-2 — Chave de transmissdo CMOS .........cocoiiiiiiiiiiiiitceeeteeee e 49
Figura 4-3 — Amplificador Operacional com Saida Cascode...........cceevvrerrieriienienciienieeieenie e 50
Figura 4-4 — Circuito de Polarizagao...........cocueiiiriieiiiiiiniiiieiciecieeeesteeete st 54
Figura 4-5 — Comparador DINAMICO .......c.ccoveeiieriieeiieniieeieeeeeeieesieeeteeseeeseessaeeseessseesseessseenseens 55
Figura 4-6 — Gerador de ClOCK..........cocuiiiiiiiiiiiiiciee e 56
Figura 4-7 — Forma de onda do ClOCK..........ceoiiieiiiiiiiiiiecieeieeeie ettt e 57
Figura 4-8 — Conversor DA .......c.ooiiiiiiieeet ettt 58
Figura 4-9 — Resposta do filtro FIR ........cccooiiiiiiiiiiiiciecie ettt e 59
Figura 5-1 — Resultado da implementacdo do comparador............ccceeveeeiiierieiniieniieieeieeee e 63
Figura 5-2 — Curva caracteristica do Inversor MOS ...........ccoooiiiiieiiiiiiceeeeeee e 64
Figura 5-3 — Ciclo de Clock para S1 € STd.....cocuooiiiiriiniiiiiciceceeceeeeee e 65
Figura 5-4 Ciclo de Clock para S2 € S2d ......c.coovieiiiiiiieiiecieeiece et 65
Figura 5-5 — Ganho de tensdo na saida do Amp OpP.......cooviieiiiiiiiiiienie e 68
Figura 5-6 — Distor¢ao de saida do Amplificador a uma entrada senoidal de 1KHz..................... 68
Figura 5-7 — Resposta €m freqUENCia.......cc.eeeruiieeiiiieiiiieciie ettt 69



Figura 5-8 — Resposta DC do amplificador..........c.oooviiiiiiiieiiieciieeeeee e 69

FIUIa 5-9 — SIEW TALE ..ottt ettt ettt ettt et 70
Figura 5-10 — Simulagao do funcionamento do conversor D/A..........ccooovveeiiiieeiiieciiecee e 71
Figura 5-11 — Resisténcia ON da chave CMOS.........cooiiiiiiiieiieeeteeeee e 72

Figura A-1 — Secao cruzada do Wafer ........coooviiiiiii it 75



LISTA DE TABELAS

Tabela 1-1 Comparagdo entre varios conversores A/D [17]. .cceeeoiieriieeiiieeiieeieeee e 15
Tabela 3-1 — Especificag@o da interface A/D .........cocieiiiiiiiiiiiiieeeceee e 45
Tabela 4-1 — Especificag@0o do AP OP......oeeuiieiiiiiiiiieeiie ettt et e e e 49
Tabela 4-2 — Parametros de Simulagao utilizados ..........cc.eeeeveeeiiiieeiiiieciee e e 50
Tabela 5-1 — Razao de Aspecto dos Transistores do Comparador..........ccceeeevveeeciieencieeenieeeeneeenne, 62
Tabela 5-2 — Razao de aspecto do inversor MOS ...........ooiiiiiiiiiiiieieceee e 63
Tabela 5-3 — Razao de aspecto do AmMPITICador .......cueveeiiieeiiiieeiiieeee et e 67
Tabela 5-4 — Tensao de POlariZaCA0 .........eeuieeiieriieiiieiee ettt et e 67
Tabela 5-3 — Razao de aspecto do circuito polarizador ............ccveveierieeriieniieniieeeere e 67
Tabela 5-4 — Resultados obtidos para 0 AmpP Op......ccceeeeeviiriiniiiinieeeierteeee st 70
Tabela A-1 - Pardmetros estruturais € GEOMEIICOS ....cuuirvierierriierireieenreeteesreeseesreesseesseenseeans 76
Tabela A-2 - MOS 3.3V N-Chanel Parametros EIEtricos ..........covvvieiciiieriiiieciieeeiee e 77
Tabela A-3 - MOS 3.3V P-Chanel Parametros EIEtricoS. ........cooverireiierieniieiieeieeieeeee e 78



LISTA DE EQUACOES

Eq. 2-1 — Poténcia de quantizagao de ruidO. ........cc.eeeiuiiieiiiieeiiieeieecee e 18
Eq. 2-2 —relagdo sinal quantizag@o de ruidO..........ceevieriiiiiienieeiieie et 18
Eq. 2-3 — Poténcia de quantizagdo de ruido para sobreamostragem. ............cccceeeveeerieeerveeenveennns 18
Eq. 2-4 — Resolucdao do modulador pela faixa dindmica............cceeeveeriieiiieniienienieeieeee e 22
Eq. 2-5 — Fungao de transferéncia do inte@rador ............cccuveeiiiieeiiieeiieeeeeeeee e 25
Eq. 2-6 — Fungdo de Transferéncia Linearizada para modulador de L™ ordem [6]. ........ceeveeec... 25
Eq.2-7 — Quantizacao de Poténcia de RUIdO........cceeeiiiiiiiiieiiieeeeceeee e 25
Eq.2-8 — Variancia do e1ro de qUANTIZAGAO .......eevuvieriieiiieiieeie ettt eiee ettt st see e b 26
Eq.2-9 — Poténcia de Ruido de QUantiZagao ...........ecuveruiieiieiiieiiieniieeieeeeeeieeseeeree e eseesaeeereees 26
Eq.2-10 — Faixa Dindmica do modulador ............c.ooiiiiiiiiiiiiieiee e 26
Eq. 2-11 — Func¢do de transferéncia de primeira ordem. ............cceeevierieerieenieniieenieeieeneesveeneens 27
Eq. 2-13 — Funcdo de transferéncia de terceira ordem. ...........coecueevieeieenieniieeniieeieeee e 29
Eq 3-1 — Ruido de quantizagao para o modulador de segunda ordem ............ccceecvveriienieenieennnnnne. 32
Eq. 3-2 — incerteza da amOSITAZEIM ......c..eeiuiiiiieiieeieeiee ettt ettt ettt e 36
Eq. 3-3 — poténcia de erro do SINal.........c.ccoiieiieiiiiiiiiieeie et e 37
Eq. 3-4 - poténcia de €110 iM-DANd..............cc.coceeiiiiiiiiieeee et e 37
Eq. 3-5 — Fungdo de Transferéncia do Integrador H(Z).........cccoeeveieiiieniieiiieniicieeieceeeee e 39
Eq. 3-6 — CAlculo do SIEW RaAte .......coiiiiiiiiiiiiiiicee et 40
Eq. 3-8 — Excursdo de saida N0 CASCOAEC........eoviiiiiiiiiieiieiieeie ettt e ees 41
Eq. 3-9 — Excursdo de saida N0 CaSCOAE........ooruiiiiiiiiiiiiieiieeieeee ettt 42
Eq. 3-10 — Especificagdo de Faixa DINAmiCa.........cccueeevieriieeiieiieeiieieeeieeseeeie et eve e ens 43
Eq. 4-1 — Limite superior para tolerancia do clock Jitter ............ccooouvvoumnoeniieniiiiiienieieesee e, 47
Eq. 4-2 — Relagdo SNDR para obtengao de Cs em fung@o do ruido térmico..........ceceveervvervrennennns 48
Eq. 4-3 — Resisténcia da chave CIMOS .......ccoooiiiiiiiiiiicece et 49
Eq. 4-4 — Corrente maxima exigida pelo SR.........ccccuiiiiiiiiiiiiiiiicicce e 51
Eq.4-5 — Razdo de aspecto entre 0s transistores 6 € 4.........cooveeiuieriieniieniieeniienieesee e 51
Eq. 4-6 — Razao de aspecto dos transistores 9 € O.......cccueevueeeieeriieiiieiieeieeniee e eiee e eneeeeveesree e 51
Eq. 4-7 — Tensao de saturagao pela €XCUISA0........eeruiieiieriieeiieniieeiee ettt ettt e 52
Eq. 4-8 — Tensao minima para saturacao dos transistores NMOS ...........ccccoceeviieiiienienieeneeenene, 52
Eq. 4-9 — Tensdo minima para saturacdo dos transistores PMOS...........c..ccccoviiniiiiniinnicneennns 52
Eq. 4-10 — Tensao de polarizag@o para 0s cascodes NMOS .........ccoeeviieiieriienieeieeeeere e 52
Eq. 4-11 — Tensdo de polarizacdo para os cascodes PMOS.........c..cocoviiiiniiniininiineccnicneee 52
Eq. 4-12 — Entrada maxima de CMR ........cccoooiiiiiiiiiiiiciicieeeee ettt st eve e ees 53
Eq. 4-13 — Ganho do amplificador..........coiiiiiiiriiiiiceee e 53
Eq. 4-14 — Largura de banda do amplificador.............cocuieiiiieiiiiiiiiieiecieee e 53
Eq. 4-15 — Tensao minima de entrada............cc.eeiuieiiiiiiiiniieiieieeiee ettt 54
Eq. 4-16 — Tensdao Vps no transistor CMOS cOmo carga ativa..........cceeecvveeruveeeiieeenieeeneeeennee e 55
Eq. 4-17 — Ordem do Filtro Digital.........ccccoviriiniiiiiiiiiieieieeeeeeeeeee et 60
Eq. 4-18 — Multiplicac0es por SEZUNAO.........ccvieriieeiieiiieiierie et eteeeveesteesreesteeereessaesnseessneens 60
EQ. 4-19 — AdigOeS POT SEZUNAO .....ooutiiiiieiiieiieeiieeiie ettt ettt ettt e bee et eaeesaneeaeeenee 60
Eq. 4-20 — AdigOES POT SEZUNAOD .....eoviiiiieiieeiiieiieeiie et eette et esteeebeestteeseesseeeseeseessseensaesnseeseennns 60



1. INTRODUCAO

1.1.MOTIVACAO

A necessidade de aquisicao de dados analdgicos, a comunicacdo a distdncia e uma longa
autonomia de funcionamento, idealizaram a implementacao de um sistema de comunicagdo sem
fio, em um unico chip. Este sistema tem ampla funcionalidade, podendo ser empregado em
diversas aplicagdes, sendo uma delas a agricultura, que engloba este sistema como parte

integrante do projeto Milénio.

Os aspectos gerais que fazem parte deste projeto sao a capacidade de se fazer agricultura
de precisdo, o controle de irriga¢do, a obtencdo de parametros do solo e a gestdo do uso da agua

(Informagdes georeferenciadas e dados climatologicos/hidrolégicos).

1.1.1. ASPECTOS DE PROJETO

Para efetuar a aplicacdo deste sistema de comunicagdo, serd executada a instrumentagao
eletronica associada a tensiometros (sensores de pressdo), possuird a comunicacdo remota
wireless via RF, com um raio de agdo de cerca de 500m (~100hectares) e de modo a torna-lo
viavel, a autonomia energética deve ser de aproximadamente 1 ano com a utilizagdo de pilhas
alcalinas considerando ainda a possibilidade de operacdo com alimentagdo por painéis solares

dedicados.
Para a implementacdo do sistema, hd a necessidade de maior detalhamento das

expecificacdes, assim apresenta-se agora aspectos particulares deste sistema de controle de

irrigacao.
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Aspectos Particulares:

e Faixas de operagdo: temperaturas externas: do ar: -10 a +70 Celsius e do solo: 0 a +50
Celsius;

e Faixa de pressoes a efetua medicdes: 0 a 80 centibar;

e Incluir a profundidade em que a pressao ¢ medida como parametro;

e Tensdo de alimentagdo: 3,3 V;

e Conversdo A/D: 10 bits;

e Considerar a possibilidade de trabalhar com o equipamento totalmente enterrado
(inclusive a antena);

e Sensor de pressdo: transdutor integrado (membrana de silicio com piezoresistor ou
piezojun¢ao);

e Relogio de tempo real;

e Poténcia de saida do transceptor de RF do coletor de dados compativel com a
autonomia desejada (indicacdo : <10 mW);

e Operacdo intermitente (repouso / desligado, exceto nos periodos de aquisicdo e
transmissdo de dados);

e Portas de entrada e saida digitais no sistema associado ao coletor;

e Especificacdo do transceptor da unidade central (area tipica de 100 ha), considerando a
possibilidade de operagdo simultdnea de diversas unidades centrais na cobertura de
areas maiores;

e Freqiiéncia de relogio do microprocessador: compativel com os requisitos de autonomia

energética e de complexidade.

Dados os aspectos do sistema, este possuird dois pontos principais. Um ¢ o moddulo
coletor de dados em que consiste a captagdo dos sinais externos por meio do sensor, conversao
A/D, processamento e envio por meio de RF; o segundo modulo é chamado de central, que por
sua vez controla todo o sistema de valvulas. O sistema de comunicacdo pode ser

simplificadamente observado pela figura 1-1.
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Sensor-1

Sensor-2 Coletor de Dados Central

Sensor-n

Figura 1-1 — Visdo esquematica do sistema de controle, destacando a comunicagdo sem fio entre cada coletor de
dados e a unidade central.

Na figura 1-2 ¢ mostrada apenas a interacao da central com apenas um unico modulo, mas
na verdade os moddulos coletores de dados estdo todos distribuidos pelo ambiente de estudo

podendo ainda ter a possibilidade de comunica¢ado entre si, conforme figura 1-2.

I A

I O S

Figura 1-2 — Visdo esquematica do sistema de controle, destacando a comunicacao da central com os nés.

1.1.2. MODULO COLETOR DE DADOS

O modulo coletor de dados ¢ a interface do sistema com o mundo externo. Deverd ser
considerado neste projeto que este modulo permaneca enterrado. Como apresentado
anteriormente, ele tem a possibilidade de interacdo com diversos tipos de sensores que podem

traduzir a temperatura ambiente e a umidade do ar, por exemplo.
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O sinal elétrico destes sensores ¢ aplicado a um conformador de sinal que o aplica a um
multiplexador e em seguida ao conversor A/D que serd tratado em detalhe mais adiante. O sinal
digitalizado ¢ entdo microprocessado e entregue ao sistema de RF onde ¢ enviado a central, que
comanda todo o sistema. Ainda existe a possibilidade de a central se comunicar com o modulo
para programag¢do do sistema, que guarda suas informag¢des em memoria. Todo o sistema acima
descrito ¢ implementado em um Unico chip em tecnologia CMOS 0.35 micron quatro-metais,
onde se tem a possibilidade de trabalhar em economia de energia que ¢ um fator essencial para a
viabilidade do sistema. Pela figura 1-3 pode-se observar os principais blocos que compdem este

sistema.

Sensor-1 —»| —> <:> 10 <:>
Sensor-2 »Conforfnador» Mux A/D “P <:> Reg ﬁ
do Sinal
. Converter :> RF
Sensor-n —»| —> @
Memoria

Figura 1-3 — Diagrama de blocos do coletor de dados, indicando a possibilidade de interagdo com diferentes tipos de
sensores.

1.1.3. CONVERSOR A/D

Apresentado todo o sistema de forma simplificada, aqui se d& o inicio a uma breve

explanagdo do que ¢ realmente o escopo deste trabalho, o conversor A/D.

No mundo real os sinais estdo todos de forma analdgica, e o conversor A/D ¢ o mddulo
que faz a ligacdo entre este mundo analdgico e o mundo digital. Uma motivagdo desta conversao
¢ a eficiéncia de transmissdo e o armazenamento dos sinais digitais. Processamentos complexos
dos sinais as vezes podem necessitar de conversdao A/D, desde que alguns processamentos sé
podem ser efetuados por computadores digitais ou em propostas especiais de processamento

como os DSPs (Digital Signal Processors).
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A utilizacao de sinais digitais ¢ muito util em qualquer area, mas principalmente naquelas
em que se requer o fornecimento de um servico de alta precisdo, e uma das técnicas utilizadas
para alcancar esta precisdo ¢ a utilizacdo de um modulador sigma-delta. A vantagem da utilizacdo
deste modulador ¢ a conversao utilizando quantizadores de apenas 1-bit e, além disso, o processo

para os circuitos dos sinais analdgicos exige menos precisdo do que todos os outros conversores.

Embora a conversdo sigma-delta ja exista desde a metade do século passado, esta sO se
tornou mais atrativa ha duas décadas, devido ao avango da tecnologia VLSI para a fabricacao de
circuitos altamente rapidos e densos no chip, o que fez a tecnologia dos circuitos digitais
correrem. A tecnologia sigma-delta s6 pode ser usada para alta resolugdo quando se trata de

sinais de baixa a média largura de banda.

1.2. ESCOLHA DO CONVERSOR A/D

Definida a necessidade de utilizagdo de um conversor A/D, um primeiro paso ¢ definir
que tipo de conversor serd utilizado. Um estudo simplificado sobre as caracteristicas de alguns
conversores ¢ observado na tabela 1.1. Além da tabela a seguir existem outros fatores que
influenciaram o procedimento de selecdo: a nao necessidade de circuito amostrador e segurador,

baixa tensdo, filtro anti-alias de facil constru¢do e reducao dos blocos analdgicos exigidos.
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TABELA 1-1 COMPARACAO ENTRE VARIOS CONVERSORES A/D [17].

Aplicagdo
Atributo
Dual Slope Sigma-Delta Aproximacao Sucessiva
Resolugdo ++ +++ ++
Linearidade +++ +++ +
Ajuste Zero +++ ++ R
Corrente de polarizagio +++ ++ +
Resposta de Entrada — n it
para Onda Quadrada
Rejeicdo de ‘Ruldo para — S 4
Fonte de Alimentacao
Fonte de Corrente +++ ++ -
Alimentacdo em 3V +++ +++ +
Facilidade de Interface — i 4y
de Processador
Custo +++ ++ -

(Grau de exceléncia +)

Baseando-se em aspetos como resolugdo, facilidade de interface com processador,
linearidade e rejeicao de ruido para fonte de alimentacdo, o conversor sigma-delta ¢ o escolhido

entre as opgoes disponiveis.
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2. PRINCIPIOS BASICOS DE UM CONVERSOR A/D

2.1.ANALISE DO CONVERSOR A/D 2A

Escolhido o conversor a ser utilizado neste projeto, serd mostrada uma breve analise do
seu diagrama de blocos . O diagrama da figura 2-1 mostra um conversor A/D XA de 1* ordem.
Pela figura pode-se observar que a conversao do sinal pode ser separada em dois pontos, uma em
que se faz o processamento analdgico e outra onde se faz o processamento digital.

Sampled data {discrete time) analog signal processing

Quantizes
_ Discrete time integrawor : €[0]§ Digital signal pecosssing
= N Low Pass
xln], - ulb] i visl 5&*}5 yin] e wln] o |-
; / b )
EE T W
Digital Decimater

Sigma Delta Modulator

Figura 2-1 — Esquema de um conversor A/D XA de 1? ordem.

Processamento analégico — E onde consta o modulador que caracteriza o conversor
como XA. O Sinal x de entrada vai ao modulador entrando direto no integrador que alimenta o
comparador agindo como um quantizador de 1 bit. A saida do comparador volta a entrada via um
conversor digital-analdgico. Esta realimentacdo forga a média do sinal y, para ser igual a entrada
x. Nesta etapa do processamento, o sinal mesmo sendo discreto no tempo ¢ tratado como

analogico devido a utilizagao de capacitores chaveados para implementacao dos integradores.
E no processamento analogico que ¢ feita a principal fungdo do conversor XA. Estes

conversores usam a técnica de noise shaping que trabalham com a fun¢do de expulsar o ruido de

quantizacdo de baixas freqii€éncias em dire¢do as altas freqiiéncias. Esta técnica em um conjunto
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com a sobre-amostragem ¢ usada para aumentar a resolugdo do conversor em comparagao com os

métodos classicos.

Processamento digital — Apos a saida do comparador, este alimenta o decimador digital
que ¢ composto de um filtro digital passa baixa, seguido de um downsampler para retornar o sinal

a taxa de amostragem de Nyquist sem perda da informagao.

2.2.FUNDAMENTOS DE AQUISICAO DE DADOS

2.2.1. AMOSTRAGEM

Quando se trata de digitalizar um sinal a amostragem deste ¢ fator essencial. O teorema da
amostragem de Nyquist definiu que para poder recuperar completamente um sinal evitando o

aliasing a freqiiéncia de amostragem deve ser no minimo duas vezes a banda do sinal.

Assim quando o sinal ¢ amostrado seu espectro ¢ copiado e espelhado em multiplos da
freqiiéncia de amostragem. Desse fato conclui-se que para tal amostragem a obtenc¢ao do sinal em
banda base deve ser feita por um filtro praticamente ideal o que ndo ¢é realizavel. Surge ai a
necessidade de se trabalhar com a sobre-amostragem do sinal, esta técnica afasta as copias do

sinal umas das outras evitando assim o aliasing.

F 3

AMPLITUDE

BANDWIDTH

L ] L
L] L] ] p
FREQUENCY fp fgl2  2fg fg

Figura 2-2 — Espectro de um sinal sobre-amostrado.

2.2.2. RUIDO DE QUANTIZACAO

Quando um sinal ¢ amostrado existe a possibilidade de que o valor quantizado esteja

errado gerando um codigo digital equivocado, isso indica um erro da quantizagdo. Se assumirmos
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que o processo de quantizacao ¢ aleatorio, o que normalmente ¢ verdade, o processo do erro de

quantizacdo ou ruido pode ser tratado como ruido branco[4].

Pode-se entdo obter a poténcia de quantizacao de ruido como [5]:

A (a2 Y w2
ol =—=|= 12z = /12
12 |2V -1 2

Eq. 2-1 — Poténcia de quantizagao de ruido.

Onde V ¢ a tensdo de fundo escala e N ¢ a quantidade de bits. Se entdo o sinal de entrada
é tratado como um processo aleatério e sua poténcia é o, entdo a relagdo sinal quantizagdo de
ruido ¢ dada por [5]:
o o’
SNR = IOIOg( > j =10log V; +4.77+6.02N (dB)

e

Eq. 2-2 — relagdo sinal quantizagdo de ruido.

Considerando-se um sistema sobre-amostrado, ¢ obvio observar que a quantidade total de
poténcia de ruido injetada no sistema serd a mesma, mas a sua distribuicdo no espectro de
freqiiéncia ¢ diferente devido a sua maior taxa de amostragem.

Determina-se a poténcia de quantiza¢do de ruido para o caso de sobre-amostragem dado

i[5
a4 24 fS

Eq. 2-3 — Poténcia de quantizacdo de ruido para sobreamostragem.

por:

E assim determinado entdo que a sobre-amostragem espalha a quantizagao de ruido

diminuindo-a na banda de interesse conforme figura 2-3.
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QUANTIZATION
NOISE

a FREQUENCY
OF INTEREST

N = NUMBER OF BITS
fc = MAXIMUM FREQUENCY OF INTEREST
fg = SAMPLING FREQUENCY

v

FREQUENCY
(a)

FREQUENCY

OF INTEREST

QUANTIZATION NOISE

FREQUENCY
(b)

Figura 2-3 — Espectro da quantizagdo de ruido.

2.2.3. QUANTIZACAO DE RUIDO NO MODULADOR SIGMA-DELTA

Um modulador Sigma Delta consiste de um filtro analégico e um quantizador fechado em

A

v

uma malha de realimentacdo. Junto com o filtro esta realimentacdo trabalha para atenuar o ruido

de quantiza¢do em baixas freqiiéncias acentuando-o em altas freqiiéncias. Desde que o sinal seja

amostrado a uma taxa muito maior que a taxa de Nyquist, o ruido de quantizacdo de altas

freqiiéncias pode ser eliminado sem afetar a banda do sinal. Isso € feito pela utilizagdo de um

filtro digital na saida do modulador conforme a figura 2-3, visto anteriormente.

O processo de atenuacdo de ruido em baixas freqiiéncias e acentuacdo em altas é chamado

de “noise shaping” e ¢ um enorme beneficio para a eliminagao do ruido de quantizacao na banda

de interesse como pode ser observado na figura 2-4.

F 3

SIG

FREQUENCY BAND
OF INTEREST

NAL SPECTRUM

QUANTIZATION NOISE

v

A 4

FREQUENCY ¢

fc fs

2

Figura 2-4 — Noise Shaping de um modulador Sigma Delta
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2.3.0OPERACAO QUANTIZADA E CONTINUA

Para se implementar moduladores sigma-delta, existem dois métodos a selecionar: em
sistema de operacdo quantizada ou no dominio de tempo continuo. Obviamente, ha uma
variedade de vantagens e desvantagens associada a cada opgao, conforme sera descrito abaixo. A
maior diferenca entre sistemas de operagdo quantizada e sistemas de tempo continuo ¢ que a
primeira usa os integradores a capacitores chaveados e a segunda usa integradores de RC ativo
nos moduladores. Além disso, resistores em chip, com alta linearidade, sdo dificeis de se
construir em processos padronizados CMOS. Assim, integradores a capacitores chaveados
eliminam a necessidade de resistores fisicos, tirando vantagem das capacidades de VLSI. Para
minimizar o ruido térmico, os resistores que sdo usados nos integradores de tempo continuo
devem ser pequenos, porém para manter a constante de tempo € preciso diminuir o tamanho dos
resistores €, a0 mesmo tempo, aumentar o tamanho dos capacitores. A desvantagem disto ¢ que
os capacitores podem ficar inviaveis para SOC. Por outro lado, se implementados, ocupariam

uma grande area.

A resposta em freqiiéncia pode ser precisamente calculada. A constante de tempo dos
integradores de capacitores chaveados ¢ simplesmente uma fun¢do da razdo de capacitores
(Cs/Cy) e da freqliéncia de amostragem. Em comparagdo com os sistemas de operacdo
quantizados, os sistemas de integradores no tempo continuo sofrem severas variagdes de processo
porque sdo compostos de um resistor e um capacitor. Resistores de poly geralmente variam 30%
do valor desejado, considerando que as razdes de capacitores sao comumente melhor controladas,
(caracteristica de variagdo ¢ de 1%), quando colocados em chip. Oscilagdes de clock é a maneira
segundo a qual o op-amp estabiliza, ndo afetam o desempenho de sistemas sigma-delta de
capacitor chaveado. Nao importa se o op-amp segue o sinal de entrada ou se estabiliza
linearmente, contanto que o op-amp estabilize com a precisdo desejada. Para integradores de

tempo continuo a linearidade deve ser sempre mantida.
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Figura 2-5 — (a) Integrador a Capacitor Chaveado (b) Integrador de Tempo Continuo

O sistema em tempo continuo tem também vantagens sobre os de operagdo quantizada.
Taxas altas de sobre-amostragem sao realizdveis porque um integrador RC ativo ndo precisa
estabilizar precisamente a cada meio ciclo de clock. Entdo, em integradores de capacitores
chaveados, a taxa de sobre-amostragem ¢ limitada pela banda. Isto faz com que os moduladores
sigma-delta de tempo continuo sejam atraentes para aplicagdes de alta velocidade. Em suma,
sistemas de tempo continuo nao precisam de filtro de anti-alias antes do conversor sigma delta. O
filtro de anti-alias ¢ um pré-requisito para sistemas de operagdo quantizada. A fungdo dele ¢
atenuar energias de freqii€ncias multiplas da de amostragem para as quais pode variar a banda
base. E também obtido um valor significativo de economia de consumo na elimina¢io deste

filtro.

Aqui serdo considerados integradores a capacitor chaveado porque resistores em chip com

linearidade alta sdo dificeis de se construir em processos padronizados de CMOS.

2.4.MODULADOR SIGMA DELTA

2.4.1. DESEMPENHO DO MODULADOR

Para efetuar-se um projeto de um conversor XA deve-se definir como se efetuar a
avaliacdo de desempenho de um modulador sigma-delta. Para a aplicacdo de baixa freqiiéncia, as
exigéncias para um modulador sigma-delta sdo: faixa dindmica, taxa de sobre-amostragem,

resolugdo e dissipagdo de poténcia. Além disto, projetistas sigma-delta normalmente especificam
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pico da SNR e pico da SNRD, que medem a degradagdo do sinal causado, apenas pelo ruido, e

devido a uma combinacao de ruido e distorc¢ao.

2.4.2. PEAK SNR, PEAK SNRD E FAIXA DINAMICA

Pico da SNR, pico da SNRD e faixa dindmica sdo especificagdes relacionadas e serdo
definidas em conjunto. Faixa dindmica € a relagdo em poténcia entre o nivel maximo de sinal de
entrada que o modulador pode controlar e o sinal minimo de entrada perceptivel. SNR ¢ a relagao
da poténcia de sinal de saida do modulador com a poténcia de ruido que inclui todas as fontes de
ruido no modulador: térmica e quantizagdo. SNRD ¢ a relagdo da poténcia de sinal a saida do
modulador com a soma do ruido mais a distor¢do dos harmonicos. O pico da SNRD ¢ uma
medig¢do util por avaliar a capacidade de um modulador sigma-delta para controlar uma grande
faixa de sinais com linearidade aceitavel e € especialmente importante para aplicagdes como
audio digital [6]. Nota-se que o pico da SNRD ¢ dependente da freqiiéncia e pode ser usado para
medir a degradacdo de desempenho de modulador quando aumenta a freqiiéncia do sinal de
entrada. Peak SNR, SNRD e faixa dinamica sdo mostrados na figura 2-6. O grafico mostra SNR e
SNRD como uma fungao de poténcia de sinal de entrada em dB em relacdo a escala maxima do
modulador. Para pequenos niveis de sinal, a distor¢ao nao ¢ importante considerando que o SNR
e SNRD sdo aproximadamente iguais. Para grandes niveis de sinal, a distor¢do degrada o
desempenho do modulador, e o SNR serd menor que o SNR. A faixa dindmica do modulador
pode ser obtida do grafico como a faixa em o sinal de entrada causa uma diferenga entre

SNR/SNRD de 3dB até o ponto em que a SNR e SNRD seja igual a 0dB.

Uma especificagdo fortemente relacionada com a faixa dindmica ¢ a resolugdo do
modulador expressa em bits. A resolucdo em bit (N) ¢ definida na Eq. 2-4 onde a DR ¢ a faixa
dinamica do modulador expressa em dB. A correspondéncia ¢ tal que para cada bit extra de
resolugdo ¢ equivalente a um aumento de 6dB de faixa dindmica.

DR-2
6

Eq. 2-4 — Resolugdo do modulador pela faixa dindmica

N =
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Figura 2-6 — Curvas de relag@o sinal ruido e sinal ruido mais distorgao.

2.4.3. TAXADENYQUIST

A taxa de Nyquist ¢ a medida da velocidade de um modulador de sigma-delta. Segundo o
teorema de Nyquist, para evitar aliasing, um sinal de faixa-baixa deve ser amostrado a uma taxa
duas vezes superior a sua largura de banda. Como resultado, definir a taxa de Nyquist ¢é

equivalente a especificar a largura de banda de entrada de modulador|[6].

2.4.4. DISSIPACAO DE POTENCIA

Dissipag¢do de poténcia ¢ o limite fundamental de projeto para maioria das aplicagdes.

Qualquer projetista tem que controlar os parametros de desempenho como faixa dindmica, taxa

de Nyquist e linearidade, para que seja minimizada a dissipacao de poténcia.
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2.5.CONCEITOS BASICOS

O esquema de um modulador sigma-delta consiste de uma série de integradores ( podendo
ou ndo estarem no caminho direto da malha ) e um quantizador em uma malha de re-alimentagao

como mostrada na figura 2-7.

©m | o | e T

X(z) - = }

\

& @ D/A 1e—

Figura 2-7 - Diagrama de Blocos de Modulador Sigma-Delta

A entrada de cada integrador ¢ a diferenca entre a saida de integrador anterior e a saida do
conversor D/A. O efeito da malha de re-alimentagdo ¢ trazer o valor médio na entrada do
primeiro integrador para zero. Isto indica que a saida do conversor D/A estd em média igual ao
sinal de entrada X(z). Como a saida do conversor D/A ¢ somente uma representagdo analdgica da
saida digital Y(z) do quantizador, entdo Y(z) estd em média igual X(z). Se o0 modulador amostra
o sinal de entrada a uma taxa mais alta que o requerido pelo critério de Nyquist e as multiplas
amostras sdo uma média para produzir uma saida digital Y(z), entdo o modulador sigma-delta

pode ser usado entdo como um conversor sobre-amostrado de A/D.

A ordem (L) de um modulador sigma-delta ¢ o nimero de integradores no caminho direto.
A relacao de sobre-amostragem (M) ¢ definida como a relagdo da taxa de amostra do modulador

sobre a taxa de Nyquist [6]. O quantizador e conversor D/A provém B bits de resolugao.

Define-se que cada integrador tem o diagrama de blocos identificado na figura 2-8.

=1

—_— a4 7 -

Figura 2-8 - Diagrama de Blocos do integrador.
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A fungdo de transferéncia que descreve este diagrama ¢ mostrada na Equacao 2-5.

-1

I(z)=a — 5

Eq. 2-5 — Fungdo de transferéncia do integrador

O quantizador pode ser modelado como uma fonte de erro aditiva E(z) e podem também
ser modelados erros no conversor D/A como uma fonte de erro aditiva Epac(z). Entdo, a funcao
de transferéncia linearizada de um modulador sigma-delta com ordem L pode ser expressa na

forma da Eq. 2-6.
Y(z) = X(2)+ %E(z) —Epe(2)

Eq. 2-6 — Fung@o de Transferéncia Linearizada para modulador de L™ ordem [6].

Onde G ¢ o ganho no caminho direto da entrada para o quantizador [6]. A Equacdo 2-6 indica
que erros no conversor D/A somam-se diretamente a entrada da malha sigma-delta indicando que
o conversor D/A deve ser fortemente linear a resolu¢do méaxima do modulador sigma-delta, para
que seja evitando a degradacdo do modulador. Um modo para assegurar que este requisito de
linearidade seja satisfeito € usar quantizador de um 1-bit e conversor D/A com dois niveis. Um
conversor D/A com dois niveis € linear e s6 pode resultar em um deslocamento DC a entrada do
modulador [7]. Conversores D/A de varios bits requerem algum tipo de calibragdo para satisfazer

este requisito de linearidade [8].

Considere toda a poténcia de ruido de quantizacdo dentro da banda base (-/b, fb) que pode
ser encontrada integrando o termo de erro de quantizagdo em Equagdo 2-7, o que ¢ avaliado no

circulo de unidade [7]. Note que a relagdo de sobre-amostragem (M) na Equagdo 2-7 ¢ f,/ (2 s ),

onde f3 ¢ a banda do sinal e fs a freqiiéncia de amostragem.

2

=

o’ 1
G2 2L+1 M*H

(1 L )
G

062 So
Sy ® If
fS b

Eq.2-7 — Quantizagdo de Poténcia de Ruido
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O fator & ¢ a variancia do erro de quantizacio e sera calculada agora.

A
27 -1

Eq.2-8 — Variancia do erro de quantizacao

o

Considere um quantizador que pode ser modelado por uma faixa de entrada linear

2

A A ) . . .
(—5 Ej ¢ B bits de resolugdo. O bit menos significativo (LSB) tera o valor encontrado na Eq.

2-8. Assumindo-se que o erro de quantizagdo pode ser modelado como ruido branco e

. o o0 . 1 .
uniformemente distribuido entre (— E’Ej . Seguindo de uma andlise estatistica que se expressa a

poténcia de ruido de quantizagdo como na Eq. 2-10 [7].

2
ol _o
12

Eq.2-9 — Poténcia de Ruido de Quantizac¢ao

Concluida esta analise, agora ¢ possivel combinar os resultados das Eq. 2-7, Eq. 2-8 e Eq.
2-9 para calcular a faixa dindmica do modulador de sigma-delta. A faixa dinamica ¢ a relacdo em
poténcia de um sinal senoidal de fundo de escala (A’ / 8) e a poténcia do sinal que rende um SNR
de 0 dB. Isto resulta na expressdo seguinte para a faixa dindmica (DR) de modulador de sigma-
delta [6]:

32L+1
:E JRED

Eq.2-10 — Faixa Dindmica do modulador

DR

G2 M 2L (23 _ 1)2

A faixa dinamica de um modulador sigma-delta ¢ uma forte fun¢do da relacdo de sobre-
amostragem e da ordem da malha. Isto propicia para o projetista trocar entre ordem e relacdo de
sobre-amostragem para satisfazer uma determinada exigéncia de faixa dinamica. Como descrita
anteriormente, quantizadores de 1-bit e conversor D/A sdo preferiveis do ponto de vista que eles

sdo intrinsecamente lineares. Porém, a andlise estatistica do erro de quantizagdo que resulta na
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Eq. 2-7 ndo sdo particularmente precisas para quantizadores de 1-bit. Como resultado, a Eq. 2-10

deveria ser vista como um limite superior na faixa dindmica.

A discussao até¢ agora tem negligenciado os assuntos de estabilidade. Moduladores de
ordem (L>2) s6 sdo estaveis condicionalmente [7]. A estabilizacdo de uma malha de alta-ordem
requer o uso de funcdes de transferéncia mais complexas do que em uma cascata de integradores
no caminho direto do modulador, e possivelmente o uso de circuitos que reajustem as variaveis
de estado no integrador quando a instabilidade ¢ detectada. Infelizmente, os métodos exigidos
para estabilizar uma malha de alta-ordem reduzem faixa dinamica do modulador abaixo do /imite

superior da Eq. 2-10.

2.6.ESTABILIDADE DOS MODULADORES

A estabilidade do modulador sigma-delta serd analisada sucintamente so para efetivar a
escolha do modulador posteriormente.

O modulador XA mais simples € o de primeira ordem, assim serd este o que dara inicio a
esta secdo. A andlise de estabilidade pelo método do lugar geométrico das raizes usando “a”
como o parametro. No sistema de primeira ordem sera analisado:

-1
z

I(z)=a 5

Eq. 2-11 — Fungdo de transferéncia de primeira ordem.

O lugar geométrico comega em z=/ e termina em z=oo. Na figura 2-9 ¢ mostrado o lugar
geométrico plotado com o auxilio do software Matlab®. O sistema ¢ estavel para valores de “a”

até 2 e conta com uma configuragdo ociosa em fy/2 para z=-1.
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Figura 2-9 — Lugar geométrico de um sistema de primeira ordem.

Adicionando um novo integrador ¢ configurado um modulador de segunda ordem. Para

este modulador a estabilidade do sistema ¢ analisada segundo [10] com a fung¢do de transferéncia:

O lugar geométrico inicia em um poélo duplo em z=/ e termina em z=0.5 e z=o0
respectivamente. Na figura 2-10 ¢ mostrado o lugar geométrico. Assumindo que um padrdo
oscilatorio estavel com um pequeno sinal de entrada em fg/2, entdo o ganho a pode ser calculado
conforme a Eq. 2-12.

I(z)= azz—_l2
(z=1)

Eq. 2-12 — Funcao de transferéncia de segunda ordem
Até o momento os moduladores se mostraram estaveis dentro do circulo unitario dado

pela transformada z, agora a inser¢do de mais um integrador formando um modulador de terceira

ordem requer maiores cuidados para a operagdo estavel.
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Figura 2-10 — Lugar geométrico de um sistema de segunda ordem.

De acordo com a teoria desenvolvida em [10] a estabilidade do sistema de terceira ordem

¢ analisada na Eq. 2-13.

(a, —a, +a,)+(q —2a2)z+a222
(z-1)’

Eq. 2-13 — Funcao de transferéncia de terceira ordem.

K(z)=

Para uma 6tima performance do modulador utiliza-se [10]:

a>=1.500
a1=0.375
ap=0.125

Baseado na fung¢do de transferéncia construiu-se o lugar geométrico apresentado na figura
2-11. O ganho minimo que apresenta um sistema ¢ obtido quando o lugar das raizes cruza | z |=1.
Do lugar geométrico pode ser visto que quando o ganho do sinal é reduzido abaixo de 0.0975 o
sistema se torna instavel. Uma escolha propensa do nivel limite do quantizador e do D/A evita a o

problema da instabilidade do sistema. Da implementagdo do noise-shaper de terceira ordem, foi
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mostrado que os coeficientes como foram usados na Eq. 2-13 resultam em uma méxima faixa

dindmica.
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Figura 2-11 — Lugar geométrico de um sistema de terceira ordem.
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3. PROJETO DO SISTEMA

3.1.PROJETO DO MODULADOR

Como mostrado anteriormente o modulador XA de primeira ordem ¢ o mais simples.
Contudo o ruido de quantizagdo de um modulador de primeira ordem ainda ndo foi disperso de
forma eficiente da banda base[11], por esse motivo a taxa de sobre-amostragem para alcangar

resolugdes maiores que 12 bits € extremamente alta.

Moduladores de maior ordem contem mais de um integrador no caminho direto
oferecendo o potencial de incremento na resolugdo. Contudo moduladores com mais de dois
integradores sofrem de um potencial de instabilidade devido ao acumulo de boa parte do sinal nos
integradores [12]. Uma arquitetura com a qual alguns moduladores de primeira ordem sado
cascateados de modo a alcangar uma performance que comparado com os moduladores de maior
ordem ¢ sugerida de modo a resolver o problema de instabilidade [13]. Essas arquiteturas, porém
necessitam de um ganho preciso de casamento entre as se¢oes individuais de primeira ordem, um
requerimento que conflita com a meta de projeto de um conversor A/D que sdo especialmente

insensiveis a tolerancia de parametros e descasamento de componentes.

Moduladores ~A de segunda ordem sdo particularmente atraentes para conversdo em alta
resolucdo. A efetividade da arquitetura de um modulador XA de segunda ordem j& foi mostrada
em varias aplicagdes. Processamento digital de sinal de voz e codificagio da voz em
telecomunicacdes ja foram implementadas e a extensdo da performance alcancada de cada

arquitetura para niveis requeridos de dudio digital foi demonstrada.

A figura 3-1 mostra diagrama de blocos de um modulador ZA de segunda ordem. O sinal
de entrada analogico x (t) ¢ amostrado em uma freqiiéncia de amostragem fs=I1/7. Um
quantizador com somente dois niveis em +A/2 é empregado para evitar as distor¢des harmdnicas
geradas pelo descasamento do tamanho do passo em quantizadores de varios bits. O ruido de
quantiza¢dao fora da banda nas saidas dos moduladores ¢ eliminado com um filtro decimador

digital que também retorna o sinal para a taxa de Nyquist. A poténcia SN de ruido na saida do
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filtro ¢ a soma da quantizagdo de ruido dentro da banda SD junto ao acréscimo de ruido devido a
outras fontes de erro tal como ruido de temperatura ou erros causados pelo jitter no tempo de

amostragem.

X(2) Y(2)

P> o—p-o{TH{FH-

_-\-I-

Figura 3-1 — Diagrama de Blocos do modulador de segunda ordem tradicional.

Uma expressdo aproximada para o ruido de quantiza¢do quando o quantizador ¢ modelado

por uma fonte de ruido branco ¢ [12]:

4 1 A2
SB:H———, M >>1
5 M 12

Eq 3-1 — Ruido de quantizagdo para o modulador de segunda ordem

Para cada oitava de sobre-amostragem o ruido de quantizagdo dentro da banda ¢ reduzido

de 15 dB.

A performance de um conversor A/D para o processamento de sinais e aplicagdes em
comunicagdes ¢ usualmente caracterizado pela relagdo sinal ruido. Duas defini¢des para essa
relagdo serdo usadas aqui. A TSNR ¢ a relacdo de poténcia de sinal para o ruido total dentro da
banda, considerando que o SNR conta somente para o ruido ndo correlacionado e também sem
distorcao harmdnica. A faixa usual do sinal ou faixa dindmica (DR) de um conversor A/D para
sinais de entrada senoidais ¢ definida como a razdo da poténcia de saida na freqiiéncia de entrada
senoidal para uma entrada de fundo de escala para a poténcia do sinal de saida de um sinal

pequeno para qual a TSNR ¢ 0dB.

A faixa dinamica de um conversor PCM a uma taxa uniforme de Nyquist com b bits ¢

DR =32*". Essa defini¢io de faixa dindmica é um modo simples de comparar a resolugio de
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conversores a taxa sobre-amostrada e a taxa de Nyquist. Por exemplo, um conversor A/D de 16
bits a taxa de Nyquist corresponde a um conversor sobre-amostrado com 98 dB de faixa

dindmica.

Para um projeto e integragdo bem sucedidos de um modulador A de segunda ordem ¢
importante estabelecer a sensibilidade da performance do sistema para varias nao linearidades do
circuito. Técnicas funcionais de simulagdo devem ser usadas para examinar o compromisso de
projeto porque a aplicacdo de circuito e métodos de andlise de sistemas para estudar moduladores
de alta ordem tem se demonstrado intratavel. A simulagdo de circuitos sozinha ndo ¢ uma
aproximacgao efetiva ao projeto desde que eles ndo sdo ilustrados explicitamente a necessidade
fundamental no processo do projeto. A aproximacao levada aqui ¢ baseada sobre o uso de um
programa de simulacdo que incorpora modelos quantitativos de elementos funcionais incluindo
um modulador XA que reflete ndo linearidades na caracteristica daqueles elementos. A descri¢cdo
desses elementos ¢ pega de forma genérica, tal que eles podem ser mapeados para uma ampla
variedade de possibilidades de implementacdo de circuitos. Alguns tipos de ndo linearidades sao
caracteristicas da implementagdo de circuitos analogicos de moduladores XA t€m sido estudadas.
Faixa do sinal, ruido eletronico e timing jitter sdo discutidos a seguir. A sensibilidade da
performance do modulador das caracteristicas dos integradores ¢ comparadores também serao

consideradas.

3.1.1. FAIXA DO SINAL

Para a arquitetura convencional do modulador XA de segunda ordem, mostrado na figura
3-2, simulagdes revelam que a faixa do sinal requerida na saida dos dois integradores sdo
algumas vezes a faixa do sinal analégico de fundo de escala +A/2. Este requerimento representa
um sério problema em circuitos com tecnologia semelhantes a CMOS VLSI onde a faixa

dindmica ¢ restrita.
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Figura 3-2 — Diagrama de Blocos do modulador de segunda ordem modificada

A arquitetura do modulador modificado, mostrada na figura 3-2, leva em consideragdo a
faixa de pequenos sinais entre os integradores. Essa arquitetura difere da configuracao tradicional
de duas formas. O atraso no caminho direto é incluido em ambos os integradores, desse modo
simplificando a implementacdo do modulador com amostragem dos dados diretamente do
circuito analogico e cada integrador ¢ precedido por uma atenuag¢do de 0,5. A extracdo da
arquitetura modificada da estrutura convencional resulta em uma configuragdo com uma
atenuacdo de 0,5 precedendo o primeiro integrador ¢ um ganho de 2 na entrada do segundo
integrador. Porém visto que o segundo integrador ¢ seguido imediatamente por um quantizador
de um nivel, este ganho pode ser ajustado arbitrariamente sem prejudicar a performance do

modulador [14].

A figura 3-3 mostra a densidade de probabilidade na saida dos dois integradores para
ambas as arquiteturas de moduladores ZA apresentadas. Considerando o sinal na saida de ambos
os integradores amplifica-se somente uma parcela sem importancia além da entrada full scale
para o projeto do modulador modificado, a faixa dos sinais ¢ consideravelmente larga para a
arquitetura tradicional. A arquitetura modificada do modulador conseqiientemente requer uma
faixa de sinal nos integradores em uma parcela insignificantemente mais larga que a faixa de
entrada em fundo de escala do conversor A/D. A figura 3-4 mostra 0 momento relativo no ruido
de banda base que resulta no corte da saida do integrador para sinais de entrada de 1 a 2 dB

abaixo da sobrecarga.
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Figura 3-3 — Densidade de probabilidade na saida dos integradores para as arquiteturas tradicional e modificada

Destes, resultam que aparentemente para sinais tdo grande quanto 1dB abaixo da
sobrecarga, a penalidade na performance ¢ desprezivel quando o sinal em ambos os integradores

para faixa de aproximadamente 70% da entrada total.

a0
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60 INPUT = -1 dB

3
50+
3
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40_5 INPUT = -2dB

RELATIVE BASEBAND ERROR {dB]

v

0.4' i '036' o 'D!Br 111.0‘ i 1‘|1.-2 134 1!5 1!8 20
INTEGRATOR OUTPUT RANGE /a

Figura 3-4 — Influencia da faixa de saida do integrador sobre a quantizagdo de ruido de banda base

3.1.2. RuUIDO ELETRONICO

Nas implementag¢des de moduladores sigma-delta o sinal ¢ corrompido ndo somente pelo
erro de quantizagdo, mas também pelo ruido eletronico gerado pelos constituintes do circuito. O

ruido injetado na entrada do modulador ¢ a contribuicdo dominante. A referéncia de ruido de
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entrada do comparador passa a mesma diferenciacdo de segunda ordem como o ruido de
quantizacdo e o ruido injetado na entrada do segundo integrador sujeito a uma fung¢ado diferencial
de segunda ordem. O ruido fora de banda ¢ eliminado pelo filtro decimador, mas ruido de alta
freqliéncia que sao multiplos da freqiiéncia de amostragem terdo aliased na banda base. A entrada
total referida a poténcia de ruido dentro da banda base contribui para Sy e assim limita a

resolucao do conversor A/D.

O Offset ¢ uma especificacdo que ndo muita importancia em alguns sistemas de aquisicao
de sinais, devido & quantiza¢dao uniforme. O offset na entrada do primeiro integrador ¢ somente
uma contribuicao significante por causa do offset no segundo integrador € no comparador que sao
suprimidos pelo largo ganho dos integradores em baixa freqiiéncia. Na pratica, offsets excessivos

devem ser evitados devido a conseqiiente redu¢do na faixa efetiva do sinal nos integradores.

3.1.3. SAMPLING JITTER

O teorema da amostragem comprova que o sinal amostrado pode ser perfeitamente
reconstruido desde que a freqiiéncia de amostragem seja duas vezes a banda do sinal e as
amostras devem ocorrer distribuidas uniformemente nos instantes de tempo. Um filtro anti-
aliasing precedido o amostrador garante que o primeiro requerimento ¢ cumprido. Conversores
A/D sobre-amostrados colocam consideravelmente menores requerimentos que um conversor a

taxa de Nyquist desde que o sinal seja amostrado em uma freqiiéncia de uma larga banda.

A amostragem do clock jitter resulta em uma amostragem nao uniforme e acrescenta na
poténcia total de erro na saida do quantizador. A magnitude deste erro aumenta numa funcao de

propriedades estatisticas da sampling jitter e a entrada do conversor A/D.

O resultante da amostragem de um sinal senoidal com amplitude 4 e freqiiéncia fy, em um

instante em que o erro tem uma quantidade o de:

x(t+0)—x(t) = 2nf , 0Acos 2nf ,t

Eq. 3-2 — incerteza da amostragem
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Sobre esta suposicdo de que a incerteza da amostragem o ¢ um processo aleatorio

Gaussiano nao correlacionado com desvio padrao de At, a poténcia deste erro do sinal ¢:

AZ
Ss = 7(27?7{)(&)2

Eq. 3-3 — poténcia de erro do sinal

Com um espectro que ¢ uma versao escalada e modulada (pelo sinal de entrada) do timing jitter
o. Em conversores A/D sobre-amostrados, o filtro decimador remove o contetido deste sinal em
freqliéncias acima do sinal de banda base. Desde que o clock jitter ¢ assumido como sendo ruido
branco, a poténcia total de ruido ¢ reduzida pela taxa de sobre-amostragem M no processo de
decimacgdo. A poténcia de erro na banda base € por conseqiiéncia

A (27BAL)*

S, <—
M=Tg M

Eq. 3-4 - poténcia de erro in-band

Na expressao apresentada, a amplitude de pior caso (+A/2) e a freqiiéncia do sinal (B) t€ém sido

usadas de modo a estabelecer o limite superior sobre a poténcia de erro.

O erro causado pelo clock jitter ¢ inversamente proporcional a taxa de sobre-amostragem
M e mais diretamente a poténcia total de erro Sy na saida do conversor. Desde que a quantizacao
de ruido na banda base Sp ¢ inversamente proporcional a quinta ordem de M, a quantidade do

clock jitter que pode ser tolerada diminuindo ou aumentado a taxa de sobre-amostragem.

3.2.ESPECIFICACAO DO INTEGRADOR

Em um modulador sigma-delta o desempenho do integrador ¢ definido em termos de
diferencas de limites de faixa dinamica e de velocidade de operacdo do modulador inteiro.
Parametros como ganho DC, slew rate e estabilizagao linear pode elevar o ruido de quantizagao
de base ou pode introduzir uma distor¢do que depende das circunstincias. A excursdo disponivel
na saida dos integradores determina o nivel de sobrecarga de modulador (capacidade para

controlar o sinal maximo de entrada).
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O ruido térmico introduzido pelo processo de amostragem (kT/C) e também pelos
amplificadores ¢ acrescentado ao ruido de quantizac¢do para fixar o sinal minimo detectavel. O
efeito de cada uma destas desigualdades no modulador serd estudado e serdo descritos

procedimentos para especificar desempenho do integrador.

3.2.1. GaNHO DC

O ganho DC de um amplificador pode degradar a distor¢do e o desempenho de ruido do
um modulador sigma-delta. Dependendo da arquitetura do modulador, distor¢ao ou ruido do
quantizador fixardo uma restricdo mais severa em ganho DC de amplificador. Distor¢des de
terceira-ordem devido a ndo linearidades na fungdo de transferéncia DC do amplificador sobre
faixa de saida determina a exigéncia de ganho DC no primeiro integrador do conversor. O

tratamento de ruido da malha relaxa essa exigéncia de ganho DC para integradores subseqiientes.

Considerando que estas ndo linearidades sdo relacionadas inversamente ao ganho DC do
amplificador, o ganho deve ser aumentado ao ponto que o desempenho do modulador nao seja
degradado. Esta especificacdo de ganho DC nao ¢ particularmente severa; um ganho DC
moderado de 60dB ¢ mais que adequado para 16 bits de desempenho [15]. Também ¢ importante
notar que a especificagdo de distor¢ao ¢ relativamente independente da arquitetura para uma faixa

dindmica fixa.

Um segundo efeito do ganho DC finito do amplificador ¢ mudar as posi¢des dos polos em
um integrador de capacitor chaveado. O diagrama de bloco de um integrador de capacitor
chaveado com um amplificador de ganho DC de A é mostrado na figura 3-5. O diagrama ¢ para
uma saida por conveniéncia, mas os resultados se aplicam as implementagdes completamente

diferencial.
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Figura 3-5 — Integrador de Capacitor Chaveado com Ganho DC

_VO(Z)__ (CS/CF)Z%

Ha= = 11— e)
1
onde (1—8)—m

Eq. 3-5 — Fung@o de Transferéncia do Integrador H(z)

Andlise de conservagdo de carga no dominio-z rende a func¢do de transferéncia do
integrador, H(z) na equacdo 3-5. O efeito do ganho DC finito do amplificador ¢ deslocar o pdlo
H(z) ligeiramente para fora do circulo de unidade. Este deslocamento do pdlo conhecido como
vazamento aumentara a quantizacdo do ruido base na banda base. Em um modulador de malha
unica, este efeito ¢ menos severo que distor¢do; um ganho DC na ordem da relagdo de sobre-
amostragem fard isto desprezivel [1]. O efeito do vazamento do integrador devido ao ganho DC
do amplificador pode ser severo em moduladores sigma-delta cascateados. O cancelamento total
do erro digital requer que os polos do integrador estejam em z=1; um deslocamento nestes polos
fard ruido de quantizagdo do primeiro estagio da cascata vazar para a saida do modulador. A
especificagdo do vazamento sobre o ganho DC tera um impacto na escolha da topologia do
amplificador operacional. Visto que a distor¢do €, e &, para os integradores do modulador ¢
muito pequena para ganhos DC razodveis, ¢ dificil de se retirar o efeito de vazamento. Mas como
solucdo basta projetar-se amplificadores com ganho DC grandes o suficiente para que o efeito do

vazamento seja desprezivel.
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3.2.2. ESTABILIZACAO LINEAR E SLEW RATE

A estabilizagdo linear e o slew rate especificam o desempenho da velocidade de pequenos
e grandes sinais no integrador respectivamente. Em um modulador sigma-delta, um erro de
estabilizacao linear resulta em um erro de ganho de integrador enquanto o slew rate resulta em

distor¢cao harmonica [15].

Distor¢do harmdnica devido ao slew rate do amplificador pode degradar diretamente o
desempenho do modulador. O slew rate em cada amplificador deve ser grande o suficiente para
que a distor¢do introduzida seja mais baixa que o ruido base do modulador. Devido a relagao
baixa de gn/lI de dispositivos CMOS com canal curto e a operacdo em alta velocidade, esta
restricdo de distor¢ao sera satisfeita se o amplificador saltar em uma pequena fragcdo do periodo

de estabilizagdo e gastar uma maior tempo em um regime estavel.

Para quantificar o efeito do slew rate e da estabilizacdo linear em moduladores sigma-
delta sdo necessarias simulagdes. As simulagdes assumem um amp op com um Unico polo com
caracteristicas de slew rate e aplica o método descrito em [16]. Este modelo de amplificador ¢é
uma exagerada simplificagdo para projetos na qual necessitam mais do que dois estadgios de
amplificagdo. A figura 3.6 mostra o pico SNDR como uma fungao de varias combinagdes precisas
de slew rate e estabilizagdo linear para o primeiro integrador do modulador. Projetos robustos vao
operar na faixa plana a direita onde a performance ¢ independente de pequenos deslocamentos na

precisao da estabilizagao do amplificador.

O slew rate normalizado (SRx) na figura 3-6 pode ser convertido para uma especificacdo
fisica de slew rate pela eq. 3-6, onde SR ¢é o slew rate desnormalizadio ¢ a SRy slew rate

normalizado. Vyax € o nivel diferencial de referéncia do DAC.

2SRV
TS

SR

Eq. 3-6 — Calculo do Slew Rate
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Figura 3.6 — Curva de peak SNDR em funcdo do slew rate e tempo de estabilizagido

3.2.3. EXCURSAO DE SAIDA

Excursdo da saida define a capacidade méaxima de controle de sinal de um amplificador
operacional e ¢ diretamente relacionado ao nivel sobrecarga de entrada de modulador.
Maximizando a excursdo da saida aumentard a capacidade mdxima de controle de sinal do
modulador. O desenho limitado por ruido de kT/C, isto minimizara a exigida capacitancia de
amostragem e dissipagdo de poténcia como descrita em capitulos anteriores. Excursdo da saida
esta limitada pela fonte de alimentagdao, mas em desenhos praticos a excursao da saida serd mais

baixa devido a exigéncia que os dispositivos de saida permanecem em saturacgao.

Os circuitos na figura 3-7 representam os estagios de saida dos amplificadores de dois
estagios. Para um amplificador com dispositivos de cascode a saida, a excursdao da saida sera
dada pela Equacdo 3-7. A configuracdo de fone comum tem a excursdo da saida dada pela
Equacao 3-8.

VSWING :VD _ZVDSAT,N _2VDSAT,P

Eq. 3-8 — Excursdo de saida no cascode
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VSW]NG = VDD - VDSAT,N - VDSAT,P
Eq. 3-9 — Excursao de saida no cascode
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Figura 3.7 — Configuragoes de Saida de Amplificadores Operacionais (a) Cascode e (b) Fonte Comum

Excursdo da saida ¢ muito importante em desenhos que usam as fontes de alimentacao de
3.3V ou a poténcias mais baixas. Se um amplificador de dois estagios ¢ requerido, maximizando
a excursao da saida favorece a configuragdo de fonte comum. Tensdes Vdsat,n e Vdsat,p

devessem ser minimizadas como sugerida pela Equagao 4-5.

Na pratica, Vdsat,n precisara ser bastante grande para polarizar o dispositivo NMOS que
as exigéncias de estabilizagdo podem ser compridas. Vdsat, precisara ser bastante grande que os
parasiticos de dispositivo ndo carreguem a saida de amplificador. Como resultado, excursdo da
saida vai comprometer as exigéncias de estabilizagdo de amplificador. Para maximizar a
capacidade de controle de sinal, as fontes de alimentacdo de 3.3V de um amplificador com

configuragao de fonte comum deveriam ser utilizadas.

3.2.4. RuUIDO TERMICO

Ruido térmico coloca limites fundamentais na dissipagdo de poténcia e faixa dinamica de
um integrador de capacitor chaveado. Enquanto o escalamento do capacitor pode reduzir o efeito
de ruido térmico na dissipacdo de poténcia de integradores posterior na cascata, reduzindo a

contribui¢do de ruido térmico ao nivel de desenho de integrador pode resultar em consumo. Para
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cumprir uma determinada especificagdo de faixa dindmica, um modulador de sigma-delta deve

satisfazer a equagdo seguinte,

DR = 4\/ VIN JMAX

2 SN,m +SN5Q +SN .

Eq. 3-10 — Especificagdo de Faixa Dinamica

Onde, Sy, denota o ruido térmico na banda total de entrada, Sy o denota o ruido de quantizagio

e Sn.i/f denota o ruido de entrada 1/f.

Como resultado, o desenhista deveria comprometer o ruido de quantizagio e térmico para
minimizar dissipagdo de poténcia. Se ruido térmico pode ser tolerado, os capacitores menores de
amostragem podem ser usados. Isto reduz a dissipacdo de poténcia no integrador. Entdo, a
arquitetura de sigma-delta deveria colocar o ruido de quantizagdo inclusive com todas as fontes
de erros, abaixo do ruido térmico para alcangar uma solucdo de baixa-poténcia. Uma regra boa ¢
fazer a faixa dindmica do modulador que exclui ruido térmico para ser pelo menos a 1 bit (6 dB)
maior que a especificacdo total de faixa dinamica. Isto faz para a contribui¢cdo de ruido térmico
pelo menos 3X a contribuicdo do ruido de quantizacdo. Uma vez que as exigéncias de ruido
térmico sdo calculadas, o capacitor de escala especifica a capacitincia de amostragem exigida, a
cada entrada de integrador. Para reduzir o tamanho desta capacitancia, o desenhista precisa
minimizar o efeito de ruido térmico dos dispositivos de amplificador em lugar de kT/C. Isto leva
a selecionar uma topologia de amplificador operacional com o minimo nimero de dispositivos

que contribuem para o ruido térmico. Isto sera descrita adequadamente na se¢do seguinte.

3.3.COMPARADOR

O comparador de 1bit do caminho direto do modulador pode ser realizado com uma
comparagdo. Os principais parametros de projeto deste comparador sdo velocidade, que precisa
ser adequada para alcangar o taxa de amostragem desejada, offset de entrada, o ruido

referenciado de entrada e hysterese. E apontado que o offset e o ruido no comparador sio
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suprimidos pela realimentacdo do modulador. A figura 3-8 mostra a performance do A/D
convertido como uma fun¢do da hysterese do comparador, definida como a minima alimentacao
requerida para carregar a saida. A poténcia do ruido na banda, Sy, ¢ virtualmente invariavel para
hystereses maiores que 10% da faixa de entrada do conversor e cresce a 20dB por década acima

deste ponto.
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Figura 3-8 — Influéncia da hysterese do comparador no ruido de quantizagdo em banda base

A sensibilidade de performance do conversor A/D a hysterese do comparador ¢ modelada
precisamente por um ruido branco aditivo com poténcia (7 4/2)°, onde h é a magnitude da
hysterese do comparador relativa a 4. O ruido submete-se a mesma forma espectral da
quantizagao de ruido. A soma do ruido de quantizagcdo Sz, com a hysterese ¢ por conseqiiéncia. O
fator 4 reflete o ajuste escalar prescindindo o segundo integrador de 2 para 0.5. A sensibilidade
do modulador para a hysterese do comparado ¢ algumas ordens de amplitude menor que a taxa de
conversao de Nyquist. Isto ¢ evidente do modelo que ¢ atribuido a presenca da realimentacao

negativa com alto ganho no modulador sigma delta.

3.4 ESPECIFICACAO DO CONVERSOR

Um dos pontos fundamentais para a operacdo do modulador ¢ a definicdo da sua
freqliéncia de operacdo. Foi mostrado anteriormente que moduladores sigma-delta necessitam de
operagdo sobre-amostrada para em conjunto com a técnica de noise shaping alcangar a resolugao

desejada.
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Dado como necessidade do projeto, ao qual este conversor serd inserido, € necessario uma
resolug¢do de 10bits e uma banda base de 20KHz. Além disso, foi definida a faixa de operacao de
0,3 a 2,7 V. Esta definicdo de projeto nos permite calcular a SNR necessaria para operagao do

sistema.

Sendo a poténcia de quantizacdo de ruido definida na Eq. 2-1 e a relagdo sinal ruido

definida pela Eq. 2-2, obtem-se a SNR minima e dada por
SNR=61,96dB

Pode-se ainda pela resolucdo exigida calcular a faixa dindmica do modulador definida

pela Eq. 2-4 e sera dada por
DR=62dB

Baseando-se entdo neste calculo de faixa dinamica e considerando que ¢ utilizado no
modulador um quantizador de 1bit em uma malha de segunda ordem pode-se obter a taxa de
sobre-amostragem definida na Eq. 2-10 como sendo

M=42

Assim pode-se encontrar na tabela 3-1 a especificacdo completa da interface A/D.

TABELA 3-1 — ESPECIFICACAO DA INTERFACE A/D

Faixa da Banda Base (f3) 20KHz
Freqiiéncia de Nyquist (2f3) 40KHz
Taxa de sobre-amostragem 42X
Resolugao 10 Bits
Malha Unica 2
Arquitetura 2* Ordem
SNR 61,96dB
Faixa Dindmica 62dB
Slew Rate >50V/us
Alimentacao 3,3V
Tecnologia 0.35um double-poly, four-metal CMOS
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4. METODOLOGIA DE PROJETO

4.1. METODOLOGIA UTILIZADA NO CONVERSOR

O objetivo de performance para o projeto foi uma faixa dinamica de 10 bits em
uma alta taxa de Nyquist que pode ser alcancada entre as restricdes da tecnologia na qual o

circuito foi integrado.

Desde que moduladores sigma-delta sdo sistemas amostradores de dados eles sdo
facilmente implementados em tecnologia MOS com circuitos a capacitores chaveados. A figura
4-1 mostra uma possivel topologia. A configuracdo completamente diferencial foi adotada de
modo a alcangar uma alta rejeicdo a fonte de alimentagdo. Redugdo da alimentacdo direta do
clock e erros da injecdo de cargas causam o aumento da linearidade e o aumento da faixa
dinamica. Os dois integradores sdo idénticos cada qual consiste de um amplificador, dois
capacitores amostradores e dois capacitores integradores. A razdo entre C1 e C2 ¢ escolhida para

realizar um ganho de 0,5 que precede cada integrador mostrado na arquitetura da figura 4-1.
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Figura 4-1 — Implementag@o do modulador Sigma Delta

A operacdo do modulador ¢ controlada por um clock de duas fases ndo sobrepostas que
durante a fase 1, todas as chaves S1 e S1d estdo fechadas enquanto que todas as S2 e S2d estdo
abertas e a entrada para cada integrador ¢ amostrada nos capacitores C1. Na fase 2 as chaves S1 e
S1d estdo abertas enquanto que as chaves S2 e S2d estdo fechadas e a carga armazenada em C1 ¢

transferida para C2. Durante esta fase o fechamento das chaves S2d tem o efeito de subtrair a
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saida do conversor D/A das entradas de cada integrador. A comparacdo da saida do segundo
integrador ¢ feita durante a fase 1 e o comparador reseta durante a fase 2. Com esse arranjo do
clock o tempo avaliado para a integracdo e para a comparacao sdo ambos de metade do ciclo de

clock.

Para a primeira ordem, a carga injetada pelas chaves MOS no circuito da figura 4-1 ¢ um
sinal em modo comum que ¢ cancelado pela implementacdo diferencial do modulador. A
dependéncia do sinal da injecdo de cargas ¢ afastada pela abertura das chaves S1d e S2d
imediatamente em conjunto com as chaves S1 e S2. Desde que a chave S1 esteja conectada ao
terra ou a um noé de terra virtual ela nao exibe dependéncia do sinal a inje¢do de carga. Uma vez
que S1 ou S2 esteja aberta e antes que outra esteja fechada o capacitor esta flutuando, entdo a
subseqiiente abertura de S1 e S1d durante o intervalo de quando as chaves S2 e S2d ndo estdo
abertas para primeira ordem ndo ha injecdo de carga em C1. As chaves s3o fechadas quando o
controle de clock esta alto. O clock precisa ser ndo sobreposto de modo a prevenir uma parte da
carga. O clock para S1d e S2d sdo gerados pelo atraso do clock S1 e S2. Um limite superior para

a tolerancia do clock jitter segue da eq. 4-2.

e L[
27B2 3

Eq. 4-1 — Limite superior para tolerancia do clock jitter

Se o erro da poténcia de banda base induzido pelo clock jitter estd sendo menor que o resultado

do erro de quantiza¢do de um modulador ideal entdo ¢ necessario que At < 41,12ns para B =

20KHz.

A escolha da faixa de entrada analdgica de fundo de escala do conversor que ¢
igual a largura de passo do quantizador envolve ftrade-off ao longo de um numero de
especificagdo do projeto. Uma grande faixa de sinal é desejada devido a presenca de ruido
eletronico nos circuitos analogicos, porém uma grande faixa de sinal resulta em um aumento nas
distor¢cdes harmonicas devido a nao linearidade do integrador. Além disso, o aumento da faixa de
sinal chama para o amplificador operacional uma alta taxa de slew rate. Simulag¢des indicam que
a faixa do sinal de saida de ambos os integrados deve ser no minimo 50% maior que a faixa total

de entrada do sinal analogico para evitar significantes degradacdes de performance.
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4.2 METODOLOGIA PARA O PROJETO DO INTEGRADOR

O projeto do amplificador operacional diferencial ¢ a chave para sucesso da realizagdo do
integrador. As especificacdes para este amplificador seguem os requisitos de performance para o
integrador. Uma consideragdo de que o ganho do amplificador em malha aberta deve ser no
minimo igual a taxa de amostragem. Porém o ganho deve ser maior que isso, de modo a

adequadamente suprimir distor¢des harmonicas.

De modo a estabelecer a concordancia com o diagrama de blocos da figura 4-1 onde
mostra que o ganho de cada integrador deve ser de 0,5. Dessa forma pode-se utilizar a eq. 4-2

para estabelecer o capacitor amostrador minimo [17].

V2 5
SNDR = — 4 47
kT rms
47
MC,

Eq. 4-2 — Relagdo SNDR para obtengdo de Cg em fungdo do ruido térmico

De acordo com [17] pode-se obter que a uma taxa de M = 42, o minimo Cs para alcangar uma
relagdo SNDR de 62dB ¢ 1,30fF. O valor escolhido para Cs = 0,1pF é empregado para reduzir o
nivel de ruido térmico no circuito e maiores transistores de entrada no limite do flicker noise.

Pelo valor Cg se determina C; = 0.2pF para alcangar o ganho de 0,5 determinado anteriormente.

4.3. CHAVE DE TRANSMISSAO CMOS

Encontra-se facilmente uma infinidade de utilizagdes para a chave de transmissao CMOS.
Em circuitos analodgicos, em multiplexa¢do, modulacdo e diversas outras fungdes. Neste projeto a
sua utilidade ¢ para a aplicagdo em circuitos analdgicos especificamente para a implementacao

dos capacitores chaveados.

O circuito utilizado para a implementagdo desta chave ¢ dado da figura 4-2.
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Figura 4-2 — Chave de transmissdo CMOS

=

Onde a resisténcia da chave na posi¢do acionada ¢ dada por:

NMOS / / K, W(VGS )j

Eq. 4-3 — Resisténcia da chave CMOS

R
ON (K W —

PMOS

4.4 METODOLOGIA PARA O PROJETO DO AMPLIFICADOR

A Especificagdo do Amp Op sera seguida da tabela a seguir

TABELA 4-1 — ESPECIFICACAO DO AMP OP

Ganho >1000
Largura de Banda SMHz
Slew rate >50V/us
Alimentagdo 3,3V
Excursdo de Saida 3V
Capacitancia de Carga Cp 0,1pF

Para esta especificagdo os pardmetros de fabricacdo empregados para as simulacdes seguem na
tabela 4-2.
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TABELA 4-2 — PARAMETROS DE SIMULACAO UTILIZADOS

Parametros de Fabricagao
Espessura do 6xido de porta 7,6nm
Permissividade do oxido (gox) 3,9¢0
Capacitancia do oxido (Cox) 0,454MF/C1’1’12
Parametro Simulado (A) 0,44 V'
NMOS
Tensao limiar (Vry) 0,52V
Comprimento efetivo do canal 0,38um
Fator de corpo 0,58V
Mobilidade efetiva (11) 370 cm’/V's
Parametro de transcondutancia ( Kx”) 170pA/V?
PMOS
Tensao limiar (Vry) 0,70V
Comprimento efetivo do canal 0,5um
Fator de corpo 0,5V
Mobilidade efetiva (1) 126 cm”/Vs
Parametro de transcondutancia ( Kx”) 60pA/V?

O amplificador operacional utilizado ¢ um com estagio de saida cascode onde ¢ mostrado na
figura 4-3.

Mg |F— I\/I3|}—‘ |—{||\/|4 |||\/|6
Mc3 Mll
Voo —e— |—VBP VBF"l |I:’—VDD
M M
V + I_1 _2| ) V -
o1 vl (e AT
| Mcs Wien |
Vss—| ViN ' VN —Vgs
E—| | I
Ms I_VBIAS

— Vss

Figura 4-3 — Amplificador Operacional com Saida Cascode
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Existem varias maneiras de aproximar as especificagdes acima para a elaboracao do

sistema. Um procedimento que promove o projeto do amplificador operacional ¢ dado a seguir.

1. O primeiro passo serd encontrar a maxima corrente de fonte/dreno obtida a partir do slew

rate e da capacitancia de carga como.

1 SOURCE/SINK — CL SR

Eq. 4-4 — Corrente maxima exigida pelo SR

2. Agora algumas restrigdes de W/L baseadas nas correntes de fonte e dreno sdo

desenvolvidas. Sobre condigdes dinamicas toda a corrente de Is vai fluir em My, assim

Max.1 ,,,; (Source) = (S% )I s
4

Eq.4-5 — Razdo de aspecto entre os transistores 6 ¢ 4.

pode-se dizer que:

onde S; ¢ a razdo de aspecto.

A maxima corrente de saida drenada ¢ igual a maxima corrente da fonte. Conclui-se assim

que:
S3:S4, 86289687288

3. Escolhe-se uma corrente para Is. Lembrando que pode se necessario ser alterada no

futuro. Desta obtem-se:

_ Lour (Max) S - Loyr (Max)

S, =S
9 =9 1. 3 1.

S,
Eq. 4-6 — Razdo de aspecto dos transistores 9 e 6

4. Para projetar a capacidade de saida. Assume-se que a saida precisa fornecer ou drenar a
corrente maxima no pico de saida. Entdo pode-se obter as tensdes de minimas de fonte

/dreno na saturagao necessarias para esta excursao.
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Vipsci(sat) =V ., (sat) = (VDD - VSWING%

Eq. 4-7 — Tensdo de saturagdo pela excursiao

Assim sobre o pico da minima excursao assume-se que Ic; = I7 = [pyr(max)

1/2 1/2
21 21
V sat) =V ., (sat) = 7 =4
i =titnr<] 2] 2|

Eq. 4-8 — Tensdo minima para satura¢do dos transistores NMOS

Usando a mesma aproximacao dada anteriormente para a maxima excursao:

1/2 1/2
21 21
VDSCZ(Sat):VDS6(Sat):|: - :| ={—, <2 }
K\Ss KySe,

Eq. 4-9 — Tensdo minima para satura¢ao dos transistores PMOS

Destas equagdes obtem-se finalmente Sg, S7, Sc; € Sca.

5. No proximo passo serdo projetadas as tensdes de polarizacdo Vgp € Vpn. Primeiro
considere Vpn, Assumindo que o fluxo de corrente em Mc¢; € My € Ipyr(max). Ignorando o

efeito de corpo de Mc), a condi¢do de saturagdo para Mc; pode ser dada como:

Vosci(sat) =Vage) =Vie) = (VD - VSWING%

Eq. 4-10 — Tensdo de polarizagdo para os cascodes NMOS

Resolvendo para Vgsci encontra-se a tensdo de polarizacdo Vpn. Usando este mesmo

procedimento a condi¢ao de saturacao para Mc; ¢ dada como

Visca (sat) = Viscr — |VTC2| = (VDD - VSWING%

Eq. 4-11 — Tensdo de polarizagdo para os cascodes PMOS
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Resolvendo para Vgsc, encontra-se a tensao de polarizagdo Vgp

6. Agora devemos considerar a possibilidade de conflito entre as especificagdes. Por
exemplo, a entrada CMR influenciard S; e S4 que ja foram definidos anteriormente.

Usando a Eq. 4-12 encontra-se o valor minimo de S;.

[ 1/2
Voo =V, —[ 5] Vo3| + Vi
(MAX) DD ' 703 | (max) T'1(min)
K3S3 b

Eq. 4-12 — Entrada maxima de CMR

7. Agora encontra-se gmi(gm2). Existem duas maneiras de calcular g,;. A primeira da
especificagdo do ganho A,. este ganho ¢ dado pelo produto do ganho do primeiro estagio

Ay pelo do segundo estagio Ays.

gm +gm
AV] - g%m B g%ﬂﬁ ¢ AV2 B (%jRH

Eq. 4-13 — Ganho do amplificador

onde R, =(&,c”uscoass) (& merluscrasr)
Pela especificagdo de ganho encontra-se finalmente gp1.
Um outro método de encontrar g, € pela especificagdo da largura de banda. Multiplicando o

ganho pelo pélo dominante (1/CyRyy) temos:

GB — gml(gm6 +gm7)
2g8,.4Cy

Eq. 4-14 — Largura de banda do amplificador

8. A proxima etapa ¢ checar que S; e S, sdo grande o suficiente para encontrar a
especificacdo de CMR. Da Eq. 4-15 obtem-se o valor de Vpss. Um valor pequeno para
Vpss implica que os valores de S; e S; ndo sdo grandes o suficiente. Escolhe-se entdo um
valor para S5 de modo que Vpgs ndo seja muito préximo e que as especificacdes de ganho

e banda passante estejam satisfeitas.
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1/2

I

VIN(M[N) =V — (K; J + VTl(max) +Vpss (sat)
191

Eq. 4-15 — Tens@o minima de entrada

21
onde V, . (sat) =| —25
- (22)

9. Finalmente precisa-se projetar o valor de polarizacdo Vgias que pode ser obtido dos
valores de Ss e I5 calculados previamente.

4.5.CIRCUITO DE POLARIZACAO

Para que o amplificador operacional implementado possa funcionar, deve-se implementar
um circuito que seja capaz de fornecer a ele a tensdo de polarizacdo necessaria dada em projeto.
A figura 4-2 mostra o circuito utilizado para efetuar tal polarizacdo, utilizando cargas

ativas para alcancar a tensao desejada.

Vep Vi Veias
| |
|

IL’-|=- |

Figura 4-4 — Circuito de Polarizagdo

Y

O célculo da tensdo de polarizagdo ¢ efetuado determinando-se a corrente que fluird através do

sumidouro de corrente e aplicando a equacgdo da corrente no transistor, dada por:
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21L
KW

V=V,+
Eq. 4-16 — Tens@o Vpg no transistor CMOS como carga ativa

4.6.PROJETO DE COMPARADOR

Nem a sensibilidade nem as consideragdes de offset sdo essenciais as restricdes de projeto
para o comparador de um modulador de segunda ordem. Os dois integradores promovem uma
pré-amplificagdo do sinal e devido a realimentacdo o offset do comparador ¢ armazenado no
segundo integrador. Os dados na figura 3-8 implicam que a hysterese do comparador nao ¢ maior
do que 5% da faixa total de entrada e tem um desprezivel impacto sobre a performance do
conversor A/D. Um simples latch regenerativo sem pre-amplificagdo ou cancelamento de offset

como ¢ mostrado em [17] executa as requisi¢des do comparador.

O comparador dinamico na figura 4-5 ¢ implementado para fazer compara¢do com zero.
O sinal diferencial varia a resisténcia da regido de triodo dos dispositivos M1 ¢ M2. Quando o
sinal do latch ¢é baixo a saida do comparador ¢ precarregada para VDD pelos dispositivos M7 e
M10. Na borda de subida do sinal do latch a saida dos inversores acoplados cruzadamente
formado pelos transistores M3, M4, M7 ¢ M8 mudam em uma dire¢do apropriada baseada na

resisténcia diferencial da regido de triodo dos dispositivos de entrada.

latch
|
| $Vaa
Mz | | Mg Mg | [ M1g
-—ﬁ L
Vi A
) Mg J—

Ms I [, My

v I

Figura 4-5 — Comparador Dindmico
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4.7.GERADOR DO CLOCK

Circuitos a capacitores chaveados requerem a geracdo de um clock de duas fases ndo
sobrepostas com clock atrasado para reduzir a injecao de cargas. O circuito na figura 4-6 executa
essa geracdo de clock [42]. O circuito do inversor dindmico formado por M1, M2 e M3 e M4, M5
e M6 permitem que a borda de subida dos clocks atrasados seja linear com a borda de subida dos
clocks ndo atrasados, como mostra a figura 4-7. Esta forma de borda d4 ao amplificador tempo
adicional para a estabilizagdo, comparado com o caso onde a borda de subida do clock atrasado ¢

atrasada pela mesma quantidade da borda de descida.

(1)2

f::lc:u:l<_[::"o"'_[>'C>_}”‘D‘DJ‘[;>c >0 >0

eolbo— oo

Figura 4-6 — Gerador de clock
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Figura 4-7 — Forma de onda do Clock

4.8. CONVERSOR D/A

A proposta da realimentagdo pelo conversor D/A sobre o modulador ¢ para converter a
saida do sinal digital de volta em uma forma analdgica para ser comparada com o sinal analdgico
de entrada. Porém a performance do modulador ¢ completamente dependente da precisao do
DAC e a forma com a qual a saida ¢ comparada com o sinal de entrada. O DAC ¢ composto por
chaves, capacitores e uma tensdo de referéncia na qual serd usada como referéncia pelo
comparador. Dependendo da saida do modulador o conversor ira saturar em +VREF ou —VREF.

A tensao de referéncia é externa ao circuito.

Linearidade ¢ o principal requisito de um DAC. Por esta razdio DACs de 1 bit sdo
amplamente usados devido a sua linearidade natural. Tendo eles somente dois niveis estes DACs
sdao garantidos como sendo livres da ndo linearidade diferencial (DNL), sendo que todos os

tamanhos dos passos sao idénticos (sO existe somente um step).

A diferenca entre a tensdo de referéncia e a tensdo de entrada amostrada pode ser

implementada de duas maneiras, usando o mesmo ramo de entrada, ou seja como exemplo o
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mesmo capacitor CS ou usando um ramo independente, como por exemplo um outro capacitor
que pode ser chamado de CIF. Esta segunda aproximac¢do aumenta um ruido térmico devido ao
capacitor CIF. Este ndo ¢ um problema desde que o capacitor original seja aumentado para 0,1pF
para melhorar o casamento. Este aumento ja atende os requisitos para a SNR desejados. Porém
uma opgao foi feita sobre o ramo independente que também tem a vantagem de nao ter distor¢ao
da colocacdo incompleta de CIF, desde que a carga ndo seja dependente sobre a tensdo de
entrada. De acordo com o ganho definido anteriormente o capacitor CIF para o primeiro

integrador ¢ igual ao do segundo integrador, sendo igual a 0,1pF.

A figura 4-8 mostra o DAC usado. Este circuito garante que a referéncia sempre esteja na
mesma carga, independente da densidade de transi¢do, desde que ambos os capacitores sejam

carregados entre a referéncia e o terra analdgico em todos os ciclos.

O NC-2
I—o NC+2
SO\ «—( T2

GND °_"¢/1_

[—ocnn
CIF2 —/— ]Stu
T 7

S2d

<O REF

Std

J_ Jsm N OREF

CIF1 ==
L oo
S1
GNDo—\-—

QB Q
S —L )% —{( s,

I—O NC-1

=0 NC+1

Figura 4-8 — Conversor D/A
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4.9 DECIMADOR

Decimador é o processo de diminuir a taxa de amostragem. Seguindo a operacdo de
diminuir a taxa de amostragem freqiiéncias acima da taxa de Nyquist sdo indistinguiveis das
freqiiéncias abaixo dessa taxa. A operagdo consiste de uma banda limite do espetro de entrada
via um filtro de modo que quando a taxa de dados ¢ reduzida os efeitos de aliasing sao reduzidos
a um nivel especificado. A interpolagdo do espectro do processo de decimacdo ¢ mostrada na
figura 4-9 para fator de decimagdo de quatro. A entrada do espectro mostra duas componentes
discretas de freqiiéncia acima do espectro de energia do sinal. Um sinal discreto estd entre a

banda passante de saida desejada e, um outro sinal amostrado, fora da banda passante.

N\

fg/2 fs

INPUT SPECTRUM

T g 0 g T g 0 g, O g O g 2 0 g W S g, B g, B gy O

fg/8 fg/4 fg/2 fg

FILTER TRANSFER FUNCTION

EFFECTIVE SAMPLING RATE

-\

]
fg/8 fgld fg/2 fs

OUTPUT SPECTRUM

Figura 4-9 — Resposta do filtro FIR

O sinal fora da banda ¢ uma fonte potencial de interferéncia devido ao aliasing depois do
processo de redugdo da taxa de amostragem. O filtro antialiasing deve atenuar todos os sinais de
interferéncia que estdo dentro da banda passante depois da reducdo da taxa de amostragem. O
espectro de saida do filtro mostra o espectro aliased entre a banda passante. Dois tipos de erro
resultam disso. Sinais de interferéncia representam a banda passante dos sinais e o ruido fora da
banda dobra para dentro da banda. Os sinais de interferéncia podem resultar em falsas detecgoes

e o ruido causa a degradagdo na performance devido ao alto nivel de ruido causado pela baixa
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taxa de SNR dentro da banda. O espectro repetido ¢ mostrado como multiplos da taxa de

amostragem de saida.

Como a taxa de amostragem para o modulador ¢ de 1,68MHz, a banda do sinal desejado ¢

de 20KHz.

A banda passante desejada ¢ a mesma da banda base do sistema ou seja como descrito na
especificagdes ¢ necessario ter uma fp=20KHz. Outros fatores determinantes sdo os desvios da
banda passante ¢ o da banda de parada. Por [18] pode-se considerar o desvio da banda passante
(0p) em torno de 0,1 e o desvio da banda de parada (ds) em 0,001.

Usando o critério para um aliasing permitido na regido de transi¢do, uma aproximacao

pode ser calculada por Parks-McClellan (PM) para a otimizagao de projeto de projeto de um filtro

FIR.

v —10log(8,#50)-C,
C(fs—fp)F

Eq. 4-17 — Ordem do Filtro Digital
Onde f; =%—f,, e C;=15 e C,=14 por[18].

O valor da taxa de decimag¢do D ¢ dependente de uma resolugdo da complexidade de
hardware e software implementada. Para uma estimativa de certa forma imprecisa, vamos
assumir que a complexidade seja proporcional aos requisitos computacionais de multiplicagdes
por segundo (MPS), adigbes por segundo (APS) e requisitos de armazenamento como definido
nas equagdes seguintes.

MPS =F(N +1)/2D

Eq. 4-18 — Multiplicagdes por segundo

APS =F(N-1)/D

Eq. 4-19 — Adigdes por segundo

§S=2N+1
Eq. 4-20 — Adigdes por segundo
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As expressdes para os calculos sdo baseadas em operacdes sendo realizadas na taxa de

amostragem seguindo a decimacao dos dados.

Uma otimizacdo das funcgdes apresentadas informa que o minimo requisito de
multiplicagdo € para D=6 (MPS=2.10E+6, APS=3.64E+6 ¢ S=29) que resulta em uma ordem do
filtro igual a N=14. E a partir disso implementa-se o Decimador necessario para a aquisi¢ao dos

dados provenientes do modulador XA.
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5. IMPLEMENTACAO E RESULTADOS

5.1.COMPARADOR

Para o Comparador dindmico implementado, os transistores foram projetados para manter
a rela¢do do balanco de corrente constante entre os NMOS e PMOS.

Os transistores Ms, Mg, M7 € M) tem a fungdo de chave, assim suas razdes de aspecto
foram escolhidas de modo a manter suas resisténcias iguais assim escolhendo para o NMOS a

razdo (1/0,35) temos que

ON — ' - ]
KPW(VGS - VT) PMOS KNW(VGS o VT) NMOS

Os inversores foram escolhidos de modo que K, S, = K,S,, se Sy = (1/0,35) entdo Sp = 2,9. A

tabela 5-1 apresenta um resumos das razdes de aspecto calculadas.

TABELA 5-1 — RAZAO DE ASPECTO DOS TRANSISTORES DO COMPARADOR

NMOS Ml M2 M3 M4 M5
Aspecto | (1/0.35) | (1/0.35) | (1/0.35) | (1/0.35) | (1/0.35)
PMOS M6 M7 M8 M9 M10

Aspecto  [(2,9/0.35)((2,9/0.35)[(2,9/0.35) | (2,9/0.35) | (2,9/0.35)

entradas um sinal senoidal e observou-se o resultado da comparagao.

De modo a comprovar a funcionalidade do bloco comparador aplicou-se a cada uma de suas
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Figura 5-1 — Resultado da implementag¢do do comparador

5.2.GERADOR DE CLOCK

Conforme o circuito utilizado para a geracdo do clock o sub-bloco mais utilizado foi o
inversor MOS, ¢ deste que se partiu o inicio da implementagdo. Para se manter a linearidade da
resposta DC do inversor os transistores foram escolhidos de modo a apresentar a mesma
proporg¢ao de corrente ou seja:

KySy =KpSp

A partir dos pardmetros de fabricacdo as razdes de aspecto para o inversor sao:

TABELA 5-2 — RAZAO DE ASPECTO DO INVERSOR MOS

NMOS Ml

Aspecto (1/0.35)

PMOS M6

Aspecto  |(2,9/0.35)

Uma implementagdo deste subsistema apresentou a curva caracteristica dada pela figura
5-2.
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3.8U-
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2.8U-

1.5U+
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8.5U+

ou i i i i . I
au a.su 1.8U 1.5U 2.00 2.50 3.au 3.5U
+ U{Uout}) .
U _Uin

Figura 5-2 — Curva caracteristica do Inversor MOS
A porta NAND implementada também utilizou a mesma razao de aspecto.

A implementacdo do sistema entdo apresenta os resultados focados nos pontos alteracao.
Na figura 2-2 observa-se a subida do clock para S1 e S1d e as descidas defasadas para o clock S2

e S2d respectivamente.
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Figura 5-4 Ciclo de Clock para S2 e S2d
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5.3. AMPLIFICADOR OPERACIONAL

Para encontrar as razdes de aspecto dos transistores do Amp Op, seguiu-se o
procedimento de projeto descrito na se¢do anterior ¢ o memorial de célculo ¢ dado a seguir.

1. Em um primeiro passo, a partir da especificacdo de slew rate (50V/ pus) e do capacitor
amostrador (0,1pF) determinou-se a corrente maxima de saida como:

Isource = SR Cr = 5uAd

2. Em condi¢des em que a corrente maxima vai fluir em My e adotando uma corrente
maxima sobre My de 5uA4 encontra-se:

S3:S4256:S9:S7:S8

3. Se a excursdo de saida especificada é de 2,7V pode-se encontrar a tensdo Vpg de saturagao
sobre os transistores casdode de saida como:

Viset = Vosca =Vpscs =Vpscs = 0,15V
4. Da tensdo de saturacdo pode-se encontrar as razdes de aspectos da saida.

Se =8, =8 =Sg = 2ID/K Vs (sat)’ (1+ A Vs (sat)) = 2,45
€

Sey =8, =8y =S, =2ID/K,V,s(sat)’ (1+ A Vs (sat)) = 6,95

5. Para obter-se o ponto de polarizagdo, sabe-se que para a saturacdo Vps(sat) = Vgs-Vr.
Assim Vgscr = 0,15 + 0,55 o que leva a:

Ven = Vagsci + Vs = Vaser + Vps7+ Vr = 1,4V
Utilizando o mesmo raciocinio obtem-se Vgp.
Ver = Vbb - Vasca + Vaso = Vascr + Vpso+ Vr = 1,74V

6. Pela especificagao do ganho pode-se obter a razao de aspecto de M.

1000 — ng (gM6 +gM7

g > j(gMCG T'psce rDSé/ /gMC7 T'pscy rDS7)
M3

Para satisfazer esta equacdo gv; = 106,04},lA/V2 o que resultaem S; = 13,23

7. Adotando-se uma valor para Ss = 10 encontra-se a polarizagdo como

66



21
Ve =V, + : >
K S0+ A7V,)

=0,62V =V,

dos valores obtidos anteriormente efetuou-se simulagdes e otimizagdes foram efetuadas para o
ponto de polarizacdo. As dimensdes para os transistores e a polarizacdo do circuito podem ser

observadas nas tabelas 5-3 e 5-4.

TABELA 5-3 — RAZAO DE ASPECTO DO AMPLIFICADOR

NMOS Ml M2 M7 M8 MC1 MC4 M35
Aspecto | (4,63/0.35) | (4,63/0.35) [(0,86/0.35) | (0,86/0.35) | (0,86/0.35) | (0,86/0.35) | (3,5/0,35)
PMOS M3 M4 M6 M9 MC2 MC3 -
Aspecto [(2,43/0.35) | (2,43/0.35) | (2,43/0.35) | (2,43/0.35) | (2,43/0.35) | (2,43/0.35)| -

TABELA 5-4 — TENSAO DE POLARIZACAO

VBIAS =0.62V VBNZI 463V VBPZI IV

Dadas as tensdes de polarizagdo necessarias ao amplificador, calculou-se as dimensdes
necessarias dos transistores para o circuito de polarizagdo da figura 4-4 e para um espelho de
corrente drenando 2p1A. Da corrente de polarizagdo obtem-se da equagao:

Observa-se as dimensdes encontradas a seguir na tabela 5-3 .

TABELA 5-3 — RAZAO DE ASPECTO DO CIRCUITO POLARIZADOR

Viias = 0.62V | Vpn=1.463V Ver=1.7V
NMOS (3.5/0.35) (3.5/0.35) (3.5/0.35)
PMOS 3*(0.35/0.364) | 2*%(0.807/0.35) | 2*(0.35/0.488)

ESPELHO (3.5/0.35)

67



200Uy ——————————YV———————————
(1.7529n,-99.957u)
Ll
{1.2529n,108.817u)
—2@8ul 1 1 1 1 L 1 1 1 1 1 L 1 1 1 1 1 1 1 L L L L L L L L
= Win
2086mU S B — ——
(1.7529m,-137 .936m)
oy
(1.2529m,138.949m)
-280mY } } } } t
Bs 8.5ms 1.8ms 1.5ms 2. 8ms 2.5ms 3.6ms
2 Vout
Time
Figura 5-5 — Ganho de tensao na saida do Amp Op
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Figura 5-6 — Distor¢do de saida do Amplificador a uma entrada senoidal de 1KHz
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Figura 5-8 — Resposta DC do amplificador
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Uma analise as curvas apresentadas mostram que o amplificador obteve 6timo desempenho,

pecando apenas em excursao do sinal de saida, os resultados podem ser observados na tabela 5-4.

TABELA 5-4 — RESULTADOS OBTIDOS PARA O AMP OP

Parametro Especificado Obtido

Ganho Ay >1000 1380

Largura de Banda >5MHz 7,139MHz
Excursdo +3V +2.95Ve-2.51V
Slew Rate >50V/pus 50,14V/us

5.4.CONVERSOR D/A

A implementacdo do conversor D/A é muito simples. De modo a verificar a sua

funcionalidade, inseriu-se em uma das saidas um capacitor de carga C;=0.1pF. A idéia ¢ que no

momento em as chaves S2 e S2d estejam ligadas havera um divisor de tensdo entre os capacitores

CL € C[F.

Aplicou-se entdo um sinal DC de 1,5V e obteve-se o resultado da figura 5-10.
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Figura 5-10 — Simulagdo do funcionamento do conversor D/A

Observa-se que a curva do capacitor de saida se mantém no nivel de 0,75V que ¢ a metade
do sinal aplicado, isso se da pela elevada resisténcia dos capasitores a uma fonte DC. Nota-se
ainda que no periodo em que a chave S2 estd aberta o capacitor ainda mantém a carga

armazenada no ciclo anterior.

5.5.CHAVE DE TRANSMISSAO CMOS

Para a implementa¢do da chave CMOS no sistema, ¢ necessario se considerar que no
momento em que a chave estd ligada ha nela uma resisténcia associada. Isso pode ser bastante
prejudicial se o sistema ndo tiver altas impedancias de entrada. Para quantificar este fato uma
implementagdo da chave CMOS buscando a sua resisténcia Roy foi elaborada, com uma razao de
aspecto de W/L=1/0.35 para ambos NMOS ¢ PMOS a chave mostrou uma curva de resisténcia

dada pela figura 5-11.

Observando-se que a operacdo em nosso sistema se da em alimentacdo de 3,3V pode-se

observar que a resisténcia Roy esta da ordem de 4K Q.
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Figura 5-11 — Resisténcia ON da chave CMOS
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6. CONCLUSOES

6.1.OBSERVACOES SOBRE OS RESULTADOS OBTIDOS

O projeto deu a oportunidade de investigar a fundo a opera¢do de um modulador sigma
delta. Foram implementados as topologias de todos os circuitos, subcircuitos e células necessarias
para a pratica do modulador sigma-delta de segunda ordem. Ainda, ¢ feita de forma simples uma

especificagdo basica para o decimador, que serd extremamente necessario na saida do modulador.

As topologias apresentadas foram testadas e validadas apresentando o desempenho
necessario para a implementagdo do modulador, que ¢ o proximo passo a ser executado. O
sistema estando todo completo serd exaustivamente testado de modo a refinar e otimizar as

especificagdes de projeto exigidas.

Ainda foram levantados estudos sobre a tecnologia de 0,35um utilizada para fabricagao
pela AMS. Este estudo foi de suma importancia para o projeto, pois quanto mais os modelos do
fabricante se aproximarem do real, maiores as chances dos resultados apresentados serem na

pratica verificados.

6.2. TRABALHOS FUTUROS

A estrutura de blocos do modulador estd completa, mas ainda ¢ necessario a
implementagdo e simulacdo do modulador. Este ¢ o passo imediatamente a seguir deste projeto

além da exaustiva simulagdo para otimizagao do circuito.

A arquitetura de segunda ordem serd implementada em tecnologia de 0,35um, assim um
estudo do funcionamento Cadence para a execuc¢do do layout sera necessario. Tendo as

ferramentas acertadas a seqliéncia mostra a seguida para a implementagdo do Layout.

Estando o sistema apresentado em layout de fabricacdo, sera novamente exaustivamente
simulado de modo a validar parametros ainda ndo considerados na fase da validag¢do da topologia,

e se necessario efetuar novas alteragoes.
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8. APENDICE A — MODELO DOS TRANSISTORES

Os modelos dos transistores a serem empregados neste sistema sdao de uma tecnologia
0.35um, quatro metais. Para a implementagdo os modelos Spice tanto para NMOS ¢ PMOS
foram obtidos dos seguintes parametros mostrando de inicio a se¢do cruzada do wafer para esta

tecnologia.

’ 9 ; PROT2

Metal4 or Thick Metal PROTI
IMD3
Metal3 MIM Capacitor
IMD2
IMD1
Metal 1
POLY1-POLY2 Capacitor
ILDFOX

POLY2 Resistor

Source Source

FOX

N—-MOS P-Substrate P-MOS

Figura A-1 — Segao cruzada do Wafer

Esta estrutura de tecnologia possui parametros estruturais, geométricos e elétricos que sao
variaveis com o processo de fabricagdo onde tem uma faixa de valores dentro dos limites de
fabrica aceitdveis para utilizacdo. As tabelas a seguir possuem tais valores especificados, de onde

foram tirados os modelos para os calculos manuais.
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TABELA A-1 - PARAMETROS ESTRUTURAIS E GEOMETRICOS

PASS/FAIL PARAMETERS

Parameter Symbol Min Typ Max Unit
field oxide thickness TFOX 260 290 320 nm
gate oxide thickness TGOX 7.1 7.6 8.1 nm
poly1 thickness TPOLY1 264 282 300 nm
metal1-poly oxide thickness (field region) TILDFOX 395 645 895 nm
metal2-metal1 oxide thickness TIMD1 620 1000 1380 nm
metal3-metal2 oxide thickness TIMD2 620 1000 1380 nm
metal1 thickness TMET1 565 665 765 nm
metal? thickness TMET?2 540 640 740 nm
metal3 thickness (top metal) TMET3T 775 925 1075 nm
passivation thickness 1 TPROT1 800 900 1000 nm
passivation thickness 2 TPROT2 800 1000 1200 nm

INFORMATION PARAMETERS

metal1-poly oxide thickness TILDDIFF 1140 1290 1440 nm
(active region)

n+ junction depth XN 0.2 pm
p+ junction depth XJP 0.2 pm
n-well junction depth XINW 2.0 pm
wafer substrate resistivity (non epi) RSWAF 14 19 24 Qcm
wafer thickness TWAF 710 740 pm




TABELA A-2 - MOS 3.3V N-CHANEL PARAMETROS ELETRICOS

PASSIFAIL PARAMETERS

Parameter Symbol Min Typ Max Unit
threshold voltage long channel 10x10 YTO10X10M 0.36 0.46 0.56 v
threshold voltage short channel YTO10X035N 0.40 0.50 0.60 v
10x0.35

threshold voltage short channel YT_N3 0.49 0.59 0.69 V
10x0.35 (measured in linear region)

threshold voltage paly on field 0.6um VTFPN 15 > 20 v
effective channel length 0.35pm LEFF035N 0.30 0.38 0.46 um
effective channel width 0.4pum WEFFO4N 0.20 0.35 0.50 pum
body factor long channel 10x10 GAMMAN 0.48 0.58 0.68 %
gain factor KPN 150 170 190 pAN?
drain-source breakdown 0.35um BVDS035N 7 >8 Y
saturation current 0.35um IDS035M 450 540 530 pA/um
substrate current 0.35um ISUBO35N h 5] pALM
subthreshold leakage current 0.35um SLEAKO35N 0.5 2 pAfum
gate oxide breakdown BVGOXN 7 >8 v

INFORMATION PARAMETERS

active channel length 0.35um LACTO35N 0.29 Jm
thresheld voltage narrow channel YTOO04X10N 0.46 V
0.4x10

threshold voltage small channel YTOD4X035N 0.48

0.4x0.35

thresheld voltage temperature TCVTON -1 mV/K
coefficient

effective substrate doping NSUBN 212 1018/cm?
effective mobility UON 370 om?Vs
mobility exponent BEXN -1.8 -
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TABELA A-3 - MOS 3.3V P-CHANEL PARAMETROS ELETRICOS

PASSIFAIL PARAMETERS

Parameter Symbol Min Typ Max Unit
threshold voltage long channel 10x10 VTO10X10P -0.58 -0.68 -0.78 V
thresheld voltage short channel 10x0.35 VTO10X035F -0.55 -0.65 0.75 V
thresheld voltage short channel 10x0.35 VT _P3 -0.52 -0.72 -0.82 v
(measured in linear region)

threshold voltage poly on field 0.6um VTFPP -15 <-20 Y
effective channel length 0.35um LEFF035P 042 0.50 0.58 um
effective channel width 0.4um WEFFO4P 0.20 0.35 0.50 um
body facter long channel 10x10 GAMMAP -0.32 -0.40 -0.48 %
gain factor KPP 48 58 68 LAN?
drain-source breakdown 0.35pm BYDS035P -7 <-8 Y
saturation current 0.35um IDS035P -180 -240 -300 HAM
subthreshald leakage current 0.35um SLEAKD3SP 05 -2 pA/um
gate oxide breakdown BVGOXP -7 <-8 v

INFORMATION PARAMETERS

active channel length 0.35um LACTO35P 0.31 m
thresheld voltage narrow channel 0.4x10 VTOO04X10P -0.90 V
thresheld voltage small channel 0.4x0.35 VTO04X035P -0.68 v
thresheld voltage temperature coefficient TCVTOP 1.8 my//K
effective substrate doping NSUBP 101 1015/em?
effective mobility UOP 126 cm?f\s
mability exponent BEXP -1.30
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