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RESUMO

Conversores analógico-digitais (ADCs) têm papel fundamental na implementação dos

sistemas-em-chip, do inglês System-on-Chip (SoC), atuais. Em razão dos requisitos des-

tes sistemas e dos compromissos entre as características fundamentais dos ADCs, como

largura de banda, consumo de energia e exatidão, diversas topologias e estratégias para

sua implementação em circuitos integrados (CIs) têm sido desenvolvidas através dos tem-

pos. Dentre estas topologias, os conversores sigma-delta (SDC) têm se destacado pela

versatilidade, aliada ao baixo consumo e excelente exatidão. Inicialmente desenvolvidos

e empregados para a conversão de sinais de baixa frequência e com operação em tempo

discreto (DT), esta classe de conversores têm evoluído e nos últimos anos está sendo

desenvolvida para operar em tempo contínuo e ser empregada na conversão de sinais

com frequências de centenas de kHz a dezenas de MHz. Neste trabalho, os modulado-

res sigma-delta em tempo contínuo (SDMs-CT) são estudados, visando sua aplicação à

conversão analógico-digital (AD). Os SDMs-CT oferecem vantagens significativas sobre

seus homólogos em tempo discreto, como menor consumo de energia, maior largura de

banda do sinal de entrada e filtro anti-alias, do inglês anti-alias filter (AAF), implícito.

Entretanto, os SDMs-CT apresentam limitações adicionais, responsáveis pela degradação

de seu desempenho, como os efeitos do jitter do sinal de relógio, o atraso excessivo do

laço de realimentação, do inglês Excess Loop Delay (ELD), e as limitações impostas aos

integradores analógicos. Após o estudo e análise de SDMs-CT e de suas limitações, foi

desenvolvido um modelo comportamental no ambiente Matlab/Simulink R©, que permite

a simulação do impacto destas limitações no modulador, possibilitando a obtenção de

uma estimativa mais aproximada do seu desempenho. Com base nestas simulações foi

possível a determinação das especificações mínimas de cada bloco analógico que compõe

o modulador (como o slew rate, a frequência de ganho unitário (fu) e o ganho DC dos

amplificadores operacionais utilizados nos integradores) e os valores toleráveis de ELD e

jitter do sinal de relógio. Adicionalmente, neste trabalho foi desenvolvida uma metodolo-

gia para simulação de SDMs-CT compostos por DACs a capacitor chaveado e resistor, do

inglês Switched-Capacitor-Resistor (SCR). Com base neste modelo e no estudo das dife-

rentes topologias de SDMs, um circuito foi desenvolvido para aplicação em receptores de

RF, sendo do tipo passa-baixas de laço único, do inglês single-loop, single-bit, de terceira

ordem, voltado ao baixo consumo de energia. Este circuito foi desenvolvido em tecno-

logia CMOS IBM de 130 nanômetros, tendo sido enviado para fabricação. Através das

simulações pós-leiaute realizadas espera-se que seu desempenho fique próximo ao que

tem sido publicado recentemente sobre SDMs-CT passa-baixas de laço único e single-bit.

Palavras-chave: Modulação Sigma-Delta, Modulador Sigma-Delta em Tempo Con-
tínuo, Conversor Analógico-Digital (ADC), Modelagem Comportamental.



ABSTRACT

Analog-to-Digital Converters (ADCs) play a fundamental role in the implementation

of current systems-on-chip (SoC). Due to the requirements of these systems and the trade-

offs between the main ADCs characteristics, such as signal bandwidth, power consump-

tion and accuracy, many topologies and strategies for their implementation in integrated

circuits (ICs) have been developed through the ages. Among these topologies, the sigma-

delta converters (SDC) have highlighted the versatility combined with low power con-

sumption and excellent accuracy. Initially developed and used for the conversion of low

frequency signals and operation in the discrete time (DT) domain, this class of converters

have been evolved and developed over the past to operate in continuous time domain for

the conversion of signals with frequencies of hundreds of kHz up to tens of MHz. In this

work, continuous time sigma-delta modulators (CT-SDMs) are studied focusing its appli-

cation to the analog-to-digital (AD) conversion. CT-SDMs offer significant advantages

over their discrete-time counterparts, such as lower power consumption, higher input sig-

nal bandwidth and implicit anti-alias filter (AAF). However, CT-SDMs present additional

limitations that are responsible for their performance degradation, such as the clock jitter,

Excess Loop Delay (ELD) and the limitations imposed on the analog integrators. Af-

ter the study and analysis of CT-SDMs and their performance limitations, a behavioral

model approach was developed in the Matlab/Simulink R© environment, which allows the

simulation of the limitations impact on the modulator, allowing the obteinment of a more

accurate estimate of its performance. Based on these simulations it was possible to de-

termine the minimum specifications for each block that composes the analog modulator

(such as slew rate, the unity gain frequency (fu) and the DC gain of the operational ampli-

fiers used in integrators) and tolerable values of ELD and clock jitter. Additionally, it was

developed in this work a methodology for simulate CT-SDMs with Switched-Capacitor-

Resistor (SCR) DACs that provide exponential waveforms. Based on this model and the

study of different SDMs topologies, it was developed a low-pass, single-loop, single-bit,

third order circuit focused on low-power intended for application in RF receivers. This

circuit was developed in an IBM 130 nanometers CMOS technology, and was send to

manufacturing. Based on the post-layout simulations it is expected to have performance

close to what has been recently published of low-pass, single-loop, single-bit CT-SDMs.

Keywords: Sigma-Delta Modulation, Continuous-Time Sigma-Delta Modulator,
Analog-to-Digital Converter (ADC), Behavioral Modeling.
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σ Desvio Padrão

σ2 Variância

σ2(e) Potência Total do Ruído de Quantização

STF (z) Função de Transferência do Sinal do Laço em Tempo Discreto

TCLK Período do Sinal de Relógio sem Jitter

Ts Período do Sinal de Relógio

ῡ2
DAC Densidade de Ruído do DAC

ῡ2
R Densidade de Ruído de um Resistor

ῡ2
Rin

Densidade de Ruído do Resistor de Entrada

ῡ2
OTA Densidade de Ruído do OTA

ῡ2
total Densidade de Ruído Total na Entrada do Integrador

Vref+ Tensão de Referência Positiva

Vref− Tensão de Referência Negativa

XFS Amplitude de Entrada de Fundo de Escala do Quantizador

YFS Faixa de Saída de Fundo de Escala do Quantizador

Pnoise Potência de Ruído na Entrada do Integrador
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1 INTRODUÇÃO

O processo de conversão Analógico-Digital (AD) destaca-se pela sua grande impor-

tância dentro da área de processamento de sinais (ALLEN; HOLBERG, 2002). Isto é

explicado pois, atualmente, grande parte do processamento de sinais em circuitos eletrô-

nicos é efetuado digitalmente (RAPUANO et al., 2005).
Os Moduladores Sigma-Delta (SDMs) surgiram na década de 60 e são empregados

no desenvolvimento de conversores analógico-digitais (ADCs) do tipo Sigma-Delta (SD).

Estes são compostos basicamente por um filtro anti-alias (AAF), um SDM e um filtro

decimador na saída, conforme Figura 1, sendo o SDM o bloco fundamental de um ADC

SD, visto que ele limita a largura de banda e precisão do ADC.

Figura 1: Diagrama conceitual de um ADC SD.

Os SDMs têm sido empregados em diferentes aplicações industriais que abrangem

desde circuitos de instrumentação até aplicações em circuitos de comunicação, como em

receptores de rádio frequência (RF) (A. MORGADO; ROSA, 2011).

Sistemas de comunicação e dispositivos móveis, como telefones celulares, notebooks

e tablets, tendem a apresentar sistemas de comunicação sem fio com suporte a diferentes

padrões de comunicação. Conversores analógico-digitais estão presentes na maioria des-

tes sistemas, principalmente nos receptores de rádio frequência, e eles devem apresentar

um bom compromisso entre consumo de energia e largura de banda do sinal de entrada.

Tal abordagem leva ao desenvolvimento de ADCs reconfiguráveis. Os ADCs SD são os

candidatos mais adequados para a adaptação e desenvolvimento de ADCs reconfiguráveis.

Assim, torna-se atraente o estudo, análise e desenvolvimento de SDMs.

Adicionalmente, uma das principais características dos SDMs é a sua robustez, apre-

sentando menor sensibilidade às imperfeições dos circuitos analógicos que o compõe, o

que os torna uma ótima escolha para o projeto de ADCs em circuitos integrados CMOS

em escala nanométrica e em modernos sistemas em chip (SoC) (A. MORGADO; ROSA,

2011). Eles proporcionam alta resolução com componentes de relativamente baixa pre-

cisão devido aos benefícios de ambos, noise-shaping e sobreamostragem, enquanto apre-

sentam um bom compromisso entre largura de banda do sinal de entrada e precisão.
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Existem duas abordagens para o desenvolvimento de SDMs: projeto em tempo dis-

creto (DT) e projeto em tempo contínuo (CT). Esta dissertação aborda o estudo, mode-

lagem e o projeto de um SDM em tempo contínuo (SDMs-CT) com baixo consumo de

energia em tecnologia CMOS de 130 nm.

1.1 Motivação

Os SDMs-CT têm recebido atenção crescente nos últimos anos devido à necessidade

de desenvolvimento de ADCs com baixo consumo de energia, alta largura de banda e

média e alta resolução para aplicações em sistemas de comunicação sem fio de banda

larga implementados em tecnologias CMOS avançadas.

Enquanto os SDMs-CT oferecem vantagens significativas sobre seus homólogos em

tempo discreto, como menor consumo de energia, maior largura de banda do sinal de

entrada e AAF implícito, eles sofrem devido às não-idealidades do circuito que podem

degradar o seu desempenho. Dentre essas não-idealidades as principais contribuições

para a redução da relação sinal-ruído (SNR) são dadas por efeitos de jitter do sinal de

relógio, Excess Loop Delay (ELD) e as limitações de integradores analógicos.

Assim, é necessário compreender as principais características e dominar o fluxo de

projeto completo de SDMs em tempo contínuo visando o desenvolvimento destes para

aplicações em circuitos de comunicação.

Adicionalmente, a análise e projeto de SDMs-CT têm sido alvo de pesquisas ao redor

do mundo visando o desenvolvimento de moduladores com maior largura de banda e

menor consumo de energia para suprir as demandas dos diferentes e crescentes protocolos

de comunicação sem fio. Assim, como principal motivação do desenvolvimento deste

trabalho de mestrado destaca-se a inserção da nossa Universidade dentro desta linha de

pesquisa e desenvolvimento.

1.2 Objetivos do Trabalho

O principal objetivo deste trabalho é estudar, analisar e projetar SDMs em tempo

contínuo aplicados à conversão AD. Para isto, deve-se compreender as principais não-

idealidades que afetam o desempenho de SDMs-CT e qual o impacto destas na perfor-

mance do mesmo. Deste modo, é necessário efetuar a modelagem destas não-idealidades

para posteriormente analisar os seus impactos na performance dos SDMs-CT.

Objetivando explorar o modelo desenvolvido foi projetado neste trabalho um CT

SDMs do tipo passa-baixas single-loop single-bit e baixo consumo de energia em tec-

nologia CMOS de 130 nm para aplicações em receptores de RF do tipo Zero-IF que

abrangem os seguintes protocolos: GSM, Bluetooth e GPS.

1.3 Contribuições do Trabalho

Após o estudo e análise de SDMs-CT e de suas não-idealidades foi desenvolvido

um modelo comportamental para simular e analisar o impacto destas não-idealidades

na performance de SDMs-CT. O modelo comportamental foi desenvolvido no ambiente

Matlab/Simulink R© (MATLAB, 2014) e a metodologia de modelagem desenvolvida foi

publicada em (AGUIRRE et al., 2013).
A partir da modelagem e análise de performance de um SDM-CT pode-se obter uma

estimativa do desempenho real de tal modulador e determinar as especificações mínimas
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de cada bloco analógico que o compõe, como o Slew Rate (SR), frequência de ganho

unitário (fu) e ganho DC dos amplificadores operacionais utilizados nos integradores,

e os valores toleráveis de ELD e jitter. Adicionalmente, foi desenvolvida neste trabalho

uma metodologia para simulação de SDMs-CT compostos por DACs com forma de ondas

exponenciais, conhecidos como DACs a capacitor chaveado e resistor, do inglês switched-
capacitor-resistor (SCR), no Matlab/Simulink R©.

Com base neste modelo e no estudo das diferentes topologias de SDMs foi projetado

um SDM-CT do tipo passa-baixas de laço único (single-loop), single-bit, de terceira or-

dem em tecnologia CMOS IBM 8RF-DM (MOSIS, 2014) de 130 nanômetros com tensão

de alimentação de 1,2 V voltado ao baixo consumo de energia.

Os resultados de simulação pós-leiaute, com a inclusão de elementos parasitas, para

uma banda de sinal de 1 MHz indicam uma Relação Sinal-Ruído e Distorção (SNDR) de

pico de 57,31 dB, Número Efetivo de Bits (ENOB) de 9,23 bits, consumo de energia de

5,91 mW e uma Figura de Mérito (FOM) de 4,93 pJ/conv deixando o modulador próximo

ao estado da arte em relação aos SDMs-CT do tipo passa-baixas single-loop single-bit.
Deste modo, foi possível compreender e analisar o fluxo completo de projeto de

SDMs-CT em tecnologia CMOS. As análises críticas dos resultados obtidos encontram-se

no final desta dissertação.

1.4 Organização da Dissertação

Este trabalho está organizado em 7 Capítulos. O Capítulo seguinte apresenta os prin-

cipais conceitos sobre Modulação Sigma-Delta. O Capítulo 3 apresenta o embasamento

teórico para a compreensão do princípio de funcionamento e projeto de SDMs-CT. A mo-

delagem das não-idealidades presentes nos SDMs em tempo contínuo e o projeto em alto

nível do modulador são apresentadas no Capítulo 4. O Capítulo 5 apresenta em detalhes

o projeto elétrico em tecnologia CMOS de 130 nm do SDM-CT projetado. Os resultados

obtidos e discussões referentes ao projeto e simulação em nível elétrico do modulador

são apresentados no Capítulo 6. Finalmente, no Capítulo 7 são apresentadas as principais

conclusões do trabalho e as sugestões para trabalhos futuros.
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2 MODULAÇÃO SIGMA-DELTA

2.1 Princípios da Conversão AD

A conversão de sinais analógicos para o domínio digital é efetuada por um conver-

sor analógico-digital e sua operação é dividida em duas fases: Amostragem no tempo e

quantização em amplitude.

2.1.1 Amostragem

De acordo com o Teorema de Nyquist (HAYKIN; MOHER, 2006), a frequência de

amostragem, fs, necessária para a perfeita reconstrução de um sinal após o processo de

amostragem, sem distorção, deve ser de pelo menos duas vezes a máxima componente de

frequência de interesse do sinal amostrado fin:

fs ≥ fN = 2 × fin (1)

onde fN é definida como a frequência de Nyquist.

Como os conversores analógico-digitais são responsáveis por converter sinais con-

tínuos dentro de uma largura de banda (BW) finita em um sinal discreto no tempo,

assume-se que a frequência de amostragem deve satisfazer o teorema de Nyquist, assim:

fs ≥ 2×BW.

A relação entre a frequência de amostragem e a frequência de Nyquist é referenciada

como taxa sobreamostragem (OSR):

OSR =
fs

2 × BW
(2)

Os conversores AD são classificados de acordo com o OSR. Os ADCs com OSR uni-

tário ou levemente superior a um (tipicamente de 1,5 a 10) são denominados conversores

do tipo Nyquist-rate, enquanto ADCs com OSR muito maior que um (tipicamente de 10

a 512) são denominados ADCs sobreamostrados (JOHNS; MARTIN, 1997) .

Dentre os ADCs do tipo Nyquist-rate pode-se citar os ADCs integradores dupla-

rampa, conversores de aproximação sucessiva (SAR) e conversores flash. Já dentre os

conversores sobreamostrados destacam-se os ADCs Sigma-Delta (MALOBERTI, 2007)

(JESPERS, 2001).

2.1.2 Quantização

O processo de quantização em amplitude, comumente chamado apenas de quantiza-

ção, é o processo que transforma uma faixa de sinal contínuo em um conjunto de valores

discretos finitos.
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O processo de quantização é efetuado por um bloco chamado quantizador. Mesmo

com o emprego de um quantizador ideal são introduzidos erros inerentes ao processo

de quantização, conhecidos como erro de quantização. Adicionalmente, o processo de

quantização é não reversível, ocasionando a redução da resolução do sinal digitalizado,

ou seja, ocasiona a perda de informação do sinal original (ROSA, 2011).

A Figura 2 ilustra o processo de quantização. Na Figura 2(a) observa-se a curva de

transferência de um quantizador ideal onde os passos de quantização, cujos valores são

representados no eixo y, são interligados através de uma reta que cruza por zero. O erro

de quantização eq(x) é uma função não linear do sinal de entrada x e este é ilustrado na

Figura 2(b).

(a) Quantização uniforme.

(b) Erro de quantização.

Figura 2: Processo de quantização.

2.1.2.1 Modelo do quantizador

O erro de quantização pode ser fortemente correlacionado ao sinal de entrada do quan-

tizador (JOHNS; MARTIN, 1997). Entretanto, se for considerado que não existe correla-

ção pode-se aproximar o comportamento do erro de quantização pela adição de uma fonte

de ruído branco ao sinal de entrada, conforme Figura 3.

Figura 3: Modelo linear de um quantizador.

O erro de quantização é a diferença entre o sinal de entrada e o sinal de saída do

quantizador, e neste modelo ele é aproximado como um número aleatório independente



23

distribuído uniformemente entre ±Δ/2, onde Δ é igual a diferença entre dois níveis de

quantização adjacentes (JOHNS; MARTIN, 1997). Contudo, este modelo é valido apenas

quando o sinal de entrada varia rapidamente e possui amplitude menor ou igual a ampli-

tude de entrada de fundo de escala, do inglês Full-Scale (FS), ±XFS/2 do quantizador.

Caso a amplitude do sinal de entrada esteja fora do limite ±XFS/2 o erro de quantização

excede o valor ±Δ/2 e cresce monotonicamente (ROSA, 2011).

Para um quantizador de N bits, o passo de quantização Δ é definido pela Equação 3.

Δ =
YFS

2N − 1
(3)

onde YFS é faixa de saída de fundo de escala do quantizador e N o número de bits do

quantizador.

A função de densidade de probabilidade do erro de quantização, ρq(e), é uniforme na

faixa de [−Δ/2 , +Δ/2], como ilustrado na Figura 4(a).

(a) Função densidade de probabilidade. (b) Densidade espectral de potência.

Figura 4: Ruído de quantização.

A potência total do ruído de quantização, σ2(e), é igual a Δ2/12 e é independente

da frequência de amostragem fs (JOHNS; MARTIN, 1997), sendo distribuída uniforme-

mente na faixa [-fs

2
, fs

2
].

Assim, a densidade espectral de potência do erro de quantização, SE(f), é constante

com amplitude k = Δ√
12

√
1
fs

e concentrada no intervalo [-fs

2
, fs

2
], como mostra a Figura

4(b), sendo calculada através da Equação 4.

SE(f) =
σ2(e)

fs

=
Δ2

12 × fs

(4)

Assim, a potência do ruído de quantização dentro da banda de interesse (PE) é calcu-

lada através de Equação 5.

PE =
∫ BW

−BW
SE(f)df =

∫ BW

−BW
kdf =

Δ2

12 × OSR
(5)

2.1.3 Sobreamostragem

O processo de sobreamostragem consiste em amostrar sinais à uma frequência supe-

rior à frequência de Nyquist, como visto anteriormente, e possui dois efeitos perceptíveis

em um conversor AD.

O primeiro efeito é que desde que fs seja maior que a taxa de Nyquist, as imagens do

sinal de entrada criadas pelo processo de amostragem ficam mais espaçadas no domínio

da frequência do que em um ADC do tipo Nyquist-rate, como ilustrado na Figura 5.

Assim, as componentes espectrais do sinal de entrada nas faixas [BW, fs - BW] não

se sobrepõem com a banda de sinal e o fator de atenuação do AAF pode ser mais suave

em um ADC sobreamostrado, simplificando o projeto e reduzindo o custo do AAF.
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(a) ADC do tipo Nyquist-rate.

(b) ADC sobreamostrado.

Figura 5: Imagens do sinal de entrada e AFF.

O segundo efeito é associado à distribuição uniforme do ruído de quantização dentro

da faixa [-fs

2
, fs

2
], onde apenas uma fração do ruído de quantização é localizada dentro

da banda de sinal do ADC. Com base na Equação 5 nota-se que é possível diminuir a

potência do ruído de quantização com o aumento do OSR. Por exemplo, se o OSR for

incrementado duas vezes pode-se reduzir pela metade a potência do ruído de quantização

dentro da banda de interesse, ou seja, 3 dB. Assim, o ruído de quantização dentro da

banda de interesse é reduzido devido ao aumento do OSR à uma taxa de 3 dB/oitava. Isto

pode ser verificado na Figura 6.

Figura 6: Ruído de quantização dentro da banda de interesse de acordo com fs.

O cálculo da relação sinal-ruído (SNR) máxima para um ADC de N bits do tipo

Nyquist-rate é efetuado através da Equação 6 (JOHNS; MARTIN, 1997).

SNR = 6, 02 × N + 1, 76 dB (6)

Como a potência do ruído de quantização dentro da banda de interesse depende da

taxa de sobreamostragem pode-se adequar a Equação 6 para calcular a relação sinal-ruído

de quantização (SQNR) máxima de um conversor AD, como mostra a Equação 7.

SQNR = 6, 02 × N + 1, 76 + 10 × log(OSR) dB (7)

2.1.4 Noise-shaping

A potência do ruído de quantização dentro da banda de sinal pode ser reduzida com

o processamento do erro de quantização, possivelmente ao custo do aumento do ruído de
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quantização fora da banda de sinal. Deste modo, o espectro plano do ruído de quantiza-

ção é modificado resultando em um espectro modelado, como ilustra a Figura 7 (MALO-

BERTI, 2007).

Figura 7: Efeito do noise-shaping em um SDM.

Destaca-se que o incremento do ruído de quantização em regiões de alta frequência

não é crítico, pois utiliza-se um filtro digital depois do SDM que remove este ruído em

altas frequências, ver Figura 1.

Considerando a quantização de um sinal sobreamostrado, e um elevado OSR, têm-

se que a amplitude do sinal de entrada irá mudar pouco em relação a última amostra.

Conclui-se então que o erro de quantização e(n) entre uma amostra e outra será similar em

baixas frequências e as maiores mudanças no valor do erro de quantização irão ocorrer em

altas frequências (A. MORGADO; ROSA, 2011). Assim, para atenuar as componentes

de baixa frequência do ruído de quantização basta subtrair a amostra anterior da amostra

atual:

eQ(n) = e(n) − e(n − 1) (8)

Adicionalmente, pode-se empregar um número maior de amostras anteriores durante

o processamento do ruído de quantização (A. MORGADO; ROSA, 2011). Pode-se gene-

ralizar este procedimento no domínio Z empregando a transformada Z de acordo com a

Equação 9.

e(z) = (1 − z−1)L × E(z) (9)

onde E(z) é a transformada Z do ruído de quantização. Nota-se que o erro de quan-

tização processado, e(z), é uma versão filtrada por um filtro passa-altas do erro de quan-

tização original (A. MORGADO; ROSA, 2011). A função de transferência deste filtro é

conhecida como função de transferência de ruído (NTF) e é definida como:

NTF (z) = (1 − z−1)L (10)

onde L é a ordem do filtro. Deste modo, pode-se calcular aproximadamente o valor

do ruído dentro da banda de interesse de um conversor AD sobreamostrado, PQ, através

da Equação 11 (SCHREIER; TEMES, 2005).

PQ =
Δ2

12
× π(2L)

(2L + 1) × OSR(2L+1)
(11)

2.2 Modulador Sigma-Delta

A modulação sigma-delta é baseada na sobreamostragem e no emprego de noise-
shaping para reduzir o ruído de quantização dentro da banda de sinal. Assim, a essência
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de um modulador SD é a incorporação de um quantizador de N bits dentro de um laço

realimentado.

A arquitetura básica de um SDM, ilustrada na Figura 8(a), apresenta um sinal de

entrada, x(n), que é amostrado, e após processado pelo bloco H(z) e convertido em um

valor digital através do quantizador de N bits.

(a) Arquitetura básica.

(b) Modelo Linear.

Figura 8: Modulador SD.

O laço de realimentação é composto por um conversor digital-analógico (DAC) de

N bits, responsável pela geração de uma representação analógica do sinal digital, recém

convertido pelo quantizador de N bits, que será subtraída do sinal de entrada na entrada

do modulador.

O erro de quantização ocorre devido ao quantizador e é representado no modelo linear

do SDM como uma adição de ruído branco junto ao quantizador, conforme Figura 8(b).

Deste modo, o modulador pode ser analisado como um sistema de duas entradas cuja

saída é representada no domínio Z como:

Y (z) = STF (z) × X(z) + NTF (z) × E(Z) (12)

onde X(z), Y (z) e E(z) são, respectivamente, as representações dos sinais de en-

trada, de saída e do erro de quantização do SDM no domínio Z, STF (z) é a função

de transferência do sinal de entrada e NTF (z) é a função de transferência do ruído de

quantização.

Ambas funções de transferência podem ser obtidas através da escolha correta da fun-

ção de transferência do laço H(z). Almeja-se que H(z) não influencie no sinal de entrada

e filtre o ruído de quantização na banda de interesse. Deste modo, H(z) deve ser esco-

lhida de tal maneira que a STF(z) se comporte como um filtro passa-baixas para o sinal

de entrada e a NTF(z) se comporte como um filtro passa-altas para o ruído de quantiza-

ção. A função de transferência H(z) que melhor se adéqua a estes propósitos é a de um

integrador, que no domínio Z é expressa como:

H(z) =
z−1

(1 − z−1)
(13)

O diagrama de blocos de um SDM clássico de primeira ordem empregando a função

de transferência H(z) da Equação 13 é apresentado na Figura 9. A representação no

domínio Z do sinal de saída do modulador Y (z) é agora apresentado na Equação 14.
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Y (z) = z−1 × X(z) + (1 − z−1) × E(z) (14)

A partir da Equação 14 é possível concluir que o sinal de entrada estará atrasado por

um ciclo de sinal de relógio, enquanto o erro de quantização é filtrado por um filtro do

tipo passa altas cuja função de transferência no domínio Z é (1 − z−1).

Figura 9: SDM de primeira ordem.

2.2.1 Performance de Moduladores Sigma-Delta

A performance dos SDMs pode ser avaliada através de alguns parâmetros: faixa dinâ-

mica, do inglês Dynamic Range (DR), relação sinal-ruído e distorção, do inglês Signal-to-
Noise-plus-Distortion Ratio (SNDR), e número efetivo de bits, do inglês Effective Number
of Bits (ENOB).

O DR é a amplitude do sinal de entrada em que o SNDR do modulador é igual a zero

(MALOBERTI, 2007) e o seu valor é aproximadamente igual ao SNDR (JOHNS; MAR-

TIN, 1997). O SNDR é taxa entre a potência do sinal (normalmente um sinal senoidal)

e a potência do ruído total produzido pelo circuito e pelo processo de quantização, con-

siderando também as distorções causadas pelo circuito do modulador (ORTAMANNS;

GERFERS, 2006). Já o ENOB é a representação em bits do SNDR, ou seja, é a resolu-

ção de um ADC ideal necessária para o valor da relação sinal-ruído-de-quantização, do

inglês Signal-to-Quantization-Noise Ratio (SQNR), deste ADC ser igual ao SNDR do

modulador (JOHNS; MARTIN, 1997).

O DR ideal de um SDM é calculado através da Equação 15 (A. MORGADO; ROSA,

2011) e o ENOB pode ser calculado de através da Equação 16.

DR ≈ SNDR ≈ 10 × log10(
3

2
× (2N − 1)2 × (2L + 1) × OSR(2L+1)

π(2L)
) (15)

ENOB =
SNDR − 1, 76

6, 02
(16)

onde N é o número de bits do quantizador, L é ordem do filtro e OSR é a taxa de

sobreamostragem. A partir da Equação 15 nota-se que o SNDR é proporcional à taxa

de sobreamostragem, à ordem do filtro e ao número de bits do quantizador. Assim, as

estratégias para o incremento da performance de SDM são baseadas no incremento de um

ou mais destes parâmetros.

2.2.1.1 Aumento da ordem do filtro

O aumento da ordem do filtro de um SDM ocasiona o aumento de performance do

DR. Entretanto, problemas de instabilidade surgem a partir do projeto de SDM com L>3

(SCHREIER; TEMES, 2005).
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2.2.1.2 Aumento da taxa de sobreamostragem

O aumento da taxa de sobreamostragem ocasiona um incremento do DR, e este é

dependente da ordem L do filtro. Em um SDM de primeira ordem aumenta-se o DR

em 1,5 bit/oitava de OSR. De maneira geral, pode-se dizer que o incremento da taxa de

sobreamostragem gera um aumento de (2×L + 0, 5) bits/oitava no DR de um SDM com

filtro de ordem L. A Figura 10 apresenta a potência do ruído de quantização dentro da

banda de interesse em função da taxa de sobreamostragem para SDMs de ordem L. Já a

Figura 11 ilustra o DR ideal em função da taxa de sobreamostragem de SDMs de ordem

L (single-bit).

Figura 10: Potência teórica do ruído de quantização dentro da banda de interesse em

função da taxa de sobreamostragem para SDMs de ordem L.

Figura 11: DR ideal de um SDM em função da taxa de sobreamostragem para SDMs de

ordem L (single-bit).

2.2.1.3 Aumento do número de bits do quantizador

O incremento do DR de um SDM é de aproximadamente 1 bit (6 dB) para cada bit

extra do quantizador. Isto leva ao desenvolvimento de quantizadores e DACs multi-bit,

que ao contrário de quantizadores e DACs de 1-bit, não são lineares.

As não-linearidades geradas pelo DAC multi-bit são adicionadas diretamente na en-

trada do modulador e não são reduzidas pelo noise-shaping. Deste modo, a linearidade

do DAC deve possuir a mesma especificação de linearidade do SDM, o que incrementa a

complexidade de projeto do DAC multi-bit, gerando também o incremento do consumo

de energia do modulador.
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2.2.2 Classificação de Moduladores Sigma-Delta

Diferentes arquiteturas de SDMs já foram e continuam a ser reportadas na literatura

(SCHREIER; TEMES, 2005) (ROSA, 2011). Tais arquiteturas foram desenvolvidas vi-

sando o aumento da performance dos SDMs através das estratégias citadas na subsecção

anterior. Abaixo segue as principais classificações de SDMs.

2.2.2.1 Banda de sinal

Os SDMs podem ser empregados para o processamento de sinais em banda base com

frequência intermediária (IF) igual a zero ou diferente de zero. Os SDMs do tipo passa-

baixas são empregados para processamento de sinais de banda base com IF igual a zero

e os SDMs do tipo passa-banda são empregados para processamento de sinais com IF

diferente de zero.

2.2.2.2 Número de bits do quantizador

Os SDMs podem ser classificados como single-bit ou multi-bit, conforme o número

de bits do quantizador (RíO et al., 2006).

2.2.2.3 Número de quantizadores

Os SDMs que possuem apenas um quantizador são classificados como estruturas de

laço único, do inglês single-loop. Já os SDMs que apresentam mais de um quantizador,

e consequentemente mais que um laço, são classificados como SDMs em cascata. Filtros

do laço de estruturas de laço único de ordem superior a dois estão sujeitos a instabilidade

(SCHREIER; TEMES, 2005). Assim, os SDMs em cascata são utilizados para gerar um

noise-shaping de ordem elevada, empregando mais de um laço de ordem, geralmente,

menor ou igual a 2 (ORTAMANNS; GERFERS, 2006).

2.2.2.4 Natureza do laço

Os SDMs são classificados em relação a natureza do laço basicamente em dois gru-

pos: os SDMs em tempo discreto e os SDMs em tempo contínuo, foco deste trabalho.

Recentemente, outro tipo de classificação surgiu: os SDMs híbridos, que misturam as

características de ambos, SDMs-DT e SDMs-CT (MORGADO; ROSA; RIO, 2009).

2.2.2.5 Estado da arte

Visto que os SDMs são amplamente estudados e pesquisados é mantido em (ROSA,

2013) um estudo e análise de performance dos SDMs publicados na literatura. Esta lista

é atualizada a cada 6 meses e possibilita uma comparação com os SDMs estado da arte.

Este levantamento é efetuado considerando apenas os trabalhos apresentados em revistas,

jornais e conferências de impacto na área de projeto e análise de circuitos integrados.

2.3 Considerações

Neste Capítulo foram fornecidos os conceitos básicos sobre modulação sigma-delta e

as principais características dos SDMs. O foco deste trabalho de mestrado concentra-se

no estudo, análise e projeto de SDMs-CT do tipo passa baixas de laço único, single-
bit. Assim, para mais detalhes sobre as diferentes arquiteturas e topologias de SDMs

pode-se recorrer aos diversos livros e artigos encontrados na literatura (MALOBERTI,
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2007) (A. MORGADO; ROSA, 2011) (ROSA; RIO, 2013) (ROSA, 2011) (SCHREIER;

TEMES, 2005) (ORTAMANNS; GERFERS, 2006).

Na próximo Capítulo serão apresentadas as principais características e os fundamentos

teóricos para a interpretação, análise e projeto de SDMs-CT.
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3 MODULADORES SD EM TEMPO CONTÍNUO

3.1 Introdução

Desde o surgimento da modulação SD na década de 60 (CLUTER, 1960) e do pri-

meiro SDM reportado (INOSE; YASUDA; MURAKAMI, 1962), diversos avanços e me-

lhorias nas diferentes topologias de SDMs foram apresentados na literatura.

A maioria dos SDM reportados na literatura nos últimos tempos foram implementados

em tempo discreto, normalmente através do emprego de técnicas à capacitor-chaveado ou,

de modo minoritário, com técnicas de chaveamento em corrente (ROSA; RODRIGUEZ-

VAZQUEZ; PEREZ-VERDU, 2002) (ROSA, 2011). Entretanto, a demanda de SDMs

para aplicações em circuitos de comunicação que operam em alta velocidade e com ele-

vada performance aumentou o interesse no desenvolvimento de SDMs em tempo contínuo

(BREEMS; HUIJING, 2001) (CHERRY; SNELGROVE, 2000) (ORTAMANNS; GER-

FERS, 2006) (KULCHYCKI, 2008). A Figura 12 compara o número de SDMs à capaci-

tor chaveado e o número de SDMs-CT publicados nos últimos anos (ROSA; RIO, 2013).

Nota-se com base nesta Figura uma tendência do uso e desenvolvimento de técnicas de

projeto de SDMs-CT.

Figura 12: Número de SDMs à capacitor chaveado e número de SDMs-CT publicados de

1990-2012.
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3.2 Características dos SDMs-CT

No capítulo anterior foi apresentada a teoria básica sobre modulação SD tomando

como base a implementação clássica em tempo discreto. Entretanto, o filtro do laço do

modulador pode ser desenvolvido em tempo contínuo, ou seja, com o emprego de integra-

dores e ressonadores analógicos não chaveados. A Figura 13(a) apresenta a arquitetura

básica de um SDM-CT de primeira ordem, que apresenta como blocos básicos um filtro

no laço, um quantizador e um DAC. Adicionalmente, pode-se empregar um filtro anti-

alias na entrada do modulador.

O filtro do laço, cuja função de transferência é representada por H(s), é um filtro

analógico que pode ser realizado através de integradores do tipo RC-ativo, integradores

Gm/C ou ainda ressonadores LC. A ordem do filtro do laço fornece a ordem do SDM.

Destaca-se também que a amostragem dos sinais é efetuada à uma frequência de amos-

tragem fs no quantizador do modulador. Como o erro de quantização é gerado pelo quan-

tizador, pode-se empregar também ummodelo linear do quantizador com a adição de uma

fonte de ruído branco (de quantização), ilustrado na Figura 13(b).

(a) Arquitetura básica.

(b) Modelo Linear.

Figura 13: Modulador SD em tempo contínuo.

3.2.1 Amostragem

A principal diferença entre um SDM-CT e um SDM-DT é que no primeiro a amostra-

gem ocorre dentro do laço do modulador e no segundo a amostragem ocorre normalmente

em um circuito sample-and-hold na entrada do modulador (ORTAMANNS; GERFERS,

2006). Geralmente o sample-and-hold insere erros no sistema e como estes erros são

inseridos na entrada do modulador eles são tratados como sinal de entrada e não sofrem

o efeito do noise-shaping, reduzindo assim o noise-floor do modulador e a performance

do mesmo. Já em um SDM-CT as não-idealidades devido ao processo de amostragem

sofrem o efeito do noise-shaping e não degradam de forma demasiada a performance do

modulador (CHERRY; SNELGROVE, 2000). Outra característica oriunda da localização

do processo de amostragem é o filtro anti-alias implícito ao modulador, o que é discutido

com mais detalhes na próxima seção.
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3.2.2 Filtro

Os sinais internos ao laço dos SDMs-CT são analógicos e representados por formas

de onda contínuas no tempo, apresentando perturbações de baixa amplitude de tensão

devido a inexistência de chaveamento dentro do laço. Isto fornece um nó de terra virtual

com baixo ruído e boa linearidade (ORTAMANNS; GERFERS, 2006).

A função de transferência do filtro é implementada através de integradores analógicos.

Diferentemente dos SDMs-DT onde os ganhos dos integradores são determinados através

da razão entre duas capacitâncias (SCHREIER; TEMES, 2005), os ganhos dos integra-

dores analógicos dos SDMs-CT dependem de componentes como resistores e capacitores

em um integrador do tipo RC-ativo, ou da razão entre a transcondutância de um OTA e um

capacitor em um integrador do tipo Gm/C (JOHNS; MARTIN, 1997). É possível concluir

que o coeficiente de um integrador analógico em tempo contínuo está sujeito às variações

de processo inerentes ao processo de fabricação da tecnologia CMOS, o que pode levar

à mudança da função de transferência do filtro podendo reduzir a performance ou ainda

gerar instabilidade no modulador.

O filtro de um SDM-CT é composto por componentes passivos e ativos, e estes com-

ponentes podem apresentar não-linearidades, além de contribuir com a geração de ruído,

o que acaba por limitar a performance do modulador. Deste modo, deve-se analisar prin-

cipalmente as especificações de ruído e linearidade na entrada do modulador pois o ruído

na entrada do modulador estará presente na saída do mesmo, aumentando o ruído dentro

da banda de interesse do SDM. Então, pode-se concluir que a exatidão do sistema está

diretamente relacionada com a exatidão do estágio de entrada do modulador.

3.2.3 Quantizador

Como característica genérica de SDMs o quantizador pode ser single-bit ou multi-

bit, o que impacta no número de bits do DAC. Porém, em SDMs-CT o tempo necessário

para se efetuar o processo de quantização deve ser extremamente rápido para gerar os

sinais que controlam o DAC, que por sua vez gera os sinais em tempo contínuo para

efetuar a realimentação do laço. O tempo necessário entre o processo de quantização e

a geração dos sinais de realimentação do laço, oriundos do DAC, é um dos limitantes da

performance dos SDMs-CT, conhecido como atraso excessivo do laço de realimentação,

do inglês Excess Loop Delay (ELD). Maiores detalhes serão fornecidos na seção 3.5.

3.2.4 DAC

O DAC é o circuito responsável por gerar os sinais de realimentação do laço. Em um

SDM-DT os sinais de referência gerados pelo DAC são amostrados e integrados através

de um capacitor em um SDM à capacitor-chaveado ou em um integrador de corrente em

um SDMs implementado com técnicas de chaveamento em corrente. Destaca-se que a

integração ocorre em apenas uma fase de operação do SDMs-DT.

Já em SDMs-CT o sinal de referência gerado pelo DAC, e empregado durante a reali-

mentação do laço, é integrado ao longo do tempo e deve ser atualizado exatamente a cada

ciclo de relógio. Qualquer atraso na atualização do sinal de realimentação impactará na

performance do modulador. Com base nisso, nota-se uma sensibilidade do SDMs-CT em

relação a qualidade do sinal de relógio, especificamente em relação ao jitter e ruído de

fase. Maiores detalhes sobre o efeito do jitter do relógio em SDMs-CT serão abordados

na seção 3.5.



34

3.2.4.1 Formas de Onda dos DACs

Em SDMs-CT pode-se empregar DACs com diferentes formas de onda de saída. As

formas de onda de saída dos DACs clássicos são retangulares e conhecidos como DACs

com formas de onda com retorno para zero (RZ) e DACs com formas de onda sem retorno

para zero (NRZ), ilustradas nas Figuras 14 e 15, respectivamente.

Em um DAC RZ o sinal gerado apresenta o valor de referência durante um determi-

nado tempo tp do período Ts, e no restante do período o valor do sinal de referência é igual

a zero. Já em um DACNRZ o sinal de referência gerado é mantido constante durante todo

o período Ts. A polaridade do sinal gerado varia de acordo com o sinal de controle gerado

pelo quantizador.

Figura 14: Forma de onda de um DAC RZ de 1 bit.

Figura 15: Forma de onda de um DAC NRZ de 1 bit.

Outro DAC bastante empregado é o DAC SCR, que gera uma forma de onda expo-

nencial semelhante a forma de onda da descarga de um capacitor. Neste DAC a forma de

onda apresenta um pico de sinal cujo valor é igual ao sinal de referência e este sofre uma

descarga do tipo exponencial de duração tp durante parte do período Ts.

Também é importante destacar que a forma de onda do DAC influencia diretamente

no projeto do laço dos SDMs-CT, como abordado na seção 3.4.

Figura 16: Forma de onda de um DAC SCR.
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3.3 Vantagens dos SDMs-CT

Nesta seção são sintetizadas, de modo geral, as principais características e vantagens

dos SDMs-CT em relação aos seus homólogos em tempo discreto. O fundamento teórico

para compreender tais vantagens foi apresentado nas seções anteriores.

Os SDMs-CT são conhecidos por trabalharem com maiores taxas de amostragem e

com menor consumo de energia se comparados com os SDMs-DT. Isto possibilita o seu

emprego em receptores de rádio-frequência e em aplicações de alta velocidade, antes

não abrangidas por SDMs (A. MORGADO; ROSA, 2011). A Figura 17 apresenta um

comparativo entre o DR e a banda de sinal de entrada de SDMs (ROSA, 2011). Nota-se

que com SDMs-CT a banda de sinal de entrada atingida é maior, ao custo de uma redução

no DR do modulador.

Figura 17: DR versus banda de sinal de SD.

A etapa de amostragem em SDMs-CT não ocorre na entrada do modulador e sim

antes do quantizador, após o filtro do laço. Esta construção possibilita uma redução do

consumo de energia em relação aos demais conversores AD e SDMs-DT visto que não é

necessário um estágio de ganho de alta velocidade para o circuito amostrador na entrada

do ADC. Adicionalmente, torna-se mais fácil acionar a entrada do modulador, e a injeção

de ruído dentro do sistema é menor do que em um sistema com amostragem na entrada

(KULCHYCKI, 2008).

Outra vantagem comumente citada é o AAF implícito, que pode reduzir os requisitos

do AAF na entrada do ADC, ou ainda eliminar a necessidade do mesmo. Esta caracte-

rística é possível devido ao processo de amostragem ocorrer antes do quantizador e pelo

fato do modulador possuir um filtro do tipo passa-baixas no laço. Entretanto, é necessário

analisar a topologia do modulador e a sua construção em nível elétrico visto que o AAF

intrínseco pode ter suas características degradadas (PAVAN, 2011), ou mesmo não existir

quando se utiliza a topologia descrita em (SILVA et al., 2001).
Para ilustrar o efeito do AAF implícito ao laço é apresentada a simulação em alto

nível do SDM-CT apresentado em (AGUIRRE et al., 2013), projetado através do seu

homólogo em tempo discreto com o emprego da metodologia de projeto de conversão

DT/CT, discutida em 3.4.1. O modulador em questão é do tipo passa-baixas de laço
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único, terceira ordem e single-bit com topologia do tipo Cascata de Integradores com

Realimentação (CIFB), ilustrado na Figura 18, projetado para uma banda de sinal de

2 MHz e fs de 128 MHz. Primeiramente, simulou-se o SDM-DT aplicando um sinal

puramente senoidal com frequência de entrada fin de 0,75 MHz, e após aplicando um

sinal senoidal com fin de 128,75 MHz, ou seja fs + fin. O espectro de densidade de

potência (PSD) do modulador para ambas as simulações é apresentado na Figura 19.

Nota-se em 19(b) que ocorreu alias do sinal de entrada e surge no espectro de saída do

modulador uma componente de frequência de 0,75 MHz de mesma amplitude do sinal

com fin de 128,75 MHz. A mesma simulação foi efetuada para versão em tempo contínuo

deste modulador e os resultados são apresentados em 20. Nota-se em 20(b) que para uma

fin de 128,75 MHz a componente de frequência de 0,75 MHz não aparece no PSD de

saída do modulador, comprovando o funcionamento do AAF implícito de SDMs-CT.

Figura 18: Topologia CIFB de terceira ordem.

(a) fin = 0, 75 MHz. (b) fin = fs + 0, 75 MHz.

Figura 19: SDM-DT: AAF.

Outra vantagem dos SDMs-CT é a sua tolerância às imperfeições dos circuitos analó-

gicos que o compõe, quando comparados com SDMs-DT e outras topologias de ADCs,

tornando-os uma ótima escolha para o projeto de ADCs em circuitos integrados CMOS

em escala nanométrica e em modernos SoC (A. MORGADO; ROSA, 2011). Isto é possí-

vel pois em SDMs-CT o impacto do ruído e das não-linearidade associadas ao processo de

amostragem é reduzida significativamente, garantindo o seu emprego em tecnologias com

tensão de alimentação reduzida. Adicionalmente, com o scaling das tecnologias CMOS

ocorre um incremento da corrente de fuga dos transistores o que deteriora a qualidade das

chaves CMOS reduzindo a performance dos moduladores à capacitor-chaveado.

Também, pode-se reduzir o consumo de energia para determinada frequência de amos-

tragem se SDMs-CT forem utilizados. Isto é explicado pois os integradores a capacitores-
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(a) fin = 0, 75 MHz. (b) fin = fs + 0, 75 MHz.

Figura 20: SDM-CT: AAF.

chaveados de SDMs-DT demandam amplificadores operacionais com frequência de ga-

nho unitário entre oito a dez vezes a frequência de amostragem e um ganho tipicamente

acima de 80 dB para fornecer um tempo de estabilização adequado aos sinais internos do

modulador. Já os integradores dos SDMs-CT necessitam de amplificadores com frequên-

cia de ganho unitário de uma a duas vezes o valor da frequência de amostragem e um

ganho DC comumente na faixa de 40 a 60 dB, reduzindo drasticamente o consumo de

energia do modulador (ORTAMANNS; GERFERS, 2006).

3.4 Metodologias de Projeto em Alto Nível de SDMs-CT

O projeto em alto nível de SDMs-CT começa a partir da definição da largura de banda

(BW) e da relação sinal-ruído (SNR) do modulador. Para isto, é necessário o conheci-

mento prévio da aplicação e do sistema onde o modulador será inserido. Com base nestas

informações parte-se para a definição das especificações do modulador, como definição

do OSR, e consequentemente da frequência de amostragem, da ordem do modulador e do

número de bits do quantizador.

Após estas definições é necessário projetar a função de transferência do filtro, H(s),

do modulador. A função de transferência H(s) pode ser obtida através de diferentes to-

pologias de SDMs, apenas com a escolha correta dos coeficientes do modulador (SCH-

REIER; TEMES, 2005). Existem basicamente duas estratégias para o projeto do laço

em tempo contínuo: transformação DT/CT e síntese direta do laço em tempo contínuo

(ROSA, 2011), ambas abordadas nas seções 3.4.1 e 3.4.2, respectivamente.

3.4.1 Transformação DT/CT

Nos últimos anos foram desenvolvidas diversas ferramentas, topologias e técnicas de

análise de SDMs-DT. Com base nisto, e na equivalência observada entre moduladores

SDMs-DT e SDMs-CT, pode-se começar o projeto do laço em tempo contínuo através do

projeto da função de transferência H(z) em tempo discreto. Isto possibilita que o SDM

seja projetado e analisado no domínio discreto para verificar se a performance desejada

foi atingida, e após efetua-se uma conversão do laço em tempo discreto para um laço em

tempo contínuo (OLIAEI, 2003). Este procedimento é conhecido como transformação

DT/CT e é amplamente empregado para o projeto de SDMs-CT. Após a transformação
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DT/CT é obtido um SDM-CT com as mesmas características que o seu homólogo em

tempo discreto (BELOTTI; BONIZZONI; MALOBERTI, 2012). As duas principais me-

todologias de conversão DT/CT são apresentadas a seguir.

3.4.1.1 Transformada Invariante ao Impulso

O emprego da transformada invariante ao impulso (IIT) para o projeto de SDMs-CT

foi empregada primeiramente por (SHOAEI, 1995) e (CHERRY; SNELGROVE, 1999a).

Esta técnica é baseada na premissa de que se existe um processo de amostragem implícito

no quantizador, o SDM-CT é um sistema amostrado, e sistemas amostrados são siste-

mas em tempo discreto. Assim, analisa-se a função de transferência a partir da saída do

quantizador até a sua entrada, de ambos os moduladores, em tempo discreto e em tempo

contínuo. O laço equivalente analisado para o SDM-DT é apresentado na Figura 21(a), e

para o SDM-CT é está representado na Figura 21(b).

(a) SDM-DT. (b) SDM-CT

Figura 21: Laços equivalentes de SDMs.

Os sinais na entrada e saída de ambos os quantizadores são discretos. Almeja-se então

uma equivalência entre eles, ou seja, u(n) e q(n) devem ser iguais. Como o valor de q(n)

depende das funções de transferência do DAC, RDAC(s), e do laço, H(s), pode-se escrever:

Z−1{H(z)} = L−1{RDAC(s) × H(s)} (17)

Como as respostas ao impulso em tempo contínuo e em tempo discreto devem ser

iguais, a transformação entre as duas é efetuada através da transformada invariante ao

impulso. Através desta técnica se obtém um SDM-CT exatamente equivalente ao seu

homólogo em tempo discreto. A partir da Equação 17 nota-se uma dependência da função

de transferência do DAC, que varia conforme a forma de onda do DAC, ver anexo A.

No projeto de alto nível dos moduladores desenvolvidos durante este trabalho de mes-

trado utilizou-se desta técnica.

3.4.1.2 Transformada Z Modificada

O emprego da transformada Z modificada para o projeto de SDMs-CT através da

técnica de transformação DT/CT foi apresentada em (BENABES; KERAMAT; KIEL-

BASA, 1997) (ABOUSHADY; LOUERAT, 2002). Esta técnica consiste na determinação

dos coeficientes do laço em tempo contínuo através da comparação entre o função de
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transferência do laço em tempo contínuo, discretizada com o emprego da transformada Z

modificada, com a função de transferência H(z) do modulador projetado em tempo dis-

creto. Uma abordagem completa, incluindo exemplos de projeto, sobre esta técnica de

projeto poder ser encontrada em (ORTAMANNS; GERFERS, 2006).

3.4.1.3 Transformação Empregando Espaço de Estados

Esta técnica consiste no emprego de variáveis de estado e processamento matemá-

tico para a síntese do laço de SDMs-CT (GUPTA; SANCHEZ-SINENCIO, 2006). Esta

técnica não é amplamente empregada e não será abordada neste trabalho.

3.4.2 Síntese Direta do Filtro do Laço

Esta síntese consiste no projeto do filtro do laço diretamente a partir da NTF e não a

partir do projeto de um SDM-DT. Para isto emprega-se normalmente uma aproximação

de Chebychev (ROSA, 2011) e projeta-se logo o filtro em tempo contínuo, ou seja a

função de transferência H(s). Esta técnica também não é muito empregada nos trabalhos

presentes na literatura.

3.5 Desvantagens e Não-idealidades de SDMs-CT

Até o presente momento foram apresentadas as principais vantagens e o conceitos

básicos sobre SDMs-CT. Nesta seção serão apresentadas as desvantagens e as principais

não-idealidades de tais moduladores, bem como estratégias para mitigar seus efeitos.

3.5.1 Jitter do Sinal de Relógio

O jitter é uma incerteza nas transições do sinal de relógio, como ilustra a Figura 22, e é

responsável por aumentar o ruído dentro da banda de interesse (IBN) de SDMs (BOSER;

WOOLEY, 1988). Sabe-se que, devido ao emprego da sobreamostragem, os SDMs apre-

sentam maior tolerância aos efeitos do jitter do sinal de relógio se comparados a ADCs

do tipo Nyquist-rate. Entretanto, isto é verdadeiro apenas para SDMs-DT (CHERRY;

SNELGROVE, 1999b). Já em SDMs-CT o jitter é um dos mecanismos responsáveis

pela redução da performance destes moduladores (CHOPP; HAMOUI, 2009)(CHERRY;

SNELGROVE, 1999b).

Figura 22: Sinal de relógio com jitter.

Em SDMs-DT a redução de performance devido ao jitter do sinal de relógio é ori-

ginada devido à erros de amostragem no circuito de amostragem e retenção, cujo erro

da amplitude amostrada é proporcional ao jitter, e este acaba por degradar o SNR do

modulador.
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Já os SDMs-CT são afetados pelo jitter durante a amostragem do sinal analógico de

saída do filtro do laço pelo quantizador, e no DAC durante a geração do sinal de realimen-

tação (CHERRY; SNELGROVE, 1999b) (SILVA; HUIJSING, 2010). Os erros gerados

durante a amostragem no quantizador são atenuados pelo efeito de noise-shaping do mo-

dulador. Entretanto, os erros ocasionados na forma de onda gerada pelo DAC devido ao

jitter do sinal de relógio não são atenuados e limitam a performance do modulador. Isto

ocorre pois a forma de onda gerada pelo DAC é integrada ao longo do tempo e as varia-

ções estatísticas desta forma de onda se propagam pelo modulador e, consequentemente,

aumentam o ruído da saída do modulador e reduzem o SNDR do mesmo.

3.5.1.1 Estratégias de Mitigação para os Efeitos do Jitter

A magnitude dos erros induzidos devido ao jitter do sinal de relógio depende for-

temente do tipo de DAC empregado. As formas de onda mais comuns empregadas em

SDMs-CT são fornecidas por DACs do tipo RZ e NRZ, ver seção 3.2.4, sendo afetadas

pelo jitter no final do pulso. Estas formas de onda estão representadas na Figura 23 onde

estão destacadas as variações da forma de onda ocasionadas pelo jitter de relógio com

uma variação Δt. O DAC do tipo NRZ introduz erros devido ao jitter no modulador ape-

nas quando ocorre mudança de polaridade. Já o DAC do tipo RZ introduz estes erros em

cada transição. Se comparados, SDMs-CT com DACs do tipo NRZ são mais tolerantes

aos efeitos do jitter do sinal de relógio do que os SDMs-CT com DACs do tipo RZ.

Figura 23: Formas de onda de saída de DACs de 1 bit NRZ, RZ e SCR considerando o

efeito do jitter do sinal de relógio.

Visando mitigar o efeito do jitter em SDMs-CT foi introduzida em (ORTMANNS;

GERFERS; MANOLI, 2001) (ORTMANNS; GERFERS; MANOLI, 2005) a utilização

de DACs do tipo capacitor-chaveado com resistor (SCR) que geram uma forma de onda

exponencial. Como ilustrado na Figura 23, o efeito do jitter se manifesta a cada período,

entretanto o erro gerado é de baixa amplitude se comparado com o erro ocasionado por

DACs RZ ou NRZ. Esta topologia de DAC tem sido bastante empregada para o projeto

de SDMs-CT no últimos anos (ANDERSON; SUNDSTROM, 2009), porém ao custo de

uma maior ocupação de área em silício durante o projeto do modulador em tecnologia
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CMOS devido ao uso de capacitores e resistores, e de uma possível redução na eficácia

do AAF implícito de SDMs-CT (PAVAN, 2011).

3.5.2 Excess Loop Delay

O atraso excessivo do laço de realimentação, do inglês Excess Loop Delay (ELD), td,
é o atraso entre a forma de onda do sinal de realimentação ideal de um SDM-CT e a forma

de onda gerada pelo DAC em sua implementação em nível elétrico. Este atraso ocorre na

cadeia composta pelo processo de amostragem, quantização do sinal e conversão D/A

do sinal de realimentação do modulador efetuada pelo DAC (CHERRY; SNELGROVE,

1999a). Deste modo, existe um atraso entre a subida do sinal de relógio e a mudança no

sinal de saída do DAC, modificando a função de transferência H(s) do modulador e, con-

sequentemente, a equivalência entre o modulador em tempo contínuo e o seu homólogo

em tempo discreto.

Este atraso ocorre principalmente devido ao tempo necessário para o chaveamento

dos transistores do quantizador e do DAC (ORTAMANNS; GERFERS, 2006). Existem

basicamente dois efeitos causados pelo ELD. A Figura 24 será utilizada para exemplificar

estes dois efeitos, considerando umDACNRZ. Um dos efeitos do ELD pode ser a geração

de um atraso, td, na resposta da forma de onda do DAC, porém com a retenção do pulso

apenas durante o período Ts, como ilustrado na Figura 24(a). O segundo efeito pode ser

a geração de um shift, td, na resposta da forma de onda do DAC que se estende até o

próximo ciclo de relógio, como ilustrado na Figura 24(b).

(a) Atraso e Retenção. (b) Deslocamento.

Figura 24: Efeitos do ELD em SDMs-CT.

3.5.2.1 Estratégias de Mitigação para os Efeitos do ELD

Diversas estratégias para a mitigação dos efeitos do ELD foram desenvolvidas nos

últimos anos (ALAMDARI; EL-SANKARY; EL-MASRY, 2009) (SINGH; KRISHNA-

PURA; PAVAN, 2010) (PAVAN, 2008) (SINGH et al., 2012). Entretanto, estes esquemas

de compensação são responsáveis pela inserção de mais blocos analógicos junto ao cir-

cuito do modulador acarretando no aumento da área em silício e no consumo de energia.

Em (KELLER et al., 2008) é apresentada uma revisão completa sobre as principais

técnicas de compensação de ELD. Nesta dissertação será apresentado apenas o princípio

básico de funcionamento da metodologia de compensação de ELD clássica (BENABES;

KERAMAT; KIELBASA, 1997) visto que não foi necessário o emprego de compensação

de ELD no modulador projetado.

A técnica clássica para compensação de ELD é baseada na inserção de um laço de

realimentação curto em torno do quantizador, como ilustrado na Figura 25.
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Figura 25: Compensação de ELD clássica.

Através da comparação deste novo laço com o laço ideal, e como o auxílio das trans-

formadas Z e IIT, pode-se fazer um mapeamento no domínio Z de ambos os laços e com

isto obter os novos coeficientes do modulador com o atraso de laço compensado.

Esta técnica oferece uma compensação para atrasos de laço de até um período de re-

lógio. Deste modo, em implementações práticas, é adicionado um registrador entre o

quantizador e os DACs, como ilustrado na Figura 26. Adicionalmente, é possível obter

os novos coeficientes do modulador, após o emprego da compensação. Entretanto, esta

abordagem requer um maior esforço matemático durante a etapa de projeto do modula-

dor. Já em nível de circuito é necessário ao menos um DAC adicional e, dependendo da

topologia do SDM, um circuito somador antes do quantizador.

Figura 26: Compensação de ELD clássica para um período de relógio.

3.5.3 Não-idealidades do Filtro

O filtro dos SDMs-CT é composto basicamente por integradores ou ressonadores.

Deste modo, as principais não-idealidades do filtro estão associadas aos elementos cons-

trutivos destes circuitos. Neste trabalho foram empregados apenas integradores analó-

gicos e as considerações básicas sobre estes blocos são aqui apresentadas. Para mais

informações sobre as não-idealidades dos filtros de SDMs-CT é apresentado em (ORTA-

MANNS; GERFERS, 2006) um estudo aprofundado sobre o impacto destas nas diferentes

topologias de SDMs-CT.

Tipicamente, os integradores analógicos de SDMs-CT são implementados através de

duas maneiras: integradores RC-ativos ou integradores do tipo Gm/C. Os integradores

RC-ativos são compostos por amplificadores operacionais, resistores e capacitores, como

ilustrado na Figura 27(a). Já os integradores do tipo Gm/C, ilustrados na Figura 27(b),

são compostos por um amplificador de transcondutância (OTA) e capacitores. Conclui-se

então que as não-idealidades do filtro dos SDMs-CT estão associadas aos componentes

ativos e passivos dos integradores, como amplificadores operacionais, OTAS, resistores e

capacitores.
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Figura 27: Integradores analógicos.

3.5.3.1 Não-idealidades dos Amplificadores Operacionais e OTAS

As principais não-idealidades dos amplificadores operacionais e OTAs são: ganho

DC finito, largura de banda finita, representada pela frequência de ganho unitário (fu), e

o slew rate finito.

O ganho DC finito afeta a função de transferência do integrador em tempo contínuo,

produzindo um pólo em baixas frequências, além de alterar a constante de tempo do

integrador. O slew rate finito produz não-linearidades, e juntamente com o a frequência de

ganho unitário finita limita o tempo de acomodação do circuito. Adicionalmente, observa-

se um erro de ganho na saída do integrador devido à frequência de ganho unitário finita

do amplificador.

As variações de processo presentes em tecnologias CMOS também são responsáveis

por afetar o desempenho destes blocos analógicos. Elas induzem variações absolutas

nos parâmetros acima citados. Adicionalmente, o descasamento entre os transistores que

compõe o amplificador ocasionam o offset do amplificador.

Outra questão que também deteriora a performance de ambos amplificadores é a ca-

racterística da carga conectada na saída. Amplificadores operacionais apresentam baixa

impedância de saída e são empregados com cargas resistivas ou de baixa impedância.

Já OTAs devem ser conectados a cargas capacitivas ou cargas de elevada impedância.

Caso estas condições não sejam satisfeitas o circuito amplificador poderá ter seu com-

portamento afetado, como modificações no ganho DC e no valor da frequência de ganho

unitário, ou ainda se tornar instável a partir de alterações no valor da margem de fase.

Por fim deve-se ressaltar que os circuitos amplificadores são responsáveis por gerar

ruído no sistema, este oriundo do ruído dos transistores CMOS que os compõem (RA-

ZAVI, 1998).

3.5.3.2 Não-idealidades dos Elementos Passivos

Os elementos passivos presentes nos integradores também são responsáveis por inser-

ção de ruído no sistema e influenciam diretamente no valor dos coeficientes dos integra-

dores do modulador.

Os coeficientes do integrador, obtidos no projeto de alto nível, devem ser implementa-

dos em nível elétrico e seus valores dependem dos valores dos elementos passivos dos in-

tegradores, bem como da frequência de amostragem (ORTAMANNS; GERFERS, 2006).

Estes coeficientes são os ganhos dos integradores que compõe o modulador. A Equação

18 apresenta a relação entre o coeficiente de ganho ck dos integradores do modulador e os

valores dos resistores e capacitores de um integrador RC-ativo.

ck × fs =
1

RC
(18)
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onde k é o índice referente a cada integrador.

Já em um integrador do tipo Gm/C a relação entre o coeficiente de ganho do integrador

depende diretamente do valor da transcondutância do OTA empregado e do capacitor de

saída, como mostra a Equação 19.

ck × fs =
Gm

C
(19)

Em tecnologias CMOS atuais a variação dos valores absolutos de elementos passivos

é elevada. Deste modo, mesmo que exista um bom nível de casamento, as variações

nos valores absolutos dos componentes passivos gera uma modificação nos valores dos

coeficientes do modulador, afetando a função de transferência H(s) e podendo levar à

completa instabilidade do mesmo.

3.6 Considerações

Neste Capítulo foram apresentadas as principais características dos SDMs-CT. Foram

destacadas as vantagens em relação ao uso destes moduladores se comparados com os seu

homólogos em tempo discreto e as suas principais não-idealidades. Foram indicadas tam-

bém referências bibliográficas para aprofundamento teórico nos tópicos não abordados

nesta seção.
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4 MODELAGEM DAS NÃO-IDEALIDADES E PROJETO
DE ALTO NÍVEL DO SDM-CT

4.1 Introdução

Como visto no capítulo anterior as principais não-idealidades que contribuem para

degradação de performance dos SDMs-CT são: jitter do sinal de relógio, Excess Loop
Delay, limitações dos integradores analógicos e variação dos coeficientes de ganho do

modulador (ORTAMANNS; GERFERS, 2006).

Neste trabalho de mestrado foram desenvolvidos modelos de simulação incluindo

estas não-idealidades afim de se obter uma estimativa mais aproximada do desempe-

nho de SDMs-CT (AGUIRRE et al., 2013). O ambiente de simulação empregado foi

o Matlab/Simulink R©. Com base nos resultados de simulação é possível determinar as

especificações mínimas de cada bloco analógico que compõe o modulador, como o slew
rate, a frequência de ganho unitário, e ganho DC dos amplificadores operacionais utiliza-

dos nos integradores, e os valores toleráveis de ELD e jitter. É também apresentada neste

capítulo uma análise sobre o ruído referido à entrada, do inglês input referred noise, de
SDMs-CT e as considerações necessárias durante a etapa de projeto em nível elétrico.

Por fim, é apresentado o projeto e análise em alto nível do SDM-CT projetado neste

trabalho de mestrado.

4.2 Modelagem das Não-idealidades de SDMs

As não-idealidades dos blocos analógicos e as variações dos processos de fabricação

CMOS influenciam na degradação da performance de SDMs. Com a consolidação e am-

pla aplicação de SDMs-DT nos anos 90 tornou-se imprescindível o desenvolvimento da

modelagem e técnicas de simulação de SDMs-DT englobando suas não-idealidades. As-

sim, foram desenvolvidos diferentes modelos e metodologias de simulação de SDMs-DT

incluindo suas não-idealidades tendo como base, normalmente, o ambiente de simulação

comportamental Matlab/Simulink R© (BRIGATI et al., 1999) (MALCOVATI et al., 2003)
(FORNASARI; MALCOVATI; MALOBERTI, 2005) (ZARE-HOSEINI; KALE; SHO-

AEI, 2005) (JAYKAR; PALSODKAR; DAKHOLE, 2011) (LAO; U; MARTINS, 2003).

Outras técnicas de simulação comportamental através de descrições com linguagem

VHDL-AMS também foram desenvolvidas (SUAREZ; JIMENEZ; FERNANDEZ, 2007)

(SUAREZ; JIMENEZ, 2005). Entretanto, devido a sua fácil reprodução, grande abran-

gência e alta velocidade de simulação devido à operação em tempo discreto, as técnicas

de modelagem de SDMs-DT no ambiente Matlab/Simulink R© se difundiram e são ampla-

mente empregadas.
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4.3 Modelagem das Não-idealidades de SDMs-CT

Com o crescente avanço de pesquisas e desenvolvimento na área de projeto de SDMs-

CT tornou-se também essencial o desenvolvimento de técnicas e modelos de simulação

incluindo as não-idealidades destes moduladores.

Diferentemente dos SDMs-DT os SDMs-CT operam em tempo contínuo, implicando

em maior tempo de processamento para a simulação do modulador devido a sua natureza

não linear. Visando a otimização do tempo de processamento necessário para a simulação

comportamental do modulador diferentes técnicas de modelagem foram desenvolvidas

em distintos ambientes de simulação.

Em (FRANCKEN et al., 2002) é apresentado o desenvolvimento de uma metodologia

para simulação de SDMs-CT com interface gráfica chamada DAYSE. Entretanto, poucas

informações sobre como reproduzir os resultados são fornecidos.

Já em (LEOW et al., 2009) foi desenvolvido um modelo de simulação comportamen-

tal no ambiente Matlab/Simulink R© baseado no circuito eletrônico diferencial do modu-

lador e seus componentes discretos. Este modelo possibilita uma visão de baixo nível

do circuito ao preço de complexidade de reprodução do modelo. Ou seja, é necessário o

conhecimento de como será dada a implementação em nível elétrico do modulador.

Uma metodologia de simulação de SDMs-CT no ambiente Matlab/Simulink R© é apre-

sentada em (KAALD et al., 2009). Este trabalho aborda os cuidados necessários para se

efetuar a simulação de SDMs-CT neste ambiente e deriva a partir das simulações de alto

nível do modulador ,englobando suas não-idealidades, as especificações mínimas dos blo-

cos analógicos do modulador. Este trabalho foi utilizado como referência básica para o

desenvolvimento da metodologia de modelagem desenvolvida neste trabalho.

Em (BENABES; TUGUI, 2011) é apresentada uma metodologia de simulação e oti-

mização de SDMs-CT em uma framework que emprega os ambientes de simulação da

Cadence R© e Matlab/Simulink R©, e faz uso da linguagem de descrição VHDL-AMS.

Esta metodologia de simulação necessita do conhecimento, em nível de transistores e

elementos passivos, dos circuitos utilizados no projeto do modulador. Adicionalmente,

esta metodologia é complexa pois necessita de um conhecimento profundo sobre ambas

as plataformas utilizadas, e não pode ser facilmente reproduzida.

Outra metodologia de simulação empregando o ambiente Matlab/Simulink R© é apre-

sentada (BUHMANN et al., 2007). Neste trabalho foi desenvolvido um toolbox para a

simulação em tempo discreto de SDMs-CT e apresenta como vantagem a possibilidade de

utilização de uma interface gráfica junto ao ambiente de desenvolvimento de SDMs-CT

criado pelos autores do trabalho.

Em (RUIZ-AMAYA et al., 2004) é apresentado o desenvolvimento do toolbox para

Matlab/Simulink R© chamado SIMSIDES. Este toolbox é reconhecido como o mais com-

pleto para o dimensionamento automatizado de alto nível de SDMs. Ele é baseado na

combinação de um simulador comportamental no domínio do tempo e um otimizador

estatístico. Além disso, esta é a primeira ferramenta empregada na síntese de ambos,

SDMs-DT e SDMs-CT. Entretanto, esta ferramenta não possibilita a análise dos modelos

de não-idealidades empregados e não oferece modelos de simulação de DACs SCR para

SDMs-CT.
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4.4 Modelo Desenvolvido

Devido a necessidade de se modelar as não-idealidades de SDMs-CT durante a etapa

de projeto de alto nível, foi desenvolvido neste trabalho de mestrado uma metodologia

de modelagem e simulação no ambiente Matlab/Simulink R©. O modelo foi desenvolvido

com o objetivo de ser facilmente replicado e de se ter acesso e controle sobre a modelagem

de cada não-idealidade. O ambiente Matlab/Simulink R© foi escolhido pois ele é muito

utilizado pela comunidade de projetistas de SDMs durante as etapas de projeto e análise

de performance de tais moduladores. Adicionalmente, ele traz inúmeras vantagens em

termos de manipulação de dados, flexibilidade e capacidade de integração com outras

ferramentas de simulação e síntese.

A seguir são apresentados os principais modelos dos blocos empregados no projeto de

SDMs-CT do tipo passa-baixas com quantizador de 1-bit, podendo ser expandido para en-

globar a modelagem e quantizadores e DAC multi-bit. Após será apresentado um estudo

de caso.

4.4.1 Modelagem de Integradores RC-ativos

Como apresentado na seção 3.5.3 os integradores de SDMs-CT são implementados

através de integradores do tipo RC-ativo ou do tipo Gm/C. Como qualquer ruído ou dis-

torção gerados a partir do primeiro integrador, e referenciados à entrada do modulador,

surgem no espectro de saída do modulador sem supressão, o primeiro integrador deve pro-

ver linearidade e robustez. Assim, devido a sua linearidade, é usual escolher a topologia

de integradores do tipo RC-ativo para compor o primeiro integrador do modulador. Ape-

sar do consumo de energia destes integradores, a implementação de todos os integradores

do modulador através de integradores RC-ativos tem sido bastante empregada. Assim,

este tipo de integrador é usado neste trabalho para a abordagem de modelagem e projeto

dos integradores do modulador.

Considere o esquemático de um integrador RC-ativo, ilustrado novamente na Figura

28. A função de transferência ideal deste integrador I(s) é dada pela Equação 20.

R

R

+
-

Vin
+

-
Vout

C

C

OPAMP

Figura 28: Integrador RC-ativo.

I(s) =
1

s(R × C)
(20)

onde a constante de tempo do integrador é dada pelo produto entre R e C. Uma vez que o

integrador RC-ativo é composto por um amplificador operacional real, com ganho DC e

frequência de ganho unitária finitos, estes parâmetros devem ser levados em consideração

na função de transferência do integrador. A função de transferência A(s) do amplificador

englobando estas não-idealidades é expressa na Equação 21.

A(s) =
Ao

1 + s
ωa

=
Ao

1 + sAo
ωu

(21)
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onde Ao é o ganho DC do amplificador, ωa é a frequência de corte de -3 dB e ωu é a

frequência de ganho unitário do amplificador, ambas expressas em radianos por segundo.

A partir das equações 20 e 21, e com algumas manipulações matemáticas, é possível

modelar uma nova função de transferência para o integrador RC-ativo. Esta nova função

de transferência é apresentada na Equação 22 (SILVA; HUIJSING, 2010).

I(s) =
1

s2(RC
ωu

) + s( 1
ωu

+ RC
Ao

+ RC) + 1
Ao

(22)

Esta função de transferência foi implementada no Simulink através do bloco Transfer
Function. Adicionalmente, os efeitos de slew rate e saturação do amplificador foram

modelados com o emprego dos blocos Rate Limiter e Saturation. O modelo completo

com as não-idealidades de um integrador RC-ativo é apresentado na Figura 29. A partir

deste modelo foi criado um novo bloco e este inserido no SDM-CT para substituir os

integradores ideais.

Figura 29: Modelo de um integrador RC-ativo.

4.4.2 Modelo de um Quantizador Single-bit

O modelo de um quantizador single-bit é facilmente efetuado como um comparador

cuja não-idealidade é apenas um offset. Ele é implementado no Simulink através do bloco

Relay dentro de um sistema com trigger controlado pelo sinal de relógio do modulador.

O sistema com trigger é implementado com o bloco Triggered Subsystem. O modelo

completo do quantizador é apresentado na Figura 30. Destaca-se que a modelagem de um

quantizador multi-bit pode ser efetuada de maneira similar com a adição de mais blocos

Relay e a correta definição dos níveis de comparação.

In

Figura 30: Modelo do quantizador.

4.4.3 Modelo de DACs Single-bit NRZ

Os DAC do tipo NRZ são amplamente empregados nos SDMs-CT. Um DAC NRZ de

1-bit é responsável por gerar os sinais de realimentação do laço ±Vref a cada ciclo de

relógio, onde Vref é o sinal de referência.

Nos modelos desenvolvidos, os sinais de saída do quantizador possuem amplitude

de ±Vref ao invés de 0 e 1. Como o valor dos sinais de saída do quantizador são os
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mesmos dos sinais de saída do DAC NRZ de 1-bit não é necessário um bloco extra para

a implementação do DAC. Neste caso, os próprios sinais de saída do quantizador são

aplicados na entrada do modulador e subtraídos do sinal de entrada.

4.4.4 Modelo de DACs Single-bit SCR

Um DAC do tipo SCR apresenta na sua saída uma forma de onda exponencial e sua

resposta ao impulso é expressa através da função de transferência, RDAC(s), apresentada
na Equação 23 (ORTAMANNS; GERFERS, 2006).

RDAC(s) =
e−std

s + 1
τDAC

− e−s(td+tp)(
s + 1

τDAC

)
× e

tp
τDAC

(23)

Termos exponenciais do domínio da frequência (est) não são disponibilizados no am-

biente Simulink através de blocos. Entretanto, sabe-se que um termo exponencial no

domínio da frequência (est) representa um atraso t no domínio do tempo. Assim, a abor-

dagem escolhida para modelar a resposta exponencial deste DAC SCR foi: empregar os

blocos do tipo Transfer Function para modelar as funções de transferências TF1(s) e

TF2(s), apresentadas nas Equações 24 e 25, seguidas por blocos Transport Delay 1 e 2

para implementar os atrasos de td e (td + tp). Após isto ambos os sinais foram subtraídos

através de um bloco subtrator, como mostrado na Figura 31.

TF1(s) =
1

s + 1
τDAC

(24)

TF2(s) =
1(

s + 1
τDAC

)
× e

tp
τDAC

(25)

Figura 31: Modelagem do DAC SCR: Geração da função de transferência.

De acordo com a Figura 16 a forma de onda exponencial é fornecida pelo DAC após

um tempo td depois da subida do sinal de relógio, e a forma de onda exponencial tem um

tempo tp de duração, normalmente de meio período de relógio.

Para possibilitar a forma de onda apresentada na Figura 16 é preciso adicionar um

circuito de controle externo ao bloco de geração do sinal exponencial. Este circuito é

ilustrado na Figura 32 e é composto basicamente por uma chave que seleciona quando o

DAC SCR deverá fornecer na saída uma tensão igual a zero ou o sinal exponencial com

amplitude de pico ±Vref .
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Figura 32: Modelagem do DAC SCR: Circuito de controle.

É importante destacar que a metodologia de simulação de SDMs-CT com DACs SCR

empregando diagrama de blocos no ambiente Matlab/Simulink R© é uma das contribuições

deste trabalho.

4.4.5 Modelo do ELD

O ELD, atraso entre a subida do sinal de relógio e a resposta do DAC, é modelado

com a inserção de um bloco Transport Delay na malha de realimentação do modulador.

Neste trabalho ele foi inserido após a saída do DAC.

4.4.6 Modelagem do Jitter do Sinal de Relógio

Na literatura são apresentadas diferentes técnicas para modelar os efeitos do jitter do

sinal de relógio em SDMs-CT (ASHRY; SHADY, 2009) (BENABES; KIELBASA, 2001)

(CHOPP; HAMOUI, 2009).

Em (BENABES; KIELBASA, 2001) o efeito do jitter é assumido como uma fonte de

ruído adicional na entrada do modulador, fornecendo assim uma simulação em tempo dis-

creto rápida ao invés de simulações contínuas no tempo. De maneira similar, foi apresen-

tado em (CHOPP; HAMOUI, 2009) outra técnica de simulação e análises do efeito do jit-
ter em SDMs-CT no domínio discreto. Esta técnica foi proposta com a utilização da trans-

formação IIT e validada utilizando modelos comportamentais no Matlab/Simulink R©.

Entretanto, as técnicas descritas anteriormente abordam apenas os efeitos do jitter em

SDMs-CT com DACs do tipo RZ e NRZ, desprezando também os efeitos do jitter no

quantizador. Embora os efeitos do jitter no quantizador são amenizados devido ao noise-
shaping do modulador, ele também foi modelado neste trabalho para o fornecimento de

um modelo o mais exato possível, e que englobe diferentes tipos de DAC.

A incerteza do período de relógio δ é modelada como uma variável randômica de

média zero com variância σ2, ou seja, um processo randômico do tipo Gaussiano sem

correlação e com desvio padrão σ. Assim, o período do sinal de relógio, Ts é expresso

pela Equação 26

Ts = Tclk + δ (26)

onde Tclk é o período do sinal de relógio sem jitter.
Para avaliar os efeitos do jitter em SDMs-CT foi desenvolvido o modelo de uma fonte

de sinal de relógio com jitter, como mostrado na Figura 33. Este modelo gera um sinal

de relógio com jitter baseado na comparação com zero de um sinal referente a soma

de um sinal de referência senoidal, ou triangular, com nível DC igual a zero e um sinal

gaussiano proveniente de um bloco Gaussian Variable. Para evitar pulsos aleatórios no
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sinal de relógio gerado optou-se por somar o sinal gaussiano no momento em que o sinal

de referência estiver com amplitude máxima. Isto foi efetuado através da inserção de um

atraso entre a amostragem do sinal gaussiano e a sua adição ao sinal de referência.

Figura 33: Fonte de sinal de relógio com jitter.

Esta fonte de sinal foi utilizada como sinal de relógio durante as simulações do mo-

dulador em alto nível. A principal razão para projetar esta fonte de sinal de relógio com

jitter é a possibilidade de simular os efeitos do jitter em SDMs-CT com DACs de dife-

rentes formas de onda. Enquanto esta abordagem implica em um aumento no tempo de

simulação ela também fornece resultados precisos, dependentes do passo de simulação

empregado, criando um compromisso entre precisão da simulação e tempo de simulação.

4.5 Estudo de Caso: Simulação com o Modelo Desenvolvido

Nesta seção é apresentado um estudo de caso englobando o modelo desenvolvido para

a simulação em alto nível de um SDMs-CT implementado com a clássica topologia Cas-

cata de Integradores com Realimentação Distribuída (CIFB) e com uma realimentação

local para formar um ressonador (SCHREIER; TEMES, 2005). Este modulador foi pro-

jetado apenas em alto nível visando atingir os requisitos básicos para suprir os seguintes

padrões de comunicação sem fio: GSM, Bluetooth e GPS (A. MORGADO; ROSA, 2011).

A banda deste modulador é de 2 MHz, com frequência de amostragem de 128 MHz. Fo-

ram projetadas duas versões em tempo contínuo deste modulador. A primeira utilizando

DACs NRZ e a segunda empregando DACs SCR.

O projeto deste modulador foi efetuado a partir da transformação DT/CT com o em-

prego da transformada IIT, ver seção 3.4.1. Os coeficientes do modulador em tempo

discreto foram escolhidos de acordo com (MARQUES et al., 1998) e o coeficiente de re-

alimentação do ressonador foi escolhido para prover um aumento do SNDR, ocasionado

pela inserção de um zero na NTF (SCHREIER; TEMES, 2005). Após a transformação

DT/CT os coeficientes do modulador em tempo contínuo obtidos são dados por [bsig b1

b2 b3 γ] = [0,05 0,05 0,2 0,38 0,005] e [bsig b1 b2 b3 γ] = [0,05 1 3,5 6,2 0,005] para as

implementações com DACs NRZ e SCR, respectivamente.

As simulações foram efetuadas para um sinal de entrada com amplitude de -12,04

dBFS e com frequência de 1,75 MHz, e o PSD da saída do modulador foi calculado

através de uma FFT de 214 pontos. Uma vez que a precisão da simulação é dependente

do time-step, uma escolha cuidadosa do método matemático empregado na simulação do

ambiente Matlab/Simulink R© é essencial. As simulações incluindo apenas os efeitos do

jitter de relógio foram efetuadas empregando um time-step de simulação fixo de Ts/3000,
ocasionando um incremento no tempo de simulação. Já as demais simulações englobando

todas as não-idealidades do circuito caracterizam um stiff system, visto que o passo de

simulação deve ser variado constantemente para a correta resolução do sistema. Assim,

foi empregado o solver com time-step variável ode23s (KAALD et al., 2009).
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Figura 34: Topologia CIFB de terceira ordem.

A seguir são analisados os efeitos de cada não-idealidade na performance dos modu-

ladores projetados.

4.5.1 Efeitos do Jitter

O impacto do jitter do sinal de relógio nos SDMs-CT projetados, considerando os

demais elementos do modulador como ideais, é apresentado na Figura 35. É possível

observar e comprovar que a implementação do SDM-CT com DACs SCR é menos sus-

ceptível aos efeitos do jitter se comparado com a implementação que emprega DACs

NRZ, em acordo com (ORTMANNS; GERFERS; MANOLI, 2005).

Figura 35: Variação do SNDR de acordo com jitter do sinal de relógio.

4.5.2 Efeitos do Ganho DC e Slew Rate Finito dos Amplificadores

Os SDMs-CT também são conhecidos por proporcionarem a utilização de amplifica-

dores operacionais com requisitos de ganho DC e velocidade menos exigentes. A Figura

36 apresenta a degradação do SNDR do modulador em função do slew rate finito dos am-

plificadores. Estes resultados foram obtidos para amplificadores com diferentes ganhos

DC, frequência de ganho unitário quatro vezes superior a frequência de amostragem e

sinal de saída com saturação e 0,8 Vref .

A partir da Figura 36 é possível concluir que os integradores podem ser construídos

com amplificadores operacionais com ganho DC de 60 dB sem degradação de perfor-

mance para ambas as implementações. Entretanto, os requisitos de slew rate são diferen-
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tes para as implementações com DACs NRZ e DACs SCR. O SDM-CT com DACs NRZ

necessita de um amplificador com slew rate de pelo menos 50 V/μs. Já o SDM-CT com

DACs SCR requer amplificadores com slew rate de pelo menos 100 V/μs e 120 V/μs para
ganhos DC do amplificador de 60 dB e 80 dB, respectivamente.

Figura 36: Variação do SNDR versus slew rate para ganhos DC distintos.

4.5.3 Efeitos da Frequência de Ganho Unitário Finita dos Amplificadores

Tipicamente, a frequência de ganho unitário dos amplificadores empregados nos in-

tegradores de SDMs-CT deve ser de aproximadamente duas vezes a frequência de amos-

tragem. A Figura 37 apresenta a relação entre o SNDR dos moduladores projetados e

a frequência de ganho unitário dos amplificadores. Nesta simulação foram considerados

amplificadores reais com ganho DC de 80 dB, slew rate de 150 V/μs e tensão de saturação

de saída de 0,8 Vref .

Figura 37: Variação do SNDR em função da frequência de ganho unitário dos amplifica-

dores.
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4.5.4 Efeito do ELD

O impacto do ELD nos SDMs desenvolvidos é apresentado na Figura 38, sendo em-

pregados nesta simulação amplificadores operacionais com as não-idealidades citadas an-

teriormente. Pode-se notar nesta Figura que ambas as implementações apresentam uma

alta tolerância a efeitos de ELD de até 10% do período de relógio Ts. Para ELD superio-

res a 10% do período de relógio Ts observa-se uma degradação do SNDR elevada. Deste

modo, em implementações práticas, deve-se avaliar a necessidade ou não da utilização de

técnicas para compensar os efeitos de ELD.

Figura 38: Variação do SNDR versus valores do ELD.

4.5.5 Efeito de Todas as Não-idealidades Modeladas

Os modelos completos, englobando todas as não-idealidades, dos SDMs-CT analisa-

dos são apresentados nos apêndices 82 e 81. As Figuras 39 e 40 apresentam a densidade

espectral de potência (PSD), calculada com 216 pontos, de ambos os as implementações,

com DACs NRZ e DACs SCR, respectivamente. Nestas simulações foi empregado o mo-

delo completo do modulador com as seguintes não-idealidades: jitter de 1% de Ts, ELD

de 5% de Ts, ganho DC dos amplificadores de 80 dB, slew rate de 150 V/μs, frequência
de ganho unitário de 512 MHz, tensão de saturação dos amplificadores de 0,8 Vref e offset
do quantizador de 1 mV.

A degradação devidos às não-idealidades do modulador é mais evidente na implemen-

tação com DACs NRZ. O modulador com DACs NRZ apresenta um SNDR de 66,35 dB,

ou seja, um ENOB de 10,73 bits. Já a simulação incluindo as não-idealidades forneceu

um SNDR de 52,15 dB, ou seja uma degradação de 21,4 % em relação à performance

do modulador ideal. Comparando os resultados apresentados com a Figura 35 pode-se

concluir que esta degradação de performance é causada principalmente pelos efeitos do

jitter, o que está de acordo com o que já foi apresentado neste trabalho e alguns trabalhos

presentes na literatura (CHERRY; SNELGROVE, 1999b).

Já a implementação com DACs SCR, sob as mesmas não-idealidades, apresentou uma

redução de apenas 1,5 dB entre o SNDR ideal e o SNDR do modulador com as não-

idealidades.
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Figura 39: PSD do modulador com DACs NRZ.

Figura 40: PSD do modulador com DACs SCR.

4.6 Análise de Ruído

Em um modulador SD ideal o único ruído presente é o ruído de quantização, e este é

suprimido pelo oversampling e pelo noise-shaping (SCHREIER; TEMES, 2005). Neste

caso, a relação sinal-ruído do modulador SD é chamada de SQNR (relação sinal-ruido-de-

quantização). Entretanto, a relação sinal-ruído presente na saída de um SDM real depende

das não-idealidades e do ruído proveniente dos circuitos eletrônicos que o compõe. Nas

seções anteriores foram apresentadas simulações do modulador SD ideal, e também com

não-idealidades, com exceção do ruído presente nas implementações reais.

Existem basicamente dois tipos de ruído que afetam os circuitos eletrônicos: ruído

térmico e ruído flicker, também conhecido como ruído 1/f (RAZAVI, 1998). Os SDM-CT

fabricados em tecnologias CMOS são compostos basicamente por resistores, capacitores e

transistores MOS. A principal fonte de ruído em resistores e capacitores é o ruído térmico.

Já os transistores MOS são afetados pelo ruído térmico e pelo ruído flicker.
O ruído térmico é causado devido a agitação térmica dos elétrons, ocasionando vari-

ações de tensão em um condutor mesmo que a corrente média seja zero. Em transistores

MOS o ruído térmico é gerado principalmente no canal do transistor (RAZAVI, 1998).

O ruído flicker no transistor MOS é oriundo da flutuação randômica de elétrons no
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canal. Este fenômeno é conhecido como trapping e nada mais é do que o aprisionamento e

a emissão de portadores de carga do canal do transistor MOS (TSIVIDIS; MCANDREW,

2010).

EmADCs SD em tempo contínuo, apenas as componentes de ruído presentes na banda

de interesse afetam a performance do circuito enquanto as componentes de alta frequência

são eliminadas pelo filtro decimador (ORTAMANNS; GERFERS, 2006). Para avaliar o

impacto do ruído na performance do modulador SD deve-se conhecer a localização de

cada fonte de ruído. Como abordado anteriormente, as fontes de ruído críticas localizam-

se na entrada do modulador (BREEMS; HUIJING, 2001). Isto se deve ao fato de que o

ruído na entrada de moduladores SD não é noise shapped (SCHREIER; TEMES, 2005)

e aparece diretamente na saída do modulador afetando sua performance. Assim, faz-se

necessária a análise do ruído máximo permitido na entrada do modulador SD para que os

requisitos de DR, ENOB e SNR sejam atingidos.

4.6.1 Ruído na Entrada de SDMs-CT

O ruído na entrada de SDMs-CT é basicamente composto pelo ruído de entrada do

primeiro integrador. Em (ORTAMANNS; GERFERS, 2006) a análise das fontes de ruído

dominantes na entrada de um SDM-CT composto por integradores RC-ativos, ilustrado

na Figura 41, é efetuada. O ruído total referido à entrada do SDM-CT, neste caso, é

composto pela soma do ruído térmico dos resistores de entrada, R1, e do DAC, RDAC , e

pelo ruído do amplificador referido à sua entrada (ruído térmico e flicker).

Figura 41: Entrada de SDM-CT: Integrador RC-ativo.

A densidade espectral da potência do ruído térmico gerado por um resistor numa dada

frequência em torno de uma banda de 1 Hz é expressa pela Equação 27.

ῡ2
R = 4kTR (27)

onde k = 1,3810−23 J/K é a constante de Boltzmann, T a temperatura em Kelvin e R

a resistência do resistor. Já o ruído total referido à entrada do amplificador é expresso na

Equação 28 (ORTAMANNS; GERFERS, 2006).

ῡ2
OTA =

8

3

kTnthermal

gmOTA

+
kfnf

C2
oxWL

1

af

(28)
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onde nthermal e nf descrevem os fatores de excesso dos ruídos térmico e flicker, res-
pectivamente. W e L são a largura e comprimento do canal dos transistores que compõem

o par diferencial de entrada do amplificador, respectivamente. gmOTA é a transcondutân-

cia do amplificador. kf e af são parâmetros do ruído flicker que dependem do tipo de

transistor e da tecnologia empregada.

Para obter o ruído total referido a entrada do integrador basta somar o ruído proveni-

ente de cada fonte citada. A unidade de densidade de ruído é expressa em V/
√

Hz ou

V 2/Hz. Esta expressa a potência do ruído em uma banda de 1 Hz. Deste modo, a potên-

cia do ruído referente a entrada do integrador na banda de interesse é obtida integrando-se

a densidade de potência do ruído, expresso em V 2/Hz em toda a banda de interesse, ver

Equação 29.

Pnoise =
∫ BW

0
ῡ2

total df (29)

onde Pnoise é a potência de ruído na entrada do integrador e ῡ2
total é o valor total da

densidade de ruído. Conclui-se assim, que a potência total do ruído referido à entrada do

modulador é expressa por:

Pnoise =
∫ BW

0
(ῡ2

Rin
+ ῡ2

DAC + ῡ2
OTA) df (30)

onde ῡ2
Rin

, ῡ2
DAC e ῡ2

OTA são as densidades de ruído dos resistores de entrada, do DAC e

do ruído do OTA referenciado à entrada, respectivamente

Existem diferentes tipos de DAC e possibilidades distintas de implementação, sendo

que a análise detalhada da contribuição total de ruído de cada topologia de DAC pode ser

encontrada na literatura. Por exemplo, em (SILVA et al., 2006) é efetuada a análise da

contribuição de ruído de um DAC SCR na entrada do primeiro integrador de um SDM-

CT. Neste trabalho de mestrado as análises de ruído foram efetuadas através de simulação

em nível elétrico.

4.6.2 Especificação do Ruído Máximo na Entrada do SDM-CT

O patamar de ruído térmico na saída do modulador (thermal noise floor) é aproxima-

damente igual à soma do ruído térmico presente na entrada do modulador. Deste modo,

tal ruído deve ser considerado durante o projeto elétrico do modulador de maneira que

o SNDR desejado na saída do SDM seja obtido. A seguir é apresentada uma metodolo-

gia de como estimar o ruído máximo permitido na entrada do modulador. Para melhor

apresentar a metodologia será apresentado um estudo de caso para o dimensionamento do

ruído máximo na entrada de um SDM-CT.

Um SDM-CT com ENOB de 12 bits apresenta, na prática, um SNDR de aproxima-

damente 74 dB para uma banda de sinal de entrada de 1 MHz. Entretanto, durante a

simulação do modulador ideal, o SQNR obtido deve ser de 3 a 6 dB superior ao SNDR

almejado, ou seja, o SQNR deve ser de aproximadamente 80 dB para um fator de segu-

rança de 6 dB. Isto significa projetar um modulador ideal com no mínimo 1 bit de ENOB

além da especificação requerida. Considere que a amplitude de full scale (FS) seja de 800

mV, ou seja, a tensão de referência é de ±400 mV, e que o maior SNDR é obtido para um

sinal de entrada com amplitude de -6,02 dBFS (400 mVpp). Deste modo, o quantization
noise floor do modulador dentro da banda de interesse deve ser de pelo menos -86 dBFS.

A amplitude do sinal de entrada para a obtenção do SNDR de pico é tipicamente igual

ou próxima a -6,02 dBFS. Para sinais de entrada com amplitude acima deste valor ocorre
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a redução do SNDR devido a saturação de blocos analógicos do modulador. Destaca-se

também que existe um limite para a amplitude máxima do sinal de entrada do modulador

de modo a garantir a operação correta do modulador. Este limite é conhecido como nível

de sobrecarga, do inglês overload level, e é tipicamente definido como a amplitude do

sinal de entrada que gera um SNDR aproximadamente 6 dB menor do que o SNDR de

pico (ROSA; RIO, 2013).

No projeto em nível elétrico do SDM-CT define-se que o thermal noise floor do mo-

dulador dentro da banda de interesse deve ser de pelo menos -80 dBFS. Isto implica que a

soma do ruído na entrada do modulador deve ser aproximadamente superior a -80 dBFS,

possibilitando um SNDR de 74 dB para um sinal de entrada de -6,02 dBFS, sem sobre

dimensionar os componentes do circuito.

Neste caso, com embasamento prático, define-se, por exemplo, que o ruído térmico do

resistor de entrada deve estar 6 dB abaixo do thermal noise floor do modulador, ou seja,

seu valor deve ser de -86 dBFS. Definindo a mesma amplitude de ruído para o DAC,-86

dBFS, obtém-se um incremento do ruído térmico de entrada de -86 dBFS para -83 dBFS.

Assim, o ruído térmico de entrada do modulador devido ao amplificador do integrador

pode ser igual ao do resistor de entrada e do DAC. Deste modo, a soma dos ruídos na

entrada do amplificador total fica em -80 dBFS, ou seja, a resolução almejada por ser

obtida.

Com base na metodologia de projeto apresentada, pode-se dimensionar os compo-

nentes de entrada do modulador afim de reduzir a área e o consumo de energia total do

modulador. No caso do resistor, quanto maior a resistência permitida, menor o capacitor

necessário para a implementação de um determinado coeficiente, por exemplo. Ainda,

reduzindo-se o tamanho do capacitor, pode-se reduzir a transcondutância do amplifica-

dor até um valor mínimo cujo ruído do amplificador ainda esteja abaixo do especificado

(ORTAMANNS; GERFERS, 2006).

4.6.3 Medidas de Ruído

A estimativa do ruído total referido à entrada do SDM-CT será efetuada via simula-

ção durante a etapa de projeto dos blocos que compõem o modulador, visto que o ruído

depende diretamente da tecnologia empregada. A Tabela 1 apresenta os valores de ruído

para alguns resistores de precisão de polisilício empregados no projeto do SDM-CT.

Tabela 1: Medidas de simulação de densidade de ruído para o resistor de precisão de

polisilício (com W= 1 μm e T= 300 K) empregado no projeto do modulador SD CT.

Resistência (kΩ) Ruído (nV/
√

Hz) L (μm)

0,5 2, 88 1, 73
1 4, 07 3, 86
2 5, 75 8, 1
5 9, 1 20, 85
10 12, 87 42, 1
15 15, 75 63, 35
20 18, 21 84, 6
50 28, 79 212, 1
100 40, 71 424, 6

Com base na Tabela 1 e simulações extras com outras dimensões de resistores, conclui-
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se que a potência de ruído dos resistores da tecnologia CMOS utilizada pode ser calculada

com precisão de acordo com a Equação 27.

4.6.4 Dimensionamento do Resistor de Entrada do CT Modulador

Com o embasamento teórico-prático apresentado na subseção 4.6.2 pode-se dimensi-

onar a resistência máxima dos resistores de entrada do SDM-CT para atingir determinada

especificação de ruído. Considerando novamente que a amplitude de full scale (FS) seja

de 800 mV, ou seja, a amplitude da tensão de referência é de ±400 mV, e que o maior

SNDR é obtido para um sinal de entrada com amplitude de -6,02 dBFS (400 mVpp),

pode-se calcular a amplitude de ruído do resistor de acordo com a Equação 31:

20 × log
ῡR

Vref

= Pnoise_Rin (31)

onde ῡR é a densidade de potência do ruído expressa em V/
√

Hz, Vref é a amplitude

da tensão de referência, 400 mV, e Pnoise_Rin é a potência de ruído do resistor de entrada

expressa em dBFS, -86 dBFS, na banda de interesse.

A amplitude do ruído obtida a partir da Equação 31 é de 20 μV. Como a potência de

ruído depende do espectro de frequência analisado e do valor da resistência, com base nas

Equações 29 e 27 chega-se à seguinte relação:

4kTR × BW = (20 × 10−6)2 (32)

A partir da Equação 32 pode-se definir os valores dos resistores de entrada do primeiro

integrador do SDM-CT. A Tabela 2 sumariza estes valores para a metodologia e estudo

de caso apresentados para diferentes larguras de banda de sinal de entrada. Nota-se que

estes valores são válidos em casos onde se almeja um SNDR de 74 dB para as tensões de

referência e entrada do modulador apresentadas anteriormente.

Tabela 2: Medidas de ruído para o resistor de precisão (com W= 1 μm e T= 300 K)

empregado no projeto do modulador SD CT.

Largura de banda (MHz) Resistência de Entrada (kΩ)

0,1 241, 50
0,2 120, 77
0,5 48, 31
1 24, 15
1,1 21, 96
2 12, 08

A Tabela 2 apresenta a resistência máxima de entrada para o SDM-CT. Como o cir-

cuito é totalmente diferencial, são necessários 2 resistores de entrada. Visto que as duas

resistências de entrada contribuem para a geração do ruído térmico, o valor de cada resis-

tor de entrada será igual ao valor da resistência máxima de entrada divido por dois.

4.7 Projeto de Alto Nível do SDM-CT

Nesta seção é apresentado o projeto de alto nível do SDM-CT desenvolvido neste

trabalho e implementado em tecnologia CMOS. A metodologia de projeto utilizada foi



60

baseada no estudo de caso apresentado na seção 4.5. O modulador projetado foi desen-

volvido visando sua aplicação em circuitos de comunicação, como em receptores de RF

empregados para a recepção de sinais de GSM, Bluetooth e GPS.

A banda de sinal de entrada do SDM-CT foi definida em 1 MHz e o SNDR do modu-

lador foi especificado para ser superior a 60 dB.

4.7.1 Escolha da Topologia

A escolha da topologia do SDM-CT depende de inúmeros fatores, como largura de

banda do sinal de entrada, estabilidade do laço, SNDR almejado, linearidade, etc. Foram

estudadas diversas topologias de SDMs-CT apresentadas na literatura e optou-se pela es-

colha de uma topologia clássica de laço-único, single-bit, de terceira ordem do tipo Cas-

cata de Integradores com Alimentação em Avanço (CIFF) (SCHREIER; TEMES, 2005).

Sabe-se que SDMs de ordem igual ou superior a três são marginalmente estáveis

(SCHREIER; TEMES, 2005). Deste modo, o modulador foi projetado para manter a es-

tabilidade para uma ampla faixa de sinais de entrada cujos limites de amplitude máxima

são próximos às tensões de referência do SDM. Adicionalmente, optou-se por empregar

um quantizador single-bit pois ele é intrinsecamente linear e não afeta a complexidade de

projeto do DAC.

Para atingir os requisitos de projeto, e ainda obter um fator de segurança, empregou-se

um OSR de 64. Assim, a frequência de amostragem foi definida em 128 MHz. Visando

aumentar ainda mais o SQNR da topologia foi empregado também uma realimentação

local para formar um ressonador (SCHREIER; TEMES, 2005) no laço, gerando um zero

na NTF e reduzindo ainda mais o ruído de quantização dentro da banda de interesse. A

topologia do SDM-CT é apresentada na Figura 42.
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Figura 42: Topologia do SDM-CT projetado.

4.7.2 Projeto do Laço em Tempo Contínuo

O projeto do laço em tempo contínuo foi efetuado a partir da transformação DT/CT

com o emprego da transformada IIT, ver seção 3.4.1. Assim, foi necessário efetuar o

projeto do SDM-DT e após efetuar a conversão DT/CT para encontrar os coeficientes do

seu homólogo em tempo contínuo.

4.7.2.1 Projeto do Laço em Tempo Discreto

Os coeficientes do modulador em tempo discreto c1, c2, c3, a1, a2 e a3 foram calcu-

lados para a obtenção de um SDM com NTF terceira ordem ótima, desconsiderando a

realimentação local para formar o ressonador, apresentada na Equação 33.

NTF (z) =
(z − 1)3

(z − 0, 6694)(z2 − 1, 531z + 0, 6639)
(33)
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Esta NTF foi obtida com a função synthesizeNTF do toolbox para Matlab Delta-Sigma

(SCHREIER, 2011). Já o coeficiente γ não foi calculado, e sim definido para a obtenção

do maior SNDR. Deste modo, os coeficientes do modulador em tempo discreto obtidos

são dados por: [c1, c2, c3, a1, a2, a3, γ ] = [1, 1, 1, 0,8, 0,3, 0,56, 0,005].

4.7.2.2 Conversão DT/CT

Antes de se efetuar a conversão DT/CT definiu-se a forma de onda do DAC. Os resul-

tados da seção 4.5 indicam que SDMs-CT com DACs SCR são menos susceptíveis aos

efeitos do jitter do sinal de relógio, porém eles são implementados através de capacitores

e resistores, resultando no incremento da área em silício dos moduladores. Neste trabalho,

optou-se por empregar um DAC NRZ visando a redução da área em silício do modulador

para possibilitar sua prototipação via MPW MOSIS.

Após a definição do tipo de DAC foram encontrados os coeficientes do SDM-CT: [c1,

c2, c3, a1, a2, a3, γ ] = [1, 1, 1, 0,681, 0,244, 0,056, 0,015]. Entretanto, para reduzir a am-

plitude dos sinais de saída de cada integrador e do somador em frente ao quantizador foi

efetuado um escalamento destes coeficientes. Assim, os novos coeficientes do modulador

são dados por: [c1, c2, c3, a1, a2, a3, γ ] = [0,1, 1, 0,1, 1,7, 0,61, 1,4, 0,015].

4.7.3 Performance Ideal

Após a conversão DT/CT espera-se obter um SDM-CT com características muito si-

milares às do seu homólogo em tempo discreto. Por isso, é apresentado aqui a análise de

performance de alto nível do modulador SDM-CT e de seu homólogo.

Foram efetuadas simulações em alto nível empregando na entrada do modulador um

sinal de 250 kHz com amplitude de -6,02 dbFS. O PSD de ambos os moduladores, calcu-

lado com 216 pontos, é apresentado na Figura 43. O SDNR, ou neste caso, SQNR, obtido

para o SDM-CT e seu homólogo são: 90,30 dB e 90,46 dB, respectivamente.

Já a Faixa Dinâmica (DR) de ambos os moduladores é apresentada na Figura 44. O

DR do SDM-CT é de aproximadamente 92 dB, apresentando uma leve redução em relação

ao seu homólogo em tempo discreto.

(a) SDM-DT. (b) SDM-CT.

Figura 43: PSD ideal.
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(a) SDM-DT. (b) SDM-CT.

Figura 44: Faixa dinâmica ideal.

4.7.4 Performance com Não-idealidades

Visando analisar o impacto das não-idealidades no SDM-CT projetado foram efetua-

das simulações com os modelo desenvolvido. Primeiramente foram analisados os efeitos

do jitter de relógio e o ELD do modulador, considerando os integradores ideais.

O impacto do jitter do sinal de relógio no desempenho do modulador é notável. A

Figura 45 apresenta a queda de desempenho do modulador em função do jitter. A par-

tir desta simulação pode-se extrair os requisitos do circuito gerador do sinal de relógio

empregado durante o teste do modulador.

Figura 45: Impacto do jitter do sinal de relógio no SDM-CT projetado.

A partir da Figura 46 conclui-se que o efeito do ELD no SDM-CT projetado é despre-

zível para valores de ELD de até 25 % do período do sinal de relógio (Ts). Para valores de

ELD acima de 25 % de Ts o modulador torna-se instável. Deste modo, o atraso permitido

entre a subida do sinal de relógio no quantizador e a mudança na saída do DAC pode ser

de até 1,95 ns sem prejudicar o desempenho do modulador.
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Figura 46: Impacto do jitter do sinal de relógio no SDM-CT projetado.

Os efeitos das não-idealidades dos amplificadores operacionais dos integradores fo-

ram analisadas individualmente, considerando as demais não-idealidades dos amplifica-

dores com valores reais ótimos: fu = 10×fs, ganho DC de 100 dB e slew rate de 150

V/μs.
O impacto do ganho DC dos amplificadores operacionais no SNDR do modulador

é apresentado na Figura 47. É possível observar que para ganhos superiores a 40 dB

praticamente não existe redução de performance. Entretanto, para ganhos DC abaixo de

20 dB ocorre uma degradação significativa no SNDR do modulador.

Figura 47: Impacto do ganho DC dos amplificadores no SDM-CT projetado.

Em relação a fu dos amplificadores é possível afirmar que valores de aproximada-

mente duas vezes a fs são suficientes para evitar a redução de performance do modulador,

ver Figura 48. Esta noção dos valores de fu evita o sobredimensionamento do amplifica-

dor, possibilitando economia no consumo de potência do amplificador.

O impacto do SR dos amplificadores na performance de SDMs-CT não é comumente

abordada na literatura. Entretanto, baixos valores de SR ocasionam o aumento de ruído

dentro da banda de interesse bem como o surgimento de harmônicas do sinal de entrada,
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reduzindo o SNDR do mesmo. A Figura 49 apresenta o impacto do SR dos amplifi-

cadores na performance do modulador. Assim, pode-se concluir que o SR mínimo dos

amplificadores operacionais dos integradores deve ser igual ou superior a 20 V/μs.

Figura 48: Impacto da fu dos amplificadores no SDM-CT projetado.

Figura 49: Impacto do SR dos amplificadores no SDM-CT projetado.

Até o momento foi apresentado o impacto de cada não-idealidade do modulador

separadamente. Entretanto, também foram efetuadas simulações combinando as não-

idealidades apresentadas. Nesta simulação foram utilizadas as não-idealidades oriundas

da implementação em nível elétrico do modulador: ELD 2,5 % de Ts, ganho DC de 47,35

dB, fu = 2,5×fs e SR = 25 V/μs. Não foi considerado aqui o efeito do jitter do sinal de

relógio.

O PSD da simulação considerando estas não-idealidades é apresentada na Figura 50.

O SNDR obtido com estas não-idealidades é de 90 dB, proporcionando um ENOB de

14,66 bits. Entretanto, deve-se salientar que não estão englobadas as não idealidades do

amplificador somador presente em frente ao quantizador.
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Figura 50: PSD do modulador com não-idealidades.

4.8 Considerações

Neste Capítulo foi apresentada a metodologia de simulação de SDMs-CT desenvol-

vida neste trabalho. A metodologia desenvolvida engloba as principais não-idealidades

destes moduladores e pode ser empregada para a simulação de diferentes topologias.

Como vantagens dessa metodologia pode-se citar sua fácil reprodução e uma estratégia

para simulação de DACs com forma de ondas exponenciais (SCR) noMatlab/Simulink R©.

Adicionalmente, ela fornece uma abordagem rápida e intuitiva para definir parâmetros

dos blocos analógicos que compõe o modulador. Contudo, esta metodologia apresenta

um compromisso entre a precisão dos resultados e o passo de simulação utilizado.

Também foi apresentado neste capítulo o projeto em alto nível do SDM-CT projetado

neste trabalho de mestrado. Os detalhes da implementação elétrica do modulador são

apresentados no próximo Capítulo.
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5 PROJETO DO SDM-CT EM TECNOLOGIA CMOS

Neste capítulo são abordados os aspectos referentes à implementação elétrica do SDM-

CT projetado neste trabalho em tecnologia CMOS IBM 8RF-DM de 130 nm (MOSIS,

2014) com tensão de alimentação de 1,2 V. Este processo tecnológico foi escolhido pois é

adequado às necessidades referentes ao projeto de circuitos integrados com baixa tensão

de alimentação e baixo consumo de energia visando aplicações e compatibilidade com

circuitos integrados mistos empregados atualmente.

O projeto do modulador foi efetuado visando a possibilidade de prototipação através

de MPW (do inglês, Multiple Project Wafer) via MOSIS (MOSIS, 2013a). Assim, as

opções de processo da tecnologia suportadas através das rodadas MPW da MOSIS foram

respeitadas (MOSIS, 2013b) e o modulador foi enviado com sucesso para fabricação em

fevereiro de 2014.

O projeto do modulador em nível de transistores foi efetuado utilizando o ambiente

Cadence e o simulador Spectre, que emprega o modelo BSIM4 para a tecnologia IBM

CMOS 130 nm fornecida pela MOSIS. Adicionalmente, durante as etapas de projeto,

foram empregadas simulações de Monte Carlo e análises de corner para avaliar o impacto

das variações de processo no projeto em nível de transistores do modulador.

A seguir são apresentados os blocos analógicos projetados bem como os detalhes

envolvendo a etapa de projeto do modulador.

5.1 Definições Gerais

Nesta implementação, visando o desenvolvimento de um circuito de alta performance,

optou-se por efetuar o projeto do modulador de modo totalmente diferencial. A operação

em modo diferencial fornece maior imunidade ao ruído e perturbações de modo comum

provenientes dos circuitos vizinhos e fontes de alimentação (RAZAVI, 1998), ao custo do

aumento na complexidade de projeto. Assim, as considerações e explanações efetuadas a

seguir serão efetuadas considerando blocos analógicos diferenciais.

O primeiro passo para a implementação em nível elétrico de um SDM-CT é a defi-

nição de como serão implementados os integradores do modulador e os coeficientes de

alimentação em avanço, visto que estas definições impactam no projeto dos blocos analó-

gicos do modulador. Estas informações são apresentadas a seguir.

5.1.1 Definição da Topologia dos Integradores

Existem três principais tipos de integradores em tempo contínuo: integradores RC-

ativos, integradores Gm-C e integradores MOSFET C. Neste trabalho, o primeiro inte-

grador do modulador é do tipo RC-ativo ao invés de integradores Gm-C ou MOSFET C



67

devido aos requisitos já apresentados na seção 4.4.1, como boa linearidade. Neste traba-

lho optou-se também por implementar os demais integradores do modulador através de

integradores do tipo RC-ativo. Destaca-se que os coeficientes c1, c2 e c3 são implementa-

dos por estes integradores.

5.1.2 Implementação emNível Elétrico dos Coeficientes de Alimentação emAvanço

A implementação dos coeficientes de alimentação em avanço a1, a2 e a3, e a soma

dos mesmos, pode ser efetuada com o emprego de um somador analógico em frente ao

quantizador. Neste caso o somador é implementado através de uma configuração inver-

sora (RAZAVI, 1998) e os coeficientes são dados pela relação: entre ak = Rref /Rak, como

ilustrado na Figura 51.

Existem outras possibilidades de implementação destes coeficientes sem a necessi-

dade de um amplificador somador empregado antes do quantizador, visando a redução

do consumo de potência gerado pelo amplificador somador (BOLATKALE et al., 2011).
Entretanto, optou-se por manter a abordagem clássica devido a sua fácil implementação e

pela menor complexidade dos blocos analógicos a serem empregados.

OPAMP

Rref

Ra1

Rref

Ra1

Ra2

Ra3

Ra2

Ra3

+

- +

-Va1+

Va2+

Va3+

Va1-

Va2-

Va3-

Vout-

Vout+

Figura 51: Implementação da soma dos coeficientes de alimentação em avanço.

5.1.3 Implementação em Nível Elétrico dos Coeficiente de Realimentação γ

A implementação do coeficiente de realimentação γ foi efetuada por realimentação

resistiva a partir da saída do terceiro integrador até a entrada do segundo integrador. Para

isto foi empregado um par resistivo com resistência Rγ . A implementação do coeficiente

é dada entre a razão entre Rγ e o resistor de entrada do segundo integrador R2.

5.1.4 Esquemático de Topo Simplificado do SDM-CT Projetado

Com base nas definições apresentadas anteriormente é apresentado na Figura 52 o

esquemático de topo simplificado do SDM-CT em nível elétrico.

5.1.5 Definição do Amplificador dos Integradores

Deve-se definir se o amplificador empregado no integrador RC-ativo é um amplifica-

dor operacional (opamp) ou um amplificador de transcondutância (OTA). Deve-se então

compreender e estar ciente das diferenças entre um opamp e um OTA, além de conhecer

a impedância de carga do amplificador a ser projetado.
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Figura 52: Esquemático de topo do SDM-CT projetado.

O ganho de um amplificador é dado pelo produto entre a transcondutância do am-

plificador e sua impedância de saída, podendo este ser afetado pela impedância de carga.

OTAs apresentam uma elevada impedância de entrada e uma elevada impedância de saída.

Então, caso a carga seja resistiva, o ganho do OTA dependerá do valor resultante da as-

sociação em paralelo da impedância de saída do OTA e da impedância da carga, podendo

cair bruscamente. Conclui-se então que OTAs são empregados quando a impedância de

carga tem características capacitivas ou de alta impedância (resistência de carga � impe-

dância de saída do OTA).

Amplificadores operacionais são compostos basicamente por dois estágios: um es-

tágio de ganho composto por um OTA e um estágio de saída (buffer). Diferentemente

dos OTAs os amplificadores operacionais apresentam baixa impedância de saída podendo

ser empregados com cargas resistivas sem redução significativa do ganho. Entretanto,

eles apresentam maior complexidade de projeto e maior consumo de potência devido a

existência de um estágio de saída (buffer) adicional.

O tipo do amplificador do primeiro integrador a ser projetado depende da topologia

dos demais integradores empregados no projeto do SDM-CT. Caso apenas o primeiro in-

tegrador seja do tipo RC-ativo e os demais sejam do tipo Gm/C, tém-se que o primeiro

integrador pode ser composto por um OTA. Entretanto, se todos os integradores do mo-

dulador são do tipo RC-ativo, o primeiro amplificador, bem como os demais devem ser

amplificadores operacionais. Neste caso, os integradores são conectados em cascata e a

impedância de carga equivalente do primeiro integrador RC-ativo é composta pela soma

da impedância de carga do próprio integrador RC-ativo mais a impedância de entrada do

segundo integrador.

A capacitância de carga CL de um integrador RC-ativo é composto pela soma entre as

capacitâncias C1 e CPAR, sendo CPAR a capacitância parasita equivalente do nó de saída

do integrador e C1 a capacitância de integração.

CL = C1 + CPAR (34)

Entretanto, levando-se em consideração o circuito do modulador, têm-se que a impe-

dância de carga total é definida pela soma entre CL e a impedância de entrada do segundo

integrador. No apêndice D é efetuada a análise da impedância de carga de um integra-

dor RC-ativo. Com embasamento na análise apresentada conclui-se que o amplificador

necessário para o projeto dos integradores RC-ativo é um amplificador operacional.
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5.2 Especificações da Implementação em Nível Elétrico

As principais especificações do modulador são apresentadas nesta seção. A tensão

de alimentação do modulador é especificada em 1,2 V, sendo a tensão de modo comum

VCM de todos os circuitos diferenciais igual a 0,6 V. A frequência de amostragem já foi

definida em alto nível e é de 128 MHz, gerando um OSR de 58, 64 e 128 para larguras de

banda de 1,1 MHz, 1,0 MHz e 500 kHz, respectivamente.

A tensão de referência do modulador Vref é definida como sendo 0, 6 ± 400 mV, ou

seja Vref+ = 1,0 V e Vref− = 200 mV. A tensão de referência limita a amplitude do sinal

de entrada, neste caso 6,02 dBFS é aproximadamente 0,5 Vref , ou seja 0, 6 ± 200 mV.

Para atingir a especificação de ruído na entrada do modulador os resistores de entrada

do primeiro integrador foram definidos como sendo de 25 kΩ. Considerando que o ruído

gerado por cada resistor é descorrelacionado pode-se considerar que o ruído térmico má-

ximo gerado pelos dois resistores de entrada se equivale ao ruído térmico gerado por um

único resistor de 50 kΩ. Para a especificação dos resistores de entrada considerou-se o

procedimento apresentado na seção 4.6.1 e ruído térmico total, gerado por estes resistores

dentro de uma banda de 2 MHz, com amplitude de aproximadamente -40 μV.

5.3 Implementação dos Coeficientes

O cálculo e dimensionamento dos elementos utilizados para implementação dos coe-

ficientes do modulador são apresentados nesta seção.

5.3.1 Cálculo dos Resistores e Capacitores dos Integradores

Cada integrador RC-ativo diferencial é composto por um amplificador operacional,

dois resistores e dois capacitores. O projeto e dimensionamento destes elementos são

apresentados a seguir. Os valores dos capacitores e resistores devem ser dimensionados

de maneira adequada para implementar os coeficientes de cada integrador do SDM-CT.

Os seus valores são derivados com base no projeto em alto nível do modulador de acordo

com a seguinte relação:

ak × fs =
1

Rk × Ck

(35)

onde ak são os coeficientes de cada integrador, fs é a frequência de amostragem, Rk

e Ck são os resistores e capacitores do integrador RC-ativo.

Quanto mais relaxadas as especificações de ruído na entrada do primeiro integrador,

maiores podem ser os resistores do primeiro integrador e menores os capacitores para a

implementação de um mesmo coeficiente. Isto impacta diretamente na área em silício

ocupada pelo modulador, visto que a área em silício ocupada por capacitores é mais sig-

nificante do que a área em silício ocupada por resistores. Neste trabalho, as resistências

e capacitâncias do primeiro integrador foram definidas de modo a empregar capacitores

com tamanho máximo na faixa de até 5 pF.

Na Tabela 3 são apresentados os valores de resistores e capacitores para a implemen-

tação dos coeficientes dos integradores do modulador.

5.3.2 Implementação dos Coeficientes de Alimentação em Avanço.

Os demais coeficientes do SDM-CT são implementados através de relações entre re-

sistores. A Tabela 4 apresenta os valores dos demais resistores do circuito.
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Tabela 3: Valores dos resistores e capacitores dos integradores.

Integradork Coeficiente Ck Resistor Rk (kΩ) Capacitor Ck(pF)

Integrador1 0,1 25, 00 3, 125
Integrador2 1,0 7, 81 1, 0
Integrador3 0,1 78, 10 1, 0

Tabela 4: Valores dos resistores empregados no modulador.

Resistor Resistência (kΩ)

Ra1 14,70

Ra2 41,00

Ra3 17,80

Rref 25,00

Rγ 520,00

5.3.3 Definição do Tipo de Resistor Empregado

O processo de fabricação CMOS empregado possibilita a escolha de oito diferentes

tipos de resistores. Porém, a escolha do tipo resistor deve levar em conta as características

do circuito. O valor dos resistores afeta diretamente o valor dos coeficientes do SDM em

tempo contínuo, assim, os resistores devem ser pouco sensíveis às variações de processo.

Adicionalmente, o modulador foi implementado de maneira totalmente diferencial, sendo

que o casamento entre resistores também é altamente desejado. Deste modo, optou-se pela

utilização de resistores de precisão de polisilício (OP RP polysilicon) com resistência de

folha de 228 Ω/� (MOSIS, 2014).

Para avaliar a variação dos valores absolutos dos resistores utilizados foram efetuadas

simulações de corner e Monte Carlo em pares de resistores casados e constatou-se que a

variação do valor absoluto dos resistores chega a aproximadamente 20 %, o que impactará

nos coeficientes por eles implementados. Devido a restrição de pinos disponíveis para o

encapsulamento do circuito não foi possível empregar bancos de resistores e capacitores

reconfiguráveis para a implementação dos coeficientes do modulador. Entretanto, é reco-

mendado o emprego destes para possibilitar a reconfiguração dos coeficientes do SDM,

após a fabricação, visando a obtenção do melhor SNDR.

5.3.4 Definição do Tipo de Capacitor Empregado

A escolha da topologia de capacitor empregado no projeto foi efetuada de maneira a

reduzir a área ocupada pelos capacitores, visto que o casamento entre capacitores é muito

preciso (RAZAVI, 1998). Apenas dois tipos de capacitores são suportados pelo serviço

de MPW da MOSIS sendo escolhido a topologia de capacitor dual MIM (Metal-insulator-

Metal). Este capacitores apresentam uma capacitância por área de 4, 1 ± 0, 41 fF/μm2 e

um coeficiente de temperatura de 21 ppm/◦C.
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5.4 Projeto do Amplificador Operacional

O amplificador operacional do modulador foi projetado de maneira a ser empregado

em ambos os integradores e ainda no somador presente em frente ao quantizador. Esta

reutilização do amplificador operacional acarretou em menor tempo de projeto do modu-

lador ao custo de uma redução no SNDR do modulador e aumento do consumo de energia,

pois o ideal é projetar quatro amplificadores com características distintas.

Visto que o ganho intrínseco dos transistores da tecnologia empregada é baixo, apro-

ximadamente 10, o projeto de um amplificador operacional com elevado ganho (acima de

70 dB), baixa impedância de saída e elevada frequência de ganho unitário torna-se relati-

vamente complexo e com elevado consumo de energia. Como um ganho DC acima de 40

dB é suficiente para os amplificadores operacionais dos integradores trabalhou-se com o

projeto de um amplificador operacional com ganho entre 40 dB e 60 dB.

Deste modo, optou-se por efetuar o projeto de um amplificador operacional de dois

estágios. Inicialmente, foi efetuado o projeto de um amplificador de dois estágios com

compensação do tipo Miller (ALLEN; HOLBERG, 2002). Visto que o circuito do ampli-

ficador é diferencial são necessários dois capacitores de compensação, o que acarretaria

no incremento da área dos amplificadores. Adicionalmente, a frequência de ganho unitá-

rio do amplificador é dada em função desta capacitância de compensação, existindo um

compromisso entre o consumo de energia do amplificador e a frequência de ganho uni-

tário desejada. Trabalhou-se no projeto de amplificadores empregando esta topologia e

ganhos de até 50 dB foram obtidos. Entretanto, não se conseguiu atingir uma frequência

de ganho unitário igual ou superior a duas vezes a frequência de amostragem do SDM-

CT com baixo consumo de energia (abaixo de 5 mW). Assim, partiu-se para o projeto do

amplificador empregando outra topologia.

Optou-se então por efetuar o projeto de um amplificador operacional de dois está-

gios com compensação de fase através de uma realimentação em avanço (THANDRI;

SILVA-MARTINEZ, 2003) (GRAY et al., 2009). Este esquema de compensação utiliza

a mudança de fase positiva dos zeros do semi-plano esquerdo (LHP) causado pelo cami-

nho de realimentação em avanço para cancelar a mudança de fase negativa dos pólos para

atingir uma boa margem de fase. O diagrama de blocos deste esquema de compensação

para um amplificador de dois estágios é apresentado na Figura 53, onde gm1 e gm2 são as

transcondutâncias do primeiro e do segundo estágio do amplificador principal, respecti-

vamente, e gm3 é a transcondutância do amplificador de compensação, que implementa a

realimentação em avanço. A entrada do amplificador de compensação está conectada na

entrada do primeiro estágio do amplificador principal e sua saída conectada na saída do

segundo estágio do amplificador principal.

Figura 53: Diagrama de blocos do amplificador de dois estágios com compensação em

avanço.

A Figura 54(a) apresenta a resposta em frequência ideal de um amplificador operacio-

nal de dois estágios sem compensação de fase, onde ω1, ω2, A1 e A2 são os pólos e ganhos

do primeiro e segundo do estágio do amplificador principal, respectivamente. O ampli-
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ficador de compensação, com ganho A3, deve ser projetado de modo a possuir um pólo

ω3 igual ao pólo do ω2 do segundo do estágio do amplificador principal, como ilustrado

da figura 54(b). Assim, a mudança de fase negativa devido ao segundo pólo ω2 é com-

pensado pela mudança de fase positiva do zero do semi-plano esquerdo ocasionado pela

realimentação em avanço promovida pelo amplificador de compensação. A resposta em

frequência do amplificador de dois estágios com compensação em avanço é apresentada

na figura 54(c).

(a) Amplificador de dois estágios sem compensação de fase.

(b) Amplificador de compensação.

(c) Amplificador de dois estágios com compensação de fase.

Figura 54: Resposta em frequência.

A técnica de compensação de fase empregada elimina a necessidade de capacitores de

compensação ao custo adicional de um amplificador de compensação. Porém, é obtido

um amplificador de dois estágios com resposta rápida visto que a largura de banda do

amplificador não é afetada devido a não existência do tradicional efeito de separação dos

pólos presente na compensação do tipo Miller.

Adicionalmente, foi observado na literatura que esta topologia de amplificador opera-

cional tem sido bastante empregada no projeto de SDMs-CT (BALAGOPAL; SAXENA,

2012) (KIM; SILVA-MARTINEZ, 2012).

O esquemático do amplificador operacional de compensação em avanço projetado

neste trabalho é apresentado na Figura 55.



73

Figura 55: Esquemático do amplificador operacional de dois estágios.

O primeiro estágio é composto por um amplificador diferencial com pares de entrada

do tipo PMOS e fontes de corrente cascode. O segundo estágio é composto por dois

amplificadores de fonte comum (CS) e o amplificador de compensação é um amplificador

diferencial clássico (RAZAVI, 1998).

Foi empregado um circuito de realimentação de modo comum (CMFB) para o pri-

meiro amplificador e um segundo circuito de CMFB compartilhado entre o amplificador

do segundo estágio e o amplificador de compensação. Como a corrente de polarização de

ambos os amplificadores é a mesma, empregou-se o mesmo circuito de CMFB.

O circuito de CMFB empregado é ilustrado na Figura 56. Este circuito dispensa com-

ponentes passivos empregando apenas transistores CMOS. O seu princípio de funciona-

mento é baseado em pares diferenciais e é dado através da comparação entre o sinal de

referência da tensão de modo comum, igual a 0,6 V, e o sinal de saída do amplificador. O

circuito de CMFB gera uma tensão de controle Vctrl responsável pela geração de 50% da

corrente de polarização de cada um dos amplificadores utilizados no amplificador opera-

cional diferencial.

É necessário abordar neste trabalho a complexidade de projeto enfrentada durante o

projeto deste amplificador. Foram superadas as instabilidades devido aos ganhos de laço,

principalmente a instabilidade de ganho de laço de modo comum ocasionada pela utili-

zação do circuito de CMFB real no amplificador do primeiro estágio. Esta realimentação

de modo comum apresentava ganho de laço com margem de fase negativa, causando ins-

tabilidades do amplificador principal em algumas simulações. Isto foi solucionado com o

projeto adequado da transcondutância do circuito de CMFB, ao custo de uma tensão de

modo comum com offset de aproximadamente -2 mV. Também foram efetuadas simula-

ções de Monte Carlo e de corner para verificar e comprovar a estabilidade do amplificador

operacional projetado.
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Figura 56: Esquemático do circuito de CMFB.

O circuito de polarização do amplificador é responsável por gerar as tensões de pola-

rização dos transistores do amplificador de dois estágios e a fonte de corrente do circuito

de CMFB. A topologia empregada é apresentada em (BAKER, 2010) e o seu esquemático

é ilustrado na Figura 57. Deve-se destacar que transistor M4 é conectado a uma fonte de

corrente I de 20 μA. que será implementada externamente ao chip.

Figura 57: Circuito de polarização geral.

A estratégia empregada para a implementação do amplificador foi de manter todos os

transistores em saturação. Deste modo, o circuito de polarização foi projetado de tal ma-

neira a manter todos os transistores saturados. Salienta-se que esta topologia de circuito

de polarização também foi empregada para a polarização dos circuitos do quantizador.

O tamanho dos transistores do amplificador operacional projetado, do circuito de

CMFB e do circuito de polarização são apresentados nas Tabelas 5, 6 e 7, respectiva-

mente.
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Tabela 5: Tamanho dos transistores do amplificador.

Transistores W/L (μm) Multiplicidade Fingers
M1 e M2 6, 0/0, 6 6 1
M3 e M4 10, 0/0, 6 6 1
M5 e M6 10, 0/1, 2 6 1
M7 e M8 10, 0/1, 2 6 1
M9 e M10 5, 0/2, 4 2 1
M11 e M12 12, 0/0, 6 1 1
M13 e M16 10, 0/1, 2 14 1
M14 e M15 10, 0/1, 2 9 1

M17 20, 0/1, 2 9 1

Tabela 6: Tamanho dos transistores do circuito de CMFB.

Transistores W/L (μm) Multiplicidade Fingers
M1, M2, M3 e M4 96, 0/0, 6 1 8
M5, M6, M7 e M8 80, 0/1, 2 1 8

Tabela 7: Tamanho dos transistores do circuito de polarização.

Transistores W/L (μm) Multiplicidade Fingers
M1, M8 e M11 10, 0/0, 6 1 1
M2, M7 e M10 10, 0/1, 2 1 1

M3 2, 0/3, 6 1 1
M4 10, 0/1, 2 2 1

M5 e M6 e M13 10, 0/1, 2 1 1
M9 2, 4/1, 2 1 1
M12 8, 0/0, 6 1 1
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5.4.1 Resultados de Simulação do Amplificador

O amplificador operacional projetado opera com tensão de alimentação de 1,2 V e

tem um consumo de potência total de 1,4 mW, ou seja, drena uma corrente de 1,17 mA.

O primeiro estágio do amplificador drena uma corrente de 134,8 μA e o segundo estágio

é responsável por drenar 391 μA. O amplificador de compensação é polarizado com uma

corrente de 213,1 μA e cada circuito de CMFB drena 216 μA.

O diagrama de bode do amplificador é plotado na Figura 58. Nota-se um aumento na

margem de fase do amplificador para frequências de aproximadamente 108 Hz devido ao

descasamento entre o segundo polo do amplificador e o zero inserido pelo amplificador

de compensação. Entretanto, isto não afeta negativamente o amplificador. Foi empregado

como carga deste amplificador um integrador RC-ativo com resistor de 10 kΩ e capacitor

de 1 pF. O amplificador apresenta um ganho DC de 47,35 dB, margem de fase de 76,96

graus e frequência de ganho unitário de 365,7 MHz (2,85×fs).

Como o amplificador operacional é o bloco fundamental do modulador projetado se-

rão apresentadas a seguir as simulações de corner e Monte Carlo do amplificador.

Figura 58: Diagrama de bode do amplificador.

5.4.1.1 Análises de Corner

A análise de corner foi efetuada com base nos dados fornecidos pela foundry. O

amplificador apresentou ganho DC mínimo de 44,81 dB e ganho máximo de 49,9 dB.

Já a margem de fase apresentou baixa variação com valores entre 76,12 e 77,41 graus.

A frequência de ganho unitário mínima foi de 292,60 MHz e a frequência máxima foi

de 483,10 MHz. Com estes dados observa-se que o amplificador operacional se mantém

em operação mesmo com grandes variações de processo e temperaturas de operação. A

Figura 59 ilustra o diagrama de bode do amplificador obtido para todas as configurações

de corner simuladas.

Notou-se também a redução do ganho DC e da frequência de ganho unitário com o

aumento da temperatura.
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Figura 59: Simulação de corner do amplificador: diagrama de bode do amplificador.

5.4.1.2 Análise de Monte Carlo

Foi efetuada também uma simulação de Monte Carlo do amplificador com 1.000

amostras. O ganho DC médio do amplificador operacional é de 44,84 dB com desvio

padrão de 3,8732 dB. A margem de fase apresentou valor de 80,21 graus e desvio padrão

de 4,59 graus. Já a frequência de ganho unitário média é de 392,178 MHz com desvio

padrão 36,09 MHz. Os histogramas da simulação são apresentados no apêndice E, onde

pode-se notar que apenas o comportamento da frequência de ganho unitário segue uma

distribuição de probabilidade normal.

5.4.1.3 Simulação Pós-leiaute do Amplificador

A simulação pós-leiaute do amplificador, com extração de elementos parasitas, apre-

sentou: ganho DC de 47,32 dB, margem de fase de 75,96 dB e frequência de ganho

unitário de 329 MHz. O diagrama de bode desta simulação é apresentado na Figura 60.

5.4.1.4 Outras Considerações

É importante destacar que a etapa de projeto do amplificador operacional ocupou apro-

ximadamente 50% do tempo de projeto em nível de esquemático do modulador. Destaca-

se que antes de ser efetuado o projeto do amplificador operacional utilizado no projeto

final do modulador foi projetado outro amplificador. Este amplificador é um amplifica-

dor de transcondutância diferencial folded-cascode com gain-boosting para aumento do

ganho (SACKINGER; GUGGENBUHL, 1990). Foi atingido um ganho de 70 dB e uma

frequência de ganho unitário de 260 MHz, entretanto devido ao sua baixa excursão de

sinal de saída ele não pode ser utilizado no amplificador somador.
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Figura 60: Simulação pós-leiaute do amplificador: diagrama de bode.

5.5 Projeto do Quantizador de 1-bit (ADC)

O quantizador do SDM é o bloco responsável por comparar o sinal diferencial de

entrada, vindo da saída do filtro, e gerar os sinais de controle para o DAC. Adicionalmente,

os mesmos sinais de controle compõem o bitstream de saída do SDM.

O processo de comparação é uma operação básica em ADCs. Esta operação é efetu-

ada por comparadores do tipo latch, cujas principais características são apresentadas na

subseção 5.5.1.

A escolha da topologia do comparador do tipo latch influencia diretamente na perfor-

mance e consumo de energia do SDM. Destaca-se que o processo de comparação deve

ser rápido, pois impacta diretamente no ELD reduzindo a performance do modulador.

5.5.1 Comparadores do Tipo Latch

Os comparadores do tipo latch são compostos por um circuito de realimentação posi-

tiva responsável por transformar o sinal analógico de entrada em um sinal digital de saída

que varia de GND à VDD (RAZAVI, 1995). Este circuito de realimentação positiva é um

latch, que pode ser composto por dois inversores de ganho −A0 (A0 > 0) como ilustra a

Figura 61. Neste circuito, a diferença de tensão Va − Vb será amplificada para um nível

de tensão digital.

Figura 61: Esquemático de um latch composto por dois inversores.
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Adicionalmente, a amostragem do sinal de entrada do comparador é sincronizada atra-

vés de um sinal de relógio, neste caso, um sinal de relógio cuja frequência é igual a

frequência de amostragem do SDM.

Existem diferentes topologias de comparadores do tipo latch, são elas: comparadores

estáticos, comparados classe AB e comparadores dinâmicos. Estas topologias podem

ser comparadas através de métricas de performance, como máxima resolução, consumo

de energia, velocidade e geração do ruído conhecido como kickback noise, tratado com

detalhes na subseção 5.5.1.1.

Em (FIGUEIREDO; VITAL, 2006) as topologias citadas acima foram comparadas

em relação à consumo de energia, velocidade e geração de kickback noise. Os resultados

desta comparação são sumarizados a seguir.

Os comparadores do tipo latch estáticos apresentam baixa geração de kickback noise,
porém apresentam alto consumo de energia estática e baixa velocidade de regeneração.

Os comparadores do tipo latch classe AB apresentam menor consumo de energia e maior

velocidade de regeneração se comparados aos comparadores estáticos, entretanto eles

geram mais kickback noise. Já os comparadores do tipo latch dinâmicos não apresentam

consumo estático de energia apresentando o consumo de energia mais eficiente entre as

três topologias. Adicionalmente, eles são os comparadores do tipo latch mais rápidos e

os que mais geram kickback noise.

5.5.1.1 Kickback-Noise

Considere um comparador do tipo latch clássico, como ilustra a Figura 62. Durante

o chaveamento do circuito ocorre uma ampla variação de tensão nos nós de regeneração

Vo+ e Vo−. Estes nós são, normalmente, acoplados através de capacitâncias parasitas

dos transistores à entrada do comparador. Como a impedância de saída dos circuitos que

antecedem o comparador não são nulas, ocorre um distúrbio na tensão de entrada do com-

parador gerada através das correntes que são injetadas nestas capacitâncias, degradando

a performance do comparador (HUANG; SCHLEIFER; KILLAT, 2013). Este efeito é

chamado de kickback-noise e é dependente da impedância de saída dos circuitos que an-

tecedem o comparador. Quando comparadores do tipo latch são empregados no projeto

de conversores AD deve-se levar em consideração o kickback-noise visto que ele pode

afetar a resolução do ADC.

Figura 62: Latch clássico com efeito de kickback-noise.
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5.5.1.2 Escolha da Topologia do Comparador

Visando uma solução eficiente no quesito de consumo de energia e com rápida res-

posta, optou-se neste trabalho pelo desenvolvimento de uma comparador do tipo latch
dinâmico, sem consumo de energia estática (PLAS; DECOUTERE; DONNAY, 2006). O

esquemático deste comparador é ilustrado na Figura 63.

Figura 63: Esquemático do comparador do tipo latch dinâmico.

O funcionamento do circuito é explanado na sequência. Quando o sinal de relógio está

em nível baixo, 0 V, os transistores M7 M8, M9 e M10 estão acionados e colocam os nós

Vo−, Vo+ e os drenos de M1 e M2 em nível alto, ou seja, 1,2 V. Esta fase é chamada fase

de reset. Quando o sinal de relógio sobe para nível alto os transistores M7 M8, M9 e M10

são desligados e os nós Do−, Do+ começam a ser descarregados através dos transistores

M1 e M2. Esta fase recebe o nome de fase de avaliação. A amplitude de tensão dos

sinais Vin+ e Vin− impacta na velocidade de descarga dos nós Do−, Do+. Uma vez que as

tensões nos nós Do−, Do+ sejam menores que VDDmenos a tensão de threshold (Vth) dos

transistores M3 e M4, estes ligam e iniciam o processo de realimentação positiva. Quando

a tensão dos nós Vo−, Vo+ atingem o patamar de VDD menos Vth dos transistores M5

e M6, estes transistores também ligam aumentando ainda mais a realimentação positiva.

Este princípio de funcionamento possibilita a transformação do sinal analógico de entrada

em um sinal digital de saída.

5.5.2 Topologia do Quantizador

O comparador do tipo latch dinâmico gera um kickback noise elevado, reduzindo

assim a resolução do próprio comparador. Existem diferentes técnicas para mitigar o

efeito do kickback noise (HUANG; SCHLEIFER; KILLAT, 2013) (LEI; MAK; MAR-

TINS, 2013) (FIGUEIREDO; VITAL, 2006), sendo a mais comum a adição de um pré-

amplificador em frente a latch para evitar a distorção do sinal a ser avaliado (RAZAVI,

1995). Entretanto, deve-se avaliar a necessidade do emprego destas técnicas, visto que

elas normalmente incrementam o consumo de energia do circuito e não fornecem um

ganho de desempenho notável.

A topologia do quantizador foi definida durante a etapa de simulação do modulador.

Foram avaliados duas topologias: a primeira contendo apenas a latch dinâmica apresen-

tada na Figura 63 e a segunda contando com a adição de um pré-amplificador na entrada

da latch. O pré-amplificador é utilizado para isolar a entrada do quantizador do latch e

prevenir possíveis distorções geradas pela variação de tensão nos nós internos deste latch.



81

A topologia do pré-amplificador empregado é apresentada na Figura 64 (RAZAVI,

1995).

Figura 64: Esquemático do pré-amplificador.

Após algumas simulações notou-se que a adição do pré-amplificador reduzia os im-

pactos do kickback noise na saída do amplificador somador, porém nenhuma diferença

significativa foi evidenciada na performance do modulador. Deste modo, visando a redu-

ção do consumo de energia do modulador, optou-se por não empregar o pré-amplificador

na entrada do latch dinâmico. Adicionalmente, deve-se adicionar um latch SR após o

latch dinâmico para o quantizador gerar o bitstream de saída do modulador e os sinais de

realimentação do DACNRZ corretamente. Visando uma redução no tempo de resposta do

quantizador foram adicionados inversores na saída do latch dinâmico para acionar com

maior velocidade o latch SR. O esquemático completo do quantizador, composto pelo

latch dinâmico, pelos inversores e pelo latch SR de saída é ilustrado na Figura 65.

Figura 65: Esquemático do quantizador de 1-bit.

A Tabela 8 apresenta o tamanho dos transistores do latch dinâmico. Visto que o latch
SR é um bloco digital básico seu esquemático não será apresentado.

Adicionalmente, durante a etapa de leiaute do chip, notou-se a necessidade da inserção

de buffers da saída do quantizador para evitar o aumento do ELD devido a conexão entre a

saída do quantizador e os pads do chip, cuja capacitância estimada é de 1 pF. Estes buffers
foram projetados e adicionados na saída do quantizador.
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Tabela 8: Tamanho dos transistores do latch dinâmico.

Transistores W/L (μm) Multiplicidade Fingers
M1 e M2 5,0/0,120 16 1

M3 e M4 5,0/0,120 1 2

M5 e M6 8,0/0,120 1 2

M7, M8 M9 e M10 3,6/0,120 1 1

M11 80,0/0,120 1 10

5.5.3 Simulação do Quantizador

O quantizador foi analisado empregando como carga os buffers citados anteriormente

e mais uma capacitância de 100 fF modelando a carga representada pelo DAC. Foi efetu-

ada uma simulação transiente aplicando-se um sinal diferencial de 10 mV e com frequên-

cia de 80 MHz na entrada do quantizador. Primeiramente, para avaliar o consumo de

potência estática aplicou-se uma tensão de 0 V na entrada do sinal de relógio do quan-

tizador e efetuou-se uma simulação transiente de 100 μs. Foi medido um consumo de

potência estática de 34,90 nW. Já para avaliar o consumo de potência média foi efetu-

ada uma simulação transiente de 10 μs aplicando um sinal de relógio de 128 MHz no

quantizador. Verificou-se um consumo de potência média de 242,64 μW.

A Figura 66 apresenta as formas de onda de saída do quantizador para a simulação

transiente detalhada acima, onde: clock é o sinal de relógio do quantizador, Vin+ e Vin-

são os sinais de entrada positivo e negativo, respectivamente, e Vout+ e Vout- são os sinais

de saída positivo e negativo, respectivamente.

Aplicou-se um zoom nesta forma de onda, apresentado na Figura 67 para avaliar o

tempo de decisão do quantizador. Pode-se analisar que este tempo é de aproximadamente

200 ps.

5.6 Projeto do DAC NRZ de 1-bit

A implementação de um DAC NRZ de 1-bit para SDMs-CT com integradores do tipo

RC-ativos pode ser feita de duas maneiras: empregando tensões de referência ou correntes

de referência.

Na primeira implementação o DAC consiste em um circuito controlado pelo quantiza-

dor que aplica as tensões Vref+ e Vref− na entrada do amplificador do primeiro integrador

através de um resistor RDAC , como ilustra a Figura 68. Isto implica no emprego de dois

resistores, com grande variabilidade em tecnologias CMOS, e na geração das duas tensões

de referência.

A segunda possibilidade de implementação deste DAC é com o emprego da topologia

chamada current-steering apresentada em detalhes na próxima seção.

5.6.1 DAC de 1-bit Current-steering

Visando a redução de área em silício optou-se pelo projeto de um DAC current-
steering. Este DAC consiste na injeção de correntes de referência Iref+ e Iref− na entrada

do amplificador do primeiro integrador. Estas correntes de referência são derivadas a par-

tir da implementação clássica do DAC que emprega as tensões Vref+ e Vref−. A Equação

36 define o cálculo das correntes Iref+ e Iref−.
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Figura 66: Simulação transiente do quantizador de 1-bit.

Figura 67: Simulação transiente do quantizador de 1-bit: zoom.
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Figura 68: Implementação clássica de um DAC de 1-bit para SDMs-CT.

±Iref =
±Vref

RDAC

(36)

Como o ganho do sinal de entrada e do sinal proveniente do DAC é unitário, o resistor

RDAC é igual ao resistor de entrada Rin. Assim, com base na Equação 36 foram obtidas

as correntes de referência como sendo Iref+ igual a 16 μA e Iref− igual a -16 μA.

O esquemático do DAC current-steering e de seu circuito de polarização é ilustrado

na Figura 69. As fontes de corrente do DAC foram projetadas de maneira a fornecer uma

corrente precisa e pouco suscetível a variações de processo. Deste modo, as fontes de

corrente do DAC são implementadas através de transistores CMOS em conexão cascode.

Para evitar o surgimento de offset de modo comum no terra virtual do amplificador opera-

cional do primeiro integrador foram adicionadas duas fontes de corrente de modo comum

com valor 0,5 Iref (LI; FIEZ, 2007).

O circuito de polarização do DAC, também apresentado na Figura 69, é da mesma

topologia do circuito de polarização dos amplificadores operacionais. A fonte de corrente

I, conectada ao transistor M4, fornece 36,5 μA e será implementada externamente ao chip.

Ela pode ser gerada por um resistor externo ao chip com resistência de 19,0565 kΩ.

Todos os transistores foram projetados para trabalhar em saturação. O tamanho dos

transistores do DAC e do seu circuito de polarização são apresentados nas Tabelas 9 e 10,

respectivamente.

Figura 69: DAC current-steering (DAC + Polarização).
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Tabela 9: Tamanho dos transistores do DAC.

Transistores W/L (μm) Multiplicidade Fingers
M1 e M2 1,6/1,0 8 1

M3 e M4 4,0/1,0 4 1

M5 e M6 1,8/1,0 4 1

Tabela 10: Tamanho dos transistores do circuito de polarização do DAC.

Transistores W/L (μm) Multiplicidade Fingers
M3 2,0/6,0 1 1

M1 e M2 1,6/1,0 2 1

M7, M8, M10 e M11 1,6/1,0 1 1

M3 e M4 4,0/1,0 4 1

M5 e M6 1,8/1,0 4 1

5.6.2 Simulação do DAC

A simulação do DAC foi efetuada utilizando duas fontes de tensão ideais de 0,6 V

como carga . Os sinais de relógio para controle do DAC foram gerados a uma frequência

de 128 MHz. A Figura 70 apresenta os resultados da simulação transiente do DAC. A

corrente diferencial de saída do DAC é de +16,000379 μA e -16,000896 μA , ou seja,

muito próxima do valor ideal de ± 16 μA.

O consumo do circuito de polarização do DAC é de 72,36 μW e o consumo do pró-

prio DAC é de 38,76 μW. O consumo do circuito de polarização justifica-se pelo valor

da corrente de referência empregada, vista que ela será externamente gerada através do

emprego de um resistor.

Figura 70: Resultados de simulação do DAC current-steering.
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5.7 Projeto Completo do Modulador em Nível de Esquemático

O projeto completo do modulador foi efetuado com o emprego de todos os blocos

apresentados anteriormente. O esquemático completo do modulador no ambiente Ca-

dence/Virtuoso é apresentado no apêndice B. Os resultados de simulação em nível de

esquemático e o consumo de potência do modulador serão abordados em detalhes no

capítulo 06.

5.8 Leiaute

O leiaute do modulador foi desenvolvido de maneira hierárquica devido a quantidade

de circuitos que o compõe. Deste modo, foi efetuado o leiaute, as verificações pós-leiaute,

a extração do leiaute e a simulação pós-leiaute de cada bloco antes da integração destes

leiautes no leiaute de topo do modulador. As ferramentas empregadas durante o leiaute e

verificações pós-leiaute foram: Suite Virtuoso Layout e Assura, respectivamente, ambas

da Cadence.

Foram empregadas técnicas de leiaute em todos os circuitos para mitigar os efeitos

devido às variações de processo. Dentre as técnicas empregadas pode-se citar o emprego

de dispositivos dummies, interdigitação e simetria entre os elementos empregados. O

leiaute de topo foi desenvolvido com base em um barramento principal ao qual os demais

blocos foram conectados. Isto facilitou a etapa de leiaute e a padronização do mesmo. Os

leiautes de cada bloco do modulador bem como o leiaute de topo podem ser verificados

no apêndice C.

A área total em silício ocupada pelo modulador, sem os pads, é de 900 μm × 340

μm. Esta área é ocupada basicamente pelos elementos passivos do modulador e os quatro

amplificadores operacionais. Após o leiaute do circuito foi efetuada a extração de elemen-

tos parasitas e os resultados das simulações pós-leiaute do modulador são apresentados e

analisados no Capítulo 06.
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6 RESULTADOS OBTIDOS E DISCUSSÕES

Neste capítulo são apresentados os resultados de simulação do SDM-CT projetado

neste trabalho. Foram efetuadas simulações em nível de esquemático e simulações pós-

leiaute, incluindo parasitas, para avaliar a performance final do modulador e a redução de

performance ocorrida durante a etapa de leiaute.

O testbench utilizado durante as simulações em nível elétrico do modulador é apresen-

tado na Figura 71. A tensão de alimentação do circuito é de 1,2 V sendo a tensão de modo

comum de 0,6 V. Para a geração da corrente de polarização foram empregados resistores

ideais e a carga de saída do modulador é de 1,25 pF. Esta carga foi definida considerando

a capacitância dos pads do chip, 1 pF, mais um fator de segurança de 0,25 pF associado as

demais capacitâncias parasitas da placa de circuito impresso a ser empregada para testes

e medição do chip.

Figura 71: Testbench do modulador.



88

A performance do modulador foi analisada com base no SNDR, no ENOB e no con-

sumo de energia do mesmo. Como a banda de sinal de um ADC SD é definida pelo filtro

decimador, também foram efetuadas análises para diferentes bandas de sinal de entrada,

variando de 500 kHz até 1,2 MHz.

A comparação entre os moduladores presentes na literatura é efetuada com o auxílio

de figuras de mérito (FOM) (ROSA; RIO, 2013) baseadas nas principais especificações

do modulador. A figura de mérito empregada neste trabalho para fins de comparação é

apresentada na Equação 37, expressa em pJ/conv.

FOM =
PW (W )

2ENOB(bits)×DOR(S/s)
× 1012 (37)

onde PW é a potência consumida pelo circuito, ENOB é o número efetivo de bits do

modulador e DOR é taxa de Nyquist depois do emprego de um filtro decimador. Esta

FOM enfatiza o consumo de potência e quanto menor o seu valor melhor o desempenho

do modulador.

6.1 Resultados em Nível de Esquemático

As simulações em nível de esquemático visam a análise do modulador em nível elé-

trico sem os efeitos de elementos parasitas. Foram efetuadas simulações empregando

diferentes sinais de entrada e o desempenho do modulador foi analisado para diferentes

larguras de banda.

O consumo de energia do modulador foi obtido através de simulações transientes con-

siderando uma atividade de chaveamento do quantizador real. O consumo do modulador

obtido é de 5,91 mW e este consumo será empregado para os cálculos da FOM.

Primeiramente analisou-se o modulador para uma banda de sinal de entrada de 1MHz.

Assim, aplicou-se um sinal de entrada de 250 kHz e amplitude de -6,02 dBFS (400 mVpp)

com nível DC de 0,6 V. Esta frequência possibilita a inclusão da segunda e terceira harmô-

nica dentro de banda de sinal. O PSD do modulador, calculado com 216 pontos, é apresen-

tado na Figura 72. Nota-se que não existem componentes significantes das harmônicas

do sinal de entrada na banda de interesse.

Figura 72: PSD da saída do modulador: simulação em nível de esquemático.
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O SNDR de pico do modulador para este sinal de entrada é de 60,051 dB e o ENOB

é de 9,683 bits. Já a FOM, considerando esta largura de banda, é de 3,59 pj/conv. A faixa

dinâmica livre de espúrios (SFDR) é de 77 dB sendo a maior componente de ruído dentro

da banda de sinal a segunda harmônica da frequência de entrada.

A faixa dinâmica do modulador, apresentada na Figura 73, é de aproximadamente 58

dB. Observa-se que o SNDR de pico do modulador é de 60,59 dB para um sinal de entrada

com amplitude de -5 dbFS. Deste modo, o ENOB de pico do modulador é de 9,77 bits e

a FOM é de 3,38 pj/conv.

Figura 73: DR do modulador.

Para esta mesma simulação também foram computados o SNDR, o ENOB e a FOM

para outras bandas de sinal. Estes valores são apresentados na Tabela 11.

Tabela 11: Desempenho do modulador em nível de esquemático para diferentes larguras

de banda.

Largura de banda OSR SNDR (dB) ENOB (bits) FOM (pJ/conv)

0,5 MHz 128 64,37 10,40 4,383

1,0 MHz 64 60,59 9,77 3,379

1,1 MHz 58,18 60,03 9,68 3,271

1,2 MHz 53,34 59,60 9,60 3,155

Os resultados obtidos em nível de esquemático foram comparados com os resultados

apresentados como estado da arte para SDMs-CT do tipo passa-baixas de laço único e

single-bit no levantamento apresentado em (ROSA, 2013). Este levantamento é efetu-

ado considerando apenas os trabalhos apresentados em revistas, jornais e conferências de

impacto na área de projeto e análise de circuitos integrados.

A Figura 74 situa os resultados da FOM obtida com os resultados de FOM estado

da arte apresentados em (ROSA, 2013). A FOM obtida neste trabalho fica próxima ao

estado da arte em relação aos SDMs-CT do tipo passa-baixas de laço único e single-bit.
Entretanto, ela é inferior às FOMs obtidas para moduladores que empregam DACs multi-

bit (ROSA, 2013).
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Comparou-se também a relação entre o DR e a largura de banda do modulador com

os demais trabalhos estado da arte. Esta comparação é encontrada na Figura 75. Neste

quesito o modulador desenvolvido apresenta resultados próximos ao estado da arte, porém

muitos moduladores estado da arte apresentam um DR maior para maiores larguras de

banda. Entretanto, é necessário destacar que o consumo de energia não é levado em

consideração nesta comparação.

Figura 74: FOM versus largura de banda: comparação com o estado da arte (ROSA,

2013).

Figura 75: DR versus largura de banda: comparação com o estado da arte (ROSA, 2013).

6.2 Resultados Pós-Leiaute

Após o leiaute do circuito foram efetuadas as mesmas simulações transientes empre-

gadas em nível de esquemático para analisar a performance do modulador considerando

os elementos parasitas devido ao leiaute do circuito. Foram efetuadas simulações para

sinais de 250 kHz com diferentes amplitudes.



91

O DR do modulador considerando uma banda de sinal de 1 MHz é de aproximada-

mente 62 dB como ilustra a Figura 76. O SNDR de pico do modulador foi obtido para

um sinal de entrada de -6,02 dBFS e seu valor é de 57,31 dB resultando em um ENOB de

9,23 bits e uma FOM de 4,93 pJ/conv. O PSD do modulador, calculado com 216 pontos,

para um sinal de entrada de -6,02 dBFS é apresentado na Figura 77. O SFDR encontrado

é de 66,2 dB e o maior espúrio dentro da banda de sinal é a terceira harmônica do sinal de

entrada, como ilustrado na Figura 77.

Figura 76: DR do modulador: simulação pós-leiaute.

Figura 77: PSD da saída do modulador: simulação pós-leiaute.

Avaliando a performance do modulador pode-se dizer, com base nas simulações pós-

leiaute, com extração de parasitas, que ocorreu uma redução do SNDR de pico do SDM-

CT, bem como a redução da amplitude do sinal de entrada para o máximo SNDR.

O SNDR de pico teve uma redução de 3,28 dB e o ENOB do modulador foi reduzido
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em 0,55 bit. A Tabela 12 apresenta as principais métricas do SDM-CT projetado antes e

depois do leiaute do circuito.

Tabela 12: Sumário da performance do modulador para largura de banda de 1 MHz:

esquemático versus pós-leiaute.

Parâmetro Esquemático Pós-leiaute

SNDR de pico 60,59 dB 57,31 dB

ENOB 9,77 bits 9,23 bits

DR 58 dB 62 dB

FOM 3,38 pJ/conv. 4,93 pJ/conv.

Para complementar a análise do modulador também foi computada a performance do

mesmo para diferentes bandas de sinal. Estes dados são apresentados na Tabela 13.

Tabela 13: Desempenho do modulador em nível de leiaute para diferentes larguras de

banda.

Largura de banda OSR SNDR (dB) ENOB (bits) FOM (pJ/conv)

0,5 MHz 128 61,51 9,93 6,08

1,0 MHz 64 57,31 9,23 4,93

1,1 MHz 58,18 56,77 9,14 4,77

1,2 MHz 53,34 56,40 9,08 4,56

Como em sistemas de comunicação existem interferências é necessário levar em con-

sideração as não-idealidades devido a intermodulação. Para avaliar a intermodulação den-

tro da banda de interesse foi efetuado um teste com dois tons. A Figura 78 apresenta o

PSD do modulador, calculado com 216 pontos, para o teste de 2 tons.

Figura 78: PSD da saída do modulador para um teste com 2 tons: simulação pós-leiaute.
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A simulação foi efetuada aplicando na entrada do modulador dois sinais com ampli-

tude de -12,04 dBFS (200 mVpp) e frequências de 300 kHz e 350 kHz. A intermodulação

de terceira ordem (IM3) é mínima e a componente de IM3 de maior amplitude (-76,4

dBFS) ocorre em 1 MHz.

Foi avaliado também o AAF implícito do modulador. Nesta simulação foi aplicado

na entrada do modulador um sinal com frequência de 128,25 MHz com amplitude de

6,02 dBFS. É esperado que a componente de frequência de 250 kHz apareça no espectro

de frequência de saída do modulador, porém atenuada. O PSD do modulador para esta

simulação, calculado com 215 pontos, é apresentado na Figura 79. É possível notar que

existe a componente de frequência de 250 kHz no espectro de frequência do modulador.

Porém, ela apresenta amplitude de -62,89 dBFS. Pode-se afirmar que ocorreu alias do

sinal de entrada, porém este sinal sofreu uma atenuação de amplitude de 56,87 dB.

Figura 79: PSD da saída do modulador para o teste do AAF: simulação pós-leiaute.

6.3 Comparação com o Estado da Arte

É apresentado na Tabela 14 o sumário da performance do modulador para uma banda

de sinal de 1 MHz e uma comparação com alguns dos trabalhos presentes na literatura

e indicados como estado da arte por (ROSA, 2013). Os resultados dos trabalhos utiliza-

dos na tabela comparativa foram obtidos através de medidas dos SDMs-CT fabricados.

Deste modo, para um comparação efetiva é necessário medir os resultados do SDM-CT

projetado neste trabalho e enviado para fabricação.

Entretanto, é possível notar em uma comparação inicial que o SDM-CT projetado

apresenta menor consumo de energia, maior SNDR de pico e melhor FOM se comparado

com o SDM-CT de mesma largura de banda apresentado em (YANG; HSIEH; HUNG,

2009). Adicionalmente, o SDM-CT projetado neste trabalho ocupa a menor área em

silício se comparado com os demais trabalhos apresentados.
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Tabela 14: Sumário da performance do modulador e comparação com outros trabalhos.

Parâmetros Este trabalho∗ 1∗∗ 2∗∗ 3∗∗

Tecnologia IBM 130 nm TSMC 180 nm 180 nm 65 nm

Tensão 1,2 V 1,8 V 1,8 V 2,5 V

fs 128 MHz 100 MHz 256 MHz 124,8 MHz

BW 1,0 MHz 1,0 MHz 2 MHz 1,95 MHz

OSR 64 50 64 32

SNDR de pico 57,31 dB 56,80 dB 82,3 dB 73,3 dB

ENOB 9,23 bits 9,14 bits - -

DR ≈ 62 dB 60 dB 87,1 79 dB

Atenuação do AFF 56,87 dB - - -

Área em silício 0,31 mm2 1,62 mm2 0,39 mm2 2,72 mm2

Potência 5,91 mW 22,2 mW 16,5 mW 8,55 mW

FOM 4,93 pJ/conv. 19,6 pJ/conv. 0,22 pJ/conv. 0,30 pJ/conv.

∗Simulação Pós-leiaute; ∗∗Medidas do chip.

1 - (YANG; HSIEH; HUNG, 2009) - Int. Symp. on VLSI Design, Automation and Test.
2 - (NANDI; BOOMINATHAN; PAVAN, 2013) - IEEE Journal of Solid-State Circuits.
3 - (KIM; MATSUURA; MURMANN, 2011) - Symp. on VLSI Circuits.

6.4 Discussões

Após as simulações em nível elétrico do modulador é possível notar que ocorreu uma

redução de performance em relação ao modulador ideal. Esta redução de performance se

deu pelo aumento do noise-floor dentro da banda de interesse. Este aumento do ruído den-

tro da banda de interesse ocorreu principalmente devido ao emprego dos amplificadores

operacionais não ideais.

O circuito ainda está sendo analisado para verificar se ocorreu alguma mudança nos

parâmetros dos amplificadores com a inserção dos mesmos no circuito completo do mo-

dulador. Adicionalmente, estão sendo empregados modelos ideais dos blocos analógicos,

desenvolvidos em VerilogA, e os inserindo no circuito do modulador em nível elétrico

para verificar quais são os blocos responsáveis pela redução de desempenho do circuito.

Durante o projeto de receptores de RF analisa-se a performance do mesmo, sendo

que as especificação do ADC é extraída a partir da simulação do receptor completo. Em

(A. MORGADO; ROSA, 2011) são apresentados os requisitos de ADCs para o emprego

em receptores de RF a partir dos projetos de receptores já apresentados na literatura.

Entretanto, de acordo com (WANG; DEHOLLAIN, 2012) pode-se utilizar o modula-

dor projetado neste trabalho de mestrado em receptores de RF para aplicações de Blueto-
oth, onde um ENOB de 9 bits é suficiente.
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7 CONCLUSÕES

Esta dissertação apresentou a análise e o desenvolvimento de SDMs-CT voltados à

conversão AD. Inicialmente foi apresentada uma revisão teórica sobre modulação SD e

SDMs-CT, apresentando o seu princípio de funcionamento e suas principais característi-

cas. Adicionalmente, foram analisadas as principais não-idealidades dos SDMs-CT apre-

sentando algumas soluções para a mitigação de seus efeitos. Deste modo, os capítulos

iniciais contribuem com uma revisão bibliográfica abrangente sobre o tema fornecendo

também um número significativo de referências bibliográficas para o aprofundamento no

tema.

O Capítulo 4 abordou a metodologia de modelagem de algumas não-idealidades de

SDMs-CT desenvolvida neste trabalho de mestrado. O modelo apresentado foi desenvol-

vido no ambiente Matlab/Simulink R© possibilitando assim uma simulação de alto nível

dos SDMs-CT em uma ferramenta amplamente utilizada para a simulação de SDMs-DT.

Adicionalmente, com base nos resultados de simulação é possível determinar as espe-

cificações mínimas de cada bloco analógico utilizado para compor o modulador, como

o slew rate, frequência de ganho unitário e ganho DC dos amplificadores operacionais

utilizados nos integradores, e os valores toleráveis de ELD e jitter. Foi apresentado tam-

bém um estudo de caso para a utilização do modelo desenvolvido com a topologia de

SDMs clássica (CIFB). Ainda no Capítulo 4 foi apresentado o projeto de alto nível de

um SDM-CT passa-baixas de laço-único, single-bit, de terceira ordem, projetado neste

trabalho para uma banda de sinal de 1 MHz. A partir do modelo desenvolvido simulou-se

o SDM-CT projetado com não-idealidades e a partir destas simulações foram extraídas as

especificações dos blocos analógicos projetados.

O Capítulo 5 apresentou os aspectos referentes à implementação em nível elétrico do

SDM-CT projetado em tecnologia CMOS de 130 nm com tensão de alimentação de 1,2

V. Foram apresentados em detalhes os circuitos analógicos projetados e as principais ca-

racterísticas dos mesmos. Após o projeto em nível de esquemático foi efetuado o leiaute

de cada bloco analógico, e após, o leiaute de topo do modulador. O SDM-CT foi envi-

ado para prototipação em silício no mês de fevereiro de 2014 via programa de MPW da

MOSIS.

No Capítulo 6 são apresentados os resultados de simulação do SDM-CT projetado.

Foram efetuadas simulações em nível de esquemático e simulações pós-leiaute, incluindo

parasitas, para avaliar a performance final do modulador e a redução de performance ocor-

rida durante a etapa de leiaute. Os resultados de simulação pós-leiaute, com a inclusão

de elementos parasitas, para uma banda de sinal de 1 MHz indicam um SNDR de pico

de 57,31 dB, ENOB de 9,23 bits, consumo de potência de 5,91 mW e uma FOM de 4,93

pJ/conv. Assim, espera-se que o desempenho real do SDM-CT prototipado fique próximo

ao que tem sido publicado recentemente sobre SDMs-CT.
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Por fim, cabe dizer que com base no trabalho desenvolvido foi possível compreender e

analisar o fluxo completo de projeto de SDMs-CT. Os trabalhos relacionados a este traba-

lho de mestrado geraram até o momento uma publicação em anais de eventos (AGUIRRE

et al., 2013) e outro artigo, contento os resultados finais do modulador apresentados nesta

dissertação, está sendo escrito para submissão nos próximos meses.

7.1 Trabalhos Futuros

Durante o desenvolvimento e finalização desta dissertação observou-se que diversos

avanços podem ser desenvolvidos no campo de modelagem, análise e projeto de SDMs-

CT. Abaixo são descritos os principais trabalhos futuros que podem ser realizados com

base na dissertação apresentada.

7.1.1 Teste e Caracterização do Chip

Antes do término da escrita da versão final desta dissertação retornaram da fábrica as

amostras dos chips do modulador. Deste modo, como trabalho futuro deve-se realizar o

teste e a caracterização do SDM-CT fabricado. O Apêndice F apresenta uma microfoto-

grafia do chip prototipado, com destaque para a área ocupada pelo SDM-CT.

O modulador será testado principalmente através dos pinos de entrada e saída do chip.

Assim, já está sendo projetada uma placa de circuito impresso de maneira a prover uma

interface entre os chips fabricados e os equipamentos de medição, seguindo os procedi-

mentos apresentados em (ROSA; RIO, 2013).

A caracterização da performance do SDM-CT fabricado será efetuada através de aná-

lises dinâmicas. Serão extraídos parâmetros como SNDR, ENOB e DR através de análi-

ses de FFT do bitstream do modulador, similarmente à caracterização apresentada nesta

dissertação. Com base nos resultado obtidos será possível analisar as modificações ne-

cessárias e reprojetar o SDM-CT para corrigir possíveis erros e prototipar novamente o

circuito.

7.1.2 Aprimoramento nos Modelos Comportamentais

Com base na metodologia de modelagem apresentada pode-se desenvolver um toolbox
do Matlab para simulação e análise de SDMs-CT com não-idealidades. Adicionalmente,

seria interessante acrescentar não-linearidades ao modelo comportamental desenvolvido

tornando-o mais completo. Para isto, é necessário um conhecimento mais aprofundado

dos blocos analógicos que irão compor o modulador.

7.1.3 Otimizações nos Blocos Analógicos

Visando a redução do consumo de energia e o aumento do desempenho do modulador

deve-se analisar detalhadamente cada bloco para efetuar um projeto com melhor relação

desempenho versus consumo de energia.

Pode-se investir também no projeto de amplificadores de elevada frequência de ganho

unitário (acima de 1 GHz) para aplicações em maiores frequências e no desenvolvimento

de quantizadores e DACs multi-bit para possibilitar o projeto de moduladores com maior

resolução e largura de banda, tendendo ao estado da arte.
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7.1.4 Projeto de um Modulador Reconfigurável

O projeto de SDMs-CT reconfiguráveis são necessários para a aplicação em receptores

de RF com suporte a diferentes padrões de comunicação. A reconfiguração possibilita

a redução do consumo de energia do modulador quando possível. Diferentemente de

SDMs-DT à capacitor chaveado, a mudança da frequência de amostragem ou coeficientes

de um integrador de SDMs-CT não é facilmente efetuada. Assim, poucos trabalhos a

respeito da implementação de SDMs-CT reconfiguráveis são apresentados na literatura.

O projeto de SDMs-CT reconfiguráveis leva consequentemente ao desenvolvimento

de blocos analógicos reconfiguráveis como amplificadores de largura de banda e consumo

reconfigurável, bem como DACs reconfiguráveis. Assim, apesar da complexidade, este

tópico demonstra ser de grande relevância tanto para a academia como para a indústria.

7.1.5 Projeto de um Filtro Decimador

Neste trabalho foi efetuado o projeto de um SDM-CT. Entretanto, para o projeto de

um ADC SD completo é necessário incluir um filtro decimador na saída do SDM-CT.

Assim, pode-se trabalhar futuramente no projeto de um filtro decimador para o SDM-CT

projetado visando a obtenção de um ADC SD completo.
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APÊNDICE C LEIAUTE DOS CIRCUITOS

C.0.8 Leiaute dos Resistores

Figura 83: Leiaute de um par resistivo casado (520 kΩ).

C.0.9 Leiaute dos Capacitores

Figura 84: Leiaute de um par capacitivo casado (1 pF).
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C.0.10 Leiaute dos Amplificadores

Figura 85: Leiaute do amplificador.
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C.0.11 Leiaute do Quantizador

Figura 86: Leiaute do quantizador single-bit.

C.0.12 Leiaute do DAC

Figura 87: Leiaute do DAC.
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C.0.13 Leiaute do Circuito de Polarização do DAC

Figura 88: Leiaute do circuito de polarização do DAC.

C.0.14 Leiaute do Circuito de Polarização Principal

Figura 89: Leiaute do circuito de polarização principal.
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C.0.15 Leiaute Completo do Modulador

Figura 90: Leiaute completo do CT ΣΔM.
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APÊNDICE D ANÁLISE DA IMPEDÂNCIA DE ENTRADA
DE UM INTEGRADOR RC-ATIVO

D.0.16 Análise da Impedância de Entrada de um Integrador RC-Ativo

Esta análise tem o objetivo de encontrar a impedância de entrada equivalente de um

integrador RC-ativo. Dentro da largura de banda do amplificador, este pode ser modelado

como uma fonte de tensão controlada por tensão (VCVS) com ganho A(onde A é o ganho

DC, por exemplo A=10.000 V/V = 80 dB). Para simplificar a análise será considerado um

integrador RC-ativo single-ended, mostrado na Figura 91.

-A
R

CF

Zi

Cgg

Figura 91: Integrador RC-ativo.

Onde R = 1 kΩ, CF = 1 pF e Cgg = Cgs + Cgd + Cgb é a capacitância de gate do

transistor de entrada. Cgs é da ordem de poucos fF (femto-farads) e pode ser ignorada

para simplificação. Note que CF sofre multiplicação Miller (ALLEN; HOLBERG, 2002).

Então, o circuito pode ser redesenhado como ilustra a Figura 92.

-A
RZi

Cgg(1+A)*CF

Figura 92: Integrador RC-ativo: Circuito equivalente após multiplicação Miller.

Uma vez que para valores típicos de R, CF , Cgg, e A tem-se que (1 + A) ·CF � Cgg,

a combinação em paralelo dos dois capacitores é dominada por (1 + A) · CF . Por isso,

pode-se simplificar o circuito como mostra a Figura 93.

Deste modo, Zi é expressa por:

Zi = R +
1

s · (1 + Ao) · CF

= R − j

ω · (1 + Ao · CF )
(38)
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-A
R

(1+A)*CF

Figura 93: Integrador RC-ativo simplificado.

Pode-se encontrar o valor da frequência para qual R = 1
ω·(1+A)·CF

, ou seja, o termo

imaginário é igual ao termo real. Esta valor de frequência é expresso por:

fcc =
1

2 · pi · (1 + Ao) · R · CF

(39)

Considere, por exemplo, R=1 kΩ e C= 1 pF:

fc =
1

2 · pi · (1 + 104 · 103 · 10−12)
= 15, 9kHz. (40)

Nota-se que a partir desta frequência, o módulo de Zi é expresso por:

|Zi| = 20,5·R ∼ 1, 4142 · R (41)

Então, para valores de frequência consideravalmente maiores que fc = 1/(2 · pi · (1 +
A) ·R ·CF ) = 15, 9kHz pode-se simplifcar o circuito ainda mais, como mostra a Figura

94.

RZi

Figura 94: Integrador RC-ativo.

Deste modo, Zi tende para R quando f tende ao infinito. Utilizando os valores nume-

ricos dados como exemplo acima, pode-se dizer que:

(i) Quando f = fc, Zi ∼ 1, 4142R

(ii) Quando f � fc, Zi ∼ R

(iii) Quando f � fc, Zi ∼ −j/(ω · (1+A) ·CF ), ou seja, é uma impedância puramente

capacitiva.
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APÊNDICE E HISTOGRAMAS DA SIMULAÇÃO DE MONTE
CARLO DO AMPLIFICADOR

Figura 95: Simulação de Monte Carlo do amplificador operacional (1.000 amostras):

Histogramas do ganho DC, frequência de ganho unitário e margem de fase.
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APÊNDICE F MICROFOTOGRAFIA DO CHIP PROTOTI-
PADO

Figura 96: Microfotografia do chip projetado: Em destaque área e pinos ocupados pelo

SDM-CT.
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ANEXO A FUNÇÕES DE TRANSFERÊNCIA - DACS

São apresentadas neste anexo as funções de transferências dos três principais tipos de

DAC empregados no projeto de SDMs-CT. Dados referentes aos demais tipos de DAC

podem ser verificados em (ORTAMANNS; GERFERS, 2006).

A.0.17 DAC RZ

A.0.17.1 Forma de onda

Figura 97: Forma de onda de um DAC RZ.

A.0.17.2 Função do domínio do tempo

rRZ(t) =

{
1, td ≤ t < t1
0, t1 ≤ t < td

(42)

A.0.17.3 Função de transferência

rRZ(s) =
e−std × (1 − e−stp)

s
(43)

A.0.18 DAC NRZ

A.0.18.1 Forma de onda

A.0.18.2 Função do domínio do tempo

rNRZ(t) =

{
1, 0 ≤ t < Ts

0, Ts ≤ t < 0
(44)
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Figura 98: Forma de onda de um DAC NRZ.

A.0.18.3 Função de transferência

rNRZ(s) =
1 − e−sTs

s
(45)

A.0.19 DAC SCR

A.0.19.1 Forma de onda

Figura 99: Forma de onda de um DAC SCR.

A.0.19.2 Função do domínio do tempo

rSCR(t) =

{
e−(t−td)/τDAC , td ≤ t < t1

0, t1 ≤ t < td
(46)

A.0.19.3 Função de transferência

rSCR(s) =
e−std × (1 − e

−tp(s+ 1
τDAC

)
)

s + 1
τDAC

(47)
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