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MODULADOR SI-Σ∆ CASCATA 2-2 EMPREGANDO ARQUITETURA
DE BAIXA DISTORÇÃO APLICADO À CONVERSÃO AD

AUTOR: RAFAEL TAMBARA BLUMER

ORIENTADOR: JOÃO BAPTISTA DOS SANTOS MARTINS

CO-ORIENTADOR: CESAR AUGUSTO PRIOR
Local da Defesa e Data: Santa Maria, 16 de Março de 2012.

A crescente complexidade dos circuitos digitais força o uso de novas tecnologias de fabrica-
ção. A mudança para tecnologias mais avançadas tem como vantagem a redução do tamanho do
circuito e a diminuição do consumo de energia aliados ao aumento da velocidade de operação.
Grande parte das operações envolvendo processamento de sinais migraram para o domínio digi-
tal, portanto, blocos básicos como conversores AD são necessários em sistemas de sinal misto.
Conversores AD com base em moduladores do tipo Sigma-Delta (Σ∆) destacam-se entre as ar-
quiteturas existentes por cobrir uma ampla gama de aplicações. A implementação mais usual
de moduladores Σ∆ em tecnologia CMOS baseia-se na técnica de capacitor-chaveado (SC), de-
vido, principalmente, à sua elevada performance e excelente linearidade. Entretanto, a contínua
redução das dimensões físicas dos transistores tem exigido uma redução proporcional dos níveis
de tensão de alimentação, dificultando o projeto de circuitos analógicos com topologias conven-
cionais. Para contornar este problema, técnicas de projeto de circuitos analógicos compatíveis
com essas novas tecnologias foram desenvolvidas. Este é o caso da técnica conhecida como
corrente chaveada (SI), que utiliza amostras sob a forma de corrente para a representação de si-
nais. Neste trabalho é apresentado o projeto de um modulador Σ∆ em modo corrente (SI-Σ∆M)
empregando uma arquitetura orientada à aplicações de baixa distorção. Esta arquitetura tem
como principal característica a reduzida sensibilidade às não-linearidades do integrador, condu-
zindo a uma significante melhora no valor da relação sinal-ruído (SNR) e faixa de excursão
dinâmica (DR), além de permitir a concepção de moduladores Σ∆ de elevada ordem intrinseca-
mente estáveis. Para demonstrar e comprovar a performance da estratégia empregada, baseada
na combinação de técnicas de circuito e de topologia, projetou-se um modulador SI-Σ∆ cascata
2-2 na tecnologia XFAB CMOS XC06. Simulações elétricas pós-layout revelam que o SNR
atinge um valor máximo de 80 dB e uma faixa dinâmica de aproximadamente 87 dB, inferindo
uma resolução efetiva de 14,15 bits considerando uma banda de interesse de 20 kHz. Por fim, o
protótipo desenvolvido foi enviado para fabricação e será alvo de testes em laboratório quando
retornar.

Palavras-chave: Conversor AD, Modulador, Sigma-Delta, Corrente Chaveada, CMOS.
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The increasing complexity of digital circuits forces the use of new technologies. New tech-
nologies have the advantage of reducing the circuit size and power consumption coupled with
operation speed increasement. Most of signal processing operations migrated to the digital
domain, thus, basic blocks like AD converters are needed in mixed-signal systems. Analog-to-
digital converters based on Sigma-Delta (Σ∆) modulators stand out among the existing architec-
tures because they cover a wide range of applications. The most common implementation of Σ∆
modulators in CMOS technology is based in switched-capacitor technique (SC), mainly due to
its high performance and excellent linearity. However, the continuous reduction in the transistor
physical dimensions requires a proportional reduction in the supply voltage levels, making dif-
ficult the design of analog circuits with conventional topologies. To overcome this problem, de-
sign techniques to analog circuits compatible with these new technologies were developed. This
is the case of the technique known as switched-current (SI), which uses samples in the current
domain to represent the signal information. This work presents the design of a switched-current
Sigma-Delta modulator (SI-Σ∆M) using an architecture oriented to low-distortion applications.
The architecture’s main characteristic is the reduced sensitivity to integrator nonlinearities, lea-
ding to a significant increase in the signal-to-noise ratio (SNR) and dynamic range (DR) values,
moreover, it permits the design of high-order modulators intrinsically stable. To demonstrate
and verify the performance of the used strategy, based on a combination of circuit techniques
and topology, a cascade 2-2 SI-Σ∆M was designed in a CMOS XFAB XC06 technology. Post-
layout simulations show that the SNR reaches a maximum value of 80 dB and a dynamic range
of approximately 87 dB, implying an effective resolution of 14.15 bits considering 20 kHz band-
width. The prototype was sent to manufacturing and will be subject to laboratory tests when it
returns.

Keywords: AD Converter, Modulator, Sigma-Delta, Switched-Current, CMOS.
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1 INTRODUÇÃO

O modulador Sigma-Delta (Σ∆) é uma das implementações mais populares para conver-
sores analógico-digital (ADC) de alta resolução em tecnologias CMOS. Este tipo de ADC com-
bina a redundância temporal de dados (sobreamostragem) e filtragem (modulação Σ∆) para
reduzir o ruído de quantização presente dentro da banda de interesse. A combinação destas
características resulta num ADC de alto desempenho, robusto e com menor sensibilidade às
imperfeições do processo de fabricação se comparados aos conversores AD do tipo Nyquist
(MEDEIRO; PÉREZ-VERDÚ; RODRÍGUEZ-VÁZQUEZ, 1999).

A maior parte dos moduladores Σ∆ reportados na literatura utilizam a técnica de capacitor-
chaveado (SC) como base para suas implementações. No entanto, a necessidade de manter ou
melhorar o desempenho dos circuitos a medida que as técnicas de fabricação reduzem grada-
tivamente o comprimento de canal dos transistores tem motivado a exploração de técnicas de
projeto de circuitos analógicos compatíveis com estas tecnologias (RODRIGUEZ-CALDERON et

al., 2006). Este é o caso da técnica conhecida como corrente chaveada (SI), que durante as
últimas duas décadas tem sido utilizada para implementar ADCs em tecnologias orientadas a
circuitos VLSI sem necessidade de etapas extras durante o processo de fabricação (ROSA et al.,
1996).

A técnica SI utiliza amostras no formato de corrente para representar os sinais e não neces-
sita de capacitores lineares de polisilício. Desta forma, tanto o processamento digital de sinais
quanto o analógico podem ser implementados diretamente em processo CMOS padrão de baixo
custo e reduzida tensão de alimentação (LEE; CHENG, 2006). Se comparado à técnica SC, circui-
tos SI são mais atraentes devido as seguintes características: não requerem capacitores lineares
e amplificadores operacionais (opamp), possuem estrutura simples e tem capacidade de operar
em baixa tensão (GAO et al., 2001). Na prática, a operação destes circuitos é degradada por diver-
sos mecanismos de erros, tais como: erro de transmissão, erro de injeção de carga e de settling
time. Visando a supressão destas não-idealidades, algumas estratégias de projeto tanto à nível
de sistema quanto de circuito podem ser utilizadas para minimizar estas não-idealidades.

A seguir, uma revisão bibliográfica e a contextualização dentro do cenário atual de projeto
de moduladores SI-Σ∆ é apresentada. Com base neste contexto o trabalho de dissertação será
enquadrado e os objetivos gerais e específicos enfatizados.
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1.1 Revisão Bibliográfica

A constante evolução dos processos de fabricação de circuitos integrados (CI) tem permi-
tido a integração de circuitos analógicos e digitais num mesmo substrato (YOUNG, 2010). A
combinação dos diferentes domínios num mesmo substrato resulta nos circuitos denominados
de sinais mistos. Estes circuitos se beneficiaram do avanço da tecnologia em função da redução
do custo de fabricação, tamanho e consumo, proporcionando maior eficiência devido à maior
interação entre os domínios analógico e digital.

Nestes sistemas, as interfaces normalmente utilizadas incluem elementos de conversão de
dados, condicionamento de sinal, amplificação, driving, etc. No que diz respeito à conversão de
dados do tipo AD, diversas técnicas e arquiteturas estão disponíveis e amplamente difundidas
na literatura (PLASSCHE, 2003).

Dentre estas técnicas encontram-se os conversores AD com base em moduladores do tipo
Sigma-Delta (Σ∆), que se destacam entre as arquiteturas existentes por cobrir uma ampla gama
de aplicações. Estes conversores exibem instrínseca capacidade de trocar resolução por veloci-
dade de processamento, o que torna a implementação de moduladores Σ∆ bastante adequada a
sistemas de sinais mistos, especialmente aqueles sistemas que envolvem sinais de baixa a média
largura de banda. De acordo com a literatura, a maior parte dos relatos de conversores AD do
tipo Σ∆ empregam a técnica conhecida como capacitor-chaveado (SC) (TAN, 1996b), em tec-
nologias que disponibilizam uma vasta biblioteca de componentes analógicos otimizados para
tecnologia de fabricação CMOS.

Dentre estes componentes podemos citar os capacitores formados por duas camadas de
polisilício (poly-poly) e resistores de alta densidade compostos por materiais de alta resistivi-
dade. No entanto, a adição de tais módulos durante o processo de fabricação do CI elevam os
custos de produção se comparados à uma implementação que utiliza apenas o core1 da tecno-
logia CMOS orientada à concepção de circuitos puramente digitais. Para evitar tal sobrecarga
no custo do projeto, os blocos analógicos, em particular o modulador Σ∆, deve ser implemen-
tado apenas com os dispositivos primitivos disponíveis dentro do design kit do processo CMOS
considerado.

Para evitar o uso de componentes analógicos especiais desenvolveu-se uma técnica de pro-
jeto de circuitos analógicos conhecida como corrente chaveada (SI) (HUGHES; BIRD; MACBETH,
1989). Esta técnica de projeto não exige o emprego de capacitores lineares e amplificadores
operacionais, no entanto, requer um bom casamento2 (matching) entre os transistores MOS que
constituem pares diferenciais e espelhos de corrente.

1Neste contexto a palavra core subentende o conjunto mínimo de módulos necessários para a prototipação de
um circuito integrado.

2O valor de matching entre componentes depende da tecnologia utilizada.
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Esta técnica utiliza o transistor MOS como elemento fundamental para implementar as ope-
rações de atraso e escalonamento de sinais. Devido à natureza capacitiva da porta do transistor
MOS, é possível armazenar uma tensão na capacitância Cgs durante a fase de amostragem, e du-
rante a fase de retenção, memorizar e manter constante a corrente entre dreno-fonte (Ids) ante-
riormente amostrada. Desta forma, pode-se transmitir e aplicar ganhos nestas correntes usando
apenas transistores MOS, garantindo uma compatibilidade total com a tecnologia CMOS pa-
drão.

Além do mencionado, a técnica SI oferece outras vantagens. De um lado, pelo fato da
informação ser transmitida sob forma de corrente (ao invés de tensões), a excursão dinâmica
não é limitada diretamente pela tensão de alimentação. Esta característica de operação torna a
técnica SI adequada à aplicações envolvendo baixas tensões de alimentação. Por outro lado, a
técnica SI não requer opamps, consequentemente, altas velocidades podem ser alcançadas com
um baixo consumo de energia (TOUMAZOU et al., 1993).

Por tais motivos, moduladores SI-Σ∆ se tornaram foco de pesquisa durante as últimas duas
décadas. Os primeiros passos dentro deste campo de pesquisa focaram o projeto de moduladores
Σ∆ de 2a ordem (TAN, 1995a, 1996a; CRAWLEY; ROBERTS, 1992; ZHU; TENHUNEN, 1998). As
implementações descritas em (TAN, 1995a, 1996a) tem como base a primeira geração de células
de memória de corrente (HUGHES; BIRD; MACBETH, 1989), enquanto as referências (CRAWLEY;

ROBERTS, 1992; ZHU; TENHUNEN, 1998) focalizaram a segunda geração de células de memó-
ria de corrente (HUGHES; MACBETH; PATTULLO, 1990). Os moduladores citados anteriormente
sofreram forte influência dos mecanismos de erros3 inerentes à operação de circuitos em modo
corrente. Estes mecanismos de erro provocaram uma acentuada queda de desempenho nos
moduladores SI-Σ∆, e consequentemente, uma baixa performance se comparados às implemen-
tações que utilizam a técnica de capacitor-chaveado.

Visando minimizar tal diferença de performance, estratégias mais complexas e eficazes de
redução de erros SI foram aplicadas às células de memória de corrente, tal como mostram os
trabalhos descritos em (SUNG; CHANG; LIN, 2005; SUNG et al., 2006, 2012). Estes trabalhos pos-
suem características comuns, como a utilização de estratégias de realimentação, para diminuir
a impedância de entrada das células de memória SI, e circuitos de controle e manipulação do
sinal de modo comum, para reduzir o erro de offset presente na saída da célula. Adicionalmente,
o circuito é replicado e ligado de forma diferencial para cancelar as componentes de erro pro-
venientes do erro de injeção de carga nas capacitâncias parasitas dos transitores de memória.
Como resultado, a performance dos moduladores SI-Σ∆ foi melhorada, no entanto, não o bas-
tante para atingir o mesmo patamar de excelência do seu análogo projetado com a técnica SC,
conforme apresentado em (SUNG; YU; YAO, 2008).

3As origem e efeitos dos mecanismos de erro são estudados e modelados em (TAN, 1997; ABUELMA’ATTI, 1998;
MARTINS; DIAS, 1998; HELFENSTEIN; MOSCHYTZ, 1998).
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Implementações de moduladores Σ∆ de ordem elevada (N > 2) também já foram foco de
estudo. As referências (TAN, 1995b; TAN et al., 1996) apresentam o projeto e implementação de
moduladores Σ∆ cascata de 4a ordem. Em (TAN, 1995b), o autor utilizou técnicas de compen-
sação com base em transistores cascode e dupla amostragem (S2I) visando a redução de erros
SI. Já em (TAN et al., 1996), o autor otimizou a excursão dos sinais de corrente dentro dos inte-
gradores através de um escalonamento apropriado dos ganhos dos integradores e da malha de
realimentação. Apesar disso, os dois trabalhos apresentados não conseguiram tirar proveito da
elevada ordem da estrutura, obtendo baixos valores para a faixa de excursão dinâmica (DR) e
resolução efetiva de bits (ENOB), devido principalmente ao efeito do ruído térmico no sistema.

Já o trabalho reportado em (RODRIGUEZ-CALDERON et al., 2006) apresenta o projeto de um
modulador SI-Σ∆ cascata 2-1-1 reconfigurável para atender diferentes padrões de telecomunica-
ções (GSM, Bluetooth e WCDMA). Nesta implementação, o autor realiza modificações tanto à
nível de circuito (na célula de memória de corrente) quanto de arquitetura (modificando a ordem
da topologia) para atingir diferentes requisitos utilizando a mesma frequência de chaveamento.
No entanto, o trabalho limitou-se apenas a simulações elétricas no Hspice. Nenhum protótipo,
nem mesmo um layout foi desenvolvido.

Outro trabalho reportando o projeto de um modulador Σ∆ cascata 2-1-1 é descrito em (MAS-

MOUDI et al., 2007). Apesar de ser capaz de operar em alta frequência, fs = 80 MHz, o autor
restringiu seu esforço de projeto somente à célula de memória de corrente, obtendo resultados
modestos.

Até aqui, todos os projetos mencionados, independentemente da ordem do modulador, em-
pregaram moduladores com a estrutura conhecida como cascata de integradores com realimen-
tação distribuída (CIFB). No entanto, no ano de 2010, uma abordagem diferente envolvendo o
projeto de moduladores SI-Σ∆ foi apresentada em (PRIOR; RODRIGUES, 2010). De acordo com
esta proposta, que utiliza uma topologia de realimentação em avanço denominada feedforward4,
os integradores de corrente não mais processariam o sinal de entrada, evitando desta maneira
a geração de componentes de distorção harmônica provenientes do sinal de entrada em função
das não-idealidades do bloco integrador. A idéia foi comprovada através da implementação
de um modulador Σ∆ diferencial de 2a ordem e os resultados apresentados em (PRIOR, 2009).
Embora sejam claras as vantagens desta nova proposta, a utilização de células de memória SI
demasiadamente simples e sem maiores preocupações com os mecanismos de erros SI limita-
ram a performance do sistema, uma vez que as não-idealidades do integrador SI ainda afetam o
erro de quantização e causam adição ruído dentro da banda de interesse (SILVA, 2004).

4A topologia feedforward foi inicialmente desenvolvida para o projeto de moduladores Σ∆ com base na técnica
SC.
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1.2 Objetivos gerais e específicos

Além da sua inerente compatibilidade com tecnologias orientadas à concepção de circuitos
mistos em tecnologia puramente digital, a técnica SI oferece as seguintes vantagens:

• Como a portadora do sinal encontra-se na forma de corrente, a excursão do sinal não
é limitada pela tensão de alimentação, sendo assim, a técnica torna-se adequada para
operação em baixa tensão.

• Devido a sua baixa impedância, circuitos SI são susceptíveis à aplicações de maior fre-
qüência do que circuitos SC.

Infelizmente, uma das principais desvantagens da técnica SI são as não-linearidades da cé-
lula de memória SI, sendo estas responsáveis pela distorção harmônica (ROSA et al., 2004). Para
contornar este problema estratégias empregando topologias de baixa distorção, relatadas com
sucesso na literatura tanto para circuitos SC (SILVA et al., 2001) quanto SI (PRIOR; RODRIGUES,
2010), podem ser utilizadas para aliviar o processamento de sinal dentro do integrador do mo-
dulador Σ∆, diminuindo as variações de condutância que dão origem à distorção harmônica. O
objetivo deste trabalho é extender esta abordagem aos moduladores Σ∆ em cascata baseados
na técnica de comutação de corrente, possibilitando o projeto de moduladores Σ∆ de elevada
ordem e sobretudo intrinsecamente estáveis por construção.

Para isto será necessário, de uma forma mais específica, englobar os seguintes aspectos:

1. Estudo e revisão teórica dos modelos e arquiteturas de moduladores Σ∆.

2. Modelagem dos mecanismos de erros e degradação de performance, assim como estraté-
gias de compensação.

3. Projetar e implementar o protótipo de um modulador SI na tecnologia CMOS XFAB 0,6
µm.

4. Comparar os resultados teóricos e práticos extraindo as informações que forneçam contri-
buições de melhoria diante dos conhecimentos adquiridos.

1.3 Escopo e contribuição da proposta de dissertação

Este trabalho é dividido em 6 capítulos, nos quais são apresentados os princípios de ope-
ração, modelagem e dimensionamento de circuitos baseados na técnica de chaveamento de
corrente para moduladores SI-Σ∆ com base em arquiteturas de baixa distorção.
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No Capítulo 1, faz-se uma revisão bibliográfica e a contextualização dentro do cenário atual
de projeto de moduladores SI-Σ∆. Posteriormente, o trabalho é enquadrado e os objetivos gerais
e específicos enfatizados.

No Capítulo 2, apresenta-se o embasamento sobre os princípios de operação de conversores
AD do tipo Σ∆ e a apresentação das topologias de moduladores normalmente empregadas para
tal aplicação. Características de topologias convencionais, de baixa distorção e cascatas são
revisadas destacando-se os prós e contras sob o ponto de vista operacional.

Posteriormente, no Capítulo 3, serão apresentados blocos construtivos com base na técnica
de chaveamento de corrente destinados a moduladores Σ∆.

O capítulo 4 é dedicado à descrição dos mecanismos de erros responsáveis pela degradação
de performance de circuitos SI. O efeito individual e acumulativo sobre a operação da célula
de memória de corrente é modelado. Com base nisto, uma variedade de estratégias de compen-
sação baseadas em técnicas de circuitos são apresentadas visando a minimização das fontes de
erro.

Já no Capítulo 5 são abordadas as especificações iniciais para o desenvolvimento de um
modulador SI-Σ∆ cascata de 4a ordem. Estratégias de circuito visando a minimização de erros
são aplicados à célula de memória e no integrador de corrente. Simulações elétricas pós-layout
utilizando o Virtuoso-Spectre demostram a performance do modulador proposto na tecnologia
XFAB 0,6 µm. Detalhes sobre a elaboração do layout assim como um comparativo com outras
referências de moduladores SI finalizam o capítulo.

O Capítulo 6 apresenta as conclusões obtidas até o momento, assim como propostas e su-
gestões para trabalhos futuros.
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2 CONVERSÃO AD: MODULADORES Σ∆

Um conversor AD é um sistema que transforma sinais que são contínuos no tempo e na
amplitude em sinais discretos no tempo e quantizados em amplitude. A figura 1-(a) apresenta
os blocos básicos que constituem um conversor AD: filtro anti-aliasing, sampling-and-hold
(S/H), quantizador e um codificador.

A operação destes blocos é ilustrada na figura 1-(b). Primeiramente, o sinal analógico, xa(t),
passa através do filtro anti-aliasing, removendo as componentes espectrais acima de fs/2. O
sinal resultante , xb(t), é amostrado a uma frequência fs por um circuito do tipo sampling-and-
hold, originando um sinal discreto no tempo xs,n = xb(nTs). Após o sinal ser amostrado pelo
sampling-and-hold, o quantizador mapeia as amplitudes contínuas xs,n em n níveis discretos,
xc,n. Por último, o codificador atribui um único número binário para cada nível do sinal de
entrada amostrado, fornecendo uma saída digital yd,n.

S/H Codif.

fs/2

fs

x (t)a x (t)b xs,n xc,n

Filtro anti-aliasing Quantizador

yd,n

x (t)b

t

t

xs,n

nTs

xc,n

n

yd,n

amostragem

quantização

codificação

a)

b)

Figura 1: Esquema básico de um conversor AD. a) Diagrama de blocos. b) Processamento do
sinal.



25

Como ilustrado na figura 1, os princípios fundamentais envolvidos durante uma conversão
AD são: amostragem e quantização. Ambos processos realizam a conversão de contínuo para
discreto, o primeiro no tempo e o segundo na amplitude. Estas duas transformações apresentam
erros inerentes que limitam a performance do ADC, mesmo quando os blocos constituintes são
considerados ideais (MEDEIRO et al., 2006.).

2.1 Fundamentos da conversão AD

2.1.1 Amostragem

Conversores AD podem ser classificados conforme o valor da razão entre a frequência de
amostragem, fs, e a taxa de Nyquist fd = 2BW , onde BW é a largura de banda do sinal de
interesse (MEDEIRO et al., 2006.). A relação entre estas duas quantidades é denominada taxa de
sobreamostragem (M = fs/2BW ). De acordo com o teorema de Nyquist, M deve ser maior que
a unidade para evitar a perda da informações durante o processo de amostragem. Baseando-se
neste critério, aqueles ADCs com M = 1 são chamados de conversores do tipo Nyquist. De
outra forma, se M ≫ 1, os ADCs são denominados conversores do tipo Sobreamostrados.

A faixa de aplicação de diferentes arquiteturas de ADCs (Nyquist e Sobreamostrados) é
salientanda no gráfico da figura 2. Este gráfico apresenta as especificações normalmente re-
queridas em termos de resolução e velocidade para diferente aplicações. Para facilitar o en-
tendimento, a figura é dividida em três regiões, mostrando a máxima resolução atinginda para
diferentes velocidades de conversão.

Figura 2: Resolução versus velocidade de operação de conversores AD (ROSA; PEREZ-VERDU;
RODRIGUEZ-VAZQUEZ, 2002).
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Observa-se que os conversores do tipo sobreamostrados cobrem uma ampla região de ope-
ração. Por este motivo, estes se tornaram muito populares durante as últimas duas décadas.
Estes tipos de conversores contornam uma série de problemas encontrados em conversores do
tipo Nyquist. Estes problemas são originados principalmente pela necessidade do emprego de
filtros analógicos de alta precisão e uma grande sensibilidade às variações do processo de fabri-
cação (MEDEIRO et al., 2006.).

De fato, os conversores que empregam a sobreamostragem tem como vantagem o relaxa-
mento das especificações de projeto da parte analógica ao custo do emprego de filtros puramente
digitais. Esta troca se torna bastante vantajosa quando o ADC é implementado num processo
CMOS padrão de baixo custo, orientado à implementação de circuitos VLSI, onde o projeto da
parte digital é efetuado de maneira semi-automática e eficaz, ocupando pouca área em silício.
Por outro lado, o projeto de circuitos analógicos de grande precisão nestas tecnologias requer
um maior esforço de projeto, principalmente à medida que a tensão de alimentação se torna
cada vez menor.

Outra grande vantagem do emprego dos conversores AD do tipo sobreamostrados é o re-
laxamento das especificações do filtro anti-aliasing. Isto é apresentado na figura 3. Note que o
filtro anti-alisiang para os conversores do tipo Nyquist possuem uma taxa de redução de ganho
bastante abrupta perto da frequência de corte, induzindo o uso de filtros de elevada ordem.
Adicionalmente, estes filtros introduzem distorções de fase nas componentes de frequências
localizadas nas proximidades da região de corte. De modo contrário, os conversores sobrea-
mostrados permitem a utilização de filtros anti-alisiang com especificações menos rigorosas na
banda de transição, uma vez que não irá ocorrer sobreposição de sinais devido a replicação de
espectros (efeito da amostragem) pelo fato de fs/2 ≫ BW .

frequência

a)

frequência

b)

BW f /2s

|x (f)|a

|x (f)|a

BW f /2-Bs W

filtro anti-alisiang

filtro anti-alisiang

f /2s

Figura 3: Filtro anti-aliasing. a) Nyquist. b) Sobreamostrados.
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2.1.2 Quantização

Um quantizador é um sistema que realiza o mapeamento de amplitudes contínuas em um
conjunto de amplitudes discretas. Diferentemente do processo de amostragem, a quantização
de sinais discretos não é uma operação reversível (OPPENHEIM; SCHAFER, 1989). A figura 4-
(a) apresenta a função de transferência característica de um quantizador ideal. Isto pode ser
representado matematicamente por uma função não-linear como a descrita na equação 2.1

y = gq · x+ eq(x) (2.1)

onde gq denota o ganho do quantizador e eq representa o erro de quantização. Este erro
é função do sinal de entrada, x, como apresentado na figura 4-(b). Note que, se x é mantido
dentro de um intervalo [xmin,xmax], o erro de quantização é limitado também dentro de uma
faixa dada por [-∆/2,∆/2], sendo ∆ = X f s/(2N −1) a separação entre dois níveis de quantização
consecutivos. Para sinais fora da faixa definida anteriormente, o valor absoluto do erro de
quantização cresce linearmente. Esta situação é conhecida como saturação do quantizador.

y

xxmin xmax

XFS

x

e (x)q

Δ/2

-Δ/2

e

p (e)q

-Δ/2 +Δ/2

1/Δ

x y

Quantizador

Σ
y

e

x gq

≡

(a)

(b)

( c )

(d)

gq

Figura 4: Processo de quantização ideal. a) Função de transferência. b) Erro de quantização. c)
Probabilidade de distribuição do ruído de quantização. d) Modelo linear do ruído de quantiza-
ção.

Se x varia de forma randômica entre uma amostra e outra dentro dos limites [xmin,xmax]
e o número de níveis de quantização for suficientemente grande, pode-se afirmar que o erro
de quantização possui uma distribuição normal e uma média igual a zero dentro do intervalo
[-∆/2,∆/2], sendo a função de probabilidade do tipo retangular como mostra a figura 4-(c).
Desta forma, o erro de quantização pode ser modelado como uma fonte de ruído branco e
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normalmente denominado de ruído de quantização, conforme figura 4-(d). Como a potência
do ruído de quantização é uniformemente distribuida dentro da faixa [-fs/2, fs/2], a densidade
espectral de potência é definida como:

SE( f ) =
σ2

fs
=

1
fs

[
1
∆

∫ +∆/2

−∆/2
e2 ·de

]
=

∆2

12 fs
(2.2)

Consequentemente, o ruído presente dentro da banda passante do sinal é calculado da se-
guinte forma:

PE( f ) =
∫ +Bw

−Bw
SE( f ) ·d f =

∆2

12M
(2.3)

Conforme equação 2.3, o ruído dentro da banda é reduzido a uma taxa de 3dB/oitava em
função do aumento da taxa de sobreamostragem (M).

2.2 Moduladores do tipo Σ∆

É possível reduzir a quantidade de ruído dentro da banda de interesse além do que poderia
ser extraído somente com o uso da sobreamostragem se o quantizador mencionado anterior-
mente for utilizado em malha fechada. Estes são os princípios básicos dos conversores AD do
tipo Σ∆, primeiramente reportados na literatura em 1966 por (INOSE; AOKI; WATANABE, 1966).

A figura 5 apresenta uma representação em diagrama de blocos de um conversor do tipo Σ∆
passa-baixas incluindo os três componentes básicos: filtro anti-aliasing, modulador Σ∆ e filtro
decimador digital. Após passar pelo filtro anti-aliasing, o sinal de entrada é sobreamostrado
e quantizado pelo modulador. Adicionalmente, o modulador processa o erro de quantização
(modelando o espectro) de tal forma que grande parte do ruído de quantização é removido da
banda passante do sinal e deslocado para altas frequências, para então ser eliminado pelo filtro
digital. Este último também é responsável por reduzir a frequência do sinal amostrado em fs

para um valor inferior1 fd . O resultado final é um sinal codificado representado por um grande
número de bits à uma taxa fd .

Dentre os blocos descritos anteriormente, o modulador Σ∆ é considerado a parte mais crítica
do projeto em nível de complexidade, uma vez que a sobreamostragem simplifica os requeri-
mentos do filtro anti-aliasing e o filtro decimador é um circuito puramente digital, cujo projeto
é altamente estruturado e automatizado pelas ferramentas de EDA.

1Processo denominado downsampling.



29

fs/2

Quantizador

DAC

+

-
fd/2

Filtro digital

Modulador ΣΔ Decimador

Downsampler

M

Filtro anti-aliasing

H(z)

Figura 5: Diagrama de blocos de um conversor AD Σ∆.

2.2.1 Arquitetura básica de um modulador Σ∆

A figura 6-(a) apresenta a estrutura básica de um modulador Σ∆. A saída y, por meio
da realimentação, é subtraída da entrada x, que foi amostrada a uma taxa muito superior à
frequência de Nyquist. O sinal resultante é filtrado por H(z) e transmitido ao quantizador.
Este filtro H(z) possui como características o ganho elevado dentro da faixa de frequências de
interesse e o ganho reduzido fora dela.

Quantizador

DAC

+

-

x y

fs/2

Y(f) S (f)TF

N (f)TF

(a)

(b)

H(z)

Figura 6: Estrutura básica de um modulador Σ∆.

Assumindo que o erro de quantização pode ser modelado por uma fonte de ruído branco, o
quantizador pode ser substituído pelo modelo linear apresentado na figura 4-(d). Neste caso, o
modulador da figura 6-(a) pode ser visto como um sistema de duas entradas, x e e, e uma única
saída, y, cuja representação no domínio Z é dada por

Y (z) = ST F(z)X(z)+NT F(z)E(z) (2.4)
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onde X(z) e E(z) são as funções de transferência representadas em tranformadas Z do sinal
de entrada e do ruído de quantização, respectivamente. ST F(z) é a função de transferência do
sinal de entrada e NT F(z) a função de transferência do ruído de quantização. Analisando o
diagrama de blocos da figura 6-(a) pode-se deduzir que:

ST F(z) =
H(z)

1+H(z)
(2.5)

NT F(z) =
1

1+H(z)
(2.6)

cujo comportamento dentro da faixa de interesse é definido como:

|ST F(z)|= k (2.7)

NT F(z)→ 0 (2.8)

sendo k uma constante. Devido ao fato de NT F → 0 para baixas frequências, o modulador
é denominado passa-baixas. A figura 6-(b) ilustra o comportamento das funções STF e NTF em
função da frequência.

Desta forma, têm-se uma modificação do espectro do erro de quantização devido a operação
do filtro H(z) expressa pela seguinte função:

SQ( f ) = SE( f )|NT F( f )|2 (2.9)

Consequentemente, o erro de quantização dentro da banda passante do sinal passa a ser
calculado da seguinte forma:

PQ =
∫ +Bw/2

−Bw/2
SQ( f ) ·d f =

∆2

6 fs

∫ +Bw/2

−Bw/2
|NT F( f )|2 ·d f (2.10)

2.2.2 Figuras de mérito

A partir deste ponto é conveniente definir algumas figuras de mérito normalmente utilizadas
para caracterizar conversores do tipo Σ∆, tais como: relação Sinal-Ruído (SNR), relação Sinal-
Ruído e Distorção (SNDR), Faixa Dinâmica (DR) e Número Efetivo de Bits (ENOB).
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2.2.2.1 Relação Sinal-Ruído (SNR) e Relação Sinal-Ruído e Distorção (SNDR)

A Relação Sinal-Ruído (SNR) é a taxa entre a potência do sinal e a potência total produzida
pelo erro de quantização e ruído do circuito, excluindo a influência da distorção harmônica
causada pelo sinal de entrada. Este figura é normalmente mensurada em dB e dada por:

SNR = 10log10

(
A2/2
PQ

)
(2.11)

onde A é a amplitude do sinal de entrada e PQ a potência do ruído de quantização. Note que
o valor do SNR aumenta de forma linear com o incremento de A. No entanto, a partir de um
certo valor de amplitude, a entrada do quantizador satura ocasionando um decaimento da curva
do SNR. O valor do SNR neste valor de amplitude (máximo valor de SNR) é denominado como
SNRpico.

Além do ruído de quantização, existem outros mecanismos que aumentam a potência do
ruído dentro da banda de interesse. Dentre estes mecanismos estão as não-idealidades do cir-
cuito e as harmônicas do sinal de entrada. Para levar em consideração todos estes erros, a
relação Sinal-Ruído e Distorção é normalmente utilizada e designada pela sigla SNDR.

2.2.2.2 Faixa Dinâmica (DR) e Número Efetivo de Bits (ENOB)

A faixa dinâmica do sinal de entrada (DR) é definida como a razão entre a potência do sinal
de saída referente a uma entrada XFS e a potência de um outro sinal de saída de menor amplitude,
de tal forma que este último não consiga se distinguir do ruído (SNR=0dB). Idealmente, o fundo
de escala do sinal de entrada do modulador é definido pelo quantizador. Desta forma:

DR = 10log10
(XFS/2)2

2PQ
(2.12)

Consequentemente, obtém-se o número efetivo de bits ou a efetiva resolução de bits de um
conversor AD como função do DR (MEDEIRO et al., 2006.):

ENOB =
DR(dB)−1,76

6,02
(2.13)

2.2.3 Modulador Σ∆ de 1a ordem

De acordo com as equações 2.7 e 2.8, a função H(z) de um modulador Σ∆ do tipo passa-
baixas deve possuir um ganho infinito quando z → 1. Já em altas frequências (z → ∞) o ganho
deve ser praticamente nulo. O bloco mais simples e capaz de satisfazer as condições exigidas é
o integrador, cuja função de transferência é dada por
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H(z) =
z−1

1− z−1 (2.14)

Substituindo o filtro H(z) da figura 6-(a) por um integrador discreto e o quantizador por um
comparador (quantizador de 1 bit) obtêm-se o modulador da figura 7. Assumindo o modelo
linear do comparador e os ganhos gx = gDAC = 1, a saída Y(z) é dada por:

Y (z) = z−1X(z)+(1− z−1)E(z) (2.15)

gx

H(z)

DAC

Y(z)
+

-
gDAC

X(z)

Figura 7: Modulador Σ∆ de 1a ordem.

Note que NT F(z) = (1− z−1) é uma função de transferência de primeira ordem, conse-
quentemente, a arquitetura apresentada na figura 7 é denominada modulador passa-baixas de
primeira ordem. A equação para o DR deste modulador é expressa, conforme (MEDEIRO et al.,
2006.), por:

DR(dB) = 10log10

(
9M3

2π2

)
(2.16)

onde M é a taxa de sobreamostragem.

A principal desvantagem de um modulador de 1a ordem é a necessidade de um elevado
valor de sobreamostragem (M) para atingir uma alta resolução2. Dobrando o valor de M na
equação 2.16 consegue-se um acréscimo de apenas 9dB no DR.

Outra desvantagem deste modulador é a alta correlação entre o sinal de entrada e o erro
de quantização. Devido à correlação, o espectro de saída do modulador pode conter idle tones
que não são previstos pelo modelo de ruído que descreve o erro de quantização. Isto pode ser
claramente visto através da figura 8, que ilustra a potência do erro de quantização dentro da
banda de interesse para diferentes entradas DC normalizadas por ∆/2.

2Exemplo: para obter 16 bits de resolução de um sinal de 10 kHz de banda é necessário uma taxa de sobrea-
mostragem de M=1500.
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Figura 8: Potência do erro de quantização em função do sinal de entrada (MEDEIRO et al., 2006.).

2.2.4 Modulador Σ∆ de 2a ordem

Se o quantizador do modulador apresentado na figura 7 for substituído por outro modulador
de 1a ordem obtém-se um modulador de segunda ordem, ver figura 9. Supondo que gDAC2 =

2 · gx1 · gDAC1 e gx1 = gx2 = 1, garante-se a estabilidade do modulador (ROSA; PEREZ-VERDU;

RODRIGUEZ-VAZQUEZ, 2002) resultando na função de saída Y(z) dada pela equação 2.17.

Y (z) = z−2X(z)+(1− z−1)2E(z) (2.17)

gx1

DAC

Y(z)
+

-
gDAC1

X(z) gx2

DAC

+

-
gDAC2

H(z) H(z)

Figura 9: Modulador Σ∆ de 2a ordem clássico.

Para este modulador NT F(z) = (1− z−1)2. Consequentemente, a partir da equação 2.10,
tém-se que a potência do ruído de quantização é dada por:

PQ =
∆2π4

60M5 (2.18)

Dessa forma, dobrando o valor de M observa-se um decréscimo de 15dB no ruído presente
na banda do sinal, ao invés dos 9dB obtidos através de um modulador de 1a ordem.

Além da diminuição da potência do ruído dentro da banda de interesse, a utilização de dois
integradores também contribui para descorrelacionar o sinal de entrada do erro de quantização.
De forma geral, a presença de idle tones no espectro de saída decresce à medida que a ordem
do modulador aumenta.
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Para demonstrar a funcionalidade de um modulador Σ∆, simulações comportamentais utili-
zando componentes ideais são realizadas no Matlab/Simulink. Num primeiro instante realizou-
se a simulação do modulador apresentado na figura 10. Trata-se de um modulador Σ∆ de 2a

ordem convencional, cujos ganhos são especificados na tabela 1.

Figura 10: Modelo Simulink do modulador 2a ordem.

O modulador foi simulado com uma frequência de amostragem de 5 MHz, M = 250 e um
sinal de entrada com frequência de 1 kHz. No gráfico da figura 11 pode-se visualizar o espectro
de potência do sinal de saída Yout . Conforme pode ser visto, a função de transferência do ruído
NTF é de 2a ordem (40 dB por década) e o noise-shaping causou o deslocamento do ruído de
quantização para altas frequências, fora da banda de interesse.

Já na figura 12 é apresentado o espectro de saída dos integradores 1 e 2. Observa-se neste
gráfico que os integradores não processam somente o sinal de entrada, mas também o ruído
gerado pelo processo de quantização. Devido às não-lineariades dos integradores reais (imple-
mentados eletricamente), componentes harmônicas poderão ser geradas ocasionando a degra-
dação da performance do modulador Σ∆.

Frequência

40 dB/dec

Figura 11: Espectro de saída de um modulador 2a ordem.
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Frequência

Figura 12: Espectro das saídas dos integradores de um modulador 2a ordem.

Tabela 1: Ganhos do modulador de 2a ordem convencional.

Coeficiente Ganho
g1 1
g2 1

gDAC1 0,25
gDAC2 0,5

2.3 Modulador Σ∆ em topologia de baixa distorção

A distorção harmônica, problema normalmente encontrado em arquiteturas tradicionais de
moduladores Σ∆, é causada pela não-idealidade do bloco integrador. A função passa-altas,
inerente da operação do modulador, atenua estes efeitos não-lineares, mas não o suficiente para
sinais de banda larga.

Uma maneira de evitar a distorção harmônica introduzida por este elemento é prevenir o
mesmo de processar os sinais de entrada. Isto pode ser realizado modificando a topologia do
modulador, tornando a função de transferência do sinal ST F igual a 1. Assim, permite-se que
o sinal de entrada e o erro de quantização sejam processados separadamente (SILVA; MOON;

TEMES, 2004; RUSU et al., 2005). A figura 13 apresenta a topologia orientada a este tipo de
aplicação.
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e

Figura 13: Topologia Σ∆ de baixa distorção.

Por meio de uma análise linear tém-se que a função de transferência deste sistema é dada
por:

Y (z)
X(z)

=
1+g1g4H +g1g2g3H2

1+g1g4H +g1g2g3H2 (2.19)

A partir da equação 2.19 derivam-se as relações para a obtenção de um noise-shaping de
segunda ordem, estas apresentadas na equação 2.20.

{
g1g2g3 = 1

g1g4 = 2
(2.20)

Assumindo que o modulador respeite as relações encontradas em 2.20, a função de transfe-
rência do sinal é dada por:

ST F(z) =
1+2H +H2

1+2H +H2 (2.21)

onde H(z) = z−1/(1−z−1). A realimentação à frente, ou feedforward, adiciona o termo 1+
2H no numerador da ST F , tornando o numerador igual ao denominador e, consequentemente,
ST F = 1. Já a função de transferência para o ruído é idêntica à de uma topologia de 2a ordem
tradicional:

NT F(z) =
1

1+2H +H2 = (1− z−1)2 (2.22)

Portanto, o sinal de erro presente na entrada do primeiro integrador é dado por:

E(z) = X(z) · [1−ST F(z)]+Q(z) ·NT F(z) = Q(z) ·NT F(z) (2.23)
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A equação 2.23 indica que os integradores do modulador Σ∆ processam, basicamente, o
erro de quantização. Uma vez que o sinal de entrada não é processado pelos integradores, as
harmônicas oriundas deste não são geradas. No entanto, as não-idealidades do integrador ainda
podem afetar a função de transferência do erro de quantização, causando um acréscimo de ruído
dentro da banda do sinal.

Na prática, o cancelamento de x não será perfeito. Uma vez que o sinal y é uma estimativa de
x, sua precisão depende do perfeito casamento entre parâmetros elétricos e de processo (SILVA,
2004). Consequentemente, haverá algum resíduo/componente de x em e, e inevitalvemente, nos
integradores. No entanto, isto pode ser negligenciado.

Além da maior robustez às não-linearidades dos integradores, as topologias de baixa distor-
ção possuem outras vantagens significantes que serão descritas a seguir.

2.3.1 Aumento da faixa dinâmica do sinal de entrada

O fato de o sinal x não ser processado pelos integradores significa que a faixa de excursão
do sinal de saída não limita a amplitude do sinal de entrada. Sob o ponto de vista de projeto,
os únicos elementos que devem acomodar o fundo de escala do sinal de entrada são as chaves
e o quantizador. Em topologias convencionais, deve-se prestar atenção para que as saídas dos
integradores não saturem para o máximo valor de amplitude do sinal de entrada, que é deter-
minado pelo projeto apropriado dos ganhos dos integradores e dos laços de realimentação do
modulador Sigma-Delta. Esta preocupação não é, em teoria, necessária para moduladores Σ∆
que empregam topologias de baixa distorção.

2.3.2 Somente um DAC para realimentação

Muitas topologias de moduladores Σ∆ utilizam a técnica de realimentação distribuída e
requerem o projeto de dois ou mais DACs. Entretanto, a topologia da figura 13 necessita de
apenas um DAC no laço de realimentação, o que simplifica o projeto elétrico do modulador
(SILVA, 2004).

2.3.3 Arquiteturas MASH simplificadas

Estruturas MASH (Multi-Stage Noise-Shaping) requerem o acoplamento do ruído de quan-
tização de um estágio para outro. Isto é usualmente obtido através da subtração entre os sinais
de saída e entrada do quantizador. Circuitos analógicos auxiliares são necessários para a im-
plementação desta operação (SILVA; MOON; TEMES, 2004). Levando-se em consideração estes
fatos, a utilização da topologia de baixa distorção se torna demasiadamente vantajosa uma vez
que o ruído de quantização é diretamente obtido na saída do segundo integrador, como pode ser
visto na figura 14.
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e
Yint1 Yint2

próximo estágio

Figura 14: Caminho do erro de quantização em topologias de baixa distorção.

Sendo a função de transferência do integrador dada por H(z) = z−1/(1−z−1), as saídas dos
integradores Yint1 e Yint2 podem ser definidas como:

Yint1(z) =− g1z−1(1− z−1)

1+(g1g4 −2)z−1 +(1+g1g2g3 −g1g4)z−2 Q(z) (2.24)

Yint2(z) =− g1g2z−2

1+(g1g4 −2)z−1 +(1+g1g2g3 −g1g4)z−2 Q(z) (2.25)

Respeitando as condições impostas na equação 2.20, pode-se simplificar as equações 2.24
e 2.25 e o resultado reescrito da seguinte forma:

Yint1(z) =−g1z−1(1− z−1)Q(z) (2.26)

Yint2(z) =−g1g2z−2Q(z) (2.27)

Em aplicações reais a saída do segundo integrador também irá conter outras não-idealidades
em adição ao ruído de quantização, tais como ruído térmico e de distorção proveniente dos
diversos blocos que constituem o modulador. Independentemente disso, arquiteturas MASH de
baixa distorção são mais simples e robustas a não-idealidades se comparadas às arquiteturas
MASH tradicionais (SILVA; MOON; TEMES, 2004).

Uma nova simulação comportamental empregando a arquitetura de baixa distorção des-
crita anteriormente é realizada. Os parâmetros de simulação são idênticos aos utilizados na
simulação anterior. O modelo utilizado para simulação é apresentado na figura 15. Os ganhos
envolvidos e seus valores são especificados na tabela 2.
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Figura 15: Modelo Simulink do modulador 2a ordem de baixa distorção.

Tabela 2: Ganhos do modulador de 2a ordem de baixa distorção.

Coeficiente Ganho
g1 1
g2 0,25
g3 4
g4 2

Conforme pode ser visto na figura 16, a função de transferência do ruído NTF é de 2a ordem
ordem (40dB por década) e o noise-shaping causou o deslocamento do ruído de quantização
para as altas frequências. Na figura 17 são apresentados os espectros de saída dos integra-
dores. Conforme visto no gráfico, os integradores processam, basicamente, o ruído gerado pelo
processo de quantização, diferentemente do que ocorre nas topologias convencionais. Conse-
quentemente, esta topologia de baixa distorção se mostra mais robusta às não-linearidades no
integrador.

O gráfico da figura 18 apresenta simultaneamente o espectro de todos os sinais de interesse:
Yout , int1 e int2; esta figura mostra claramente a separação entre o processamento do sinal de
entrada e do erro de quantização.
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Frequência

Figura 16: Espectro da saída do modulador 2a ordem em baixa distorção.

Frequência

Figura 17: Espectro da saída dos integradores 1 e 2.
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Frequência

Figura 18: Espectro da saída dos integradores e do modulador.

2.4 Modulador Σ∆ cascata 2-2 de baixa distorção

Para a correta operação de um modulador em cascata é necessário a realização adequada
do processamento digital das saídas dos estágios. Para ilustrar esta operação, será considerado
o modulador de 4a ordem em cascata, composto por dois moduladores de segunda ordem com
realimentação em avanço, apresentado na figura 19.

g1 g2

g3

g4

DAC

H(z)
X(z)

Q (z)1

Y (z)1

g1 g2

g3

g4

DAC

Q (z)2

Y (z)2

I (z)2

g5

H  (z)d2

H  (z)d1

Y (z)out

H(z)

H(z) H(z)

+

-

+

-

+
+

+

++
+

+

+

Figura 19: Modulador Σ∆ cascata 2-2 de baixa distorção.

Analisando linearmente o sistema tém-se que a saída do primeiro estágio é dada por:

Y1(z) = X(z)+
(1− z−1)2

1+(g1g4 −2)z−1 +(1+g1g2g3 −g1g4)z−2 Q1(z) (2.28)

onde X(z) é o sinal de entrada e Q1(z) é o erro de quantização. As seguintes relações podem
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ser derivadas para a realização do noise-shaping de segunda ordem no primeiro estágio:

{
g1g2g3 = 1

g1g4 = 2
(2.29)

Utilizando estas relações obtém-se como saída do primeiro estágio:

Y1(z) = X(z)+
(
1− z−1)2

Q1(z) (2.30)

Por outro lado, a saída do segundo estágio é definida como:

Y2(z) = I2(z)+(1− z−1)2Q2(z) (2.31)

onde I2(z) e Q2(z) são, por definição, o sinal de entrada e o erro de quantização referentes
ao segundo estágio do modulador em cascata.

Pelo fato do primeiro estágio ser um modulador de 2a ordem que utiliza a arquitetura de
baixa distorção, a saída do segundo integrador, I2(z), contém, basicamente, o erro de quantiza-
ção do primeiro estágio (JOSE et al., 2007). Portanto:

I2(z) =−g1g2z−2Q1(z) (2.32)

Substituindo esta última equação em 2.31 obtém-se:

Y2(z) =−g1g2z−2Q1(z)+(1− z−1)2Q2(z) (2.33)

que envolve o erro de quantização do primeiro e do segundo estágio.

As saídas destes estágios podem ser processadas digitalmente de forma a fornecer uma
saída Yout(z) em que o ruído de quantização do primeiro estágio é totalmente cancelado (JOSE et

al., 2007). Para isto a seguinte operação pode ser realizada:

Yout(z) = Hd1(z)Y1(z)+g5Hd2(z)Y2(z) (2.34)

onde as Hd1 e Hd2 são expressas por:

Hd1(z) = z−2 (2.35)
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Hd2(z) = (1− z−1)2 (2.36)

Expandindo a equação 2.34 em função de Y1(z) e Y2(z) obtém-se:

Yout(z) = Hd1(z)
[
X(z)+(1− z−1)2Q1(z)

]
+g5Hd2(z)

[
−g1g2z−2Q1(z)+(1− z−1)2Q2(z)

]
(2.37)

A substituição das equações 2.35 e 2.36 em 2.37 resulta numa saída modulada de 4a ordem

dada por:

Yout(z) = z−2X(z)+g5
(
1− z−1)4

Q2(z) (2.38)

onde g5 é definido como:

g5 =
1

g1g2
(2.39)

Note que a equação 2.38 contém somente a versão atrasada do sinal de entrada X(z) e o

ruído de quantização do segundo estágio com um noise-shaping de 4a ordem. Como pode ser

visto, o ruído de quantização do primeiro estágio foi eliminado devido às operações realizadas

pelo circuito de cancelamento lógico digital. Assim, a saída do modulador em cascata 2-2 em

arquitetura de baixa distorção proporciona o seguinte resultado:

Yout(z) = ST F(z)X(z)+NT F2(z)Q2(z) (2.40)

onde ST F , NT F1 e NT F2 são dados por:

ST F(z) = z−2 (2.41)

NT F1(z) = 0 (2.42)

NT F2(z) = g5(1− z−1)4 (2.43)
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de tal forma que a sua performance é similar à de um modulador Σ∆ ideal com função

de transferência de ruído de 4a ordem, no entanto, incondicionalmente estável por construção.

O erro de quantização dentro da banda de interesse deste modulador é calculado da seguinte

forma:

PQ = (g5)
2 · △

2

12
· π8

9M9 (2.44)

onde ∆ é o nível de quantização do segundo estágio. Note que a performance atingida por

este modulador seria idêntica a de um modulador de 4a ordem ideal caso g5 = 1. Entretanto, o

coeficiente g5 tem valor maior que 1 pelo seguinte motivo: g5 < 1 envolve aumentar os ganhos

dos integradores, o que leva à uma maior excursão de sinal na saída deste bloco e um overload

prematuro dos quantizadores. Portanto, valores comuns para g5 estão entre 2 e 4, que levam a

um decréscimo no DR de 6dB (1 bit) a 12dB (2 bit), respectivamente.

O modelo utilizado para simulação é apresentado na figura 20. Os ganhos envolvidos e seus

valores são especificados na tabela 3. O modulador foi simulado sob condições ideais.

Tabela 3: Ganhos do modulador cascata 2-2.

Coeficiente Ganho
g1 1
g2 0,25
g3 4
g4 2
g5 4

A frequência de amostragem, o valor de sobreamostragem e o sinal de entrada são dados

respectivamente por fs = 5 MHz, M = 250 e fin = 1 kHz. Na figura 21 tém-se o espectro de

saída do primeiro estágio (Y1) e do modulador cascata 2-2 (Yout). Pode-se observar nitidamente

neste gráfico a diferença entre as funções Y1 e Yout . Conforme o gráfico, a função de trans-

ferência do ruído NTF é de 4a ordem ordem (80 dB por década) e o noise-shaping causou o

deslocamento do ruído de quantização para as altas frequências, fora da banda de interesse. A

função Yout(z), além de remover mais ruído de dentro da banda do sinal (incremento do valor

de SNR), provocou aumento na largura de banda do sinal.
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Figura 20: Modelo Simulink do modulador cascata 2-2.
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Frequência

Figura 21: Comparação entre as saídas Y1 e Yout .
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3 BLOCOS CONSTITUINTES DE MODULADORES SI-Σ∆

3.1 Princípios de operação da técnica SI: célula de memória

O princípio de operação dos circuitos que operam com a técnica SI é ilustrado na figura

22. Quando a chave S está fechada, figura 22-(b), a porta do transistor M é conectada à tensão

de entrada vin. Assumindo-se que o transistor M opere na saturação, a corrente de dreno ids

será função da tensão vgs. Quando a chave S abre, figura 22-(c), o terminal de porta é isolado

permitindo a memorização da carga armazenada na capacitância Cgs, e por sua vez, a tensão vgs.

Desta forma, a corrente de dreno no instante anterior a abertura da chave, ids(vin), é memorizada.

S

vin Cgs

ids

M

S

vin Cgs

i (v )ds in

M

Cgs

i (v )ds in

M

(a) (b) (c)

Figura 22: Princípio de operação de circuitos operando à corrente chaveada.

O bloco mais elementar desta classe de circuitos é a célula de memória de corrente. A pri-

meira implementação foi baseada num simples espelho de corrente (HUGHES; BIRD; MACBETH,

1989). Na literatura, estes circuitos são conhecidos como primeira geração de células de memó-

ria de corrente. A figura 23-(a) apresenta o esquema básico de tais células. Este circuito possui

dois diferentes modos de operação: amostragem e retenção do sinal.

Durante a fase ϕ1 do período (n−1/2)Ts (amostragem do sinal), a chave S1 está fechada e

a célula de memória opera como um espelho de corrente. A soma da corrente de entrada ii e a

corrente de polarização Ibias resulta na corrente de dreno do transistor M1,

id1,n−1/2 = ii,n−1/2 + Ibias (3.1)
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S1

M2

S2

Ibias io

ø1

ø2 S1

ii

M1

Ibias

ø1

(a) (b)

ii

M1

Ibias

ø1

ø2

(c)

M2

Ibias io

Figura 23: Primeira geração de células de memória de corrente. a) Versão que disponibiliza a
corrente io no período ϕ2. b) Versão que disponibiliza io durante todo intervalo de tempo. c)
Diagrama de fases.

Durante esta fase, a corrente de saída io é nula e o transistor M2 é conectado à fonte de

polarização Ibias. Dessa forma:

id2,n−1/2 = Ibias (3.2)

Na fase ϕ2 do período nTs, a chave S1 está aberta e a chave S2 está fechada. A capacitância

na porta do transistor M2 armazena a carga correspondente à tensão de porta no intervalo (n−
1/2)Ts. Portanto, a corrente de dreno de M2 é mantida no valor id1,n−1/2, resultando na seguinte

equação:

id2,n = id1,n−1/2 = ii,n−1/2 + Ibias (3.3)

Já a corrente de saída, io, durante a fase ϕ2 é dada por:

io,n = Ibias − id2,n =−ii,n−1/2 (3.4)
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A função de transferência, expressa em Z, da equação 3.4 resulta em:

io(z) =−z−1/2ii(z) (3.5)

Pode-se inferir, a partir da equação anterior, que a corrente de saída é uma versão memori-

zada da corrente de entrada. Isto é possível devido ao armazenamento de cargas na capacitância

da porta do transistor M2. Nota-se que o circuito da figura 23-(a) não disponibiliza a corrente

de saída durante o período ϕ1. Para ter esta corrente disponível durante todo intervalo de tempo

utiliza-se o circuito da figura 23-(b), conhecido como célula de memória track-and-hold.

A primeira geração de células de memória não é muito indicada para realização de filtros

de elevada precisão. Circuitos que tem como base estas células sofrem inevitavelmente de

erros resultantes do descasamento entre os transistores de memória M1 e M2 (ROSA; PEREZ-

VERDU; RODRIGUEZ-VAZQUEZ, 2002). No entanto, a introdução de circuitos denominados de

copiadores de corrente possibilitaram contornar este problema através do desenvolvimento da

segunda geração de células de memória de corrente (HUGHES; MACBETH; PATTULLO, 1990). A

figura 24 apresenta o esquemático deste circuito.

S3

Ibias

io

ø2

ii

Cgs

id

S1

S2ø1

M

ø1

ø2

Figura 24: Segunda geração de células de memória de corrente.

A funcionalidade deste circuito é descrita a seguir. Durante a fase ϕ1 do período (n−1/2)Ts,

as chaves S1 e S2 estão fechadas permitindo que a corrente ii + Ibias flua através do dreno do

transistor M. Esta corrente de dreno é expressa por:

id,n−1/2 = ii,n−1/2 + Ibias (3.6)

Já durante a fase ϕ2 do período nTs, as chaves S1 e S2 estão abertas e o valor de id é susten-

tado. Agora, com a chave S3 fechada, a corrente de saída é dada por:
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io,n =−ii,n−1/2 (3.7)

É importante notar que a performance da célula de memória apresentada na figura 24 é

degradada como consequência de vários mecanismos de erro, tais como: erro de condutância,

erro devido a injeção de carga, erro de settling, etc. Estes mecanismos de erro serão tratados

detalhadamente no capítulo 4.

3.2 Integrador SI

O integrador é o bloco construtivo mais importante dos moduladores Σ∆ do tipo passa-

baixas. Para implementar um integrador são necessários elementos que realizem o atraso de

um ciclo de clock na corrente de entrada. Um circuito capaz de realizar tal operação é obtido

através da conexão em cascata de duas células de memória, como apresentado na figura 25.

Ibias

io1

ø2ø1

M1

ii

Ibias

io

ø1ø2

M2

Figura 25: Bloco de atraso unitário SI.

A partir da equação 3.7 sabe-se que:

io1,n =−ii,n−1/2 (3.8)

io,n =−io1,n−1/2 (3.9)

Combinando as equações acima e com o emprego da transformada Z obtém-se a função de

transferência para o atraso de ciclo unitário dada pela equação 3.10.

io(z) = z−1ii(z) (3.10)
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A partir da equação 3.10 a função que descreve a operação de um integrador não-inversor

é definida pela função de diferenças finitas descrita na equação 3.11. A representação por

diagrama de blocos é dada na figura 26.

yn = yn−1 + xn−1 (3.11)

z
-1

Y(z)
+

+

X(z)

Figura 26: Diagrama de blocos de um integrador não-inversor.

Este comportamento pode ser facilmente reproduzido em circuitos que operam com corrente-

chaveada através da substituição do bloco de atraso (z−1), figura 26, pelo circuito elétrico equi-

valente da figura 25. O circuito resultante é apresentado na figura 27-(a). Neste circuito, duas

células de memória são conectadas em série para reproduzir o atraso unitário e a corrente de

saída é realimentada para o nó de entrada. Este circuito pode ser simplificado como mostra a

figura 27-(b), uma vez que as chaves S1 e S2, controladas pelas fases ϕ1 e ϕ2, estão em paralelo

e podem ser substituídas por um curto-circuito.

Ibias

ø1

ø1

M1

ii

Ibias

ø2

M2

ø2

Ibias

io

ø1

M3

ø1

M1

ii

(b)

2Ibias

ø2

M2

Ibias

io

ø1

M3

(a)

Figura 27: Integrador SI. a) Integrador não-inversor. b) Versão simplificada.

A operação deste circuito é descrita a seguir. Durante a fase ϕ1 do período de clock (n−
1/2)Ts, o transistor M1 forma uma conexão diodo e a sua corrente de dreno é expressa por:

id1,n−1/2 = ii,n−1/2 +2Ibias − id2,n−1 (3.12)

e a corrente de saída io é obtida pela seguinte equação:



52

io,n−1/2 = Ibias − id2,n−1 (3.13)

Já na fase ϕ2 do período nTs, a corrente de dreno do transistor M2 é obtida por:

id2,n = 2Ibias − id1,n−1/2 (3.14)

Combinando as equações 3.12, 3.13 e 3.14 e realizando a transformada Z do resultado

verifica-se que a função de transferência do integrador é dada por:

io(z)
ii(z)

=
z−1

1− z−1 (3.15)

3.3 Quantizadores SI

Outro bloco fundamental para a implementação de moduladores SI-Σ∆ é o quantizador. Na

maioria dos casos, comparadores em modo corrente são utilizados para realizar tal operação.

Um comparador de corrente é um circuito que detecta o sinal resultante da diferença entre duas

correntes e codifica o resultado através de um sinal digital. Este bloco é composto por uma im-

pedância de entrada Z(s), que atua como um elemento sensitivo, seguido de um comparador de

tensão, ver figura 28. O elemento sensitivo pode ser predominantemente resistivo ou capacitivo.

+

-

ii+

ii-

Z(s)

Figura 28: Arquitetura básica de um comparador de corrente.

Comparadores com entrada predominantemente capacitiva quando sujeitos a correntes de

baixa intensidade são mais velozes se comparados àqueles com entrada resistiva. Por este mo-

tivo, a maioria dos comparadores empregados em moduladores SI-Σ∆ reportados na literatura

são comparadores capacitivos. A figura 29-(a) apresenta a estrutura básica deste tipo de com-

parador. A corrente de entrada irá carregar ou descarregar a capacitância parasita de entrada do

circuito, forçando a tensão de entrada se modificar. Para valores positivos de corrente de entrada

ii, a tensão de entrada cresce até se aproximar do valor de VDD, forçando a tensão de saída vo

ir para o nível lógico baixo. Para valores negativos de ii, a corrente descarrega a capacitância

parasita e a saída é forçada para o nível lógico alto.
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A arquitetura apresentada na figura 29-(a) é intencionada para a análise de sinais single-

ended. Já a figura 29-(b) apresenta uma arquitetura orientada à aplicações com correntes di-

ferenciais. O comportamento deste novo circuito é similar ao da figura 29-(a), no entanto, o

resultado dependerá da diferença entre as correntes de entrada ii+ e ii−. A tensão diferencial

nas entradas do comparador mudam de acordo com a direção das correntes, provocando uma

mudança na tensão de saída vo de acordo com a entrada.

ii
vo

ii- ii+ vo

(a)

(b)

bias

Figura 29: Comparador SI: a) Saída simples; b) Saída diferencial.

No entanto, para correntes de entrada de maior amplitude as arquiteturas com entrada re-

sistiva são mais velozes se comparadas aos quantizadores de entrada capacitiva. A junção das

características benéficas das duas arquiteturas resulta num comparador otimizado. Uma estru-

tura capaz de reunir tais vantagens é descrita em (TRAFF, 1992) e apresentada na figura 30.

Este circuito consiste de um comparador de corrente capacitivo dotado de uma realimentação

não-linear.

M2

M1

M4

M3

ii

vo

Figura 30: Comparador SI com realimentação negativa.
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A operação deste circuito é descrita a seguir. Quando a corrente de entrada ii entra no com-

parador, toda a corrente flui através do transistor M1, fazendo a sua tensão vgs cair. Quando a

corrente ii é negativa, toda a corrente é fornecida pelo transistor M2, forçando a sua tensão vgs

subir. Portanto, os terminais de porta dos transistores M1 e M2 sofrem uma mudança de poten-

cial a medida que a direção da corrente de entrada muda. Devido à baixa impedância de entrada,

a variação deste potencial é pequena. Já os transistores M3 e M4 atuam como amplificadores de

tensão, fornecendo uma tensão de saída vo amplificada.

Até agora todas estruturas apresentadas são orientadas à aplicações de sistemas contínuos.

Na prática, quando estes blocos são empregados em moduladores SI-Σ∆, estes devem ser segui-

dos por um flip-flop de modo a manter a tensão de saída constante durante a fase de realimen-

tação do sinal para a entrada do modulador, conforme mostra a figura 31.

ii+

ii-

LATCH FLIP-FLOP

vout_p

vout_n

vout_p

vout_n

vc+

vc-

Figura 31: Comparador SI destinado à operação com circuitos discretos.

3.4 Conversor DA SI

Em moduladores SI-Σ∆ este bloco faz parte da realimentação negativa do sistema e é uti-

lizado para converter a tensão de saída do quantizador em um sinal de corrente analógica que

será injetada na entrada do modulador. Assim como nos casos dos quantizadores, somente

conversores DA de 1-bit foram implementados e reportados na literatura.

Conversores DA em modo corrente podem ser implementados por meio de fontes de cor-

rente controladas pela saída do comparador SI. A figura 32-(a) apresenta uma estrutura normal-

mente utilizada em moduladores SI-Σ∆. Se a entrada vi está em nível lógico baixo, a chave Ms

estará aberta e a corrente de saída io será igual a −kIre f . Por outro lado, se a tensão de entrada

vi está em nível lógico alto, Ms estará fechada e a corrente de saída é dada por io = kIre f .
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Figura 32: Estrutura do conversor DA-SI: a) Saída simples. b) Saída diferencial.

O circuito apresentado anteriormente é destinado à topologias single-ended. Para arquite-

turas diferenciais o circuito da figura 32-(b) é mais apropriado. As correntes de saída io+ e io−
mudam de direção de acordo com o sinal diferencial aplicado na entrada do SI-DAC.
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4 MECANISMOS DE ERRO EM CIRCUITOS À CORRENTE
CHAVEADA

4.1 Não-idealidades em circuitos à corrente chaveada

Considerando a célula de memória apresentada na figura 33 têm-se que a corrente de saída,

idealmente, deve ser igual à corrente de entrada, no entanto, atrasada por meio ciclo de clock.

Tal corrente é ilustrada pela equação 4.1.

Iout(n) =−Iin

(
n− 1

2

)
(4.1)

Ibias

iout

ø2

ia

ø1

M1

iin

Vbias

Figura 33: Célula de memória de corrente.

A equação 4.1 descreve o comportamento ideal da célula de memória. No entanto, esta

corrente é afetada por não-idealidades, tais como: erro de condutância, erro devido à injeção de

carga e erro de settling. A influência de cada erro na corrente de saída é descrita a seguir.

4.1.1 Erro de condutância

Em condições normais de operação o nó de dreno do transistor de memória M1 estará sob

diferentes níveis de tensão durante as diferentes fases ϕ1 e ϕ2. Esta variação na tensão Vds

origina um erro na corrente memorizada Ids pelo transistor M1 através de dois mecanismos

distintos. O primeiro é causado pelo coeficiente de modulação do canal, que atinge tanto o
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transistor de memória quanto a fonte de polarização. O segundo se deve ao deslocamento

de cargas que fluem da capacitância parasita Cdg para Cgs, causando um erro na tensão Vgs, e

consequentemente, na corrente Ids. Estes dois mecanismos de erro podem ser modelados através

de uma condutância de saída go conectada em paralelo com o transistor de memória M1 (ROSA

et al., 2004).

Inicialmente, serão consideradas as células de memória em cascata apresentadas na figura

34. Para analisar este erro, as células serão consideradas ideais, exceto pela condutância de

saída g0 entre dreno e fonte do transistor de memória, expressa pela equação 4.2.

g0 = gds +
Cgd

Cgs +Cgd
gm (4.2)

onde gds, Cgs, Cgd e gm são, respectivamente, a condutância de saída, capacitância parasita

porta-fonte, capacitância parasita porta-dreno e transcondutância do transistor de memória.

Durante a fase ϕ1, figura 34-(a), a corrente de dreno do transistor M1 é dada por:

Ia = Ibias + Iin(n−1)− Ig01 = Ibias + Iin(n−1)
(

1− g0

gm

)
(4.3)

Na fase ϕ2, figura 34-(b), o transistor M2 amostra a corrente proveniente do transistor M1.

Como os transistores M1 e M2 possuem a mesma razão (W/L), a corrente Iout(n−1/2) é dada

por:

Iout(n−1/2) = Ibias − Ia − Ig02 =−Iin(n−1)
(

1− 2g0

gm

)
=

−Iin(n−1)

1+
2g0

gm

(4.4)

A equação 4.4 mostra que a corrente de saída é menor que o valor ideal. O fator de redução é

dado por 1+2g0/gm. Desta forma, valores finitos de condutância de saída e entrada contribuem

como um erro de ganho. Realizando a transformada Z da equação 4.4 obtém-se:

H(z) =
Iout(z)
Iin(z)

=
−z−1/2

1+ εg
(4.5)

onde εg é definido como o erro linear de condutância entre saída e entrada (ROSA et al., 2004)

e definido pela equação 4.6.

εg =
2g0

gm
(4.6)
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ø2ø1
ø1

ø1
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Figura 34: Células de corrente em cascata. a) Fase ϕ1. b) Fase ϕ2.
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Como apresentado na referência (ROSA et al., 2004), ganhos não-lineares podem ser gerados

devido ao mecanismo de erro de condutância. Os erros mais significantes são de segunda e

terceira ordem, expressos respectivamente pelas seguintes equações:

εg2 =
(1− εg)(2gds,n + kcgm)

gmIbias
(4.7)

εg3 =
(1− εg)(3gds,n +3gds,p +2kcgm)

4gmI2
bias

(4.8)

onde kc =Cdg/(Cdg +Cgs).

Sendo o sinal de entrada uma corrente senoidal, a corrente de saída irá conter harmônicas

do sinal de entrada. As harmônicas de segunda e terceira ordem são as componentes mais

significantes e são expressas respectivamente, por:

HD2 =
εg2

2(1− εg)
Ii ∼=

εg

2
Mi (4.9)

HD3 =
εg3

4(1− εg)
I2
i
∼=

3εg
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i (4.10)

onde Mi = Ii/Ibias é o índice de modulação de corrente. Observa-se que HD2 e HD3 são

diretamente proporcionais à εg, portanto, estas harmônicas podem ser atenuadas utilizando as

mesmas estratégias para reduzir εg (aumentando gm ou reduzindo g0).

4.1.2 Erro de settling

Circuitos SI operam com base na carga e descarga da capacitância parasita Cgs do transistor

de memória. Se ao final do período de clock a capacitância de porta não tiver sido completa-

mente carregada ou descarregada, um erro na corrente memorizada poderá ocorrer.

Durante a fase ϕ1, o transistor de memória é conectado em conexão diodo e a corrente de

dreno Ia é incrementada de Ia(n− 1) para Ia(n) = Ibias + Iin(n− 1/2). Nesta situação, Ia(n) é

dada por:

Ia(n) = Ia(n−1)[Ia(n)− Ia(n−1)](1− εs) (4.11)
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onde εs = e−T/2τ é o erro de settling. O parâmetro τ representa a constante de tempo efetiva

da célula de corrente durante a fase ϕ1 e seu valor é definido por Cgs/gm.

Durante a fase ϕ2, a corrente de dreno é mantida em Ia resultando numa corrente de saída

Iout(n) = Ibias − Ia(n). Num período de clock imediatamente anterior à ϕ2, a corrente de dreno

era Ia(n−1) = Ibias − Iout(n−1). Consequentemente,

Iout(n) = εsIout(n−1)− (1− εs)Iin(n−1/2) (4.12)

A função de transferência, expressa em Z, obtida a partir da equação 4.12 resulta em:

H(z) =
Iout(z)
Iin(z)

=
−(1− εs)z−1/2

1− εsz−1 (4.13)

onde o erro linear de settling é dado por:

εs = e−ks (4.14)

A análise de HD3, componente de distorção harmônica dominante em circuitos diferenciais,

devido ao erro de settling é realizada em (ROSA et al., 2004) e é dada por:

HD3 =
αsεsks(1+ ks)

16(1− εs)
M2

i sin
(

π
fi

fs

)
(4.15)

onde Mi = Ii/(2Ibias), αs = 3/2 e ks = Ts/(2τ).

4.1.3 Erro de injeção de carga

Este mecanismo de erro tem origem nas não-idealidades do transistor NMOS utilizado

como chave. Quando a chave MOS é desligada, no final da fase ϕ1, ver figura 34-(a), as cargas

móveis do canal da chave Sm fluem para os terminais de dreno, substrato e fonte. Parte desta

carga será armazenada na capacitância Cgs do transistor de memória. Além do mais, a rápida

mudança na tensão de porta causa um deslocamento de cargas do canal através das capacitâncias

de difusão (Col) de dreno e fonte de Sm (RIFFAUD et al., 1997), (SONG; LEE; KIM, 1993). Estes

dois fenômenos causam a variação da tensão Vgs do transistor de memória, o que ocasionará um

erro na corrente memorizada. Este erro é conhecido como erro de injeção de carga e pode ser

expresso como:
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∆vq =
∆qin j

Cgs
= ∆Vqo f f −ξqvgs (4.16)

onde ∆Vqo f f e ξq são dados por:

∆Vqo f f =
αq

Cgs
[CoxWse f f Lse f f (VH −VT )]+

Col

Cgs
(VH −VL) (4.17)

ξq =
αqCoxWse f f Lse f f

Cgs

(
1+

γ
3

)
(4.18)

onde VH e VL são os níveis lógicos alto/baixo de chaveamento de Sm, αq é a fração da carga

injetada em Cgs (tipicamente αq=1/2), γ é o coeficiente de efeito de corpo, e Wse f f e Lse f f são

os valores efetivos de largura e comprimento do canal de Sm, respectivamente.

Ao final da fase ϕ1 do período (n− 1/2)Ts a tensão na porta do transistor M1 pode ser

expressa como:

vgs,n−1/2 =VT +(Vgs −VT )
√

1+Mi,n−1/2 (4.19)

Quando a chave é desligada, a carga do canal de Sm origina um erro de tensão ∆vq na

capacitância Cgs do transistor de memória. Na fase ϕ2 do período nTs, a corrente de saída é dada

por:

io,n = Ibias −
β
2
(vgs,n−1/2 +∆vq −VT )

2 (4.20)

onde β = µnCox, sendo µn a mobilidade do canal do transistor MOS do tipo n e Cox a

capacitância de óxido de silício.

Substituindo a equação 4.16 em 4.20 e realizando a expansão de Taylor conforme apresen-

tado em (ROSA et al., 2004) tém-se:

io,n ∼= Iqo f f − (1− εq)ii,n−1/2 + εq2i2i,n−1/2 + εq3i3i,n−1/2 (4.21)

onde:

εq ∼= 2ξq −
∆Vqo f f −ξqVT

Vgs −VT
=

Iqo f f

2Ibias
+ξq (4.22)
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é o erro de injeção de carga linear e:

Iqo f f ∼= 2Ibias

[
ξq −

∆Vqo f f −ξqVT

Vgs −VT

]
(4.23)

εq2 ∼=
∆Vqo f f −ξqVT

4Ibias(Vgs −VT )
(4.24)

εq3 ∼=
−(∆Vqo f f −ξqVT )

8I2
bias(Vgs −VT )

(4.25)

representam a corrente de offset e o ganho de segunda e terceira ordem, respectivamente.

Os coeficientes de distorção harmônica, conforme (ROSA et al., 2004), são aproximados por:

HD2 ∼=
−εq

8
Mi (4.26)

HD3 ∼=
εq

32
M2

i (4.27)

4.1.4 Efeitos cumulativos dos erros na célula de memória

Com base na análise da influência de cada mecanismo de erro em circuitos SI, apresentada

anteriormente, será descrito o efeito cumulativo dos erros εg, εs e εq na célula de memória de

corrente.

Considere o circuito em cascata apresentado na figura 35. Durante a fase ϕ2, o transistor

M1 retém a corrente enquanto o transistor M2 amostra. A corrente estacionária do transistor M2

é dada por:

Ib =−(1− εg)Ia (n−1/2) (4.28)

onde εg é o erro de condutância.

Devido ao erro de settling, a corrente de dreno do transistor M2 é modificada por:

Ib(n) = εsIb(n−1)+(1− εs)Ib(n) (4.29)
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Figura 35: Efeito cumulativo dos erros na célula SI. a) Fase ϕ1. b) Fase ϕ2 .

Substituindo a equação 4.28 em 4.29, obtém-se:

Ib(n) = εsIb(n−1)− (1− εs)(1− εg)Ia(n−1/2) (4.30)

Quando a chave S1 abre, a carga injetada em C introduz um erro adicional descrito pelo erro

εq. Desta forma a corrente Ib é expressa por:

Ib(n) = εs(1− εq)Ib(n−1)− (1− εs)(1− εg)(1− εq)Ia(n−1/2) (4.31)

Realizando a transformada Z da equação 4.31 obtém-se a função de transferência completa

da célula de memória:

H(z) =
−(1− εs)(1− εg)(1− εq)z−1/2

1− εs(1− εq)z−1 (4.32)

Como pode ser visto, a função de transferência da célula é multiplicada por um ganho que

é a soma dos erros εg, εs e εq. Além disso, o erro de settling não apenas contribui para o erro de

ganho, mas também modifica a posição do pólo da função de transferência.

4.1.5 Efeitos cumulativos dos erros no integrador de corrente

A análise realizada na seção anterior pode ser extendida para o integrador de corrente da

figura 36. Na fase ϕ1 do perído (n− 1)Ts, o transistor M1 está ligado em conexão diodo e sua

corrente de dreno muda de um valor prévio Ia(n) para um novo valor de corrente, dado por:

Ia = Ibias + Iin(n−1)+ Iout(n−1) (4.33)
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Figura 36: Integrador de corrente.

Incluindo os erros de injeção de carga e de condutância, obtém-se:

Ia = Ibias +(1− εg)
[
Iin(n−1)+(1− εq)Iout(n−1)

]
(4.34)

Devido a existência do efeito de settling, a corrente Ia possui um resquício do período

anterior. Portanto, a equação 4.34 pode ser reescrita da seguinte forma:

Ia(n) = εsIa(n−1)+(1− εs)Ia (4.35)

cuja forma expandida é descrita na equação 4.36.

Ia(n) = εsIa(n−1)+(1− εs)(Ibias +(1− εg)[Iin(n−1)+(1− εq)Iout(n−1)]) (4.36)

Já na fase ϕ2, a corrente estacionária do transistor M2 é Ib,

Ib(n) = 2Ibias − Ia(n) (4.37)

Devido ao erro de settling, a corrente Ib sofre uma modificação conforme mostra a equação

4.38.

Ib(n) = εsIb(n−1)+(1− εs)Ib (4.38)
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Supondo que o espelho de corrente apresentado na figura 36 seja ideal, obtém-se:

Ib(n) = Ibias − Iout(n) (4.39)

Substituindo as equações 4.37 e 4.39 na equação 4.38, chega-se à:

Ia(n) = Ibias −
1

εs −1
Iout(n)+

εs

εs −1
Iout(n−1) (4.40)

Num ciclo de clock imediatamente anterior a corrente Ia é dada por:

Ia(n−1) = Ibias −
1

εs −1
Iout(n−1)+

εs

εs −1
Iout(n−2) (4.41)

Substituindo as equações 4.40 e 4.41 na equação 4.36 e realizando a transformada Z obtém-

se a seguinte função de transferência:

H(z) =
Iout(z)
Iin(z)

=
(1− εs)

2(1− εg)z−1

1−2εs +(1− εs)2(1− εg)(1− εq)z−1 + ε2
s z−2 (4.42)

Analisando a equação 4.42 verifica-se que, de modo similiar à equação 4.32, todos erros

contribuem como um erro de ganho na função de transferência do integrador de corrente. No

entanto, o erro de settling é o único que modifica a posição do pólo ou até mesmo pode acres-

centar um pólo na dinâmica do integrador.

4.2 Técnicas de circuito para redução do erro de condutância finita εg

O erro de transmissão εg pode ser reduzido tanto pelo incremento da condutância de entrada,

gin, quanto pela redução da condutância de saída da célula de memória, go. No caso de uma

simples célula de memória, têm-se que:

εg =
2go

gm
= λn

√
2IbiasL

W µoCox
(4.43)

onde go é aproximado por λnIbias. Observe que εg pode ser reduzido tanto pela redução de

Ibias quanto pelo aumento da razão W/L. Entretanto, um valor baixo de corrente de polarização

induz uma redução na faixa linear do sinal de entrada, consequentemente, no valor da excursão

dinâmica (DR). Por outro lado, o uso de um valor elevado para W/L dá origem a grandes valores

de Cgs e, consequentemente, uma redução na largura de banda e uma penalidade em termos de
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área em silício.

De acordo com o que foi exposto até agora é razoável aceitar que o uso da técnica de projeto

com base no dimensionamento do transistor de memória não é por si só uma solução ótima para

aplicações práticas. Para solucionar este problema várias técnicas de circuito foram propostas

tanto para aumentar a condutância de entrada quanto para aumentar a impedância de saída de

células de memória.

A figura 37 apresenta algumas estratégias comumente utilizadas para aumentar a impedân-

cia de saída destes circuitos com base em técnicas cascode. O esquemático da figura 37-(a)

apresenta uma simples célula de memória com transistores do tipo cascode. A variação da

tensão dreno-fonte, Vds, do transistor M é reduzida pelo ganho de tensão do transistor Mc. Du-

rante a fase ϕ2 a condutância equivalente de saída desta célula é dada por:

goc = gdsM

(
gdsc

gmc

)
= go

(
gdsc

gmc

)
(4.44)

onde go representa a condutância de saída de uma célula de memória simples e gmc/gdsc o

ganho de tensão de Mc.

Observe que o circuito apresentado na figura 37-(a) conecta o dreno do transistor Mc à porta

do transistor M, dificultando a polarização de ambos transistores na saturação. Para contornar

este problema, o circuito da figura 37-(b) adiciona um circuito seguidor de emissor, compostos

pelos transistores Mc1 e Mc2, à qual modifica o nível de tensão do nó de dreno do transistor

M para acomodar tanto o transistor Mc quanto M na região de saturação. A condutância de

saída deste novo circuito é aproximadamente a mesma da célula de memória com transistores

cascode apresentada na figura 37-(a).

Embora a adição de transistores cascode diminua notavelmente o erro de transmissão εg,

técnicas de maior desempenho são necessárias para circuitos de alta resolução. Isto pode ser

obtido com o emprego da célula de memória cascode-regulada apresentada na figura 37-(c)

(TOUMAZOU; HUGHES; PATTULLO, 1990). Nesta célula, o amplificador formado por Mc e Mr

reduz a condutância de saída, gorc, por:

gorc = go

(
gdsc

gmc

)(
gdsr

gmr

)
(4.45)

onde gmc/gdsc e gmr/gdsr são, respectivamente, o ganho de tensão dos transistores Mc e

Mr. Tipicamente gmc/gdsc ∼ 100, resultando num valor εg cerca de 10000 vezes menor se

comparado a uma simples célula de memória.
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Figura 37: Técnicas de circuito para reduzir go. a) Célula de memória com transistores cascode.
b) Célula de memória com seguidor de emissor. c) Célula de memória cascode-regulada.
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De outro modo, o erro εg pode ser reduzido através do incremento da admitância de entrada

da célula de corrente. A figura 38 apresenta vários circuitos que utilizam esta estratégia. O

esquemático da figura 38-(a) introduz a célula de memória do tipo folded-cascode. Esta célula

faz o uso do ganho de tensão do transistor Mc, que é normalmente de polaridade oposta à do

transistor de memória, para aumentar a condutância de entrada por:

gi f c = gm

(
gmc

gdsc

)
= gi

(
gmc

gdsc

)
(4.46)

onde gi é a condutância de entrada da célula de memória padrão.

A impedância de entrada da célula de memória folded-cascode pode ser incrementada pela

simples adição de dois transistores em laço durante o período de amostragem. O circuito re-

sultante é denominado de célula de memória folded-cascode regulada, ver figura 38-(b). A

análise de pequenos sinais revela que a condutância equivalente de entrada da célula de memó-

ria folded-cascode regulada, gir f c, é expressa por:

gir f c = gi

(
gmc

gdsc

)(
gmr

gdsr

)
(4.47)

Outra estratégia bastante utilizada para a redução de εg é apresentada na figura 38-(c). Esta

célula utiliza a técnica denominada Grounded-Gate voltage Amplifier (GGA) para criar um

terra virtual no nó de entrada da célula de memória (HUGHES; MOULDING, 1993). Nesta célula,

a condutância de entrada, gigga, é expressa por:

gigga = gi

(
gmg

gdsg

)
(4.48)

onde gm,g/gds,g é o ganho de tensão de Mg. O ganho da estrutura GGA pode ser incremen-

tada pelo uso da técnica cascode regulado. Esta implementação é apresentada na figura 38-(d)

cuja impedância de entrada, girgga, é definida por:

girgga = gi

(
gmg

gdsg

)(
gmrg

gdsrg

)
(4.49)
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Figura 38: Técnicas de circuito para incrementar gi. a) Célula de memória folded-cascode. b)
Célula de memória folded-cascode regulada. c) Célula de memória GGA. d) Célula de memória
GGA regulada.
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4.3 Técnicas de circuito para a redução do erro devido à injeção de carga εq

A análise do erro de injeção de carga revela que este mecanismo ocasiona o mesmo tipo

de degradação de performance daquela apresentada pelo erro de condutância finita: um erro

de ganho, ver seção 4.1.3. Entretanto, as estratégias de controle e cancelamento do primeiro

são mais complexas devido a várias razões. De um lado, os mecanismos físicos responsáveis

por εq são mais complexos do que aqueles envolvidos em εg, dessa forma, um modelo mais

preciso é necessário. Por outro lado, um modelo mais preciso envolve um maior número de

parâmetros elétricos, tornando assim o controle através do dimensionamento dos transistores

demasiadamente complicado.

Por estas razões o erro εq não é completamente removido na prática, tornando assim um

dos principais fatores limitantes para o desenvolvimento de circuitos SI de alta performance.

Para contornar este problema algumas técnicas de compensação foram propostas na literatura,

dentre elas podemos citar: compensação por chave dummy, circuitos ZVS, circuitos algorítmos

e aplicação de topologias diferenciais.

4.3.1 Compensação por chave dummy

A figura 39 mostra uma célula de memória que utiliza o esquema de compensação de εq por

meio do uso de uma chave dummy. A chave dummy, Msd , é por padrão um transistor MOS com

as dimensões mínimas permitidas pela tecnologia. Já o transistor real utilizado como chave,

Ms, é composto por dois transistores MOS de dimensões mínimas ligados em paralelo. Como

o transistor Msd é controlado por um sinal de clock invertido, quando Ms desliga, a chave Msd é

acionada coletando a carga do canal do transistor Ms que seria injetada na capacitância Cgs do

transistor de memória.

A precisão da técnica de compensação com utilização de chaves dummy depende da relação

existente entre os tempos de subida e descida das bordas de ϕ1 e ϕ1 (JONSSON, 2000). Na

prática é difícil controlar com precisão estes sinais, portanto, o completo cancelamento do erro

de injeção de carga não é possível.
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Figura 39: Compensação por chave dummy.

4.3.2 Compensação por ZVT

Outra estratégia para a redução de εq é conhecida por ZVT (Zero Voltage Technique), ver

figura 40. Por meio desta técnica é possível cancelar a parcela de injeção de carga dependente do

sinal. A operação deste circuito é descrita a seguir. Durante a fase ϕ1, devido a realimentação

formada pelo amplificador operacional e M1a, tanto o terminal dreno quanto fonte da chave

permanecem num potencial constante e igual à Vbias. Assim, quando a chave abre no início da

fase ϕ2, a carga injetada no capacitor de memória CH é fortemente independente do sinal. Esta

técnica em combinação com topologias diferencias atinge uma significativa redução de εq, tanto

no que se refere à parte dependente quanto independente do sinal.
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ii
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Figura 40: Compensação por ZVT.



72

Uma importante desvantagem desta técnica é a necessidade do uso de um amplificador

operacional para sua implementação, o que desencadea tanto um incremento na potência dissi-

pada quanto na complexidade de projeto do circuito, fatores estes completamente contrários à

filosofia de projeto de circuitos SI.

4.3.3 Compensação por circuitos algorítimos - S2I

Uma técnica largamente empregada em circuitos SI para o cancelamento do erro devido

a injeção de carga é baseada na estratégia algorítmica. Esta estratégia de circuito consiste

em amostrar o erro, invertê-lo e adicionar o resultado à corrente memorizada. A natureza al-

gorítmica no processo assegura que εq seja cancelado sem a necessidade de casamento entre

transistores (HUGHES; MOULDING, 1996).

A figura 41 apresenta uma célula de memória S2I. Esta célula divide o tempo de amostra-

gem em dois passos. No primeiro passo, durante o período de fase ϕ1a, a corrente de entrada

é memorizada com um erro ∆iq pelo transistor de amostragem grossa Mc. Este erro é no-

vamente amostrado durante a fase ϕ1b pelo transistor de amostragem fina, de tal forma que

δ iq = ∆(∆iq)∼= (∆iq)2. Portanto, a corrente de saída é expressa por:

io,n = ii,n−1/2 − (∆iq)
2 (4.50)
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Figura 41: Compensação por S2I.

4.3.4 Compensação por circuitos diferenciais

Conforme visto nas seções anteriores, a maior parte do erro de injeção de carga se deve

ao termo de offset: Vo f f (ver equação 4.17). Este termo pode ser cancelado se a topologia
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empregada for diferencial, tal como apresentada na figura 42.

Nesta célula, o erro diferencial devido a εq pode ser definido como:

∆vqdi f ≡ ∆vq+−∆vq− = ξqvgdi f (4.51)

que é notavelmente inferior se comparado às células de apenas uma saída.
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i /2i+ i /2i-
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Figura 42: Célula de memória SI diferencial.

Além de reduzir o erro linear, o emprego de topologias diferenciais proporciona de forma

direta o cancelamento de harmônicas pares. Conforme é apresentado em (ROSA et al., 2004), a

corrente de saída do circuito da figura 42, quando sujeito ao erro de injeção de carga, pode ser

escrita como:

io,n =−(1− εqdi f )ii,n−1/2 + εq3di f i3i,n−1/2 + ... (4.52)

onde

εqdi f
∼=

ξq[VT +2(Vgs −VT )]

Vgs −VT
(4.53)

e

εq3di f
∼=

ξqVT

32I2
bias(Vgs −VT )

(4.54)
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Adicionalmente, a célula de memória diferencial pode ser utilizada não somente para can-

celar o erro de injeção de carga, mas também para eliminar outros mecanismos de erro. Se o

circuito da figura 42 for considerado ideal, exceto pelo erro de condutância finita, εg, tém-se

que a corrente de saída io é expressa por:

io,n =−(1− εg)ii,n−1/2 + εg3di f i3i,n−1/2 + ... (4.55)

onde

εq3di f
∼=

3εg

128I2
bias

(4.56)

Conforme visto, células de memória que empregam topologias diferenciais podem atinger

uma performance mais elevada se comparada às células de memória que possuem apenas uma

única saída.
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5 PROJETO ELÉTRICO DO MODULADOR SI-Σ∆

5.1 Características da topologia

Para diminuir a influência da componente DC e das harmônicas pares, foi projetado um mo-

dulador Σ∆ empregando uma topologia em cascata de dois estágios diferenciais, como mostra o

diagrama de blocos da figura 43. Cada estágio é formado por dois integradores, um comparador

de corrente e um 1-bit DAC. A entrada do modulador é um sinal de corrente e a saída é um sinal

de tensão digital. Pelo fato do circuito operar em modo corrente, o sinal de realimentação pode

ser diretamente conectado aos nós de entrada do modulador. Isto simplifica a implementação

do circuito, uma vez que circuitos adicionais para implementar a operação de soma de sinais

não são necessários.

g1 g2

g3

g4

DAC

H(z)
X(z)

Q (z)1

Y (z)1

g1 g2

g3

g4

DAC

Q (z)2

Y (z)2

I (z)2

g5

H  (z)d2

H  (z)d1

Y (z)out

H(z)

H(z) H(z)

+

-

+

-

+
+

+

++
+

+

+

Figura 43: Topologia cascata 2-2 de baixa distorção.

Antes de iniciar o projeto elétrico do modulador SI-Σ∆ algumas similaridades e diferenças

entre as implementações SI e SC serão apontadas na próxima seção.
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5.2 Similaridades e diferenças entre as implementações SC e SI

Implementações bem sucedidas requerem otimizações em nível de sistema. Em sistemas

de tempo discreto o integrador, normalmente, contém um ciclo de clock de atraso de modo a

permitir um bom comportamento de settling. Segundo este ponto de vista, as realizações em SC

e SI possuem o mesmo caráter estrutural. No entanto, a determinação dos ganhos (coeficientes)

difere se o modulador é implementado em SC ou SI.

No integrador SC o ganho é diretamente obtido a partir da razão entre os capacitores de

integração (Ci) e amostragem (Cs); esta razão por sua vez possui influência direta na excursão

de sinal do integrador. A figura 44 mostra um integrador realizado a partir da técnica SC. A

função de transferência desse sistema é dada por:

Vout(z) =
Ci

Cs

1
1− z−1

[
z−1Vin1(z)− z−1/2Vin2(z)

]
(5.1)

+

-
Vin1

Vin2

Cs

Av

Vout

Ci

ø2

ø
1

ø1

ø2

ø1

Figura 44: Comparativo entre técnicas: integrador SC.

Em relação à Vin1, a tensão de saída Vout possui um ciclo de atraso de clock. Já em relação

Vin2, existe somente meio ciclo de clock de atraso.

A figura 45 apresenta um integrador implementado a partir da técnica de comutação de

corrente. A relação entre os transistores e as fontes de corrente são indicadas na figura 45. A

corrente de saída Iout(z) é definida como:

Iout(z) =
α

1− z−1

[
z−1Iin1(z)− z−1/2Iin2(z)

]
(5.2)

Assim, como no caso anterior, a corrente de saída Iout possui um ciclo de atraso em relação

à Iin1 e somente meio ciclo de atraso em relação Iin2. Neste caso, diferentes ganhos podem ser

obtidos modificando o tamanho do transistor Tn3 em relação a Tn1. No entanto, diferentemente

do integrador SC, o ganho do integrador SI não altera a excursão do sinal de entrada. Desta

forma, o escalonamento de moduladores SI-Σ∆ difere do equivalente SC no que se refere a
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capacidade de excursão de sinal dos integradores, conforme apresentado na referência (TAN et

al., 1996).

ø1

Tn1

iin2

2J

ø2

Tn2

iout

ø1

Tn3

iin1

ø1

ø2

1         :       1             : α

αJ

Figura 45: Comparativo entre técnicas: integrador SI.

5.3 Projeto da célula de memória

O elemento básico da técnica de comutação de corrente é a célula de memória SI (CHAN;

CHUNG, 1999). Nestas células de memória SI existe uma relação inversamente proporcio-

nal entre precisão e velocidade (RODRIGUEZ-CALDERON; SANTANA-CORTE; SANDOVAL-IBARRA,

2002). Em outras palavras, a máxima frequência de amostragem fs é limitada pela constante

de settling do sinal. A relação entre os parâmetros mencionados (tomando como referência o

circuito simplificado apresentado na figura 46) é expressa na equação 5.3.

τ =
1
f
=Cgs/gm1 =

(Vgs −VT )M1

2Ibias
(5.3)

Segundo a equação 5.3, para uma determinada corrente de polarização Ibias a frequência de

amostragem pode ser elevada por meio da redução de (Vgs −VT ) ou Cgs. Entretanto, isto é um

problema quando se deseja um alto SNDR e baixos níveis de distorção, uma vez que pequenos

valores de (Vgs −VT )M1 e Cgs induzem à um maior erro na tensão armazenada na capacitância

parasita Cgs. O erro de tensão ∆V no terminal de porta do transistor M1 é dado por:

∆V =
1
2

QS2

Cgs
=

1
2

[
(WL)S2Cox(Vgs −VT )S2

Cgs

]
(5.4)

onde QS2, (WL)S2 e (Vgs −VT )S2 são, respectivamente, a carga armazenada na porta, a área
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e tensão de saturação da chave S2. A equação 5.4 demostra que o erro de injeção de carga pode

ser atenuado diminuindo a área das chaves, incrementando Cgs e reduzindo a amplitude do sinal

de clock aplicado ao circuito. Da mesma forma, o SNDR é proporcional à (Vgs −VT )M1
√

Cgs,

consequentemente, altos valores de Cgs resultam em circuitos de maior precisão.

io

ø2

Cgs

id

ø1

M1

ii

Ibias

S1

S2

S3

Figura 46: Célula de memória simplificada.

Para contornar os problemas ocasionados pelos mecanismos de erro de circuitos SI, técnicas

de compensação são utilizadas. Dentre estas técnicas pode-se citar o cascode regulado (figura

47-(a)) e o folded-cascode regulado (figura 47-(b)).

(b)

io

ø2

id

ø1

Mc

ii

M

Mr

Ibiasr

(a)

Ibias

ii

ø1

Mc

Mr

IbiasR IbiasC

ø2

id

ø1

M

io

Ibias

Sw

Figura 47: Estratégias de circuito para reduzir εg. a) Célula de memória cascode regulado. b)
Célula de memória folded-cascode regulado.

As duas topologias citadas empregam sistemas de realimentação local visando aumentar a

resistência de saída ou diminuir a impedância de entrada das células de memória. No entanto,

a resistência de saída da topologia apresentada na figura 47-(a) é limitada principalmente pela

fonte de polarização Ibias, uma vez que o modelo de pequenos sinais revela que a impedância da
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mesma encontra-se em paralelo à saída da célula. De modo contrário, a fonte Ibias do circuito

apresentado na figura 47-(b) pode ser implementada simplesmente com um transistor PMOS,

permitindo uma maior excursão de sinal.

Porém, devido ao emprego do sistema de realimentação para o aumento da condutância de

entrada do circuito 47-(b), a célula de memória folded-cascode regulada exibirá uma dinâmica

de terceira ordem descrita por:

ω1 =
gm

Cgs
(5.5)

e um par de pólos complexos conjugados cujo valor dependerá dos valores de transcon-

dutância e das capacitâncias parasitas dos transistores Mc e Mr. Este par de pólos complexos

conjugados é dado por:

ω2 =

√
gmcgmr

C1(C2 +Cdbr)
(5.6)

onde C1 e C2 são expressos por:

C1 =Cgssw +Cgdsw +Cdbsw +Csbsw +Cdb +Cgsr +Csbc (5.7)

C2 =Cgdr +Cgsc (5.8)

Se a largura de banda atingida pelo circuito projetado for maior que a imposta pela espe-

cificação, um comportamento, predominantemente, de primeira ordem pode ser obtido com o

aumento do valor de Cgs. Para isto, um capacitor MOS é conectado na porta do transistor M. A

capacitância deste capacitor MOS pode ser calculada através da seguinte equação:

WCAP = 3.5
CH

Cox

(
LD +

2
3

LCAP

) (5.9)

onde CH é o valor de capacitância que se deseja obter, LD é o valor de difusão lateral e

LCAP/WCAP são, respectivamente, os valores de comprimento e largura do canal do capacitor

MOS. Assim, o capacitor CH conectado na porta do transistor de memória irá criar um pólo

dominante ω1 definido como:
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ω1 =
gm

Cgs +CH
(5.10)

tornando o sistema estável e com características de primeira-ordem.

Outro importante fator para a limitação da performance em circuitos SI é o erro de injeção

de carga εq. Novamente, técnicas de compensação podem ser empregadas para cancelar ou

reduzir a influência deste mecanismo. Neste trabalho será utilizada uma estratégia baseada

na combinação de estruturas diferenciais e chaves dummy para minimizar os efeitos de εq.

Além disso, uma relação de áreas entre o transistor de memória e a chave Sw na proporção

AM1/Asw ≃ 4 assegura uma operação na ordem de alguns MHz e um baixo erro ∆V na tensão

armazenada (RODRIGUEZ-CALDERON; SANTANA-CORTE; SANDOVAL-IBARRA, 2002). A combi-

nação das estratégias expostas até aqui resulta na célula de memória apresentada na figura 48,

topologia base para a implementação do integrador SI, que será descrito a seguir.

ø1 ø1

ø1 ø1

L R

ii+ ii-

b1 b1

b3

b4

b2

b5 b3

b4

b2

vcm

b5

CH
CH

CMFB

ø2

io+ ø2

io-

Figura 48: Célula de memória diferencial folded-cascode regulada com CMFB.

5.4 Projeto do integrador

O bloco mais importante num modulador SI é o integrador. As principais especificações

para o projeto deste bloco levam em consideração a excursão do sinal, os mecanismos de erro

da técnica SI e a frequência de amostragem.
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Visando a redução máxima dos erros, projetou-se um integrador Forward-Euler diferen-

cial usando a topologia folded-cascode regulada com circuito para controle de modo comum

(CMFB) (GOLDENBERG; CROMAN; FIEZ, 1994) conforme figura 49. A célula incorpora um sis-

tema de realimentação local no caminho dos sinais (nós L e R) para aumentar a condutância de

entrada e assim reduzir o erro de transmissão εg. Chaves dummy de tamanho mínimo e a topo-

logia diferencial fornecem uma redução de εq e o cancelamento de primeira ordem dos resíduos

de injeção de carga. A dinâmica de terceira ordem pode ser reduzida através do incremento de

Cgs do transistor de memória. Com esta finalidade, um capacitor MOS extrínseco, CH , é conec-

tado na porta deste dispositivo. Esta conexão cria um pólo dominante, permitindo o controle

do erro de settling pelo dimensionamento adequado do transistor de memória. Além disso, CH

contribui para a redução do erro de modo comum induzido por εq.
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Figura 49: Integrador SI folded-cascode regulado diferencial com CMFB.

O circuito de controle de modo comum (CMFB) é formado pelos transistores M9−14. O

sinal de modo comum é criado através de um espelho de corrente M15−17. Este espelho tem a

função de somar, inverter e realimentar o sinal para a entrada do integrador (LOULOU; TRAFF;

MARCHEGAY, 1996). As chaves M1−4 são do tipo PMOS enquanto as chaves M5−8 são do tipo

NMOS. Os capacitores CH são transistores NMOS calculados de acordo com a equação 5.9.

A tabela 4 apresenta o tamanho dos transistores do integrador descrito anteriormente. As di-

mensões dos transistores que formam o estágio de saída do integrador é função dos coeficientes

(ou ganhos) da topologia do modulador Σ∆ de baixa distorção e são determinados a partir da re-
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lação entre a razão W/L dos transistores de memória e do par diferencial que formam o estágio

de saída de corrente.

Tabela 4: Dimensão dos transistores utilizados no integrador.

Transistor Dimensão (µm/µm)
M1,2,3,4 27/0,6
M5,6,7,8 2×(1/0,6)

M9,10,11,12 3,3/0,6
M13,14,15,16,17 30/2

M18,19 120/2
M20,21 3,3/0,6
M22,23 50/0,6

M24,25,26,27 5/1,2
M28,29 7/3,8

M30,31,32,33 25/1,7
M34,35 120/2

A figura 50 mostra a resposta transiente do integrador descrito anteriormente. O sinal de

entrada é um sinal senoidal com amplitude de 10 µA e frequência de 200 kHz. A frequência de

amostragem considerada é de 5 MHz.
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Figura 50: Simulação do integrador SI.
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5.5 Projeto do comparador

Outro componente importante é o quantizador de 1-bit (comparador). A figura 51 exibe a

topologia selecionada, composta basicamente por um conversor corrente-tensão (I-V), um com-

parador diferencial regenerativo e um flip-flop (PRIOR, 2009). O quantizador opera da seguinte

forma: as correntes de entrada são amostradas na fase ϕ1, desenvolvendo uma pequena dife-

rença de tensão entre os nós vc+ e vc−. Na fase ϕ2, as correntes que fluem através dos ramos

do circuito são interrompidas abruptamente, e a impedância do comparador muda de positiva

para negativa (devido a realimentação positiva). Consequentemente, dependendo da polaridade

da tensão armazenada, os nós vc+ e vc− irão para VDD ou VSS. Uma comparação rápida é

obtida mesmo com baixos níveis de corrente de entrada. A tabela 5 apresenta o tamanho dos

transistores utilizados para implementar este comparador.
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vc-

vrc
M5M1
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M6 M7
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M12 M14 M15M13

Figura 51: Comparador diferencial regenerativo SI.

Tabela 5: Dimensão dos transistores utilizados no comparador.

Transistor Dimensão (µm/µm)
M1,2,5,6 3/0,6
M3,4,7,8 7,5/0,6

M9 10/2
M10,11 5/2

M12,13,14,15 4/2

O comparador apresentado é capaz de resolver sinais de 1nA dentro da janela de compara-

ção de ϕ2 conforme mostra a simulação na figura 52. O detalhe da diferença entre as correntes

de entrada é apresentada na figura 53.
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Figura 52: Simulação do comparador SI.
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Figura 53: Simulação do comparador SI - detalhe na diferença de magnitude entre as correntes
de entrada.
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5.6 Projeto do conversor DA

A figura 54 mostra o esquema empregado no DAC de 1-bit. O circuito consiste num núcleo

IPTAT e um conjunto de chaves controladas pela saída do quantizador (vout_p e vout_n). Este

núcleo inclui um circuito de partida formado por T1, T2 e T3. Os transistores T2 e T3 formam

uma porta inversora cuja saída vai para o nível lógico baixo quando o circuito de referência

atinge o regime permanente, desligando o transistor T1. A corrente de saída do DAC muda de

sentido dependendo da tensão de saída do quantizador.
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Figura 54: Conversor DA-SI.

O conversor DA-SI foi simulado e o resultado é apresentado na figura 55. A carga conec-

tada a saída deste bloco foi um integrador tal como apresentado na figura 49. O módulo da

corrente ire f é 25 µA e muda de sentido a uma taxa fs = 5MHz. Também é possível observar

que a corrente de saída é capaz de se acomodar dentro de um intervalo de tempo suficiente-

mente pequeno se comparado ao período de amostragem, permitindo, se for o caso, operar em

frequências mais elevadas. Os valores e dimensões dos componentes que formam o conversor

DA-SI são especificados na tabela 6.

Tabela 6: Componentes utilizados no conversor DA.

Componente Dimensão - Valor
M1,2 (µm/µm) 10/2
M3,4 (µm/µm) 10/4
M5,7 (µm/µm) 10/6
M6,8 (µm/µm) 10/3

R 35 kΩ (rpolyh)
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Figura 55: Resposta transiente do conversor DA-SI.

5.7 Projeto da referência de tensão bandgap

A figura 56 apresenta a estrutura básica do circuito de referência bandgap (BGR) projetado.

A topologia segue o contexto de operação de circuitos BGRs: geração do sinal de referência

independente da temperatura e da fonte de alimentação (RAZAVI, 2001). A independência em

relação a fonte de alimentação tem como objetivo a estabilidade do sinal de referência em re-

sposta às oscilações de VDD. Isto é obtido através da ligação entre transistores M1/M2 e M3/M4

mantida por espelhos de corrente. A geração de uma tensão independente da temperatura é outra

condição para a operação do BGR. Assumindo que M1/M2 e M3/M4 são pares idênticos, têm-se

que Vx =Vy quando ID1 = ID2. Nestas circunstâncias, e considerando que todos os transistores

operam em inversão forte, a tensão de referência1 pode ser expressa pela equação 5.11,

Vre f = ID5R2 +VBE4 =

[
(W/L)5

(W/L)3

VT ln(n)
R1

]
(5.11)

onde VT e n são respectivamente a tensão térmica e a multiplicidade do transistor bipolar

Q3.

1Com base nesta tensão estável e bem definida deriva-se as demais tensões necessárias para a operação do
integrador e comparador através de um circuito de polarização denominado BIAS GEN.
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Figura 56: Circuito de referência bandgap.

O gráfico da figura 57 mostra a tensão de saída Vre f em função da temperatura. Como espe-

rado, a tensão e a corrente consumida são respectivamente 1.237V e 35 µA à uma temperatura

de 25oC. A tensão de referência sofreu uma variação ∆V de 3 mV dentro da faixa de temperatura

analisada, inferindo um coeficiente de temperatura de aproximadamente 17,8 ppm/oC. Os va-

lores e dimensões dos componentes que formam o circuito de referência BGR são especificados

na tabela 7.

Tabela 7: Componentes utilizados na referência de tensão BGR.

Componente Dimensão - Valor
M1,2 (µm/µm) 79/79
M3,4 (µm/µm) 61/61
M5 (µm/µm) 475/61

M6,7 (µm/µm) 1/20
M8,9 (µm/µm) 10/1

R1,2 16,87 kΩ (rpoly0)
Q1,2,3,4 36 µm2 (qpv5 vertical BJT)
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Figura 57: Tensão Vre f em função da temperatura.

5.8 Circuito gerador de fases

Além dos blocos anteriormente descritos um circuito gerador de fases foi projetado e im-

plementado no chip, ver figura 58. Por meio deste circuito, fases não sobrepostas são geradas

através de uma cadeia de portas inversoras com fases cruzadas. O intervalo de tempo entre

as fases é determinado simplesmente pelo número de portas inversoras colocadas em série em

cada um dos ramos do circuito (MALOBERTI, 2007).

1x 1x 8x 8x 8x

1x 1x 8x 8x 8x

1x

ø1

ø2

clk

Figura 58: Esquemático do circuito gerador de fases.

A figura 59 ilustra o diagrama de fases otimizado para o chaveamento requerido. Nesta

figura pode ser observado o atraso entre as fases visando minimizar o efeito de fugas de corrente

durante a mudança de estados das fases.
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(a)

(b)

Figura 59: Resultado de simulação do gerador de fases. a) Resposta transiente das fases de
chaveamento. b) Detalhe durante a transição de estados.

5.9 Modulador Σ∆ cascata 2-2

A figura 60 apresenta o esquemático do modulador SI-Σ∆ cascata 2-2 de baixa distorção.

Chaves do tipo transmission gates, designadas por SW (figura 60), são responsáveis por cortar

a corrente de entrada durante a fase ϕ2. Os blocos são interligados por chaves do tipo PMOS

para acomodar a tensão de modo comum na entrada do integrador. As saídas (to_input_p_ff,

to_input_n_ff) e (to_input_p, to_input_n) são sinais de corrente que alimentam o segundo

estágio do modulador em cascata. Por enquanto a operação de cancelamento lógico digital está

sendo realizada em software (apêndice B).

5.10 Resultados da simulação elétrica do modulador

O modulador proposto na seção anterior foi simulado sob as seguintes condições:

• Tensão de alimentação: VDD = 5 V

• Frequência de Amostragem: Fs = 5 MHz

• Correntes de Entrada: Iin = 1 nA, 100 nA, 1 µA, 5 µA, 11 µA, 12 µA, 13 µA, 15 µA,

20 µA e 25 µA



90

S
W

S
W

S
W

S
W

S
W

S
W

S
W

S
W

Figura 60: Esquemático do modulador Σ∆ cascata 2-2.
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A corrente de polarização dos integradores utilizados nesta aplicação é dada por Ibias = 200

µA. Durante a fase ϕ2, o conversor SI-DA converte o sinal de tensão digital de saída de 5V

numa corrente Ire f = 25 µA, realimentando esta corrente para a entrada do primeiro integrador

em cada estágio do modulador. Este valor de corrente de referência, Ire f = 25 µA, também

define a faixa de excursão máxima para o sinal de entrada.

Para analisar os bitstreams, gerados nas saídas do primeiro e segundo estágio do modulador

em cascata, armazenou-se os dados gerados pelo simulador em um arquivo de texto (.csv). Este

arquivo contém os valores de tensão de saída dos estágios (0 ou 5V) em sincronismo com o

período de amostragem (valores estes registrados a cada 200 ns, referente à uma frequência de

5 MHz). Após salvar estes dados, os bitstreams foram analisados no domínio da frequência

com auxílio do software Matlab.

Durante as simulações utilizou-se como sinal de teste uma corrente senoidal com frequência

de 8 kHz, evitando o elevado tempo de simulação. Os sinais de corrente dos integradores e as

saídas do primeiro e segundo estágio estão representados nas figuras 61 e 62, respectivamente.

De acordo com o resultado da análise espectral, exibida na figura 63, observa-se que os inte-

gradores processam minimamente os sinais de entrada, conforme demonstrado teoricamente no

capítulo 2.

Figura 61: Correntes nas saídas dos integradores do primeiro estágio.
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Figura 62: Bitstreams de saída do primeiro e segundo estágio.
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Figura 63: Densidade espectral de potência nas saídas dos integradores SI do primeiro estágio
do modulador em cascata 2-2.
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Já os resultados obtidos na saída do modulador após o cancelamento lógico digital estão

representados na figura 64 para diferentes amplitudes de sinal de entrada, onde 0 dB representa

uma corrente de entrada com 25 µA de amplitude. A figura 65 apresenta com mais detalhes o

comportamento do modulador em termos de faixa dinâmica de excursão de entrada pela relação

de SNDR. Neste gráfico, a relação sinal/ruído atinge um valor máximo de 83 dB para uma

corrente de entrada de -3 dBFS. Além disso, a extrapolação da curva mostra que o modulador

tem uma faixa dinâmica de aproximadamente 90 dB, inferindo uma resolução efetiva de 14,65

bits.

Figura 64: Espectro para vários sinais de entrada no modulador.
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Figura 65: Faixa dinâmica: simulação elétrica

A seguir serão tratados alguns aspectos referentes à síntese física do circuito proposto, com

ênfase na separação de ruídos e roteamento de sinais.
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5.11 Cuidados necessários para layout do protótipo

A combinação de circuitos analógicos e digitais num mesmo substrato requer cuidados

especiais durante o layout do chip, caso contrário, o ruído proveniente do chaveamento do

circuito digital (circuito gerador de fases e DAC) pode ser acoplado aos nós analógicos sensí-

veis através de capacitâncias parasitas, linhas de alimentação ou pelo próprio substrato (ROSA;

PEREZ-VERDU; RODRIGUEZ-VAZQUEZ, 2002; JONSSON, 2000). Além do mais, a performance

do circuito pode ser severamente degradada por consequência das não-idealidades do processo

de fabricação. Este fato é extremamente importante em circuitos analógicos, onde as variações

e flutuações dos parâmetros tecnológicos podem destruir irreversivelmente a performance do

sistema considerado. Para o projeto do chip desta dissertação as seguintes estratégias foram

utilizadas durante a fase de layout.

5.11.1 Separação dos domínios analógicos e digitais

Conforme mencionado anteriormente, as linhas de alimentação são um dos possíveis ca-

minhos para o acoplamento do ruído proveniente da parte digital aos circuitos analógicos. Para

evitar esta interferência, é extremamente importante separar as alimentação destes circuitos.

Para isto, utiliza-se tanto linhas de alimentação quanto pads exclusivos para as partes analógi-

cas e digitais, conforme ilustrado na figura 66.

5.11.2 Barramento de sinais

Muita atenção deve ser dada na distribuição dos sinais de clock. A melhor forma de realizar

tal tarefa é por meio do uso de barramentos, conforme ilustrado na figura 66. Como regra geral,

a distância entre os barramentos deve ser superior à mínima distância permitida entre metais

(parâmetro este definido pela tecnologia). Isto visa reduzir o acoplamento capacitivo entre duas

linhas adjacentes.

5.11.3 Anéis de guarda

Visando reduzir os acoplamentos indesejáveis anéis de guarda foram dispostos em torno

das áreas sensíveis ao ruído digital. Dentro deste contexto os integradores foram circundados

por anéis de guarda compostos basicamente de duas partes. A primeira parte consiste de p+-

well; já a segunda é formada por n-well. A disposição entre os materiais do anel de guarda é

apresentado na figura 66.
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Figura 66: Técnicas de layout.

5.11.4 Técnicas de roteamento

Em adição as medidas tomadas anteriormente aplicou-se regras de layout analógico em

partes do circuito que precisavam ser casadas. Dentre outras, foram utilizadas as seguintes téc-

nicas: dispor da forma mais próxima possível os transistores casados, manter mesma orientação

e sentido de roteamento, centróide-comum e componentes dummies para atenuar gradientes de

processo (MALOBERTI, ). O projeto foi realizado na tecnologia CMOS XFAB 0,6 µm cujas

princípais características são apresentadas na tabela 8.

Tabela 8: Processo CMOS XFAB 0,6µm.

Informação Descrição
Fábrica XFAB

Processo XC06
Tipo CMOS 0,6 µm

Polysilicio 2 (POLY0 e POLY1)
Metal 3 camadas

Módulos CORE, CAPRES, METAL3, LINC
Tensão 5V
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O modulador Σ∆ cascasta 2-2 ocupou uma área de aproximadamente 1 mm2. Nenhuma

tensão externa é necessária para polarizar o circuito, uma vez que um circuito de referência

de tensão bandgap (seção 5.7) foi incorporado ao modulador. Alguns outros circuitos foram

incluídos no chip final com propósitos de teste: uma versão replicada do modulador cascata SI-

Σ∆M com diferentes configurações de pads (II), um circuito BGR (III), um conversor tensão-

corrente (IV) e um SI-DAC (V). A figura 67 apresenta o layout de topo do protótipo enviado

para XFAB para fabricação.

I

II

III

IV
V

~1 mm

~
1
 m

m

Figura 67: Layout do chip.

5.12 Simulação elétrica pós-layout do modulador cascata 2-2

A fim de avaliar o desempenho geral do circuito proposto, simulações no domínio do tempo

utilizando o Virtuoso-Spectre foram realizadas. A figura 68 apresenta uma simulação pós-layout

(incluindo os parasitas do padring) considerando uma entrada senoidal de amplitude -6 dBFS

e frequência de 8kHz. Como pode ser visto, o sinal é livre de compenente DC e a função de

transferência do ruído deste circuito é de 4a ordem (80 dB/década).

O desempenho global é melhor ilustrado na figura 69, onde o SNDR versus a amplitude

de entrada é plotado. Neste gráfico, o SNDR atinge um valor máximo de 80 dB. Além disso,

também é possível observar que o modulador tem uma faixa dinâmica de aproximadamente

87 dB, inferindo uma resolução efetiva de 14,15 bits. Como esperado, a performance obtida
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através da simulação pós-layout é levemente inferior àquela alcançada na figura 65, uma vez

que as simulações elétricas que conduziram aos resultados apresentados na figura 65 não levam

em consideração os elementos parasitas obtidos de uma extração física, assim como a existência

das ligações entre o circuito do modulador Σ∆ cascata 2-2 aos elementos de conexão externa

(pads).

Frequência

Figura 68: Simulação pós-layout incluindo os parasitas do padframe.

S
N

D
R

Figura 69: Faixa dinâmica do modulador SI-Σ∆ cascata 2-2: simulação pós-layout.



98

A tabela 9 resume os resultados simulados e compara com outras referências de SI-Σ∆M

presentes na literatura. Embora (MOENECLAEY; KAISER, 1997) tenha o maior DR, o seu projeto

requer capacitores de memória de valores elevados (> 40 pF) e dois moduladores singled-ended

numa configuração pseudo-diferencial, o que implica em uma arquitetura muito complexa e

custosa em relação à área necessária para sua implementação.

De outra maneira, se for tomado como referência a seguinte Figura de Mérito (FOM)

FOM =
Pc

2B · (2BW )
(5.12)

onde Pc é o consumo de potência, B é a resolução efetiva e BW é a largura de banda do

sinal, é possível quantificar a qualidade dos diferentes moduladores mencionados na tabela 9.

Sob este ponto de vista, o modulador aqui proposto supera as referências relatadas anterior-

mente, colocando o projeto apresentado em uma posição competitiva dentro do estado da arte

de moduladores SI-Σ∆ do tipo passa-baixas.

Tabela 9: Resumo da performance do projeto do modulador cascata 2-2.

Blumer Ref (TAN, 1995b) Ref (MOENECLAEY; KAISER, 1997) Ref (SUNG et al., 2010)

Tecnologia (µm) 0,6 0,8 0,8 0,35
Ordem do modulador 4 4 3 2
Tensão (V) 5 3,3 5 3,3
Consumo (mW) 30 40 136 11,5
Frequência (MHz) 5 40 0,625 2,56
Largura de banda (kHz) 20 625 5 10
SNRpico (dB) 80 45 80,5 87,1
SFDR1 (dB) 84 - - -
Faixa dinâmica (dB) 87 55 92 82
Área (mm2) 1 1 6 0,22
FOM (pJ) 45,77 71,79 415,04 55,84

Embora o projeto apresentado tenha obtido resultados satisfatórios dentro do contexto de

operação de moduladores SI-Σ∆, a técnica SI não está completamente consolidada e sua per-

formance ainda não é competitiva com Σ∆M implementados através da técnica SC. A tabela

10 apresenta algumas publicações de moduladores SC-Σ∆ MASH considerados estado da arte

dentro deste campo de pesquisa (ROSA, 2011). Estes circuitos caracterizam-se pelo uso de

quantizadores multibit (B = 2,3,4), permitindo uma melhor performance (redução da figura-

de-mérito) ao custo do incremento do consumo de energia e complexidade de implementação.
1Spurious Free Dynamic Range (SFDR) referente a uma entrada de -6 dBFS.
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Tabela 10: Moduladores Σ∆ cascata implementados com SC.

Referência DR (bit) DOR (MS/s) OSR l (nm) Pot (mW) FOM
(BOSI et al., 2005) 12.2 20 4 180 240 2.55

(DEZZANI; ANDRE, 2003) 13.4 0.2 195 130 2.4 1.11
(TABATABAEI et al., 2003) 8.5 80 4 130 175 6.04

(MALLA et al., 2008) 11.4 40 11 90 27.9 0.26
(PARAMESH et al., 2006) 10.8 40 8 90 78 1.09

5.13 Moduladores SI-Σ∆ MASH de 6a ordem

A estratégia de projeto reportada nesta dissertação permite utilizar os conceitos apresenta-

dos para desenvolver moduladores Σ∆ com função de transferência de ruído (NTF) de maior

ordem (N > 4), que podem ser aplicados em sistemas de grande largura de banda através do

controle do parâmetro de sobreamostragem M. Para comprovar tal afirmação, a figura 70 apre-

senta um modulador Σ∆ cascata 2-2-2 empregando uma arquitetura de baixa distorção.
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Figura 70: Modulador Σ∆ cascata 2-2-2 de baixa distorção.

Com base nos resultados obtidos para um modulador Σ∆ cascata 2-2, ver seção 2.4, é possí-

vel extender a análise realizada e obter a saída do segundo estágio do modulador de 6a ordem.

Esta saída, Y12(z), é definida da seguinte maneira:
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Y12(z) = z−2X(z)+g5
(
1− z−1)4

Q2(z) (5.13)

onde g5 é definido como:

g5 =
1

g1g2
(5.14)

As saídas do segundo e terceiro estágio podem ser processadas digitalmente de forma a

fornecer uma saída Yout(z) em que o ruído de quantização do segundo estágio seja totalmente

cancelado. Para isto a seguinte operação pode ser realizada:

Yout(z) = Hd3(z)Y12(z)+g6Hd4(z)Y3(z) (5.15)

onde as funções Hd3 e Hd4 são expressas respectivamente por:

Hd3(z) = z−2 (5.16)

Hd4(z) = (1− z−1)4 (5.17)

A substituição das equações 5.16 e 5.17 em 5.15 resulta numa saída modulada de 6a ordem

dada por:

Yout(z) = z−4X(z)+g6
(
1− z−1)6

Q3(z) (5.18)

onde o coeficiente digital g6 é definido como:

g6 =
1

(g1g2)2 (5.19)

Note que a equação 5.18 contém somente a versão atrasada do sinal de entrada X(z) e

o ruído de quantização do terceiro estágio com um noise-shaping de 6a ordem. Como pode

ser visto, o ruído de quantização do primeiro e segundo estágio foram eliminados devido às

operações realizadas pelo circuito de cancelamento lógico digital. Os ganhos envolvidos e seus

valores são especificados na tabela 11.
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Tabela 11: Ganhos do modulador cascata 2-2-2.

Coeficiente Ganho
g1 1
g2 0,25
g3 4
g4 2
g5 4
g6 16

A fim de verificar o desempenho elétrico do circuito proposto, simulações no domínio do

tempo utilizando o Virtuoso-Spectre foram realizadas. A figura 71 apresenta uma simulação

considerando uma entrada senoidal de amplitude -6 dBFS e frequência de 8kHz, considerando

uma frequência de amostragem de 5 MHz. Como pode ser visto, o sinal é livre de compenente

DC e a função de transferência do ruído deste circuito é de 6a ordem (120 dB/década).

120 dB/decade

Figura 71: Espectro da saída Yout do modulador cascata 2-2-2.

No entanto, o noise-shaping não ocorreu de forma uniforme. A transferência do ruído

de quantização à uma taxa de 120 dB/década se deu a partir de uma frequência de corner de

aproximadamente 300 kHz. Isto se deve às não-idealidades presentes nas ponderações de ganho

na malha de realimentação do sistema, uma vez que estas são realizadas por espelhamento de

corrente e pela transmissão de sinal entre estágios não-ideais.
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Alguns parâmetros que demostram a performance do modulador Σ∆ cascata 2-2-2 apre-

sentado anteriormente são resumidos na tabela 12. Por se tratar apenas de uma validação de

conceito, nenhum layout foi desenvolvido para este circuito.

Tabela 12: Resumo da performance do projeto do modulador cascata 2-2-2.

Modulador cascata 2-2-2
Tecnologia (µm) 0,6
Ordem do modulador 6
Tensão (V) 5
Consumo (mW) 45
Frequência (MHz) 5
Largura de banda (kHz) 10
SNR (dB) 83,5
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6 CONCLUSÕES

Recentemente, uma técnica de amostragem e retenção de sinais alternativa à bem consoli-

dada técnica de capacitor-chaveado tem sido foco de pesquisas e desenvolvimento. Esta técnica,

chamada de Switched-Current (SI), não requer amplificadores operacionais nem capacitores li-

neares de elevada precisão para a sua implementação. Esta técnica caracteriza-se por processar

os sinais sob a forma de corrente, sendo a operação de memorização implementada através

da retenção de cargas elétricas na porta de um transistor MOS na região de saturação. Neste

modelo, a excursão do sinal não é diretamente dependente da tensão de alimentação, mas de-

pendente das correntes de polarização e de sinal, o que torna a técnica atrativa para aplicações

de baixas tensão.

Contudo, a técnica SI tem como principal desvantagem as não-linearidades da célula de

memória SI, sendo estas responsáveis pela geração de componentes de distorção harmônica.

Para contornar este problema, adotou-se como estratégia uma solução mais ampla com base

na combinação de técnicas de compensação de erros SI tanto à nível de circuito quanto de sis-

tema, ao invés de somente aprimorar o elemento básico em um modulador SI (o integrador).

Para isto foi necessário implementar o modulador SI numa topologia orientada à aplicações de

baixa distorção, que tem como principal objetivo aliviar o processamento de sinais dentro dos

integradores, diminuindo as variações de condutância, que por sua vez, dão origem à distorção

harmônica. Partindo destes princípios (aplicados inicialmente à moduladores de 2o ordem),

extendeu-se a abordagem aos moduladores Σ∆ em cascata, possibilitando o projeto de modula-

dores Σ∆ de elevada ordem e sobretudo intrinsicamente estáveis por construção.

Para comprovar a eficácia da abordagem utilizada neste trabalho, projetou-se um modula-

dor 2-2 cascata SI-Σ∆ na tecnologia CMOS XFAB XC06 0,6 µm, utilizando como base uma

topologia de baixa distorção com realimentação positiva em avanço. Por meio de uma arqui-

tetura diferential e de um projeto cuidadoso dos blocos constituintes obteve-se uma resolução

de 14 bits@DR à uma taxa de amostragem de 5 MHz considerando uma largura de banda de

20 kHz. Segundo os dados obtidos até o momento, o projeto desenvolvido localiza-se numa

posição competitiva dentro do estado da arte de moduladores SI-Σ∆ do tipo passa-baixas. Além
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do mais, a estratégia reportada aqui permite o projeto de moduladores SI de maior ordem (N

> 4), podendo ser aplicados em sistemas de grande largura de banda através do controle do

parâmetro de sobreamostragem M.

Embora o projeto apresentado tenha obtido resultados satisfatórios dentro do contexto de

operação de moduladores SI-Σ∆, a técnica de corrente chaveada não está completamente conso-

lidada e sua performance ainda não é competitiva com os circuitos SC. No entanto, os circuitos

SI tornam-se interessantes sob o ponto de vista de serem um campo aberto para futuras pes-

quisas e pela possibilidade de serem completamente implementados em processos de fabrição

padrão voltados a circuitos puramente digitais.

6.1 Proposta para trabalhos futuros

Devido ao reduzido tempo que compreendeu a realização deste trabalho, nem todos os

assuntos encontrados na literatura que tratam de projetos de moduladores SI-Σ∆ puderam ser

estudados e analisados. Com base nisto, algumas sugestões para trabalhos futuros são apresen-

tadas à seguir:

• Análise detalhada do ruído gerado pelos componentes e métodos/técnicas para minimi-

zação dos efeitos.

• Análise dos aspectos referentes ao dimensionamento dos componentes considerando o

matching na tecnologia empregada.

• Projetar conversores tensão-corrente (current conveyor circuits) para gerar internamente

as correntes de entrada necessárias para a operação do modulador. Tal procedimento

visa reduzir a deterioração do nível do ruído ocasionada pelo acréscimo do número de

componentes parasitas entre o ambiente de teste (injeção de corrente externa) e o circuito

dentro do chip.

• Infelizmente, em circuitos SI de segunda geração, picos de corrente podem ocorrer du-

rante o intervalo entre as fases ϕ1 e ϕ2. Este pico de corrente tem como origem a abrupta

mudança de impedância de um nó (baixa impedância para alta impedância) durante o in-

tervalo de tempo entre as duas fases. Como consequência, não-linearidades são geradas

causando erro na corrente que esta sendo memorizada. Visando reduzir estes indesejáveis

picos de corrente pode-se empregar o conceito de fases sobrepostas nas chaves de entrada

e saída dos circuitos, cujo propósito é diminuir o período de existência de nós em alta

impedância (SINN; ROBERTS, 1994).
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APÊNDICE A -- DIAGRAMA DE PINAGEM DO
CIRCUITO INTEGRADO

Figura 72: Encapsulamento cerâmico 68L CLDCC-J.
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APÊNDICE B -- CANCELAMENTO LÓGICO
DIGITAL

% ************************************************************************

% 1. Plots the Power Spectral Density of the bitstream

% 2. Calculates the SNR

% ************************************************************************

clear all; clc;

bts1=load(’~/bitstream1.csv’);

bts2=load(’~/bitstream2.csv’);

bts1=bts1(:,2);

bts1=bts1-2.5;

bts2=bts2(:,2);

bts2=bts2-2.5;

g5=4;

% ************************************************************************

% Global Sets

% ************************************************************************

bw=20e3; % Base-band

R=250;

Fs=R*2*bw; % Oversampling frequency

Ts=1/Fs;

N=length(bts1)-1; % Samples number

Fin=8000;

Ntransient=0;

Vref=5;

finrad=Fin*2*pi; % Input signal frequency in radians

s0=sprintf(’** Simulation Parameters **’);

s1=sprintf(’ Fs(Hz)=%1.0f’,Fs);

s2=sprintf(’ Ts(s)=%1.6e’,Ts);

s3=sprintf(’ Fin(Hz)=%1.4f’,Fin);

s4=sprintf(’ BW(Hz)=%1.0f’,bw);

s5=sprintf(’ OSR=%1.0f’,R);

s6=sprintf(’ Npoints=%1.0f’,N);

s7=sprintf(’ tsim(sec)=%1.3f’,N/Fs);

s8=sprintf(’ Nperiods=%1.3f’,N*Fin/Fs);

disp(s0)

disp(s1)
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disp(s2)

disp(s3)

disp(s4)

disp(s5)

disp(s6)

disp(s7)

disp(s8)

% ************************************************************************

% Open Simulink diagram first

% ************************************************************************

open_system(’cancelamento_logico_4nd_mdl’)

% Starts Simulink simulation

sim(’cancelamento_logico_4nd_mdl’, (N+Ntransient)/Fs);

% ************************************************************************

% Calculates SNR and PSD of the bitstream and signal

% ************************************************************************

load(’yout1.mat’);

yout1=yout1’;

yout1=yout1(:,2);

load(’yout2.mat’);

yout2=yout2’;

yout2=yout2(:,2);

w=hann_pv(N); % Hann-window

f=Fin/Fs; % Normalized signal frequency

fB=N*(bw/Fs); % Base-band frequency bins

% ************************************************************************

% PSD stage-1

% ************************************************************************

figure(1);

clf;

yy1=zeros(1,N);

yy1=yout1(2+Ntransient:1+N+Ntransient)’;

ptot1=zeros(1,N);

[snr1,ptot1]=calcSNR(yy1(1:N),f,1,fB,w,N);

semilogx(linspace(0,Fs/2,N/2), ptot1(1:N/2), ’b’);

Rbit1=(snr1-1.76)/6.02; % Equivalent resolution in bits

hold on;

% ************************************************************************

% PSD stage-2

% ************************************************************************

figure(1)

yy2=zeros(1,N);

yy2=yout2(2+Ntransient:1+N+Ntransient)’;

ptot2=zeros(1,N);

[snr2,ptot2]=calcSNR(yy2(1:N),f,1,fB,w,N);

semilogx(linspace(0,Fs/2,N/2), ptot2(1:N/2), ’r’);

Rbit2=(snr2-1.76)/6.02; % Equivalent resolution in bits
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title(’PSD’)

xlabel(’Frequency [Hz]’)

ylabel(’PSD [dB]’)

axis([0 Fs/2 -140 0]);

h = legend(’1st-stage’,’2nd-stage’,4);

set(h,’Interpreter’,’none’);

grid on;

%---------

figure(2);

clf;

plot(linspace(0,Fs/2,N/2), ptot1(1:N/2), ’r’);

hold on;

title(’PSD 1nd-stage (detail)’)

xlabel(’Frequency [Hz]’)

ylabel(’PSD [dB]’)

axis([0 Fs/(2*R) -140 10]);

grid on;

hold off;

text_handle = text(floor(Fs/(4*R)),-20, sprintf(’SNR = %4.1fdB @ OSR=%d\n’,snr1,R));

text_handle = text(floor(Fs/(4*R)),-40, sprintf(’Rbit = %2.2f bits @ OSR=%d\n’,Rbit1,R));

%---------

figure(3);

clf;

plot(linspace(0,Fs/2,N/2), ptot2(1:N/2), ’r’);

hold on;

title(’PSD 2nd-stage (detail)’)

xlabel(’Frequency [Hz]’)

ylabel(’PSD [dB]’)

axis([0 Fs/(2*R) -140 10]);

grid on;

hold off;

text_handle = text(floor(Fs/(4*R)),-20, sprintf(’SNR = %4.1fdB @ OSR=%d\n’,snr2,R));

text_handle = text(floor(Fs/(4*R)),-40, sprintf(’Rbit = %2.2f bits @ OSR=%d\n’,Rbit2,R));


