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RESUMO

Dissertação de Mestrado
Programa de Pós-Graduação em Informática

Universidade Federal de Santa Maria

PROJETO DE CIRCUITOS INTEGRADOS PARA BALANÇO DE CARGA E
REDUÇÃO DA TENSÃO RESIDUAL EM ESTIMULAÇÃO NEURAL

AUTOR: LUCAS TEIXEIRA
ORIENTADOR: CÉSAR AUGUSTO PRIOR

CO-ORIENTADOR: CESAR RAMOS RODRIGUES
Local da Defesa e Data: Santa Maria, 12 de Junho de 2015.

A estimulação elétrica funcional(EFS) faz a interface direta entre o homem e a máquina,
por meio de sinais elétricos. A viabilidade advinda de novas tecnologias justifica o seu cresci-
mento nos últimos anos. Restaurar a visão ou a audição, mesmo que parcialmente, são duas das
inúmeras contribuições que pode proporcionar para o bem estar do ser humano. No entanto,
a interface entre o circuito elétrico e o tecido é sensível a diversos fatores. Entre os diversos
fenômenos que podem ocasionar danos ao tecido e ao eletrodo na interface de EFS estão os
causados pelo estímulo elétrico usado, e isso pode inviabilizar a aplicação. Neste sentido, este
trabalho apresenta contribuições relacionadas à topologia de circuitos para segurança na gera-
ção do estímulo em EFS. O correto balanceamento de carga elétrica e a diminuição da tensão
residual, na interface entre o tecido e o eletrodo, são indispensáveis. Uma técnica é propostas
para a solução de cada um desses problemas, ambas compartilham blocos de circuito comuns. O
controle da intensidade e da polaridade de estimulação são concebidos para evitar a necessidade
de dispositivos de alta tensão. A geração de estímulos em modo corrente utiliza um Conversor
Digital para Analógico (DAC) do tipo redistribuição de carga de ultra baixo consumo de energia
para o controle da intensidade dos pulsos. Esse conversor ainda simplifica a realimentação, que
é derivada diretamente do circuito de medição. Como solução para viabilizar a implementa-
ção em circuito integrado de controle do desbalanço de carga, uma técnica de medição usando
somente dispositivos de baixa tensão é apresentada. Essa técnica é tolerante ao descasamento
entre capacitores utilizados e à variação no ganho do circuito de medição de corrente. O con-
trole é possível por meio de um laço de realimentação simplificado, que une medição e controle
de forma eficiente e atua direto no DAC. A técnica proposta para controle da tensão residual
nos eletrodos requer somente adição de elementos passivos ao circuito, sugerindo a redução do
consumo de energia. O DAC tipo redistribuição de carga é usado para armazenar a informação
da tensão residual e a compensação no ciclo seguinte. A fase dos ciclos de estimulaçãotambém
é explorada, ciclos com fases alternadas são usados visando redução no desbalanço de carga e
tensão residual. As duas propostas são apresentadas e validadas por meio da simulação elétrica,
métricas conhecidas são utilizadas e o desempenho observado é equivalente ao estado da arte.

Palavras-chave: Neuroestimulação. Estimulação Elétrica Funcional - EFS. Circuito integrado.
Balanceamento de carga. Controle de tensão residual.
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The Electrical Functional Stimulation (EFS) allows the direct connection between man
and machine through electrical signals. The last years growth in EFS is possible because of the
new technological resources that make it feasible. Restoring someone’s vision or hearing, even
parcially, is one among several contribution that EFS may contribute to human’s well-being.
However the interface between the electrical circuits and the tissue is sensitive to several factors.
Among several effects that may damage the tissue and electrode in EFS we can find those
caused by the electrical stimuli, this may harm the application. This work presents contributions
regarding electrical circuits topologies for safety stimuli in EFS. It is essential to ensure proper
electrical charge balance and a small residual voltage on the tissue-electrode interface. For
each of these problems one proposal is presented, both share circuit blocks. The blocks to
control intensity and polarity of stimuli are designed to avoid the integration of high voltage
devices. The current mode stimuli is generated using an ultra-low power charge redistribution
Digital to Analog Converter (DAC) for stimulus intensity definition. This DAC architecture
even simplifies the feedback mechanism that is obtained directly from measurement circuit.
The technic that uses only low voltage devices to measure electrodes current is presented, it
is suitable to implement the charge balance control in an integrated circuit. This measurement
technique is insensitive to capacitors mismatch and to the current measurement absolute ratio.
That control is possible through the a simplified feedback path that joins the controller and
the measurement in an efficient way acting directly in the DAC. The proposed residual voltage
control technique requires only passive elements to be added to the circuit, that suggest a lower
power consumption. The charge redistribution DAC keeps residual voltage information stored,
in order to compensate it in next stimulation cycles. The stimulation cycle polarity is explored,
alternated cathodic and anodic-first cycles are used in order to reduce the charge imbalance and
residual voltage. Both proposals are presented and validated with electrical simulation, known
metrics are used and the performance is equivalent to state-of-art in literature.

Keywords: Electrical Functional Stimulation. Neurostimulation. Integrated Circuit. Charge
balance. Residual voltage control.
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1 INTRODUÇÃO

1.1 Neuroestimulação

A estimulação elétrica funcional (EFS) é o processo em que se aplica um sinal elétrico

com parâmetros bem definidos entre dois ou mais pontos do tecido biológico, por meio de

eletrodos. Estes e o sinal são especializados para a aplicação, visando evitar dano ao tecido, ao

mesmo tempo que são dimensionados com a finalidade de disparar processos físico-químicos,

nos neurônios de uma determinada região, de forma controlada.

1.1.1 A aplicação

A aplicação de neuroestimulação e a viabilização de dispositivos portáteis com essa fi-

nalidade permitiram, nas últimas décadas, a popularização de implantes de neuroestimuladores

auditivos e, mais recentemente, oculares (FINN; LOPRESTI, 2002). Também, enquadram-se

nessa mesma aplicação, os implantes sensores, os quais vêm sendo desenvolvidos principal-

mente em fase de pesquisa e visam estabelecer uma interface entre o cérebro e o mundo ex-

terno. Esses implantes são uma esperança para pessoas que sofreram lesão na medula espinhal

ou possuem problemas que afetam o sistema nervoso periférico, criando um caminho artificial

para comandos, possibilitando a interpretação direta de sinais elétricos cerebrais do implantado.

A Figura 1.1 ilustra a implantação e mostra a composição do sistema de sensoriamento

ou estimulação de forma simplificada, o qual pode ser dividido em blocos relacionados à ge-

rência de energia, ao processamento de dados, à comunicação, aos sensores e atuadores. Já os

eletrodos devem possuir tamanho compatível para que o implante alcance as células alvo da

estimulação ou do sensoriamento. O foco do trabalho são os atuadores na interface de saída da

EFS.

O exemplo mais bem sucedido de EFS é o implante coclear (auditivo), o qual permite ao

implantado que perdeu a audição, mas ainda tem parte do ouvido interno sadio, voltar a ter esse

sentido. O dispositivo atua como um transdutor de sinais acústico para elétricos, utilizando um

microfone como substituto do ouvido externo do paciente. O implante codifica sons em pulsos

elétricos, em um padrão de amplitudes e distribuição espacial que resulta em um estímulo simi-

lar à sensação produzida pelas ondas sonoras na cóclea. O implantado espera a disponibilidade

desse sentido continuamente, 24 horas por dia. Essa operação continuada pode causar uma série



13
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Figura 1.1 – Sistema de estimulador e sensor implantável

de danos ao tecido estimulado no ouvido do paciente caso a carga injetada e a tensão no tecido

não sejam mantidos dentro de limites seguros.

Os implantes oculares são outro exemplo de EFS em desenvolvimento atualmente, mui-

tos em fase experimental (KUANFU CHEN; LIU, 2013) e (TRAN et al., 2011), embora também

haja o produto em fase comercial (SECOND SIGHT, 2015). Sua adoção tende a se popularizar,

nas próximas décadas, após uma série de dificuldades técnicas serem superadas. Esses dispo-

sitivos devem lidar com desafios muito maiores do que implantes auditivos, além do requisito

relacionado ao limite de tensão e corrente no tecido estimulado (PALANKER et al., 2004). Os

implantes oculares operam como transdutores de imagens que são capturadas por uma câmera e

pré-processadas de forma a apropriar os estímulos para formação de representações relevantes

da imagem na retina. A aplicação de impulsos elétricos, nas terminações nervosas na retina,

causa um efeito similar à visualização de um ponto luminoso, sendo conhecido como fosfeno.

Logo, a resolução da imagem percebida pelo implantado depende diretamente do número de

pontos da retina que são estimulados, o qual deve ser maior do que 10.000, para que o paciente

implantado realmente perceba a formação de imagens em uma experiência prática (PALAN-

KER et al., 2004).

A integração de um circuito para neuroestimulação com centenas ou milhares de canais

de saída é um desafio a ser vencido a fim de viabilizar a popularização desse dispositivo. Além
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de exigir a replicação de um número grande de canais paralelos (mesmo que cada um seja

multiplexado no tempo para diversos pontos de estimulação), é de se esperar que, na mesma

pastilha, seja implementado também um controlador (e outros blocos mostrados na Figura 1.1)

capaz de gerenciar o estímulo a ser gerado. O projeto de um circuito para neuroestimulação,

assim como toda aplicação móvel, sofre restrição severa no consumo de potência tanto para

permitir operação ininterrupta, como para reduzir o tamanho da bateria de armazenamento e

também do sistema de condução de energia até o implante. Essas são claras restrições e desafios

do projeto de um circuito aplicado à neuroestimulação.

1.1.2 Fenômeno biológico

O fenômeno da condução de estímulos nervosos se baseia em uma propriedade físico-

química ativa da membrana dos neurônios. Existe, na ausência de estimulação, um potencial

elétrico através da membrana devido às diferenças nas concentrações internas e externas de íons.

As diferenças nas concentrações resultam da ação de estruturas ativas, como bombas de sódio-

potássio ATPase,Ca2+-ATPase (bombas de cálcio) e outros mecanismos. Essas estruturas usam

uma molécula de ATP para forçar a saída da célula de alguns íons (como Na+), ao mesmo

tempo em que causam a entrada de outros íons (K+, por exemplo); elas estão presentes na

maioria dos neurônios.

O bombeamento de íons se extingue quando o potencial de repouso (em torno de -60

mV, sendo que esse valor varia entre tipos diferentes de células) é estabelecido entre os meios

interno e externo à membrana celular. Enquanto o gradiente de íons existir, pode ser iniciado

um potencial de ação para geração de sinais nervosos.

Quando um estímulo externo causa uma despolarização suficiente, fazendo o potencial

atingir um limiar (reduz-se a aproximadamente -55 mV, de acordo com o tipo de célula), um

efeito cascata é gerado, despolarizando completamente a membrana da célula. Esse efeito pode

levar a uma polarização no sentido inverso, atingir outras células e amplificar ou propagar o

sinal, como ilustrado na Figura 1.2. Após iniciado o efeito, as estruturas ativas trabalham para

restabelecer o potencial de repouso, processo que pode levar até milissegundos para acabar.

Dessa forma, um pulso nervoso se inicia e propaga por tecidos.

Na Figura 1.2, é mostrado um resultado de ensaio laboratorial. A estimulação é iniciada,

a partir do tempo zero, pela injeção de 50 pA através da membrana celular por microeletrodo,

e este estímulo dura 250 µs. A despolarização da membrana pode ser observada pelo valor do
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potencial medido em diferentes pontos na extensão do axônio da célula. As curvas de potenciais

medidos foram deslocadas verticalmente para iniciarem no ponto de medição no desenho da

esquerda. É perceptível que o sinal iniciado em um extremo do neurônio se propaga com certo

atraso.

Figura 1.2 – Propagação de um sinal elétrico em um neurônio(FINN; LOPRESTI, 2002)

A curva apresentada na Figura 1.3 ilustra como se comporta o potencial na membrana

da célula, no momento da estimulação até o retorno ao potencial de repouso. Essa curva é

derivada do Modelo de Hodgkin-Huxley, que descreve como o potencial de ação dos neurônios

é iniciado. Estudos relacionados a este modelo renderam aos senhores Alan Lloyd Hodgkin e

Andrew Fielding Huxley o Prêmio Nobel em Fisiologia ou Medicina, no ano de 1963.

Na Figura 1.3, ainda, observa-se uma fase ascendente do potencial, cuja curva começa

em -70 mV (potencial de repouso), após um estímulo que inicia a despolarização. Quando

o estímulo é fraco e não atinge o limiar (-55 mV), ele retorna rapidamente ao potencial de

repouso. Ao ser despolarizado suficientemente, o processo em cascata é disparado na fase

ascendente, e o potencial atinge um máximo positivo. Após isso ocorre a fase descendente do

potencial, observa-se uma hiper-polarização quando o potencial fica mais negativo que seu valor
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Figura 1.3 – Comportamento transitório do potencial de ação de um neurônio conforme modelo
de Hodgkin-Huxley.

de repouso, mas, após alguns milissegundos, o potencial tende a retornar a esse valor.

1.1.3 Interface e níveis elétricos

Quando implantados no tecido, o posicionamento dos eletrodos é um fator decisivo para

a determinação dos parâmetros elétricos necessários para estimulação efetiva. Entende-se por

estimulação efetiva a capacidade de vencer o limiar de despolarização necessário para desenca-

dear o efeito em cascata do potencial de ação de células, em uma área ou volume de interesse

no tecido. Para que uma despolarização suficiente seja produzida, níveis de tensão maiores são

aplicados nos eletrodos.

Em geral, os estimuladores neurais são concebidos considerando somente um ponto,

onde é aplicada a estimulação (próximo ou dentro da área de interesse), e esse eletrodo (referido

aqui como eletrodo principal) tem área reduzida se comparado com o outro. O eletrodo oposto

é usado como referência (por isso é chamado de eletrodo de referência) para o sinal aplicado no

eletrodo principal. O eletrodo de referência tem área maior e pode estar localizado a uma maior

distância da área de interesse. Como sua área é maior que a do eletrodo principal, a densidade

de corrente, na interface eletrodo-tecido, e o gradiente de tensão são menores, o que reduz a

probabilidade de disparo do potencial de ação de células próximas a ele.

A relação entre a distância do eletrodo ao neurônio, geometria do eletrodo e caracterís-

ticas do meio biológico em que estão inseridos determinam a intensidade do pulso de tensão ou

corrente necessária em cada aplicação (PALANKER et al., 2004). Pode-se observar, na Figura
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1.4, que uma menor corrente é necessária para um eletrodo de raio 5 µm, tocando o neurônio.

Para um eletrodo de raio 150 µm, a intensidade do pulso de corrente deve ser próxima de 1000

µA para atingir a mesma variação de potencial no neurônio.

Figura 1.4 – Intensidades de corrente necessárias para causar 30 mV de variação de tensão em
uma célula de 10 µm de comprimento (PALANKER et al., 2004). A variável independente é a
distância do neurônio à superfície do eletrodo.

1.1.4 Efeitos danosos

Existem dois limites que devem ser respeitados, quando se considera a neuroestimulação

segura de tecidos (FINN; LOPRESTI, 2002): limite do tecido estimulado relacionado à carga

elétrica e limite eletroquímico.

1.1.4.1 Efeito de dano no tecido relacionado à carga elétrica

É sabido que o efeito danoso ao tecido é relacionado à carga total aplicada por ciclo de

estimulação (FINN; LOPRESTI, 2002). Foi verificado experimentalmente que para eletrodos

menores a densidade de carga aplicada no tecido é muito maior, o que mostrou que o dano não

é causado pela densidade de carga nesse experimento, mas pelo valor total dessa. Outro expe-

rimento sugere que esse dano não é causado pelo acúmulo de substâncias gerado por reações



18

químicas no eletrodo, mas pela passagem da corrente pelo tecido. Os efeitos de danos neste

incluem a redução transitória da sensibilidade ao estímulo, ainda que possa ser restaurada após

um período de horas sem estimulação.

1.1.4.2 Efeito de dano eletroquímico na interface

A corrente contínua média na carga é o resultado da diferença entre as cargas injetada

e retirada do tecido medido ciclo a ciclo de estimulação. Sabe-se que o acúmulo de carga

no tecido resultante da estimulação elétrica causa danos ao tecido e perda da sua função (LI-

NAHAN N. SHEPHERD, 1998), sendo que isso também foi constatado por experimentos prá-

ticos (RK SHEPHERD BK HG, 1990)(SHEPHERD; JAVEL, 1999)(XU J SHEPHERD RK,

1997). Em uma aplicação de neuroestimulação de média ou longa duração, é necessário equi-

librar a carga injetada e a retirada do tecido; entenda-se por isso que o implante atue durante

vários anos.

Apesar do extenso estudo em materiais e geometrias para eletrodos, nenhum tipo está

completamente livre de sofrer reações químicas. O desbalanço entre as cargas elétricas injetada

e retirada do tecido pode causar acúmulo de íons que danificam tanto o eletrodo como o tecido

na interface. Também, o eletrodo sofre ataque eletroquímico, quando permanece na interface

após interrompida a corrente de estimulação, a qual é chamada de tensão residual, medida na

interface entre eletrodos e tecido logo que é interrompido o estímulo aplicado ao tecido. Quando

essa tensão permanece fora de limites em que o eletrodo é inerte, ocorre a formação de bolhas

de gás na interface e a alteração sensível da composição química do meio em torno, levando

até à erosão do eletrodo. O limite de segurança quanto ao ataque eletroquímico é medido e

observado empiricamente em experimentos de laboratório ou durante a estimulação de tecido,

acompanhando-se a degradação de eletrodos.

Em geral, um limite de segurança aceito é a janela de oxidação da água, na interface,

e, quando esse é excedido, a formação de bolhas de gás é perceptível. Esse limite depende do

material usado no eletrodo: para platina a janela de segurança é entre -0,6 V e +0,8 V, de acordo

com LO et al. (2013). Já foi comprovado que a tensão residual é um problema que pode ocorrer

inclusive em estimulação com carga balanceada, e que parâmetros da interface eletrodo-tecido

e formato do sinal de estimulação são determinantes nessa situação (KRISHNAN; KELLY,

2012).

Outro fator reconhecido como causador de danos eletroquímicos ao eletrodo é o excesso
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de densidade de carga aplicada por ciclo de estimulação. Os limites de densidade de carga são

bem conhecidos para materiais apropriados à fabricação de eletrodos como a platina (0, 1 a

0, 4mC/cm2), o óxido de irídio (1 a 3mC/cm2) e o nitreto de titânio (0, 6 a 0, 9mC/cm2).

Uma vez que o foco deste trabalho não é a determinação de todos os parâmetros do sistema,

e a geometria do eletrodo não é conhecida, a densidade máxima de carga não será referida

diretamente como requisito do circuito concebido. Determinada a superfície efetiva do eletrodo,

a densidade de carga pode ser limitada através do controle de intensidade dos pulsos.

1.2 Parâmetros e modelos elétricos

O formato do estímulo adotado, neste trabalho, foi reduzido à estimulação bipolar por

pulsos de corrente e bifásica, ou seja, o estímulo é gerado entre somente dois terminais, e cada

ciclo de estimulação é formado por dois pulsos de corrente com direções opostas. A definição

pela metodologia de estimulação que adota pulsos de corrente, ao invés de pulsos de tensão, é

uma escolha de projeto que permite definir de forma mais segura o limite de densidade de carga

aplicada, uma vez que a área efetiva do eletrodo é conhecida.

Nesse sentido, são constatados danos aos tecidos com estimulação, quando a carga resi-

dual resulta em uma corrente maior que 100 nA (RK SHEPHERD BK HG, 1990) (SHEPHERD;

JAVEL, 1999) (XU J SHEPHERD RK, 1997). Os resultados apresentados por RK SHEPHERD BK HG

(1990) foram considerados para a definição dos parâmetros amplitude e duração de cada fase

de estimulação. Ainda, nesse estudo, amostras de tecido vivo são submetidas a estímulos com

diferentes sequências de pulsos de corrente, a probabilidade de disparo de respostas neurais

desse tecido foi medida e um limiar (threshold) de disparo é definido com a aplicação de estí-

mulos com diferentes intensidades. Outros trabalhos apresentam os níveis de corrente típicos

para a aplicação de neuroestimulação, considerando eletrodos de tamanhos diversos (de 20µm

a 500µm). Em geral, espera-se de um circuito de estimulação pulsos de corrente de intensidade

controlável, comumente na faixa de valores de 0µA a 1000µA(CHUN; YANG; LEHMANN,

2014) (GUO; LEE, 2009). Essas duas faixas de valores também foram exploradas para apli-

cação em um estimulador de retina (PALANKER et al., 2004). Quanto à duração dos pulsos,

os mesmos trabalhos sugerem e usam valores para duração dos pulsos de corrente entre 50µs e

1000µs.
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1.2.1 Modelo elétrico

O modelo elétrico para interface eletrodo-tecido, com um eletrodo de platina medindo

20µm de diâmetro é mostrado na Figura 1.5. O valor dos parâmetros elétricos são sumarizados

na Tabela 1.1. Deste modo, pode-se interpretar RS como a resistência total dos fios, eletrodo

e tecido pelo qual as correntes fluem, causando queda de tensão e perda de energia. Já o com-

ponente RW (resistência faradáica) é a corrente de fuga no tecido, cuja carga não pode ser

restaurada, ou resultante de reações químicas. O componente CW , por sua vez, representa a

capacidade do tecido de armazenar carga elétrica injetada e retirada.

RS
CW

RW

N0 N1

Figura 1.5 – Circuito equivalente para a carga simulada

Parâmetro Valor
RS 10kΩ
CW 100nF
RW 10MΩ

Tabela 1.1 – Parâmetros do modelo elétrico para um eletrodo de platina e tecido (CHUN;
YANG; LEHMANN, 2014)

1.2.2 Formato do sinal de estimulação

O formato para pulsos de corrente foi escolhido baseado no trabalho de SHEPHERD;

JAVEL (1999). Um ciclo de estimulação adotado é formado por um semiciclo de fase con-

vencionada como positiva, um intervalo entre os dois pulsos (inter-fases) e um semiciclo de

fase contrária (negativa), conforme mostrado na Figura 1.6. Durante o intervalo de tempo en-

tre a aplicação da segunda fase de estímulo e o início do próximo ciclo não ocorre aplicação

de qualquer intensidade de estímulo; neste intervalo, o tecido volta a ter o equilíbrio químico

preexistente (atingindo o potencial de repouso).
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Figura 1.6 – Forma dos pulsos de corrente gerados no estimulador concebido.

1.2.3 Níveis de tensão

A partir do modelo elétrico da interface que envolve eletrodos e tecido, pode ser cal-

culada a diferença de tensão mínima esperada nos terminais de saída do circuito, sendo todos

parâmetros adotados resumidos na Tabela 1.2. O módulo da tensão máxima, ao fim de uma fase

de estimulação com polaridade qualquer, neste modelo de eletrodo-tecido, pode ser aproximado

pela Equação 1.1. Dessa forma, Imax é a intensidade máxima de corrente aplicada ao tecido. E

essa aproximação desconsidera a componente resistiva RW , pois a dinâmica entre CW e RW é

muito mais lenta do que a duração de um ciclo de estimulação. A definição da tensão residual

máxima tolerada é feita de acordo com a janela de tensão, que não causa hidrólise da água, na

interface com a platina (LO et al., 2013).

Vmax =

∣∣∣∣∣Imax.RS +

∫ P

0
Imaxdt

CW

∣∣∣∣∣ (1.1)

Parâmetro Valor mínimo Valor máximo
Intensidade dos pulsos 0µA 500µA
Duração de cada fase 50µs 500µs

Tensão na carga -7,5V 7,5V
Corrente DC na carga - 100nA

Tensão residual -0,6V +0,8V

Tabela 1.2 – Parâmetros adotados para estimulação elétrica
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1.2.4 Métrica para desbalanceamento de carga

A fundamentação encontrada em trabalhos experimentais determina uma métrica para

segurança na eletroestimulação quanto ao balanço de carga elétrica e à corrente média (SHEPHERD;

JAVEL, 1999) (XU J SHEPHERD RK, 1997). Essa (IDC) pode ser calculada, em função de pa-

râmetros do sinal de estimulação adotado, pela Equação 1.2.

IDC =
QAN −QCAT

T
=
IAN .TAN − ICAT .TCAT

T
(1.2)

Nessa equação, QCAT e QAN são as cargas totais injetadas nos pulsos catódico e anó-

dico, respectivamente. QCAT − QAN é o desbalanço de carga observado. IAN e ICAT são as

intensidades dos pulsos; TAN e TCAT , a duração dos pulsos. Assim, é possível a redução da

corrente média de forma independente da quantidade de carga injetada ou retirada, alterando o

período do estímulo (T ). Logo, definindo-se uma razão cíclica de valor muito pequeno, é pos-

sível cumprir o requisito de corrente DC adotado, mesmo existindo diferença sensível entre as

correntes nos pulsos catódico e anódico. Percebe-se que a comparação entre diferentes topolo-

gias de circuitos estimuladores não é justa, caso os parâmetros adotados sejam completamente

diferentes.

Outra abordagem também usada no dimensionamento da estimulação é a definição de

carga total por pulso (NAG et al., 2013a) (LUAN; CONSTANDINOU, 2014). Esse valor é

computado de forma independente da duração ou intensidade dos pulsos, o que não auxilia na

definição dos parâmetros a serem adotados no projeto desse estimulador. No entanto, essa mé-

trica pode ser útil para uma comparação mais justa entre os trabalhos relacionados encontrados

na literatura. A medida de carga aplicada na estimulação se torna apropriada para cálculo do

desbalanceamento, sendo uma métrica possível e independente de outros parâmetros para fim

de comparação. O desbalanceamento percentual pode ser calculado de acordo com a Equação

1.3.

D =
QCAT −QAN

QCAT

(1.3)

As equações 1.2 e 1.3 se relacionam pela Equação 1.4. Por ela, pode-se relacionar a

corrente IDC ao desbalanceamento percentual observado.

IDC = D.ICAT .
TCAT

T
(1.4)
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1.3 Objetivos

O primeiro objetivo é propor e comprovar um método efetivo de controle do desbalan-

ceamento de carga para a implementação em circuito integrado. Essa topologia de circuito deve

permitir integração com outros blocos em uma mesma pastilha, com tecnologia de baixa tensão,

enquanto que mantém baixo consumo de energia e permite configuração da intensidade do sinal

gerado.

O segundo foco do trabalho é apresentar e comprovar o conceito de uma topologia de

circuito proposta para controle da tensão residual nos eletrodos, capaz de garantir níveis de

tensão seguros na interface. Essa topologia deve ser implementável, em circuito integrado, com

tecnologia de baixa tensão e reduzido consumo de energia.
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2 SISTEMA PARA BALANÇO NA ESTIMULAÇÃO ELÉTRICA
FUNCIONAL

Diversos autores propõem soluções para o problema de desbalanço de carga em EFS.

Vários trabalhos adotam uma alta impedância de saída do circuito para garantir o balance-

amento de corrente entre os pulsos catódico e anódico(GUO; LEE, 2009) (CHUN; YANG;

LEHMANN, 2014) (NAG et al., 2013b) (SIT; SARPESHKAR, 2007). A forma mais comum

de implementação, para uma fonte de corrente em circuito integrado, é o uso de um dispositivo

MOSFET operando na região de saturação. Essa abordagem simplifica o circuito por conter

somente esse dispositivo ativo. Para manter a impedância de saída do circuito, a tensão mínima,

no terminal de saída da fonte de corrente, deve ser limitada a fim de garantir a operação na

região de saturação do MOSFET, em qualquer condição de operação (VDS > VGS-Vth).

Em oposição à estratégia de garantir uma alta impedância de saída, outra estratégia

possível é medir o desbalanceamento entre as cargas aplicadas no tecido e realizar compensação

do desbalanço observado. Nessa abordagem, não é necessário garantir a tensão mínima no

terminal de saída do circuito, o que é uma colaboração para reduzir tensão de alimentação e o

consumo de energia do circuito. Esta abordagem já foi relatada na literatura de FANG et al.

(2007), LUAN; CONSTANDINOU (2014), DO et al. (2013) e TAN et al. (2011).

A estratégia implementada por FANG et al. (2007) faz a medida da tensão em um resistor

em série com um eletrodo. A tensão medida é proporcional à corrente instantânea, no eletrodo,

e é, então, integrada para calcular a carga total injetada e retirada do tecido. Essa topologia

de circuito, no entanto, exige que a medida de tensão seja feita entre dois nós, em níveis de

tensão mais altos do que os níveis de operação do circuito que processa este sinal. Dessa forma

outro circuito é adicionado para fazer o desacoplamento dos níveis de tensão e possibilitar o

processamento do sinal.

A proposta de LUAN; CONSTANDINOU (2014) foi implementada em um estimulador

de modo tensão e mediu a carga injetada e a retirada do tecido, inserindo um capacitor em

série com o eletrodo. Para viabilizar a construção do capacitor em circuito integrado (reduzindo

o valor de capacitância necessária) sempre que a tensão deste atinge um valor máximo, ele

é descarregado, e esse evento é memorizado por um contador digital. Dessa maneira, pode-

se obter uma estimativa do balanço de carga através da diferença da contagem digital, gerada

durante os pulsos catódico e anódico. A frequência máxima de chaveamento desses capacitores
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é 10 MHz, definida pelo autor, e a operação de medida faz a descarga do capacitor a cada ciclo.

Essa quantidade de energia gasta com a medição não foi informada pelo autor.

A proposta de DO et al. (2013) realiza o balanceamento da carga usando a polarização

de substrato de uma das fontes para ajuste nas correntes injetadas na carga. No entanto, ele não

propõe como implementar esse circuito de medida da corrente, para estimar o desbalanço de

carga, mas assume esse medidor como um dispositivo ideal em simulação.

O trabalho de TAN et al. (2011) propõe o balanceamento de carga a partir de uma esti-

mativa gerada por duas fontes de corrente (escala entre elas 1/n). Uma das fontes injeta carga

nos eletrodos (maior corrente), e a outra fonte (menor) é usada para gerar a estimativa do des-

balanço de carga, sendo esta corrente aplicada a um integrador. No entanto, a carga não é

efetivamente medida, a réplica usada não é relacionada com a corrente efetiva dos eletrodos, a

não ser pela forma de construção da fonte.

Alguns trabalhos adotam modelos bastante simples de carga para simular o tecido (SIT;

SARPESHKAR, 2007)(NAG et al., 2013a)(SOOKSOOD; STIEGLITZ; ORTMANNS, 2010);

este é como o apresentado na Figura 1.5, mas sem a resistência faradáica (RW ). Nesses casos,

o controle de tensão residual se confunde com o balanço de carga, pois, para este modelo,

o capacitor série garante que a tensão residual cresça indefinidamente caso exista desbalanço

de carga. Logo, o controle de tensão residual garante o balanço de carga. Nesse sentido, o

modelo elétrico adotado, neste trabalho, para a interface do eletrodo e tecido é mais completo,

modelando o efeito da resistência faradáica. Nesse caso o controle do balanço de carga não

pode ser baseado na tensão medida entre os terminais.

Trabalhos como de CHUN; YANG; LEHMANN (2014) e de outros autores ainda ado-

tam um método para redução do desbalanço de carga, que consiste em fazer o curto-circuito

entre os terminais de saída do circuito de estimulação enquanto não há geração de estímulos.

Esse curto-circuito reduz o desbalanço de carga, por meio da redução da carga residual acu-

mulada no capacitor CW do modelo elétrico da interface do tecido e eletrodos. No entanto,

esse método não é apropriado quando se planeja uma estimulação de múltiplos pontos, como

um implante de retina, pois o curto-circuito entre os terminais de dois eletrodos pode interferir

e reduzir a efetividade do estímulo gerado por outros eletrodos próximos. No entanto, esse

método não será explorado, neste trabalho, pois uma das aplicações desejadas para o circuito

estimulador é um implante de retina.
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2.1 Sistema para balanço de carga proposto

Um diagrama de blocos que representa o sistema para balanço de carga é apresentado

na Figura 2.1. Esse sistema compartilha diversos blocos com o sistema para controle da tensão

residual apresentado na Seção 2.2. Deste modo, o princípio fundamental de operação é a medida

da corrente e compensação do desbalanço de carga observado.

A medição da corrente que é injetada nos eletrodos é mais apropriada do que o proposta

por TAN et al. (2011), a qual usa uma estimativa gerada por outra fonte de corrente. Em

comparação com FANG et al. (2007), neste trabalho, a estratégia sugerida utiliza um circuito

para medição da corrente que já está em um nó referenciado ao terra do circuito, o que representa

uma redução no tamanho e número de elementos do circuito de medição.

Diante deste contexto, a proposta deste trabalho é realizar a cópia da corrente para a

medição do desbalanço de carga que, em oposição ao apresentado por LUAN; CONSTAN-

DINOU (2014), insere um resistor, em vez de um capacitor, em série com o eletrodo. Caso

fosse seguido o método proposto por esses autores, o período de chaveamento (T ) do capacitor,

considerando-se os parâmetros de estimulação adotados, seria conforme calculado pela Equa-

ção 2.1. A capacitância C com o valor 1pF foi assumida como razoável para integração em

circuito integrado, e a excursão de tensão permitida (∆V ) é a máxima possível, utilizando a

tecnologia CMOS apresentada na Seção 2.3.

T =
C.∆V

IC
=

1pF.3, 3V

500µs
= 6, 6ns (2.1)

Medição da corrente

Eletrodos e 

tecido 

estimulado

Medida do 

balanço 

de cargas

Realimentação
Geração do sinal 

de estimulação

Corrente aplicada 

ao tecido

Figura 2.1 – Diagrama de blocos de um sistema para balanço de carga
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A partir do resultado da Equação 2.1 pode-se calcular a frequência de chaveamento dos

capacitores, o inverso do período T , a qual excede 150MHz, a frequência mínima de operação

do circuito controlador. Percebe-se, então, uma restrição de projeto do circuito controlador que

também nos sugere resultar em aumento do consumo de potência.

Em função da natureza chaveada da operação da medição da carga adotado por LUAN;

CONSTANDINOU (2014), a resolução máxima da medida da carga é limitada pela frequência

de chaveamento dos capacitores. A máxima resolução de medida de carga utilizando capacito-

res chaveados a esta frequência é 3.3pC, carga injetada no período (T ) de 6, 6ns, com a corrente

máxima 500µA. Por outro lado, usando-se a cópia de corrente para medição, a resolução má-

xima é ilimitada em função da operação ser contínua no tempo. A implementação dos blocos

de circuito para controle do desbalanço de carga, assim como suas limitações, são apresentadas

no Capítulo 3.

2.2 Sistema para controle da tensão residual proposto

O sistema para controle da tensão residual é uma simplificação de uma malha de controle

que usa a variável medida na forma de tensão para atuar na geração do estímulo nos ciclos

seguintes. O circuito para geração do estímulo aceita realimentação na forma de um sinal de

tensão, o que permite remover outros blocos, na malha de realimentação, para tratamento do

sinal.

Trabalhos como LO et al. (2013) e SOOKSOOD; STIEGLITZ; ORTMANNS (2010)

utilizam formas diferentes de atuação, para garantir o controle da tensão residual, mas a malha

de controle é construída utilizando um controlador digital, que atua a partir do valor quantizado

da tensão residual observada. O sistema proposto em LO et al. (2013) atua na duração dos

pulsos gerados, enquanto que, em SOOKSOOD; STIEGLITZ; ORTMANNS (2010), insere

pulsos de corrente adicionais para compensar a tensão residual observada.

Tensão residual

Eletrodos e 

tecido 

estimulado

Realimentação

Geração do 

sinal de 

estimulação

Figura 2.2 – Diagrama de blocos de um sistema para controle da tensão residual
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A proposta de sistema para controle da tensão residual é um circuito controlador sim-

plificado, pois a lógica de controle não necessita quantização da tensão residual. Uma reali-

mentação direta aplica a tensão residual na geração do sinal de estimulação, sendo que o único

elemento ativo na malha é o circuito de geração do sinal de estimulação (DAC). Tanto este

sistema para controle de tensão residual, quanto o sistema para balanço de carga e os blocos

comuns a eles são apresentados em detalhes nos Capítulos 3 e 4.

2.3 Tecnologia de circuitos integrados para implementação

Para a simulação dos circuitos e validação das topologias propostas, uma tecnologia de

fabricação de circuitos integrados com dispositivos elétricos reais foi escolhida. Essa tecnologia

é tipo CMOS e pertence à geração de processo com largura de canal mínima 130nm. Algumas

características interessantes da tecnologia escolhida para essa aplicação e desejáveis na imple-

mentação de um circuito para EFS, são apresentadas e comentadas a seguir. A tecnologia para

o projeto do circuito e validação é UMC L130 Mixed-Mode/RF, que contém características

desejáveis não somente a esse circuito projetado, mas para integração com outros blocos de um

neuroestimulador, por apresentar os seguintes recursos:

1. existem 8 camadas de metal disponíveis para roteamento: essa característica é interes-

sante para implementação, quando se imagina um circuito controlador e de comunicação

digital; em geral, circuitos digitais de maior complexidade exigem diversas camadas de

roteamento para permitir uma alta integração.

2. existem duas opções de Poli-silício (poly) disponíveis simultaneamente: isso permite que

dispositivos de baixa tensão (1,2 V) e média tensão (2,5 V ou 3,3 V) sejam integrados

na mesma pastilha. Dispositivos que operam com tensão mais baixa, 1,2 V, permitem

implementar circuitos digitais com consumo de potência reduzido. Apesar de existirem

dispositivos disponíveis com tensão de bloqueio abaixo do necessário para a aplicação

(10 V), a característica de triple well permite lidar com tais níveis de tensão usando essa

tecnologia.

3. pode ser construído poço triplo em transistores tipo N (triple well): essa estrutura permite

isolar MOSFETs tipo N do substrato, característica interessante, pois permite empilhar

transistores de menor tensão de bloqueio, com o objetivo de obter uma tensão de bloqueio

maior (sendo a soma das tensões de bloqueio de todos os transistores empilhados).
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4. Multi-Metal Capacitor: é possível a construção de capacitores lineares tipo metal-metal

com densidades de capacitância bem determinadas 1fF − 1.5fF − 2fF/µm2.

5. essa tecnologia contém dispositivos projetados especificamente para aplicações que en-

volvam radiofrequência; tão importante quanto isso é a atenção para modelos e caracte-

rização de elementos parasitas fornecidas pelo fabricante. Essa característica é relevante

para a integração de circuitos de comunicação na mesma pastilha.
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3 CIRCUITO PARA BALANÇO DE CARGA

O circuito para EFS, estudado neste capítulo, implementa a metodologia proposta de

controle e equilíbrio de carga, com objetivo de cumprir o requisito de balanço de carga apre-

sentado na seção 1.1.4.1. Todos os blocos descritos são voltados para fabricação em circuito

integrado, agregando técnicas para reduzir a sensibilidade ao descasamento entre dispositivos e

o consumo de energia. Blocos desse circuito também são usados no circuito para controle de

tensão residual descrito no Capítulo 4.

A metodologia de balanço de carga apresentada é um aperfeiçoamento daquela proposta

por RODRIGUES et al. (2013). O formato para pulsos de estimulação, definidos na seção 1.2.2,

é adotado para esse circuito. Essa topologia, por sua vez, propõe utilizar a cópia da corrente

para estimar o desbalanço de carga.

Figura 3.1 – Sistema para controle e equilíbrio da corrente.

Nesse sentido, a Figura 3.1 apresenta o sistema proposto em diagrama de blocos. De

forma simplificada, sua função é gerar um sinal de estimulação bifásico com amplitudes de cor-

rentes definidas pela entrada digital (Amplitude). A saída do sistema são os pulsos de corrente

gerados usando uma sequência de polaridades bem definida. Esses são aplicados aos eletrodos,

que estimulam o tecido alvo da aplicação.

A atuação do sistema para controle do desbalanço de carga é feita através da medida
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da carga real injetada nos eletrodos, possível por meio da cópia da corrente nos terminais de

saída. A partir dessa medição, atua-se na geração dos pulsos, por meio de um caminho de

realimentação. Essa malha de controle tem as partes e operação descritas a seguir.

3.1 Controle da intensidade do estímulo gerado

Para controlar a intensidade dos pulsos de corrente gerados, usa-se um conversor Digital

para Analógico (DAC). A intensidade do pulso de corrente é determinada por meio da escolha

da palavra de configuração digital.

Figura 3.2 – Arquitetura do conversor digital para analógico

Desse modo, o DAC escolhido é do tipo redistribuição de carga (charge redistribution,

CR), e o circuito é mostrado na Figura 3.2. Este é formado por um arranjo de chaves, um

banco de capacitores com capacitância em escala binária (C0 a C5) e um transistor MOSFET

(MSNK). Cada capacitor é equivalente a um bit da palavra de configuração, com capacitância

proporcional ao peso binário deste bit.

A operação do circuito DAC tipo CR é dividida em quatro fases: configuração, pré-

carga, redistribuição e geração do pulso. A configuração é a definição da palavra digital por

meio do barramento binário d0 a d5. Na fase de pré-carga (φPCH ativo) os capacitores equi-

valentes aos bits, em nível alto da palavra de configuração, são carregados com uma tensão

determinada (VPRE). VPRE equivale à diferença na tensão entre os nós VFA e VFB na figura.
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Os outros capacitores são descarregados. Na fase de redistribuição de carga, os terminais dos

capacitores equivalentes a bits em nível alto são ligados à alimentação mais positiva (VREF ),

e o restante é ligado ao terra. Neste sentido, VREF é o nível de tensão representado por nível

lógico alto. Durante essa fase, a tensão no terminal comum a todos os capacitores (VB) é defi-

nida pela redistribuição das cargas entre os capacitores. A tensão de polarização VB é ligada ao

terminal de porta (gate) do MOSFET MSNK . A fase de geração do pulso ocorre enquanto VB

for mantida, sendo que essa fase define a duração dos pulsos aplicados na estimulação.

A pré-carga, por sua vez, é realizada com VPRE somente nos capacitores cujos bits

corresponderão a nível lógico alto, enquanto que os outros capacitores são descarregados. Nessa

condição, a tensão VB gerada é de acordo com a Equação 3.1.

VB =
C1

C1 + C0

.VREF +
C1

C1 + C0

.VPRE (3.1)

Na Equação 3.1, VREF é o valor de tensão na qual são conectados os capacitores equi-

valentes aos bits com nível lógico alto, na fase de redistribuição de carga. Assim, VPRE é a

tensão de pré-carga existente nesses capacitores; C1 é a capacitância total somada dos capaci-

tores ligados aos bits com nível lógico alto, para a palavra de configuração digital selecionada;

C0 é a soma das capacitâncias dos capacitores ligados aos bits de nível lógico baixo e do gate

de MSNK . O intervalo de tensões possíveis em VB vai de 0 V e aproxima-se de VREF+VPRE ,

limitado pela capacitância do gate de MSNK .

O MOSFET MSNK tem canal tipo N, identificado na Figura 3.2. Quando esse opera

em saturação, a conversão entre a tensão VB e a corrente de dreno desse dispositivo depende do

limiar de ativação (VTH) e dos parâmetros geométricos do transistor, de acordo com a Equação

3.2.

ID =
µN .COX

2

W

L
(VGS − VTH)2 (3.2)

Na Equação 3.2, µN representa a mobilidade dos elétrons no canal, COX a capacitância

do óxido que separa o terminal gate do substrato, W a largura do canal, L o comprimento do

canal. VGS é a tensão entre os terminais gate e fonte e VTH é a tensão de limiar (threshold).

A impedância de saída do circuito depende do parâmetro ro desse dispositivo, calculado

conforme mostrado na Equação 3.3. A tensão, no dreno do transistor, deve ser maior que um

mínimo Vsat, para que esse opere saturado, com o comportamento aproximado de uma fonte de

corrente. Os parâmetros desse transistor e o intervalo de tensão que VB pode atingir determinam
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os limites da corrente máxima gerada.

ro =
1

λ.ID
(3.3)

Na Equação 3.3, ID é a corrente de dreno do transistor e λ é o parâmetro de modula-

ção de comprimento de canal; este relaciona canais mais curtos (menor comprimento L) com

menores valores de impedância de saída. Na figura 3.1, o circuito de cópia de corrente aparece

em série com o MSKN , e a queda de tensão sobre aquele é pequena se comparada com VB,

por isto será ignorada na análise do sistema DAC. VB é sempre maior que Vth para correntes

maiores que 50µA (requisito de projeto), enquanto que, na tecnologia escolhida Vth > 0,65 V,

a queda de tensão máxima sobre o circuito de cópia de corrente é 5 mV (menos que 1% da

tensão VB mínima). A relação que leva à tensão máxima, no terminal de fonte do transistor

MSKN apresentada na Seção 3.3, tem seu dimensionamento dependente do circuito de cópia de

corrente.

Uma característica importante deste circuito DAC é a possibilidade de configuração pela

palavra digital e também uso da tensão VPRE para definir a corrente de saída. O menor passo,

para alterar a corrente de saída através da modificação da palavra de configuração, depende

do número de bits desta (resolução máxima). Por outro lado, como a tensão VPRE é uma

quantidade analógica, esta permite que a variação causada na corrente de saída seja controlada

como uma variável contínua. Esta relação entre a tensão VPRE e a corrente de saída ID é usada

como caminho para realimentação no circuito proposto.

O aumento da impedância de saída é conseguido com aumento proporcional das duas

dimensões de MSKN , no entanto, assim também se aumenta a capacitância do gate de MSKN .

Para um mesmo valor máximo de VB desejado, a relação entreC1 eC0 deve ser mantida. Quanto

maior a capacitância do gate desse dispositivo, maior a componente C0, conforme mostrado na

Equação 3.1, e menor a tensão máxima que o conjunto de capacitores irá gerar no processo de

redistribuição de carga. Dessa forma, então, é limitada a impedância de saída, no dimensiona-

mento do circuito DAC, pois, se deseja menor capacitância do gate, para evitar o aumento dos

capacitores do banco binário (geração de VB).

Como existe uma malha de controle de desbalanço de carga operando no sistema em que

està inserido o DAC, a impedância de saída deste será compensada pela ação de controle. Então,

visando a redução da área de circuito para implementação dos capacitores do banco binário, é

desejada a redução das dimensões de MSKN , mantendo-as mínimas, para que seja atingida a
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corrente máxima especificada, 500µA.

3.2 Polaridade do estímulo

A polaridade do estímulo aplicada à carga é determinada por uma "ponte H", constituída

de chaves de maior tensão de bloqueio, sendo essa estrutura com interruptores, é representada

na Figura 3.3, capaz de aplicar o pulso de corrente controlado pelo DAC nas duas polaridades

entre os terminais da carga. As duas polaridades de estímulo possíveis são: primeira ativando

HVA0 e HVB1 e segunda ativando HVB0 e HVA1.

Tecido nervoso

Eletrodos 

Terminal de alimentação mais positiva
VDD-H

HVA0

HVB1HVA1

HVB0

N0 N1

Configuração 

de intensidade

DAC

Figura 3.3 – Estrutura da ponte H para determinação da polaridade do estímulo na carga

Adotando esta estrutura de interruptores, evita-se a necessidade de construir duas fontes

de corrente (uma ligada à alimentação mais positiva e outra ao terra) para gerar pulsos iguais.

Tanto pulsos catódicos como anódicos são gerados pelo mesmo circuito, o que reduz o desba-

lanço entre os pulsos gerados devido ao descasamento entre elementos de dois circuitos DAC.

Outra configuração possível é ativação de HVA0 e HVB0 ou HVA1 e HVB1, simultane-

amente; no caso de ativação em conjunto de qualquer um desses dois pares de interruptores, é

feito o curto-circuito entre os terminais da carga (tecido). A técnica de balanceamento de cargas

através do curto-circuito dos terminais, após a estimulação, não será explorada neste trabalho,

mas a estrutura permite também essa configuração. É possível ainda bloquear qualquer corrente

entre esses terminais ,com a estrutura de "ponte H", desligando os quatro interruptores; nesta

configuração, a corrente resultante na carga é somente a corrente de fuga desses.
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A maior tensão de bloqueio que as chaves devem suportar corresponde à maior tensão

aplicada aos terminais dos eletrodos e à tensão de alimentação do circuito, quando todos os

interruptores estão em bloqueio. A maior tensão, nos terminais dos eletrodos, foi definida con-

forme apresentada na Seção 1.2.3, para que a corrente máxima de saída do circuito especificada

seja possível.

A forma de implementação dos interruptores para alta tensão (esta de alimentação má-

xima) pode ser realizada empilhando dispositivos de menor tensão de bloqueio, de acordo com

a ilustrada na Figura 3.4, e conforme implementação já relatada com sucesso por RODRIGUES

et al. (2013). Essa proposta já é utilizada largamente em eletrônica de potência, com dispositi-

vos discretos, e pode ser aplicada também a circuitos integrados, seguindo as mesmas regras. É

garantido por projeto que a tensão máxima de bloqueio, durante a operação, em cada dispositivo

da pilha, é a sua tensão nominal, e a tecnologia de fabricação deve permitir a construção tanto

de transistores NMOS como (naturalmente) PMOS isolados do substrato.
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Figura 3.4 – Estrutura da ponte H com interruptores implementados por dispositivos empilhados

A Figura 3.4 ilustra a forma de construção de interruptores formados por dispositivos

empilhados, bem como as tensões aplicadas a cada interruptor que é distribuída entre os dispo-

sitivos. O sentido da corrente ISTIM exemplifica a carga fluindo em um dos sentidos, para o
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qual as tensões suportadas por cada interruptor são indicadas.

O uso dessa estrutura com dispositivos empilhados permite também que o DAC e a

instrumentação sejam implementados com transistores de baixa tensão referenciados ao terra.

Quando em condução os dispositivos empilhados suportam toda a tensão que excede 3,3V, nos

terminais do DAC, porque é formada uma estrutura tipo cascode com o transistor MSNK do

DAC. Neste sentido, a Figura 3.5 mostra como a ponte H opera em série com o transistor

MSKN pertencente ao DAC. Sendo a tensão VCOND constante enquanto que este braço está em

condução, forma-se a estrutura tipo cascode no dreno de MSKN . Neste, a condição que garante

a tensão máxima não ultrapassar 3,3V é: VCOND deve ser limitada a 3,3 V mais a tensão VGS

de MA em condução.

ISTIM

Tecido e 

eletrodos

Braço em 

condução

MSKN

VB

C
o

n
tro

le

VCOND
MA

Figura 3.5 – Dispositivos empilhados em série com transistor MSKN (DAC)

3.3 Cópia da corrente

Para controlar o balanço da carga, é necessária a medição da corrente nos eletrodos, a

qual, permite gerar uma estimativa da carga total aplicada. A cópia da corrente aplicada, no

tecido, é efetuada para que seja possível replicar o mesmo estímulo à carga em escala reduzida.

Esta escala é inserida no processo de cópia da corrente e possibilita, assim, menor consumo de

energia e também redução do tamanho dos componentes integrados no circuito. A topologia de

circuito, para cópia da corrente adotada, resulta em uma menor queda de tensão em série com a
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corrente medida (esta circula pelo eletrodo), o que também permite menor perda de energia em

função da medida.

O valor absoluto da relação de cópia não é fator crítico nessa arquitetura proposta, pois a

redução na escala existe somente visando diminuir o tamanho necessário de outros componentes

e a excursão da tensão em determinados sinais. A medida realizada não tem como objetivo a

obtenção de um valor absoluto, mas deseja-se determinar se o desbalanço entre dois pulsos

consecutivos é positivo ou negativo. Deste modo, essa informação é suficiente para que a malha

de controle realize a compensação, no sentido oposto do desbalanço de carga observado.

O período do ciclo completo de operação não passa de 20ms, durante o qual, em 1ms

ocorre, a aplicação de estímulo e a medição da corrente (dois pulsos de duração 500µs). Dessa

forma, a variação na relação de cópia, durante a aplicação dos pulsos causada pela mudança da

temperatura do circuito, será desconsiderada, pois os dois pulsos ocorrem com os dispositivos

do circuito operando na mesma temperatura. A variação na temperatura do circuito, durante o

período de operação, não será considerada na análise.

O método clássico de cópia de corrente, conhecido como current steering, usa um dis-

positivo MOSFET de tamanho múltiplo em série com cada uma das correntes, a ser copiada e a

resultante. Esse método é normalmente adotado quando se deseja uma relação precisa de cópia,

independentemente de fatores como variabilidade na fabricação (métodos para melhorar a simi-

laridade dos dispositivos são usados) e variação de temperatura (os dois dispositivos operam à

mesma temperatura e têm os mesmos coeficientes de temperatura). No entanto, a corrente a ser

copiada deve fluir por um dispositivo MOSFET, com os terminais dreno e gate conectados jun-

tos (conexão diodo), sendo que a tensão entre gate e fonte (VGS) resultante pode ser usada para

reproduzir a mesma corrente, em outro MOSFET de tamanho proporcional que recebe a mesma

tensão VGS . Esta será maior que a tensão de limiar (threshold, VTH) do dispositivo, em conexão

diodo, o que representa em torno de 0,7 V em tecnologias de fabricação de circuitos CMOS

convencionais. A potência mínima dissipada, neste dispositivo (PMOSFET ), pode ser calculada

pela Equação 3.4, ISTIM é a corrente que flui pelos eletrodos e pelo dispositivo MOSFET.

PMOSFET = VTH .ISTIM (3.4)

Para evitar inserir um transistor em conexão diodo em série com ramo principal de

estimulação (maior corrente), tendo em vista economia de energia, escolheu-se um método

de cópia da corrente baseado na cópia de um valor de tensão entre dois nós. Neste sentido, a
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tensão de cada nó é correspondente a uma das duas correntes: de entrada (flui pelos eletrodos)

ou de saída (resultado da cópia). O diagrama do circuito de cópia escolhido é apresentado na

Figura 3.6, em que estão os nós X1 de entrada, que recebe a corrente a ser copiada (ISTIM ), e o

nó X2, no qual é injetada a corrente resultante da cópia (ICOPY ), esta fluindo por R2.

R1

R2

ISTIM ICOPY
X1

X2

R1

R2

+

-

AMP

Figura 3.6 – Diagrama de blocos para circuito de cópia de corrente

RelCOPIA =
ICOPY

ISTIM

=
R1

R2

(3.5)

A tensão, no nó X1 (VX1), ocorre em série com os terminais dos eletrodos, logo existe

dissipação de energia no resistor R1 de acordo com:

PR1 = VX1.ISTIM (3.6)

O dimensionamento da tensão VX1 pode ser feito de acordo com o valor de resistência

de R1, conforme a Equação 3.7. O possível dimensionamento desta tensão é uma vantagem

com relação ao método de current steering, pois a tensão no nó X1 pode ser menor que VTH ,

reduzindo a perda de energia devido à cópia da corrente.

VX1 = R1.ISTIM (3.7)

A vantagem da definição da relação de cópia pelos resistores R1 e R2 é outro grau de

liberdade existente. Este permite que se possa implementar qualquer relação de cópia e também

definir a tensão desejada no nó X1. A razão entre as correntes (RelCOPIA) é dada de acordo

com a Equação 3.5, quando é assumido que os nós X1 e X2, no circuito da Figura 3.6, têm a

mesma tensão. Esta igualdade entre as correntes é conseguida com a amplificação da diferença
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entre as duas tensões para controle da fonte de corrente ligada ao nó X1 do circuito. Para isso,

é usado o amplificador operacional identificado por AMP .

3.3.1 O amplificador diferencial

O valor de VX1 máximo 5 mV foi escolhido para implementação, considerando a cor-

rente máxima do estímulo a ser copiada ISTIM 500µA. Logo, a topologia de amplificador

operacional com dispositivos de entrada tipo PMOS é apropriada, pois pode operar quando a

tensão de entrada se aproxima do terra do circuito. O amplificador operacional implementado

no circuito, mostrado na Figura 3.7, é formado pelos transistores MSM , M1M , M2M , M3M e

M4M . O sinal de saída resultado da operação é a tensão no nó ND. Uma topologia de ampli-

ficador diferencial, com saída em somente um sinal (single ended), foi adotada, pois não são

necessários dois sinais para controle da fonte de corrente (MOSFET M7M ). O uso da carga

para o circuito amplificador como um espelho de corrente, formado por M3M e M4M , permite

o aumento do ganho e evita a necessidade de um circuito para polarização da carga.

VDD

ICOPY
ISTIM

MMSVBIAS1

M1M M2M

M4M
M3M

RREF M7M

M6M

M8M

VBIAS2

VBIAS2X1

X2

ND

Nó de saída

C

N7D

Figura 3.7 – Implementação do espelho de corrente.

A diferença entre as tensões VX1 e VX2 é amplificada pelo amplificador formado pelo par

diferencial M1M e M2M (transistores iguais). A tensão diferencial ∆VX (VX1 − VX2) é conver-

tida para uma variação de corrente de polarização de M1M e M2M (IM1eIM2, respectivamente).

A corrente total IM1 + IM2 é mantida, pois MMS opera como uma fonte de corrente em região
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de saturação. A tensão de polarização do terminal de gate de MMS é gerada por um circuito

externo, somente para polarização não explorada neste trabalho. A diferença das correntes IM1

e IM2 que é aplicada sobre os transistores M3M e M4M (transistores iguais), conectados como

espelho de corrente, resulta em variação da tensão do gate de M7M .

Para esta topologia de amplificador diferencial, o ganho entre as tensões de entrada (nós

X1 e X2) e o nó ND é dado pela Equação 3.8, na qual ro2 é a impedância vista do terminal de

dreno de M2M , ro4 é a impedância vista do terminal de dreno de M4M e gmm12, a transcondu-

tância dos transistores M1M e M2M .

G =
ro2.ro4
ro2 + ro4

.gmm12 (3.8)

3.3.2 Resistência equivalente a R2

A desvantagem da arquitetura de circuito para cópia de corrente adotada é a necessidade

de implementação de dois resistores com razão entre suas resistências igual à relação de cópia

de corrente desejada. A relação de cópia adotada está entre 1/200.000 e 1/500.000, para viabi-

lizar a aplicação de capacitores integrados no circuito (relação entre corrente e os capacitores é

esclarecida na seção 3.4). A resistênciaR1 10 Ohms foi escolhida, considerando isto e a relação

de cópia desejada, um resistor R2 entre 2 a 5 MOhm é necessário.

Quanto à viabilidade de implementação do resistor R2, considerando a disponibilidade

de camadas de material de alta resistividade, na tecnologia CMOS escolhida, um valor típico

para resistência de folha é 10kOhm por quadrado. O dispositivo para implementar essa resis-

tência deve ter razão geométrica entre largura e comprimento entre 1 para 200 e 1 para 500.

Como solução para evitar a implementação do resistor descrito, foi proposta uma alteração no

circuito. O circuito apresentado na Figura 3.6 foi adaptado para implementação, usando-se no

lugar do resistor R2, um dispositivo MOSFET, conforme mostrado na Figura 3.7, que corres-

ponde a M6M .

A tensão entre dreno e fonte (VDS) de M6M é a tensão VX1 determinada pela corrente

de estimulação máxima ISTIM e valor do resistor R1. O dimensionamento de VX1 é tal que

M6M opere na região triodo, sendo que para isso VDS < VGS-VTH . Nessa condição de operação,

a impedância vista no terminal de dreno é praticamente constante, o que resulta em um com-

portamento semelhante a um resistor. A relação de cópia do circuito modificado é conforme a

Equação 3.9.
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RelCOPIA =
ICOPY

ISTIM

=
RREF

ReqM6M

(3.9)

Na Equação 3.9 ReqM6M
é a resistência equivalente observada no dreno do transistor

M6M , RREF é a resistência pela qual a corrente a ser copiada (ISTIM ) circula. ICOPY é a

corrente resultante da cópia. O valor da resistência ReqM6M
é caracterizado pela operação do

dispositivo MOSFET na região triodo. Desse modo, a resistência observada entre os terminais

de dreno e fonte é

ReqM6M
=
VDS

IDS

=
VDS

µN .COX
W
L

[
(VGS − VTH).VDS − 1

2
V 2
DS

] (3.10)

A corrente de dreno (IDS) é dada em função da tensão entre dreno e fonte (VDS) do

dispositivo. No entanto, quando a relação entre os fatores é tal que (VGS − VTH) > 10.VDS ,

pode-se aproximar a Equação 3.10 como

ReqM6M
=

1

µN .COX
W
L

(VGS − VTH)
(3.11)

Utilizando um dispositivo NMOS para implementação de M6M da tecnologia de fabri-

cação de circuitos integrados escolhida, adota-se a relação W/L igual a 0, 05 e corrente 2.5nA,

então, VTH é igual a 0, 378V e a tensão VGS necessária é 0, 463V . Nessa condição, a relação da

equação 3.11 é válida, e esse dispositivo tem resistência ReqM6M
equivalente a 7GΩ.

3.3.3 Fonte de corrente

O transistor M7M opera como uma fonte de corrente controlada pela diferença ampli-

ficada entre as tensões VX1 e VX2. A corrente máxima que resulta da cópia de 500 µA com

uma relação 1/200.000 é 2,5 nA. M7M , desse modo, opera na região de sub-threshold. Logo, a

corrente de dreno do transistor é dada por

IM7 = ID0
W

L
e
VGS
ζVT (3.12)

Na equação 3.12 VT vale aproximadamente 0, 026V e ζ é um fator de não idealidade

maior que 1. A tensão do nó N2 controla a fonte de corrente formada pelo transistor M7M , o

qual forma um estágio tipo seguidor de fonte com o transistor M6M . O ganho de tensão entre

N2 e VX1 é dado por
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G =
∆VX1

∆N2

=
gmM7.ReqM6M

1 + (gmM7 + gmbM7)ReqM6M

(3.13)

gmM7 = ID0
ζVT
VGS

W

L
e
VGS
ζVT (3.14)

Então, a resistência equivalente de ReqM6M
define a relação de cópia de corrente do

circuito (Equação 3.9) e também influencia no ganho de tensão da malha de controle formada

pelo amplificador operacional e M7M .

3.3.4 Impedância de saída

A característica do circuito que relaciona a variação da corrente em função da variação

da tensão, em um nó do circuito, é a impedância daquele nó, a qual é definida pela Equação

3.15. A impedância observada no nóN7D do circuito é característica de um estágio tipo cascode

ativo, o que considera a tensão do nó X1 constante. O amplificador operacional, com ganho G

definido de acordo com a Equação 3.8, tem papel importante na determinação da impedância

de saída do circuito. A fim de que M7M opere saturado, a tensão do nó N7D deve ser maior que

a de saturação de M7M somada à tensão máxima do nó X2. Para esse estágio amplificador, a

impedância ro característica é calculada em função dos parâmetros dos dispositivos elétricos de

acordo com a equação 3.16.

ro =
∆V

∆I
(3.15)

ro7 = [gm7M(G+ 1) + gmb7M ] .ro7M .ReqM6M
+ReqM6M

+ ro7M (3.16)

A equação 3.16 mostra que a impedância do nó N7D do circuito (ro7) é a soma da

resistência do transistor M7M e ReqM6M
com um outro fator também dependente de gm7M

e gmb7M . O fator gm7M é dependente e limitado pela corrente nesse transistor, conforme a

Equação 3.14. Com a corrente de 1, 98nA, neste transistor gm7M tem valor 60nS (para a relação

W/L 0, 05), gmb7M é igual a 22nS, ro7M é igual a 7, 81GΩ e o ganho diferencial G vale 90,

valores esses obtidos em simulação. Assim a resistência de saída é limitada a aproximadamente

106, 3GΩ (calculado pela Equação 3.16) e 100, 9GΩ (observado em simulação) para tensão de

saída 1 V.
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Para aumentar a impedância de saída do circuito de cópia de corrente, uma estrutura

tipo cascode é adicionada ao terminal de saída, usando o MOSFET M8M , como apresentado

anteriormente na Figura 3.7. A tensão do nó de saída (nó C) do circuito deve ser maior que

a soma das tensões de saturação de M7M e M8M , para que os dois dispositivos operem com

comportamento de fonte de corrente. Quando a estrutura cascode ativa é adicionada ao circuito,

a impedância observada no terminal de saída do circuito (ro), é

roCC = [1 + (gm8M + gmb8M).ro7] .ro8M + ro7 (3.17)

gm8M e ro8M podem ser definidos pelos parâmetros geométricos de M8M e não afetam

o ganho da fonte de corrente formado por M7M . O gm8M é limitado pela corrente no terminal

de dreno. Para a resistência do nó N7D(ro7) igual a 100, 9GΩ e adotando-se M8M com gm8M

igual a 73, 2nS, gmb8M 20, 4nS e ro8M 1, 26GΩ, a resistência do terminal de saída do circuito

é 12, 73TΩ (calculada), observada em simulação igual a 11, 96TΩ.

A limitação na medida do desbalanceamento de carga imposta pela baixa impedância de

saída desse circuito é discutida na Seção 3.4.

3.3.5 Erro na cópia de corrente devido à limitação do ganho

A limitação do ganho do amplificador diferencial e fonte de corrente M7M resulta em

um erro na cópia de corrente. Para análise do valor desse erro, pode-se usar a modelagem do

circuito de cópia de corrente como uma malha de controle, na qual o ganho G representa o

produto do ganho do amplificador operacional e da fonte de corrente (da tensão do nó ND para

VX2), VX1 é a tensão de entrada e VX2, de saída.

A tensão no nó ND depende diretamente da corrente de polarização, definida por MSM ,

e da tensão em M3M em conexão diodo (acima do threshold de M3M ), quando VX1 e VX2

são iguais . Para diminuição da corrente de saída do circuito, como M7M opera na região de

subthreshold, a tensão nó ND deve ser reduzida a muito menos do que o threshold de M7M . A

diferença na tensão em ND nessas duas situações é considerada uma perturbação que deve ser

vencida pela malha de controle. A fim de modelar essa perturbação, o fator P é adicionado à

malha de controle, conforme representado na Figura 3.8.

Nesta malha de controle, a tensão de saída é calculada por

VX2 =
P

1 +G
+

G

1 +G
VX1 (3.18)
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-
+

VX2

P

+
+G

VX1

Figura 3.8 – Malha de controle que representa o circuito de cópia de corrente.

Na Equação 3.18, percebe-se que a componente da tensão de saída, devido à perturbação

(P ), é reduzida com o aumento de G. Como existe diferença entre as tensões VX1 e VX2, a

corrente de saída não respeita perfeitamente a relação expressa na Equação 3.5, mas se aproxima

quanto maior o ganho G. O erro que ocorre na forma de tensão, devido à limitação do ganho, é

calculado pela Equação 3.19. O erro que se manifesta na forma de corrente, pela Equação 3.20.

EVG = VX1 − VX2 =
VX1 − P

1 +G
(3.19)

EIG =
EVG
ReqM6M

(3.20)

Esse erro na forma de tensão é inevitável, visto que o ganho G é finito, no entanto, para

reduzir a influência desse erro na estimativa do balanço de carga, uma sequência específica de

ciclos de operação é adotada no cálculo, o que é apresentado na Seção 3.4.

3.4 Estimativa do desbalanceamento de carga

A estimativa do desbalanceamento das cargas elétricas injetada e retirada do tecido é

feita usando a cópia da corrente de estimulação (ISTIM ). A cópia gera uma quantidade de carga

aproximadamente proporcional à carga real injetada e retirada, em cada fase da estimulação.

São utilizados dois capacitores, Ca e Cb, sendo que um é carregado com a carga proporcional ao

primeiro semiciclo e o outro, com a carga do segundo semiciclo, conforme ilustrado na Figura

3.9. A diferença entre as tensões dos dois capacitores (VCa-VCb) é o resultado de desbalanço

medido.

O descasamento entre os capacitores é anulado com a inversão da polaridade e semiciclo

em que são carregados. Isto é demonstrado pelo cálculo da tensão resultante, em cada capacitor,

ao fim de 2 ciclos de estimulação, conforme as Equações 3.21 e 3.22, tomando os valores para

corrente constante, em cada pulso ilustrados na Figura 3.10, e mesma duração dos semiciclos
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CbCa

ɸA0 

ɸA3 

ɸB2 

ɸB1 

Corrente no 

eletrodo

Cópia da 

corrente
Tempo

ɸA0 ɸB1      ɸB2 ɸA3 

VREFVREF

C

tbl
tbh

tal
tah

Figura 3.9 – Circuito para injeção de carga nos capacitores de forma alternada

(∆t).

Corrente no 

eletrodo

Tempo

ɸA0       ɸB1            ɸB2       ɸA3 

Valor da cópia

da corrente
IS+IN     IS+ID+IDN       IS+IN     IS+ID+IDN 

∆t

Figura 3.10 – Ilustração de pulsos de corrente com erro devido à não-linearidade e desbalance-
amento

VCa =
(IS + IN).∆t− (IS + ID + IN).∆t

Ca
= −d.∆t

Ca
(3.21)

VCb =
(IS + ID + IN).∆t− (IS + IN).∆t

Cb
= +

d.∆t

Cb
(3.22)

Nas Equações 3.21 e 3.22, o ∆t representa a duração de cada pulso, IS é a componente

devido à intensidade configurada do pulso de corrente, ID, um valor de corrente que resulta em

desbalanceamento de carga e IN um valor que representa a não-linearidade na cópia de corrente.

Observando-se a tensão final de cada capacitor, VCa e VCb, pode-se confirmar que não existem

componentes relacionados à intensidade da corrente do pulso (IS) ou erro de não-linearidade na
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cópia (IN ), quando a sequência proposta de injeção de carga, nos capacitores, é seguida. Isso é

válido independentemente dos valores absolutos das capacitâncias de Ca e Cb. A componente

que resta, ao fim dos dois ciclos, é o desbalanceamento de carga existente e sofre influência dos

valores absolutos das capacitâncias Ca e Cb.

A Figura 3.11 há o comportamento observado da tensão nos capacitores Ca e Cb. A

diferença entre as tensões, nos nós tah e tal, é VCa, VCb é a diferença entre as tensões nos nós

tbh e tbl. A duração dos semiciclos com relação ao período do estímulo estão exagerados por

questão didática. Alterna-se a polaridade do capacitor Ca usado no primeiro (φA0) e o quarto

(φA3) semiciclos, e a do capacitor Cb entre o segundo (φB1) e o terceiro (φB2) semiciclos de es-

timulação. Esta sequência se repete a cada 2 ciclos; o terceiro ciclo ilustrado já é a repetição do

primeiro. A tensão resultante do desbalanço de carga é medida entre os nós tal e tbl, enquanto

que os nós tah e tbh são mantidos conectados a VREF .

Corrente no tecido

(ideal)

Carga estimada 

resultante

VCa-VCb

Ciclo  1 Ciclo  2 Ciclo 3

+X

-X

VCa

VCb

Tensão no terminal 

de saída do circuito 

de cópia de corrente
Vref-VCa

Vref-VCb Vref+VCa
Vref+VCb Vref-VCa

Vref-VCb

Carga estimada 

Semiciclo 2Semiciclo 1 Semiciclo 4Semiciclo 3 Semiciclo 6Semiciclo 5

Carga estimada Carga estimada

Fase de chaveamento 

dos capacitores
   ɸA0            ɸB1            ɸB2            ɸA3            ɸA0            ɸB1         

Figura 3.11 – Tensão nos capacitores e no terminal de saída do circuito de cópia de corrente (nó
C) com a técnica de estimativa de medida de desbalanceamento proposta

A generalização das Equações 3.21 e 3.22 para pulsos de corrente de formato qualquer

é mostrada na Equação 3.11. Já na Equação 3.23 os intervalos S1 a S4 denotam os semiciclos
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1 ao 4.

VCa − VCb =

∫ S1
ICa dt−

∫ S4
ICa dt

Ca
−
∫ S2

ICb dt−
∫ S3

ICb dt

Cb
(3.23)

Pode-se observar, ainda na Figura 3.11 que a tensão, no nó C, tem formato similar nas

fases φA0 e φB1, como também nas φB2 e φA3. Essa é uma solução que reduz o impacto da

impedância de saída limitada do circuito de cópia de corrente, pois o erro inserido, devido à

impedância de saída (roCC) será sempre igual nos dois semiciclos, o que não adiciona qualquer

fator ao sinal diferencial entre os capacitores. A diferença na tensão do terminal entre os semi-

ciclos que surgir (não visualizada na figura) será somente devido ao desbalanço de carga que

foi medido.

3.4.1 Dimensionamento de Ca e Cb

O dimensionamento dos capacitores está diretamente relacionado à relação de cópia da

corrente, duração dos pulsos de estimulação, corrente máxima do pulso e à excursão máxima

permitida da tensão nos capacitores. Considerando valores compatíveis com a tecnologia usada

(tensão limitada de operação) e parâmetros de estimulação adotados, pode-se dimensionar os

capacitores pela Equação 3.24.

Ca = Cb =
IC .∆t.RelCOPIA.KN

∆VC
(3.24)

A excursão da tensão nos capacitores, ∆VC , é limitada para que a tensão mínima no nó

C do circuito de cópia de corrente mantenha M7M e M8M operando em saturação, isso equivale

a 0,8 V no mínimo. Deste modo, a Equação 3.24 é válida para manter a tensão no terminal desse

circuito, limitada à tensão de alimentação do circuito (3,3V). Considerando a operação iniciada

com os capacitores descarregados, a tensão mínima no nó C será VREF −∆VC , ao fim da carga

de qualquer dos capacitores. Quando é invertida a polaridade dos capacitores Ca e Cb deve-se

garantir que a tensão no nó C não ultrapasse 3,3V, logo, o nível de tensão VREG, mostrado na

Figura 3.9, é, no máximo, 3, 3V −∆VC . Assim, pode-se calcular ∆VC pela Equação 3.25.

∆VC =
3, 3V − 0, 8V

2
(3.25)

Na Equação 3.24, IC é a máxima intensidade do pulso de corrente gerado, RelCOPIA é a

relação de cópia da corrente (apresentada na Equação 3.9), ∆VC a máxima excursão da tensão
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no capacitor e ∆t é a duração de cada semiciclo. Para considerar o aumento na excursão da

tensão devido a não-linearidade na cópia da corrente, o capacitor usado na implementação deve

ter maior capacitância, conforme é representado na Equação 3.24 pelo fator KN que vale 1,3.

O cálculo é feito considerando-se corrente máxima do estímulo gerada 600µA (maior que a

especificação, que é 500µA). Com as condições apresentadas e a excursão de tesão calculada,

Ca e Cb devem ter capacitância de 1, 56pF cada.

CbCa

ɸA0 

ɸA3 

ɸB2 

ɸB1 

VREFVREF

C

tbh

tal
VA

ɸA0 ɸB2 

ɸB1 ɸA3 

Para circuito de 

cópia de corrente

VB

VA

VB

VFA

VFB

ICOPY

Gi

Figura 3.12 – Circuito com capacitores para estimativa de desbalanço de carga

As fases de acionamento dos interruptores são como também mostradas na Figura 3.11.

O controle da polaridade e fases que a carga é injetada, nos capacitores, é feito seguindo a

sequência ilustrada no diagrama de tempo na Figura 3.12.

3.4.2 Injeção de carga indesejada em Ca e Cb

Como as chaves apresentadas na Figura 3.12 são implementadas com dispositivos reais,

ocorre injeção de carga indesejada nos nós tah, tal, tbh e tbl. As chaves controladas pelas fases

φA0, φB1, φB2 e φA3 contém tanto parasitas tipo capacitivos quanto resistivos entre todos os seus

terminais, sendo que os mais significantes estão entre os terminais de dreno ou fonte e gate. Na

Figura 3.13, é mostrado um detalhe de uma das chaves da Figura 3.12 incluindo esses parasitas,

Cgd e CGS , ligados ao gate dos MOSFETs, injetam carga nos nós tah, tal, tbh ou tbl sempre

que seu nível lógico ou a tensão de dreno e fonte variam. Já a perda e injeção de carga pelos

componentes RDS e CDS ocorre independente da mudança da tensão do gate, mas sempre que
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essa chave não esteja em condução e ocorra variação da tensão de tah, tal, tbh ou tbl.

Cb

ɸB2 

VREF

VB

Cds 
Cgd 

Cgs 

Rds 

Figura 3.13 – Circuito dos capacitores e chave com parasitas

A capacitância de entrada do amplificador mostrado na Figura 3.12, ligado aos nós VA

e VB também causa injeção de carga em Ca e Cb sempre que há variação na tensão destes nós.

Esta interação é devido à capacitância de gate dos transistores ligados aos terminais de entrada

do circuito amplificador. Em função da modelagem não linear das diversas capacitâncias e

também incluindo as resistências parasitas a análise do comportamento deste circuito com as

chaves foi feita por meio de simulação. A resposta deste circuito à injeção de correntes a partir

de uma fonte ideal foi observada. A operação da fonte e controle das chaves seguiu exatamente

a mesma temporização e condições observadas na simulação do circuito completo, no entanto

não existem não-idealidades devido a características do terminal de saída do circuito de cópia

de corrente. A Figura 3.14 apresenta o comportamento da tensão medida como resposta a um

degrau no desbalanço equivalente a ±0, 01%. A aproximação por uma equação exponencial

possibilita a obtenção da função de transferência entre o desbalanço de carga e tensão resultado

da medida, esta função é mostrada na Equação 3.26.

TF =
Tensao(V )

Desbalanco(%)
=

1, 9

1 + s
2

(3.26)

A função de transferência, entre desbalanço de carga e tensão medida ideal, esperada

é um integrador para o circuito apresentado (TF = k
s
), sendo k um ganho real. O ganho da

função de transferência apresentada na Equação 3.26, após o fim do regime transitório, é +0, 95

para o desbalanço de +0, 01%. Isso indica que existe atenuação do sinal e isto distancia o

comportamento de um integrador. A diferença entre os comportamentos das funções de trans-

ferência ideal e simulada mostra um erro que será inserido na medida devido a não-idealidades

do circuito que faz a estimativa da carga.
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Figura 3.14 – Tensão medida para desbalanço de carga de ±0, 01%

3.4.3 Influência da impedância de saída do circuito de cópia de corrente

Quando se modela o terminal de saída do circuito de cópia de corrente como mostrado

na Figura 3.15.a, percebe-se o comportamento da tensão de um circuito de primeira ordem

com resistor e capacitor (RC). Já em 3.15.b, observa-se o comportamento da tensão VDIFF

em regime transitório, a qual representa a tensão diferencial entre os capacitores, o sinal de

interesse. No caso de uma fonte de corrente ideal, espera-se que essa cresça seguindo uma

rampa, no entanto, esta tensão segue uma curva e atinge o valor máximo igual a IS .roCC .

Portanto, o desbalanço de carga medido (VCa-VCb) será atenuado devido à impedância de saída

roCC .

Tomando-se o valor de roCC , calculado na Seção 3.3.4, e a corrente IS equivalente

à corrente injetada nos capacitores, devido ao desbalanceamento de carga (desbalanceamento

resulta na corrente ID nos eletrodos), pode-se calcular a tensão máxima (V DMAX) resultante

da medida deste desbalanceamento por

V DMAX = IS.roCC = (ID.RelCOPIA).roCC (3.27)

Utilizando-se o valor do resultado da medida para roCC , RelCOPIA(1/200000) calcula-

dos e a corrente máxima devido ao desbalanço igual a 100nA (especificação), a tensão V DMAX

é igual a 6, 36V . Este valor ultrapassa a tensão máxima de alimentação, logo, não deve ser
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Figura 3.15 – Modelagem da saída do circuito de cópia de corrente e tensão em regime transi-
tório

atingida. Então, a medida do desbalanço de carga, representado pelo desbalanço de correntes

injetadas, pode ser prejudicada pela impedância de saída do circuito de cópia de corrente.

3.4.4 Condicionamento do sinal para realimentação

O amplificador utilizado para realimentação, mostrado na Figura 3.12, gera os sinais

VFA e VFB e isola os capacitores CA e CB do DAC para evitar injeção de carga naqueles. Além

disso, também aplica um ganho no sinal diferencial (Gi ' 5 ) e mantém a tensão comum do

sinal resultante da operação VCA − VCB em nível apropriado, a ser utilizada na realimentação.

Como o sinal diferencial de saída é usado em malha fechada de controle, para realimentação, a

variação do ganho tem impacto reduzido no desempenho do sistema.

O amplificador diferencial é construído utilizando-se dois estágios: o primeiro faz o

isolamento entre os capacitores e o circuito de realimentação, contendo dispositivos com baixa

capacitância de entrada e ganho próximo de um. O segundo estágio tem o ganho desejado para

realimentação e mantém a tensão de modo comum controlada em torno de um nível constante.

Esses são mostrados, integrados, na Figura 3.16.

A entrada do circuito são os nós tal e tbl, com níveis de tensão entre 0,8 V e 3,3 V,

limitados pela faixa de excursão da tensão dos capacitores e nível VREF . A polarização do

circuito é conseguida por meio de VBIAS1 e VBIAS2, tensões geradas por circuito de polarização

externo não explorado neste trabalho.

Os transistores MS3 e MS4 operam saturados, como fontes de corrente, mantendo a

corrente em Mi1 e Mi2 constante. Além disto, soma das correntes de M1 e M2 permanece
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Figura 3.16 – Circuito amplificador diferencial para isolamento

constante enquanto que MS opera em saturação. A tensão, no terminal tal, deve ser superior à

tensão VGS de Mi1 somada à tensão de saturação de MS3, o mesmo valendo para o terminal tbl

em relação aos transistores de tamanhos iguais Mi2 e MS4, respectivamente. O nível comum

do sinal de entrada em tal é reduzido no nó interno tali, pois Mi1 e MS3 formam um estágio

tipo seguidor de fonte, o qual tem o ganho próximo de um. Esse estágio fornece um isolamento

entre Ca e o amplificador diferencial, Mi1 contém dimensões menores do que M1, logo, a

capacitância adicionada a tal é menor do que caso este nó fosse conectado diretamente a M1. O

mesmo vale em relação a Mi2 e M2. A capacitância de entrada pode influenciar no valor efetivo

de capacitância no nó tal, causando injeção indesejada de carga elétrica, fazendo com que a

Equação 3.23 não seja mais válida e causando erro na medida do desbalanço de carga.

O sinal tali excursiona entre a tensão mínima de saturação de MS3 até a tensão máxima

correspondente a 3, 3−VsatMS−VGS1. VsatMS é a tensão de saturação de MS e VGS1 é a tensão

VGS de M1, enquanto que sua corrente de dreno é metade da corrente de MS . A diferença

entre as tensões, nos nós tali e tbli, causa o desbalanceamento entre as correntes de dreno dos

transistores M1 e M2, o qual resulta na variação das tensões VFA e VFB no sentido oposto.

A conversão entre variação da corrente do par diferencial, formado por M1 e M2, e tensão é

realizada de forma passiva pelos transistores M3 e M4. O ganho nessa conversão é expresso por

VFA − VFB

Vtali − Vtbli
= −

ro1.(
1

gm3
‖ro3)

ro1 + ( 1
gm3
‖ro3)

.gmm1 (3.28)
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Nesta equação, 1
gm3
‖ro3 indica que a resistência 1

gm3
está posicionada em paralelo com

ro3 na modelagem de pequenos sinais do circuito. A tensão de modo comum resultante nos

nós VFA e VFB é resultado da corrente de polarização gerada por MS e dividida entre M3 e M4,

ligados em conexão diodo. Como a soma das correntes em M3 e M4 é mantida constante, igual

à corrente em MS , e enquanto a tensão de saturação de MS for respeitada, a tensão comum

da saída é mantida ao redor da tensão VGSM3 , a tensão VGS de M3. Uma vez que a tensão de

modo comum é conhecida e aproximadamente constante (VGSM3) para toda a faixa de tensão de

entrada de tal e tbl, pode-se utilizar interruptores tipo NMOS somente para realizar pré-carga

dos capacitores do DAC, a partir dos sinais VFA e VFB, mostrados na Figura 3.2.

3.5 Sequência de pulsos proposta

Predomina, entre os estimuladores relatados na literatura, o uso de estimulação somente

catódica ou apenas anódica (DO et al., 2013)(CHUN; YANG; LEHMANN, 2014)(GUO; LEE,

2009)(SIT; SARPESHKAR, 2007). Desse modo, neste trabalho, é proposta uma mudança com

relação à sequência de pulsos de corrente gerados no sinal de estimulação. O padrão alternado

de pulsos consiste em trocar a polaridade da estimulação a cada ciclo. A Figura 3.17 ilustra as

três sequências de pulsos bifásicos consideradas.

Sequência 

anódico-primeiro

Tempo

Sequência 

catódico- primeiro

Sequência 

alternada

Corrente

Figura 3.17 – Sequências de pulsos de corrente geradas.

Conforme resultados apresentados por ROBERT K. SHEPHERD A (1999), não houve

diferença estatisticamente significante na probabilidade de disparo do potencial de ação de cé-

lulas entre estímulo catódico ou anódico-primeiro. A partir disso, se propõe aqui adotar uma

sequência alternada de polaridades, da mesma forma como também foi relatado com sucesso
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para disparar o potencial de ação ,por ALVAREZ et al. (2007), mas com objetivo de redução no

desbalanço de carga. Esta proposta também é válida para a redução da tensão residual.

3.6 Dinâmica da malha de controle

Reunindo todos os componentes de circuito apresentados até este ponto, pode-se com-

pletar o sistema mostrado na Figura 3.1. Desse modo, um esboço da dinâmica de operação

do controle de desbalanceamento de corrente é apresentado na Figura 3.18. Uma vez que um

desbalanceamento de carga seja medido em um ciclo (∆V D1), o sinal da ação de controle é

aplicado (pré-carga) no DAC, alterando a tensão gerada VB (∆V1). Os pulsos de corrente ge-

rados causam um desequilíbrio, no sentido contrário, nos ciclos posteriores (∆I2). Quando o

desbalanço estimado de carga para de aumentar, fica limitado a ∆V D3, então, foi atingido o

equilíbrio. A fim de que isso seja mantido, em todos os ciclos, o DAC sofre pré-carga com

∆V D3, que permanece armazenado nos capacitores, o que repete na variação de ∆V3 na tensão

de polarização.

Como nesta aplicação o requisito a ser cumprido é manter o desbalanço na faixa segura,

então não é prioridade a velocidade de resposta do sistema. A dinâmica mostrada na Figura 3.18

é didática na apresentação, tanto a escala entre o desbalanço e as correntes, como a duração dos

pulsos e o período são exagerados por ilustração.

Corrente no 

tecido

(não ideal)

Desequilíbrio 

de carga 

estimado

Ciclo 1 

+X

-X

Polarização do 

DAC - VB
(palavra de configuração 

constante)

Descasamento de 

corrente inicial

Descasamento de 

corrente mínimo

Ciclo 2 Ciclo 3 Ciclo 4

∆V1 ∆V2 ∆V3

∆VD1 ∆VD2 ∆VD3

Fase de pré-carga 

do DAC

Tempo

∆I1 ∆I1 ∆I1

~∆I1∆I2 ∆I3

Figura 3.18 – Dinâmica e operação do controle do equilíbrio de carga

O fundamento da operação desse sistema é: o sinal de desbalanceamento de carga é

medido, depois de receber um pequeno ganho é aplicado como ação de controle no DAC (pré-
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carga). Como a medida do desbalanço de carga é realizada por meio de uma integração (um

sinal de corrente é injetado em um conjunto de capacitores), o desbalanço é acumulado ciclo-

a-ciclo. Essa forma de realizar a estimativa do balanço de carga elétrica injetada no circuito

também leva a realimentação a ter comportamento como um controlador com parcela integral

predominante.

Um sistema com dinâmica de ordem zero, como o circuito estimulador objeto do traba-

lho, no qual um controlador com parcela integral é utilizado, é capaz de aproximar a saída de

uma referência constante (zero é a referência para o desbalanço desejado, neste caso) dentro de

um número finito de ciclos. Isso pode ser explicado por existir a memória do desbalanço de

ciclos anteriores para a geração da ação de controle a ser aplicada no ciclo atual. O controlador

construído com elementos reais, nesse sistema, não tem uma parcela integral pura, devido a não

idealidades e efeitos parasitas dos dispositivos; assim, o pólo característico não está localizado

exatamente na origem do sistema. Então, espera-se que a saída não deva atingir a referência

(zero), mas se aproximar suficientemente para cumprir o requisito de projeto.

Diante desse cenário, o diagrama de controle que se refere ao sistema proposto é mos-

trado na Figura 3.19. Nele, o ganho K1 representa o ganho entre a tensão de pré-carga do DAC

e os pulsos de corrente gerados, enquanto que a perturbação inserida no equilíbrio de carga é

devido à impedância finita de saída do DAC. O ganho K2, por sua vez, retrata a relação de

cópia da corrente. O somatório (
∑

) e o ganho K3 equivalem ao efeito de acúmulo de carga,

nos capacitores (cujo incremento é proporcional ao desbalanceamento de carga no ciclo), e o

ganho do amplificador, respectivamente.

Referência:

desbalanço de carga 

desejado = zero

-
+

Tensão usada na 

pré-carga do DAC

Diferença entre os 

pulsos de corrente nos 

eletrodos

DAC
K1

Perturbação

+
+

K2

∑

Diferença entre os pulsos 

de corrente copiados

Diferença de tensão nos 

capacitores Ca e Cb

K3

Figura 3.19 – Malha de controle do desbalanceamento de carga
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3.7 Resultados

O funcionamento do sistema é demonstrado no nível de simulação elétrica. O objetivo

principal é mostrar que o sinal de estimulação, com formato e parâmetros propostos, é gerado e

o desbalanceamento de carga é mantido dentro de limites considerados seguros.

Na Figura 3.20, observam-se resultados de simulação do DAC. Eles são a tensão de

polarização VB e a corrente para cada palavra digital de configuração possível. A corrente

mínima gerada é zero e a máxima passa de 500µA, aproximando-se de 590µA. Toda a faixa de

correntes desejadas, entre 50µA e 500µA, pode ser fornecida com o DAC projetado.
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Figura 3.20 – Corrente no DAC para toda escala digital de palavras de configuração, inicia em
0 e a palavra máxima é 63.
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Figura 3.21 – Relação de cópia da corrente observada para toda a faixa de corrente de entrada
especificada.

O circuito de cópia de corrente projetado foi avaliado quanto à relação de cópia e im-

pedância do nó de saída. Na Figura 3.21, é apresentado o valor inverso da relação de cópia.

Pode-se observar a variação da relação de cópia para toda a faixa de valores para corrente de

entrada, sendo a relação mínima 1 : 253000 e a máxima 1 : 285500.

A avaliação da impedância de saída do circuito de cópia de corrente foi realizada mantendo-

se fixa a corrente de entrada e provocando a variação da tensão do nó de saída. Pode-se perceber

na ,Figura 3.22, que a impedância de saída é maior que 10TΩ para todos os casos simulados,

quando a tensão do nó de saída é maior que 0,8 V.
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Figura 3.22 – Impedância de saída do circuito de cópia de corrente

Para a avaliação do desempenho observaram-se as cargas injetadas no conjunto eletrodo
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e tecido simulado com parâmetros listados na seção 1.2. Para caracterizar o desempenho do

circuito proposto, três situações foram simuladas usando os mesmos parâmetros de pulsos de

corrente:

• Sem controle do balanço de carga: usando uma sequência de geração de pulsos catódico-

primeiro, nesta situação, pode-se perceber o desbalanço causado pela impedância limitada

de saída do circuito;

• Com controle de balanço de carga proposto: usando uma sequência de geração de pulsos

catódico-primeiro;

• Com controle de balanço de carga e sequência alternada de fase dos pulsos: como pro-

posta para melhorar o desempenho quanto ao desbalanço de carga, a sequência de ciclos

alternados foi simulada;

Os ciclos de estimulação são gerados com pulsos de duração 500µs, o período de esti-

mulação é 10ms e o atraso entre as fases de estimulação é 10% da duração de cada uma dessas.

Nesse sentido, a razão cíclica simulada é 10% do período e a magnitude é 600µA. A Figura

3.23 apresenta uma amostra dos sinais observados em simulação transiente, o desbalanço da

corrente e a variação da polarização do DAC não são visíveis, pois são 3 ordens de grandeza

menores do que a escala apresentada. Esses detalhes são destacados na comparação entre duas

amostras dos mesmos sinais na Figura 3.24. Nessa a duração dos pulsos é constante, assim no

primeiro pulso de cada intervalo mostrado, atua a realimentação. Observa-se aumento do pulso

de corrente no tecido em torno de 100,8 ms, quando a pré-carga é feita com tensão em torno de

-60 mV, em comparação com o pulso em torno de 10,8 ms, quando a pré-carga é realizada com

-20 mV.

A variação do valor da tensão VPRE mostra que o sistema ainda não se encontra em

acomodação. Os efeitos sobre o balanço de carga, no tecido e tensão residual, observados nas

três situações simuladas, são mostrados nas Figuras 3.25 e 3.26.

Nas duas últimas figuras, 3.25 e 3.26, a curva nomeada "malha aberta", sem controle do

balanço de carga, mostra que o desbalanceamento de carga se estabiliza em torno de −0, 75%

(224 nA), e a tensão residual converge para +0, 54V . A curva nomeada "controlada"expõe que

os valores observado para as mesmas medidas convergem para −0, 27% (77, 6 nA) e +0, 4V ,

na situação em que a malha de controle de corrente é habilitada. Essa melhoria no desempenho

equivale à redução de 64% no desbalanço de carga e 25% na tensão residual.
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Figura 3.23 – Amostra de ciclos de simulação transiente, como ilustrado na Figura 3.18.

Como aprimoramento, a técnica de sequência alternada de fase de estimulação também

foi simulada, cujo resultado é apresentado nas curvas identificadas como "técnica proposta".

Estas mostram o desbalanço de carga (menor que 0, 05%, 15 nA) e a tensão residual alternando

entre +60mV e −64mV , dentro dos limites estabelecidos, 100 nA para corrente e −0, 6 a

+0, 8V para tensão residual. Como o controle imposto por esse circuito atua sobre o balanço

de cargas, a tensão residual medida, ao fim de cada ciclo de estimulação, é consequência da

impedância dos eletrodos, do tecido e dos parâmetros do ciclo de estimulação adotados, como

o intervalo entre fases e duração dos pulsos. Desse modo, na Tabela 3.1, o desempenho é

resumido e comparado a outros trabalhos encontrados na literatura, os quais usam técnicas de

balanceamento de carga ativas.

Grande parte dos métodos de balanceamento de carga encontrados, na literatura, foca
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Tabela 3.1 – Comparação com trabalhos relacionados
Trabalho Duração

do pulso
(ms)

Corrente má-
xima / carga
por ciclo

Desbalan-
ceamento
(%)

Tensão
residual
(mV)

(DO et al., 2013)a 0,05 1,0 mA <1 N.A.
(CHUN; YANG; LEHMANN,
2014)b

0,1 1,0 mA 0,03 N.A.

(GUO; LEE, 2009)a 0,01 1,0 mA 0,03 N.A.
(SIT; SARPESHKAR, 2007) b 0,03 1,0 mA 0,4 12,0
(LUAN; CONSTANDINOU, 2014) a 0,1 10 nC 0,7 N.A.
(FANG et al., 2007) a 0,093 50 nC 0,2 N.A.
Este trabalhoa 0,5 0,6 mA 0,05 ± 100

a Resultados simulados
b Resultados medidos

na redução do desbalanceamento entre pulsos catódicos e anódicos. As técnicas empregadas

vão do aumento da impedância de saída das fontes de corrente (CHUN; YANG; LEHMANN,
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Figura 3.25 – Efeitos da compensação e sequência alternada de fases no balanço de carga.
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Figura 3.26 – Efeito da compensação e sequência alternada de fases na tensão residual obser-
vada nos eletrodos

2014), até auto-calibração, usando amostras de corrente (GUO; LEE, 2009)(SIT; SARPESH-

KAR, 2007). Essas soluções são validadas operando em condições controladas e não usam

realimentação, mas confiam na caracterização do circuito que opera em malha aberta.

Uma grande variedade de esquemas que utilizam realimentação tem sido publicada,

sendo que entre eles, se incluem controladores digitais (FANG et al., 2007) (LUAN; CONS-



62

TANDINOU, 2014), e com atuação na tensão de substrato do dispositivo MOS (DO et al.,

2013). A maioria das técnicas se baseia em inserir um resistor em série com os eletrodos para

medida da corrente (FANG et al., 2007) ou usar um sensor de carga ideal (DO et al., 2013).

Apesar de o resultado aparentemente equivalente, uma comparação justa é difícil, uma

vez que parâmetros de estimulação diferentes e recursos passivos, como curto-circuito entre

eletrodos, também são usados. Além disso, algumas métricas sofrem influência de diversos

parâmetros de teste, como duração e intensidade dos pulsos e intervalo entre eles. A com-

paração, usando simplesmente o desbalanço percentual, mostra que este trabalho apresentou

desempenho similar e até melhor que parte dos trabalhos aqui relacionados, sem a necessidade

de realizar o curto-circuito entre eletrodos.
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4 CIRCUITO PARA CONTROLE DE TENSÃO RESIDUAL

A descrição e implementação de um circuito com topologia inovadora, para o controle

da tensão residual dos eletrodos, são apresentadas neste capítulo. Os parâmetros para realização

do projeto são conforme os descritos na Seção 1.2.

A topologia de circuito proposta para o controle e a redução da tensão residual em

EFS faz uso de estrutura semelhante à apresentada no Capítulo 3. No entanto, como se trata

de controle de tensão residual, não existe a estrutura de medição de corrente e estimativa de

desbalanço de carga. Já as partes usadas para controle da polaridade (seção 3.2) e DAC (seção

3.1) são iguais às apresentadas anteriormente. O mesmo formato para pulsos de estimulação,

definido na seção 1.2.2, também é adotado para este circuito.

A Figura 4.1 apresenta os elementos usados para construir a topologia de estimulador

proposta. O circuito tem como terminais de saída os nós Nload0 e Nload1, que são conectados

a eletrodos. Desse modo, o princípio de funcionamento é o uso da tensão residual dos eletro-

dos diretamente na pré-carga dos capacitores do DAC, respeitando a polaridade apropriada, de

forma a gerar uma realimentação negativa capaz de reduzir ou manter a tensão residual dos

ciclos posteriores.

4.1 Caminho de realimentação

Na topologia de circuito proposta, a realimentação, a partir da tensão residual, é aplicada

ao circuito DAC por meio da pré-carga realizada dos capacitores. A tensão residual não é

extraída diretamente dos eletrodos, pois, durante a aplicação de pulsos de corrente, esses nós

experimentam níveis de tensão mais altos. Ela é extraída de nós intermediários (NSN0 e NSN1)

da pilha de dispositivos que formam os interruptores de alta tensão. Isto permite o uso de

dispositivos de baixa tensão de bloqueio no caminho de realimentação.

Durante a fase de pré-carga (o sinal FEN está ativo), os interruptores de alta tensão

ligados à alimentação VDD−H estão bloqueados, enquanto que o interruptor no qual está MSN0c

entra em condução; já o interruptor no qual estáMSN1c entra em condução parcialmente. Assim,

a tensão entre os sinais NSN0 e NSN1 se aproxima da tensão dos eletrodos (Nload0 e Nload1), ao

mesmo tempo em que a polaridade da realimentação é definida pelo conjunto de interruptores

SP . A pré-carga do DAC, por usa vez, é realizada usando-se a tensão diferencial entre os sinais

VFB0 e VFB1, nos instantes apontados na Figura 4.1. Desta forma, a tensão de polarização do
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Figura 4.1 – Topologia de circuito proposta para controle de tensão residual

pulso seguinte de corrente é alterada (enquanto o sinal FPULSE está ativo).

4.2 Dinâmica da malha de controle

A malha de controle é formada pelos interruptores que carregam os capacitores do DAC

a partir da tensão residual dos eletrodos. Tem polaridade de realimentação atuando sobre o

DAC dependente da sequência de pulsos catódico ou anódico-primeiro, o que é definido pelo

controlador digital, que atua sobre o conjunto de interruptores SP .

A tensão residual, amostrada em um ciclo no DAC (pré-carga), atua na polarização

somente no primeiro semiciclo de estimulação imediatamente a seguir. Esta realimentação

não atua no segundo semiciclo, pois, quando o DAC é resetado para a geração deste pulso de

corrente, a pré-carga é realizada com tensão zero. A operação em malha fechada é ilustrada

na Figura 4.2, simplificada a fim de explicação. Nessa figura, são apresentados esboços de

como se relacionam tensão residual, a fase de pré-carga do DAC e a polarização resultante. Nos

ciclos 1 e 2, não existe controle da tensão residual, a tensão cresce até atingir ∆VRES1. Nos
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ciclos seguintes, é habilitado o controle, e a pré-carga é realizada inicialmente com ∆VRES1,

resultando em uma variação na polarização do DAC ∆V1. Esta é reduzida durante a acomodação

∆V2 e ∆V3. Após passado o regime transitório, ∆V3 é mantida, pois é causada pela menor

tensão residual que permanece quando é atingido regime permanente de operação (∆VRES2) .

Tensão 

nos 

eletrodos 

Ciclo 1 Vários 

ciclos
Ciclo 2

+X

-X

VB

Tensão residual sem 

controle

∆VRES1

∆V1

*Palavra digital é mantida constante.

Ciclo ‘n’

∆V2 ∆V3

∆VRES2

Tensão residual 

controlada

Fase de 

pré-carga do 

DAC

Figura 4.2 – Dinâmica e operação do controle da tensão residual

A dinâmica da tensão ilustrada é mais lenta, conforme observada no sistema, pois o

conjunto de tecido e eletrodos apresenta característica capacitiva. A constante de tempo (RC) da

carga é 1 segundo, com o modelo adotado considerandoRW e CW . Dessa forma, a acomodação

da tensão residual pode levar um tempo maior para ocorrer, não reduzindo a tensão residual ao

valor de acomodação imediatamente nos primeiros ciclos de controle.

Dianta disso, a malha de controle apresenta característica de um controlador proporcio-

nal, assim, sabe-se que a tensão residual não tende a atingir zero, pois sempre um nível de erro

(em relação à referência) vai existir, para que a ação de controle supere a perturbação causada

pela impedância de saída finita do circuito. A malha de controle caracterizada no circuito é ilus-

trada no diagrama da Figura 4.3. Nesta, os ganhos K2 e K3 são aproximadamente a unidade,

pois a queda de tensão sobre todos os interruptores, no caminho de realimentação, é pratica-

mente nula quando o tempo de acomodação permitido é na ordem de microssegundos. Já o

ganho K1 depende das características e da palavra de configuração do DAC.
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Referência:
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desejada

-
+

Tensão usada na 

pré-carga do DAC

DAC
K1

Perturbação

+
+

K2

Diferença de tensão 

entre os nós NSN0 e NSN1

Diferença de tensão dos 

nós VFB0 e VFB1

K3

Diferença de 

tensão residual 

entre os terminais 

dos eletrodos

Eletrodos 

e tecido

Figura 4.3 – Malha de controle de tensão residual

4.3 Resultados

Para validar e quantizar o desempenho da topologia proposta, um circuito foi projetado

usando-se uma tecnologia CMOS. Este circuito foi simulado, operando em diferentes condi-

ções, de forma a destacar o desempenho para diferentes configurações e determinar a mais

segura usando as métricas propostas. As situações simuladas incluem, em malha aberta e em

malha fechada, para cada uma destas, as três sequências de pulsos que foram geradas: sequência

de pulsos anódico primeiro, catódico primeiro e pulsos alternados.

Os parâmetros dos pulsos de corrente adotados são: a duração 500µs, o período de

estimulação que é 10 ms, a razão cíclica de 10% e 5% do período do intervalo entre os pulsos. A

magnitude dos pulsos de corrente gerada é aproximadamente 500µA. A situação em que pulsos

catódico-primeiro são simulados está ilustrada na Figura 4.4, a tensão residual é amostrada 1µs

após o fim do pulso anódico. O efeito de variação, na tensão VB, não é visível.

A Figura 4.5, por sua vez, apresenta o comportamento da tensão residual dos eletrodos

em simulação transiente, esta tensão é observada 1 µs após o fim do segundo semiciclo de

estimulação de cada ciclo. Os símbolos sobre as linhas, na figura, não representam os pontos de

amostragem, são somente usados como identificação. Pode-se observar o início da estimulação

e a tendência para os valores de regime permanente de operação após 1 segundo de operação.

Entre as seis curvas apresentadas na Figura 4.5, as linhas identificadas como "malha

aberta" mostram o comportamento da tensão residual, enquanto o sistema opera sem controle.

Nesta situação, a tensão residual cresce devido à impedância da carga e ao atraso entre pulsos.
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Figura 4.4 – Amostra de ciclos de simulação transiente, como ilustrado na Figura 4.2.

Os valores de tensão residual atingem +310mV , −290mV , +50mV e +43mV , simulando

estímulo catódico primeiro, anódico primeiro e alternados (para este são mostrados dois valores,

máximo e mínimo), respectivamente. Já as curvas identificadas como "controlada" mostram as

mesmas quantidades convergindo para valores menores, respectivamente, +7, 5mV , −6, 5mV ,

+28mV e −26mV . Nessas situações, o controle de tensão residual é ativo, conforme descrito.

A redução representa em torno de 97, 5%, nos casos catódico e anódico-primeiro, e 40% no

caso de pulsos alternados.

Percebe-se que, nos casos simulados, em malha aberta, usando-se pulsos tanto anódico

como catódico-primeiro, a tensão residual cresce, mas, dentro do período simulado, não excede

os limites estabelecidos, -0,6 V a +0,8 V, da janela de hidrólise da água. É importante lembrar

que existe variação no comportamento da carga para o circuito quando considerados eletrodos e

tecidos diferentes; a simulação contemplou somente um caso restrito adotado para comparação

de desempenho. O caso simulado também não representa a pior situação, ao ser levado em
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Figura 4.5 – Efeitos da compensação e alternância de fases na tensão residual.

conta o intervalo entre fases que pode influenciar na tensão residual (KRISHNAN; KELLY,

2012). A técnica proposta para controle dessa tensão se mostrou eficiente em qualquer das

quatro situações simuladas. Na Tabela 4.1, o desempenho simulado é resumido junto com os

parâmetros adotados para simulação e comparado com sistemas para estimulação, descritos na

literatura, que realizam controle da tensão residual.

O trabalho SOOKSOOD; STIEGLITZ; ORTMANNS (2010) usou a medida da tensão

residual diretamente para fazer seu controle, adotando uma lógica simples: assim que é atingido

um limiar definido, mais pulsos (curtos) são gerados, no sinal de estimulação, forçando-a no

sentido de reduzir esta tensão (realimentação negativa). Esse circuito foi prototipado usando-se

componentes discretos e instrumentação elétrica para validação da topologia proposta.

Por outro lado, LO et al. (2013) simularam uma malha de controle (controle linear)

da tensão residual usando a duração dos pulsos de corrente como variável de controle. Desse

modo, observaram bons resultados, mas não consideraram fatores práticos para implementação

deste circuito, não houve validação da topologia usando circuito elétricos. O controlador usado
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Tabela 4.1 – Comparação com trabalhos relacionados que também implementam controle da
tensão residual
Trabalho Duração

do pulso
(ms)

Atraso
entre fases
(ms)

Corrente
máxima
(mA)

Tensão
residual
(mV)

(LO et al., 2013)a 1,0 - 0,2 N.A.b

(SOOKSOOD; STIEGLITZ; ORT-
MANNS, 2010)c

0,5 - 0,5 < ±100d

Este trabalhoa 0,5 0,5 0,5 +28, −26

a Resultados simulados
b Segundo LO et al. (2013) continuamente oscilando entorno de 0 V e nunca cruza a janela da água.
c Resultados medidos
d Segundo SOOKSOOD; STIEGLITZ; ORTMANNS (2010), bem abaixo da janela da água, dependendo do nível
definido.

foi tipo PID (componentes Proporcional, Integral e Derivativa) que é, em comparação com

a topologia proposta, mais sofisticado e requer circuitos mais complexo para implementação

física.

As três soluções comparadas se provaram seguras em neuroestimulação, considerando a

métrica de tensão residual e limites dentro da janela de hidrólise da água, na interface entre ele-

trodo e tecido. Considerando a implementação das três topologias, é sugerida uma significante

redução dos circuitos necessários, adotando-se a técnica proposta em comparação com a de LO

et al. (2013) e SOOKSOOD; STIEGLITZ; ORTMANNS (2010).
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5 CONCLUSÕES E PERSPECTIVAS

São apresentadas, neste trabalho, duas propostas de topologia de circuito para segurança

na EFS, sendo cada uma focada em controlar um parâmetro entre dois principais identificados

na literatura: equilíbrio de carga elétrica e tensão residual.

A topologia proposta para controle do equilíbrio de carga elétrica no tecido atua de

forma ativa na intensidade dos pulsos gerados, não exigindo descarga por curto-circuito, entre os

eletrodos, para garantir este equilíbrio. A comparação com trabalhos encontrados na literatura

mostra que o desbalanço de carga percentual é equivalente ao mostrado em grande parte dos

estudos relacionados. O sistema de controle de corrente reduziu o desbalanço em 64% em

comparação com operação em malha aberta, enquanto que a técnica proposta com alternância

de fase dos pulsos reduziu o desbalanceamento a menos que 0,05%. A topologia de circuito

sugerida implementa técnicas de circuito tolerante à variação de parâmetros e descasamento

entre componentes, o que é desejável para implementação na forma de circuito integrado.

Essa opção de topologia de circuito para controle da tensão residual simplifica a ma-

lha de realimentação, ao mesmo tempo em que mantém a tensão dentro de níveis toleráveis e

tomados como seguros para EFS. Nesse sentido, o projeto e a simulação do circuito mostram

que o desempenho esperado deste trabalho é equivalente a outros apresentados no estado da

arte da literatura. A tensão residual foi reduzida em até 97%, quando pulsos somente catódico-

primeiro ou anódico-primeiro foram usados, e em até 40%, quando pulsos de fase alternada

foram usados. Desse modo, a principal contribuição nesta topologia proposta é a redução dos

componentes e a simplificação do circuito, o que viabiliza a implementação em circuito inte-

grado, sugerindo-se que seja apropriado para aplicações em que muitos pontos de estimulação

são necessários.

Entre as decisões tomadas no projeto, podem-se destacar dois pontos em que as topo-

logias de circuito favorecem a redução do consumo de energia. Primeiramente, foi mostrado

que o DAC do tipo de redistribuição de carga é apropriado a esta aplicação. Em segundo lu-

gar, destaca-se que a redução dos circuitos (topologia para controle do desbalanceamento) e a

eliminação de circuitos ativos para realimentação (topologia para controle da tensão residual)

são contribuições a favor da redução do consumo de energia do circuito. No entanto, o con-

sumo de energia não foi avaliado como métrica de desempenho dos circuitos. Portanto, para

uma completa validação e maior relevância desses resultados, uma simulação incluindo com-
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ponentes parasitas resultantes da implementação física (simulação a nível de layoute elétrico) e

prototipação do circuito para realização de medições são os próximos passos sugeridos.
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Abstract—In this article, we present a circuit solution for
sensing and controlling functional electrical stimulation (FES)
currents. The objective is to keep both charge balance and
residual electrode voltage under a safe limit throughout stim-
ulation. In the proposed circuit, the stimulation current is
set through an ultra-low-power charge-redistribution digital-to-
analog converter (CR-DAC). Each stimulation pulse is copied
by high-ratio current mirror into switched capacitors which
integrate the residual direct current (DC) resulting from FES
imbalances. As residual electrode voltage may buildup even for
perfectly balanced current pulses, alternated cathodic-first and
anodic-first stimulation is adopted to complement the charge-
balancing mechanism. Simulation results suggest that the circuit
is able to keep both residual charge and electrode voltage under
safe limits, smaller than 0.05% and 64 mV respectively.

I. INTRODUCTION

A major issue for all type of FES is the charge balanc-
ing. When stimulation currents have DC components, the
accumulated electronic charge is converted into ionic species
in the tissue. In the long term, remaining ions deteriorate
both tissue and the electrode, which may lead to stimulation
inefficacy, and ultimately, to implant removal. After Shepherd
[1] several researchers assumed 100 nA as the maximum
tolerated DC current component to avoid tissue damages.
Still, it was recently demonstrated [2] that even perfectly
balanced stimulations may be not sufficient to avoid charge
accumulation at electrode-tissue interface. Faradaic current
flowing during inter-phase delay leads to charge build-up on
the electrode, thus resulting in residual voltages.

Solutions for reducing charge accumulation can be divided
into two categories: passive and active techniques. Active com-
pensation techniques are the main choice for implementing
FES on a chip [3][4]. For implantable FES integrated circuits
(ICs), low-power operation, reduced area, and use of standard
options of the chosen fabrication technology are also desirable
features.

In this work we present a novel approach to enhance
safety in FES. The solution combines sensing and controlling
stimulation currents with a specially balanced waveform to
prevent the rise of residual voltage between electrodes.

The paper is organized as follows: the architecture concep-
tion is presented in the next section, including a description of
each block; the third section presents simulation results and a

comparative analysis with other works. Section IV discusses
results and concludes this paper.

II. SYSTEM ARCHITECTURE

The concept of the proposed charge imbalance compensa-
tion is illustrated in Fig. 1. The proposed circuit consists of
four blocks: a capacitive charge-redistribution digital-to-analog
converter (DAC) driving a current sink, a charge imbalance
sensing block, an error feedback mechanism, and a state-
machine to generate timing and control signals.

As the timing and control circuitry is not the main focus of
this work a detailed description is omitted for brevity. The
general circuit operation can be described as follows. The
controller loads a binary code for stimulation amplitude into
the DAC. The DAC delivers two identical consecutive biasing
pulses to the gate of MSNK , thus controlling the current
sunk from electrodes through high-voltage (HV) switches. The
sequence in which the HV-switches are driven defines the
current direction, i.e., a cathodic first or an anodic first biphasic
stimulation. Attenuated copies of stimulation current pulses
charge a pair of matched capacitors with voltages proportional
to the charges delivered during cathodic and anodic stimulation
phases.

Any charge imbalance between cathodic and anodic stim-
ulation phases is represented as a voltage difference between
sensing capacitors CA and CB . The resulting error signal is fed
back directly into the DAC by precharging part of its capacitors
in order to change the intensity of only one of the next pair of
pulses. The correct polarity to the feedback is chosen in such
a way to force a change in the generated current with opposite
polarity of the previously stored voltage error , i.e., imposing
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a negative feedback. In opposition to techniques relying on
monitoring residual voltage on HV-electrodes, this strategy
is suitable for sensing stimulation current at HV swinging
electrodes employing only low-voltage devices available from
the standard CMOS fabrication technologies.

Furthermore, unlike solutions relying on high output
impedance of DACs [5], since the proposed feedback loop
monitors the actual amount of charge delivered by the DAC,
charge balancing accuracy does not depend on DAC resolution.

Krishnan [2] has demonstrated that keeping a perfect charge
balance among cathodic and anodic stimulation is insufficient
to assure safe stimulation when interphase delays are used.
Thus, in addition to a charge control mechanism, a measure
must be adopted to prevent residual voltage across electrodes
exceeding limits of water electrolysis window. In order to
assure both charge balancing and low residual voltages, the
controller is programmed to perform a bipolar stimulation
alternating cathodic-first and anodic-first cycles. The associa-
tion of this stimulation strategy, originally proposed to reduce
stimulus artifacts in FES [6], to our current controller proved
to be potentially effective at keeping both charge imbalance
and residual voltage into safe levels.

A. Control of Stimulation Current

The stimulation amplitude is set through a CR-DAC. It was
chosen due to its lower energy consumption when compared to
current-steering DACs, the most employed topology for neural
stimulators. The low-power consumption of CR-DACs, highly
desirable to implantable FES systems, is because they demand
power only at the beginning of conversion, when capacitors
are being charged. Typical power consumption figures of CR
data converters are in the order of fJ/conversion [7].

The 6-bit CR-DAC is schematized in Fig.2.a. A number
of binary weighted capacitors, defined by the input binary
code (d0, d1, ...d5 in Fig.2), is charged with a known voltage
VPRE . Voltages from remaining ones are zeroed. After this
precharging phase, according to the input code, some capac-
itors are connected to VREF and others are grounded. The
output node(VB) is common to all capacitors, and its resulting
voltage depends on the input code and VPRE . The output
voltage thus ranges from zero, if the input is 000 000, to
VREF + VPRE , for 111 111, according to the equation (1).
In equation (1), C1 represents the sum of capacitances of all
weighted capacitors corresponding to code bits with high level,
to be connected in VREF . On the other hand, C0 is the sun
for bits with low logic level (to be grounded).

Vb =
C1

C1 + C0
VREF +

C1

C1 + C0
VPRE (1)

In our implementation, the compromise between VREF and
parameters of MSNK allows currents from zero to 600 µA
with 9.3 µA steps (average) to be generated. In addition to
its low power consumption, the charge-redistribution topology
is conveniently suited to allow a simple feedback scheme to
the proposed charge imbalance meter. Adding or subtracting a
voltage signal can be done by simply precharging part of the

capacitors with VPRE , before connecting them to VREF or
ground. This voltage signal is obtained from a measurement
or sensing circuit.

B. Charge Sensing Block

The function of the charge sensing circuit is to gener-
ate a voltage signal that is proportional to the total charge
imbalance. This signal is used to compensate imbalance in
next stimulation cycles. The circuitry consists of a high-ratio
current mirror and a pair of switched capacitors CA and
CB (Fig. 2.b). The choice for this specific current mirror
architecture stemmed from its low series voltage drop to
the load, designed to be less than 5 mV of a 9.9 V power
supply. The original mirror topology [8] with bipolar transistor
has been modified for MOS transistors, and had its resistor
load at the output replaced by an NMOS transistor biased
in triode region (M6M ). This modification was introduced
to eliminate the need for two large matched resistors. The
current is controlled through biasing M7M with the amplified
difference of voltages between RREF and VD6.The differential
amplifier is formed by M1M , M2M (input section), and M3M ,
M4M (load). M7M is cascoded by M8M to increase output
impedance. M5M and M9M keep mirror off while no pulse is
generated.

The high current copy ratio, 1:330k, is necessary to keep
CA and CB at acceptable sizes considering allowed voltage
ranges and pulse lengths. The capacitors CA and CB have 2
pF each.

The resulting mirrored current, Icopy is sunk from one or
other capacitor in alternating phases. During cycle 1 CA is
charged through phase φA0 in first half cycle, and CB is
charged through phase φB1 in second half. During cycle 2 CB

is charged through phase φB2 and after CA through φA3. This
sequence repeats through cycle 3 as in 1 and through cycle 4
as in 2. The resulting signal is a voltage difference between
the capacitors (VA − VB) that represents the accumulated
charge imbalance. Using such differential approach allows us
to relax the mirror output impedance requirements, and at
the same time, to reduce the charge injection effect caused
by switches on each capacitor. Additionally, being the error
voltage generated along four consecutive cycles, as charging
order of CA and CB is alternated, the mismatch between both
is cancelled.

C. Feedback Loop

The feedback loop is set by connecting the voltage signal
(VA − VB) to DAC through the buffer shown in 2.b) at the
end of each stimulation cycle.

The precharge of the DAC capacitors is done with
VFA − VFB (buffer outputs) through switches SPCH . During
precharge phase (φPCH ) the voltage buffer keeps VB near
feedback signal VFA, while feeds signal VFB into terminals
of the DAC defined by the amplitude code. These terminals
are connected to capacitors when DAC is removed from reset
condition. The current imbalance error value is valid to be
used at the end of each stimulation cycle, being precharged
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into DAC capacitors. This operation is illustrated in Fig. 3.
When a current imbalance on anodic pulse(∆I1) accurs, the
feedback circuit reacts disturbing the DAC biasing by ∆V1,
∆V2 and ∆V3. Intensity reductions or increments (∆I2, ∆I3,
∆I4, ∆I6) in leading pulses of next stimulation cycles are
established in order to compensate (∆I1).

In order to charge the capacitors with enough voltage to
effectively reduce current imbalances, the signal resulting at
each stimulation cycle is kept as initial condition to the next
cycle. This operation characterize the imbalance sampling cir-
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cuitry as an integrative compensator. The use of an integrative
compensator in the feedback loop avoids the need for an extra
circuit while ensures a final DC error limited only by the
sensing error. Thus, keeping a low sensing error is crucial
to an accurate charge balancing. Thus, we choose to keep the
feedback as an analog quantity instead of a digital approach
as in [9], since increasing DAC resolution requires larger
capacitors. Besides the absence of quantization errors, this
approach also saves power and (more) area for an analog-
to-digital conversion stage.

III. SIMULATION RESULTS

To characterize performance of proposed circuit, it was
simulated for different stimulation current magnitudes. The
electrode electrical model similar to a 20 µm platinum micro-
electrode presented by [5] is adopted: RS=10 kΩ, CW =100 nF
and RW =1 MΩ. In order to characterize the ability of the sys-
tem to keep charge balancing and low residual voltage across
electrodes, simulations were performed for uncompensated
stimulations and with the feedback turned on. Stimulation
cycles were generated with pulse length of 500 µs, both
duty cycle and the interphase delay are 10 % of the pulse
width, and current magnitude was set to 600 µA. Effects
of current control on injected charge balancing and residual
voltage across electrodes are respectively depicted in Figs. 4
and 5:

Three curves are shown in each of the Figs. 4 and 5. The
plot labeled as ”open loop” shows that a current mismatch
due to a finite output impedance of the stimulation current
source stabilizes around -0.75 % (Fig.4), and a residual voltage
converging to 0.54 V (Fig.5). The curve labeled as ”current
control” shows same quantities converging to smaller values
of respectively -0.27 % and -0.4 V. It should be noticed that
in spite of reductions of 0.48 % in imbalance and 25 % in the
residual voltage, effects of Faradaic currents during interphase
delays still cause appreciable effects on both measures. The
plot identified as ”proposed technique” shows both the charge
imbalance converging to zero (less than 0.05 %) and residual
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across electrodes.

voltage sweeping between +60 mV and -64 mV, well below
the limits of water window for main electrode materials.

In table I,this performance is summarized and compared
to state-of-the-art active integrated charge balancing systems
found in literature.

TABLE I
COMPARISON OF RELATED WORKS

Work Period
(ms)

Pulse
length
(ms)

Full-scale
current/
charge per
cycle

Balancing
error (%)

Residual
voltage
(mV)

[4]a 1.0 0.05 1.0 mA <1 N.A.
[5]b 3.0 0.1 1.0 mA 0.03 N.A.
[10]a 0.4 0.01 1.0 mA 0.03 N.A.
[11]b 1 0.03 1.0 mA 0.4 12.0
[9]a 1 0.1 10 nC 0.7 N.A.
[12]a - 0.093 50 nC 0.2 N.A.
This
worka

12 0.5 0.6 mA 0.05 ±100

aSimulated results
bMeasured results

Most of the charge balancing schemes found in literature
focus on reducing mismatches between cathodic and an-
odic pulses. Employed methods range from enhancing output
impedance of stimulation current sources [5], self-calibration
using current samples [10], and dynamic current balancing
[11]. These solutions were proved to work very well when
charge imbalance depends only on circuit mismatches. How-
ever, when mismatches in Faradaic currents a feedback mech-
anism is required. A variety of feedback schemes has been
published, including digital controllers [12][9], background
MOS substrate voltage calibration [4], among others. Most
used error sampling techniques, relies on inserting a series
resistor with electrodes [12] or directly measuring residual
voltage from electrodes [4]. Besides the apparent equivalence
of results, a fair comparison is not simple because charge
balancing and residual voltage are highly influenced by stim-
ulation waveform and electrode parameters.

IV. CONCLUSION

This paper proposes a solution for enhancing neural stimula-
tion safety. The strategy comprises a charge balancing control
technique allied to a stimulation waveform that alternates
cathodic-first and anodic-first cycles. The charge balancing
circuit relies on integrating a copy of stimulation current in
a pair of switched capacitors to generate a voltage signal
representing the charge imbalance. This error signal is feed-
back into DAC, as an analog quantity, allowing it to balance
stimulation in forthcoming cycles. Simulated results suggest
that the technique presented here may contribute to enhance
neural stimulation safety by reducing both charge imbalance
and residual voltage across electrodes.
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ABSTRACT
Implantable functional electric stimulation (FES) systems
are currently being investigated as treatment for some types
of neural dysfunctions. For this purpose, several neural stim-
ulator systems on a chip (SOCs) have been proposed for:
deep brain stimulation (DBS), cochlear prosthesis, visual
prosthesis (VP), and artificial limbs control. Two major and
related issues in FES are the charge balancing and Faradaic
currents. When stimulation currents have DC components,
or if residual voltage persists accross electrodes, the accumu-
lated electronic charge is converted into ionic species, thus
feeding irreversible Faradaic reactions that damage electrodes
and necrose tissues. This article introduces circuit solu-
tions for balancing functional electrical stimulation whilst
reducing residual voltages at electrodes. The circuit con-
sists of four blocks: an ultra-low-power charge-redistribution
digital-to-analog converter (CR-DAC), a feedback mecha-
nism, a high-voltage H-bridge and a digital controller. To
prove the effectiveness of the proposed topology a circuit is
being designed in CMOS UMC130nm technology, and simu-
lation results suggest that proposed technique allows to keep
electrode voltage under safe limits, smaller than 28mV .

Keywords
Functional Electric Stimulation, Integrated circuit, Residual
voltage

1. INTRODUCTION
Charge balancing is a major issue for all type of FES. Ac-

cumulated electronic charge is converted into ionic species
in the tissue when stimulation current contains a DC com-
ponent. In the long term, remaining ions deteriorate both
tissue and the electrode, which may lead to stimulation in-
efficacy, and tissue damage. After Shepherd [8] several re-
searchers assumed 100nA as the maximum tolerated DC
current component to avoid tissue damages. Still, it was
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recently demonstrated [3] that even perfectly balanced stim-
ulations may be not sufficient to avoid charge accumulation
at electrode-tissue interface. Faradaic current flowing during
inter-phase delay leads to charge build-up on the electrode,
thus resulting in residual voltages.

Solutions for reducing the residual voltages in the electrode-
tissue interface are usualy divided in passive and active tech-
niques. The passive ones rely on a large blocking capaci-
tor (not feasible for fabrication on an integrated circuit) or
eletrode shortening [9]. The last is not suitable for multi-
electrode applications in which one shortened electrode will
harm nearby electrodes stimuly. Active compensation solu-
tions act controling electrode residual voltage, this is achieved
changing stimulation pulses parameters accordingly to ob-
served voltage. That brings the overload of circuits for mea-
suring a signal, taking a decision and actively changing stim-
ulation format.

A multisite electrical stimulation like visual prosthesis (VP)
is a target application that requires a great number of elec-
trodes, in this case the retina tissue of a patient receives di-
rect stimulation in a defined number of points. The sick tis-
sue that have lost part of functionality, i.e. light sensibility,
so electrical stimulation mimics the effect of light that hits
the retina tissue. That can bring the patient back this sense
or at least visual sensation that aids in daily life activity. In
order to provide a reasonable experience of image recogni-
tion for reading in an implanted patient [7] estimates that a
minimum number of electrodes would be 18,000 points (pix-
els) that should stimulate an area of 7mm2 in retina. With
current technology a great number of stimulation channels
is practicable with external circuitry and instrumentation,
but is limited by the volume of this electrical equipment
and number of connection wires. The implementation of
such system in an integrated circuit (IC) could turn it in
to an embeeded implant that fulfills expectative of number
of channels in a practical application, but the designers are
still facing it as great technical challenge. A couple of hun-
dreds of stimulation channels were already demonstrated to
be possible by [6], [11], [4] and others. In this sense any
effort to reduce the electrodes size and circuitry area nec-
essary for safe stimulation is a step forward to better VP
systems.

In this work we present a novel approach to enhance safety
in FES. It combines sensing and controlling stimulation cur-
rents pulses intensity simply by passive use of residual volt-
age. The strategy is suitable for use with a CR-DAC.

The paper is organized as follows: the architecture concep-



tion is presented in the next section, including a description
of each block; the third section presents simulation results
and a comparative analysis with other works. Section IV
discusses results and concludes this paper.

2. SYSTEM ARCHITECTURE
The concept of the proposed residual voltage compensa-

tion is illustrated in Fig. 1. The proposed circuit consists
of four blocks: a capacitive charge-redistribution digital-to-
analog converter (DAC) driving a current sink, a feedback
path for DAC precharge, high voltage switches, and a finite-
states machine (FSM) to generate timing and control sig-
nals.

The general circuit operation can be described as follows.
The controller loads a binary code for stimulation ampli-
tude into the DAC. The DAC delivers two identical consec-
utive biasing pulses to the gate of MSNK , thus controlling
the current sunk from electrodes through high-voltage (HV)
switches. The sequence in which the HV-switches are driven
defines the current direction, i.e., a cathodic first or an an-
odic first biphasic stimulation.

The electrode terminals are connected between Nload0 and
Nload1, each conected to one branch formed by two high
voltage switches, those are built with a stack of low volt-
age MOS devices. The current sunk by DAC (IS) may
flow through MSN0a, MSN0b, MSN0c, MSP1a, MSP1b and
MSP1c or through MSP0a, MSP0b, MSP0c, MSN1a, MSN1b

and MSN1c.

2.1 Control of Stimulation Current
The stimulation amplitude is set through a CR-DAC. It

was chosen due to its lower energy consumption when com-
pared to current-steering DACs, the most employed topol-
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Figure 1: Topology diagram

ogy for neural stimulators. The low-power consumption of
CR-DACs, highly desirable to implantable FES systems, is
because they demand power only at the beginning of con-
version, when capacitors are being charged. Typical power
consumption figures of CR data converters are in the order
of fJ/conversion [2].

The 6-bit CR-DAC is schematized in Fig.1. A number
of binary weighted capacitors (C0, C1, ...Cn, total capaci-
tance sum is 1 pF, n=5), defined by the input binary code
(d0, d1, ...dn), is charged with a known voltage VPRE that
is the difference between VFB0 and VFB1. Voltage from re-
maining capacitors are zeroed. After this precharging phase,
according to the input code, some capacitors are connected
to VREF and others are grounded(FPULSE active). The out-
put node (VB) is common to all capacitors, and its resulting
voltage depends on the input code and VPRE . The output
voltage thus ranges from zero, if the input is 000 000, to
VREF + VPRE , for 111 111, according to the equation (1).
In equation (1), Cap1 represents the sum of capacitances of
all weighted capacitors corresponding to code bits with high
level, to be connected in VREF . On the other hand, Cap0 is
the sun for bits with low logic level (to be grounded).

VB =
Cap1

Cap1 + Cap0
VREF +

Cap1
Cap1 + Cap0

VPRE (1)

In our implementation, the compromise between VREF

and parameters ofMSNK allows currents from zero to 500µA
with 7.9µA steps (average) to be generated. In addition to
its low power consumption, the charge-redistribution topol-
ogy is conveniently suited to allow a simple feedback scheme
to the proposed residual voltage compensation. Adding or
subtracting a voltage signal can be done by simply precharg-
ing part of the capacitors with VPRE , before connecting
them to VDD or ground. The feedback resolution is not de-
pendent on the DAC resolution because precharge voltage
is a continuous variable, its influence in dac bias is modelled
as shown in Equation 1.

2.2 Feedback Loop
The feedback loop is set by connecting the voltage signal

(VSN0−VSN1) to DAC through the switches shown in Fig. 1
before the begin of each stimulation cycle. The precharge of
the DAC capacitors is done through passive only circuits.
During an opperation phase (DAC precharge, see Fig 2)
while no current flows from power supply to the load the
residual voltage can be used to prechage DAC’s capacitors,
in order to change it’s value. The branch build of MSN0a,
MSN0b, MSN0c is turned on and node NSN1 connected to a
reference voltage(VREF ), lower than its voltage while MSN1a

is blocked, that caused MSN1c and MSN1b to turn on. At
this moment NSN0 and NSN1 have similar voltages to the
load residual voltage (VSN0andVSN1). The reason to ex-
tract the signal from these nodes NSN0 and NSN1 is that
low voltage switches can be used to handle the signal from
them, on the other hand if the signal was extracted from
the load terminals switches should withstand much higher
voltage levels during load stimulation phases.

The residual voltage in signals NSN0 and NSN1 may be
used as differential DAC precharge signal (between VFB0

and VFB1) when feedback is enable (FEN active). If feed-
back is not active the DAC precharging is made with zero
differential voltage. An arrangement of passive switches



(SP ) allow to invert precharge signals polarity, to impose al-
ways negative feedback in even cathodic first or anodic first
pulses. The feedback path is not enable while the pulses are
generated, FPULSE are kept enable and all SP switches are
open during current pulses.

The feedback operation is illustrated in Fig. 2. When a
residual voltage on catodic pulse occurs, the feedback cir-
cuit reacts disturbing the DAC biasing by ∆V1 and ∆V2.
Intensity reductions or increments in leading pulses of next
stimulation cycles are established in order to compensate
(∆VRES1). After a number of stimulation cycles with the
feedback enable the system reaches steady state with mini-
mum residual voltage of ∆VRES2 V. As a propotional only
controller is characterized in this circuit always a minimum
residual voltage will remain in the load terminals.

3. SIMULATION RESULTS
To characterize performance of proposed circuit topology,

a prototype circuit was designed in CMOS UMC130nm tech-
nology and it was simulated using Cadence Spectre for differ-
ent stimulation situations (schematic level simulation). The
electrode electrical model used is similar to a 20µm plat-
inum microelectrode, shown in Fig. 3 and presented by [1]
was adopted: RS=10 kΩ, CW =100 nF and RW =10 MΩ. In
order to characterize the ability of the system to keep charge
balancing and low residual voltage across electrodes, simu-
lations were performed for uncompensated stimulations and
also with the feedback enable, for cathodic-first, anodic-first
and alternating stimulation cycles.

Stimulation cycles were generated with pulse length of
500µs, duty cycle is 10% of the period, interphase delay
is 5% of the pulse width, and current magnitude was set
aproximately 500µA. Behavior of residual voltage across
electrodes during operation is depicted in Fig. 4. Points
shown in this figure are not correlated to simulated cycles,
but the line is interpoled for better readability and points
indentificate the line according to the labels.

Six curves are shown in the Fig. 4 for an 1 second simu-
lation interval. The plots labeled as ”open loop” show that
a residual voltage rise due to load characteristics and inter-
phase delay, the voltage converges to +310mV , −290mV ,
+50mV and +43mV for cathodic-first, anodic-first and al-
ternating (high and low limits) phase pulses, respectively at
the end of the interval. The curves labeled as ”controlled”
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Figure 2: Signals from charge balancing dynamics.

show same quantities converging to smaller values of respec-
tively +7.5mV , −6.5mV , +28mV and −26mV for same
operation and load conditions, in the case in which the pro-
posed residual voltage control strategy is enable.

In table 1, this performance is summarized and compared
to state-of-the-art stimulator systems with residual voltage
control found in literature. Besides the apparent equivalence
of results, a fair comparison is not simple because residual
voltage is highly influenced by stimulation waveform and
electrode parameters.

In a short talk about the DC current flowing in the tis-
sue in this experiment, is as follows: because the voltage is
controlled so the current is a consequence of electrode-tissue
impedance. Using the electrode-tissue model in Fig. 3 by
[1] the actual DC current was measured between 14nA and
40nA in any of the simulated cases presented in Fig. 4.

While [10] used directly residual voltage measuremente to
control it, using a simple logic: if reached a residual volt-
age thereshold more pulses are added in the stimulation se-
quency imposing a negative feedback. This circuit uses a
PCB implemented circuit and instrumentation for residual
voltage measurement.

On the other hand [5] simulated a complete control loop
(linear control) for residual voltage controling pulses length
and could find very good results, but did not consider prac-
tical issues for implementation of such circuit. This used a
PID controller (Proportional, Integral and Derivative com-
ponents) that is, in comparison to the current proposed tech-
nique, more sofisticated and requires a complexer hardware
when considering a physical implementation.

All three compared solutions proved to be safe in FES,
considering the main metric the control of residual voltage
and the limits inside water hydrolysis window in the inter-
face between electrode and tissue, in platinum electrode it is
-0.6V to 0.8V according to [5]. Considering the implemen-
tation of the compared works (or possible implementation
in comparison to [5]) a significant reduction in hardware cir-
cuitry is clear in the proposed technique.

4. CONCLUSION
This paper proposes a solution for enhancing neural stim-

ulation safety. The strategy comprises a residual voltage
control technique. The residual voltage control circuit re-
lies only on precharging the DAC circuit with the current
residual voltage in order to reduce it in next cycles. The only
circuit cost to implement this technique are several small low
voltage transmission gate switches, no active circuit nor sen-
sitive additional power consumption is expected from that.
As this technique does not rely on electrode shortening it
is also suitable for multisite stimulation. Simulated results

RS
CW

RW

Nload0 Nload1

Figure 3: Load equivalent circuit simulated



Table 1: Comparison of related works
Work Period (ms) Pulse length (ms) Interphase delay (ms) Full-scale current(mA) Residual voltage (mV)

[10]a 2 0.5 - 0.5 < ±100mV b

[5]c 20 1 - 0.2 N.A.d

This worka 10 0.5 0.5 0.5 +28mV , −26mV

aMeasured results
b’Well below water window’ in their words, depending on defined threshold
cSimulated results
d’continually oscillating around 0V and never crosses the water window’ in their words
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Figure 4: Effects of compensation and phase alter-
nation on residual voltage.

suggest that the technique presented here can reach similar
performance of other implementations presented in litera-
ture, whilst contribute to enhance neural stimulation safety
with simplification of circuits.
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Apêndice C - Dimensões dos dispositivos do circuito para controle do desbalanceamento

de carga simulado

Tabela 1 – Dispositivos do circuito para controle do desbalanceamento de carga simulado
Nome do circuito W/L ou Corrente
ou dispositivo Valor nominal de polarização
Circuito DAC
C0 16fF
C1 32fF
C2 64fF
C3 128fF
C4 256fF
C5 512fF
MSNK 10µm/5µm
Outras chaves NMOS 0, 16µm/2µm
Outras chaves PMOS 0, 3µm/2µm
Circuito de cópia de corrente
MSM 1µm/2µm 2µA
M1M e M2M 10µm/1µm 1µA
M3M e M4M 4µm/1µm 1µA
M6M 0, 5µm/10µm
M7M 0, 6µm/10µm
M8M 0, 4µm/0, 4µm
R1 13µm/1µm, 10Ω
Chaves para manipulação de Ca e Cb
Chaves NMOS 0, 16µm/0, 34µm
Ca e Cb 40µm/40µm, 1, 61pF
Chaves na pré-carga e realimentação
Chaves NMOS 0, 16µm/0, 34µm
Chaves PMOS 0, 16µm/0, 3µm
Amplificador de condicionamento da realimen-
tação
Mi1 e Mi2 0, 3µm/0, 5µm 0, 5µA
MS4 e MS3 0, 3µm/2µm 0, 5µA
MS 0, 5µm/2µm 1µA
M1 e M2 16µm/0, 5µm 0, 5µA
M3 e M4 12µm/0, 5µm 0, 5µA
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Apêndice D - Dimensões dos dispositivos do circuito para controle da tensão residual si-

mulado

Tabela 2 – Dispositivos do circuito para controle da tensão residual simulado
Nome do circuito W/L ou Corrente
ou dispositivo Valor nominal de polarização
Circuito DAC
C0 16fF
C1 32fF
C2 64fF
C3 128fF
C4 256fF
C5 512fF
MSNK 10µm/5µm
Outras chaves NMOS 0, 16µm/2µm
Outras chaves PMOS 0, 3µm/2µm
Chaves na pré-carga e realimentação
Chaves NMOS 0, 16µm/0, 34µm
Chaves PMOS 0, 16µm/0, 3µm
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