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RESUMO

O crescente avanco nas mais diversas areas da eletronica, desde instrumentacdo em baixa
frequéncia até telecomunicacdes operando em freqiiéncias muito elevadas, e a necessidade de
solucgdes baratas em curto espago de tempo que acompanhem a demanda de mercado, torna a
procura por circuitos programaveis, tanto digitais como analdgicos, um ponto comum em
diversas pesquisas. Os dispositivos digitais programaveis, que tém como grande representante
os Field Programmable Gate Arrays (FPGASs), vém apresentando um elevado e continuo
crescimento em termos de complexidade, desempenho e nimero de transistores integrados, ja
hd varias décadas. O desenvolvimento de dispositivos analégicos programaveis (Field
Programmable Analog Arrays — FPAAS), entretanto, esbarra em dois pontos fundamentais
que tornam sua evolucdo um tanto latente: a estreita largura de banda alcangada, consequéncia
da necessidade de um grande numero de chaves de programacao e reconfiguracao, e a elevada
area consumida por componentes analégicos como resistores e capacitores, quando integrados
em processos VLSI.

Este trabalho apresenta uma proposta para aumentar a faixa de freqiéncias das aplicagdes
passiveis de serem utilizadas tanto em FPAAs comerciais quanto em outros FPAAS, através
da utilizacdo de uma interface de translagdo e selecdo de sinais, mantendo caracteristicas de
programabilidade do FPAA em questdo, sem aumentar em muito sua poténcia consumida.

A proposta, a simulacdo e a implementacdo da interface sdo apresentadas ao longo desta
dissertacdo. Resultados de simulacgdo e resultados préaticos obtidos comprovam a eficacia da
proposta.

Palavras-chaves: FPGA analdgico. FPAA. FPMA. SoC. Translacdo de frequéncia.
Mixer.



ABSTRACT

The increasing advance in several areas of electronics, from low frequency instrumentation to
telecommunications operating in very high frequencies, and the necessity of low cost
solutions in a short space of time, following the demand of the market, makes the search for
digital and analog programmable circuits a common point in many researches. Digital
programmable devices, which have as a great representant Field Programmable Gate Arrays
(FPGASs) devices, have shown a high and continuous increase in terms of complexity,
performance and number of integrated transistors for many decades. The development of
analog programmable devices (Field Programmable Analog Arrays — FPAAS), however, stops
in two fundamental points that make their evolution slow: the narrow bandwidth reached,
consequence of the necessity of a great number of programming and configuration switches,
and the huge area occupied for analog components as resistors and capacitors, when
integrated in a VLSI process.

This work presents a proposal to increase the frequency range of the applications that can be
used also with commercials FPAAs and others FPAAs, through the use of an interface to
translate and select signals, keeping the programmability characteristics of the FPAA, without
increasing so much the dissipated power.

The proposal, simulation and implementation of the interface are presented in this
dissertation. The simulations and practical results obtained show the proposal efficiency.

Keywords: Analog FPGA. FPAA. FPMA. SoC. Frequency translation. Mixer.
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1 INTRODUCAO

A répida evolucdo das tecnologias em silicio tem trazido beneficios exponenciais em
custo, escala de integracdo, poténcia, tamanho e velocidade. Espera-se que este processo de
evolucdo continue pelo menos mais 10 anos, aumentando dramaticamente o potencial de
mercado (ITRS, 2002). Entretanto, a capacidade de penetracdo neste mercado ira depender da
capacidade de criacdo e eficiéncia com a qual as idéias se tornam produtos reais.

O projeto em silicio ndo tem mantido o compasso com o desenvolvimento de
tecnologias, embora gradativos melhoramentos na produtividade dos projetistas tenham
ocorrido através dos anos. Este paradoxo pode ser visto na figura 1, retirada de (ERNST,
2000) onde se percebe a lacuna existente entre a capacidade de producédo e a capacidade de

integracdo de componentes em sistemas.

10,000 100,000

1,000 10,000

100 / 1,000
10 100

0.001 0.1

1981
1983
1985
1987
1989
1991
1993
1997
1999
2001
2003
2005
2007
2009

¢ Transistores por Chip (10EB6)
= Produtividade (10E3 trans/projetista)

Figura 1. Relacdo produtividade e projeto, conforme (ERNST, 2000).

Recentemente, muitas formas de aumentar a velocidade do processo de projeto tém
surgido, dentre as quais citam-se o re-uso de Propriedade Intelectual (do inglés Intellectual
Property — IP) (SAVAGE, 2000), Redes em Chip (Networks-on_Chip — NoCs) (BENINI,

2002) e aumento do uso de reconfigurabilidade (LEWIS, 2002; GREENBAUM, 2002).
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A reconfigurabilidade, em especial, € um ponto de interesse que vem crescendo, na
medida que permite, simplesmente através da alteracdo de uma especificacdo de entrada, a
programacédo de novas fungdes de hardware. A reprogramacao do hardware permite, por sua
vez, uma reducdo significativa dos custos de projeto, visto que o projeto da parte
reconfiguravel é amortizado entre varios produtos. A mesma reducdo de custos que a industria
de software conseguiu no desenvolvimento de sistemas (frente aqueles baseados puramente
em hardware) esta sendo buscada pelos projetistas que usam hardware reconfiguravel digital e
analdgico.

Os chamados System on Chip (SoC) (ERNST, 2000; GUPTA, 1997), sdo uma grande
tendéncia na evolugédo dos sistemas eletronicos, possibilitando a inclusdo de todo um sistema
em uma unica pastilha de silicio. Ainda, este sistema pode conter partes mecanicas servindo
como sensores ou atuadores, como é o caso dos MEMS (Micro Electro-Mechanical System)
(LATORRE, 1998). A figura 2 mostra uma possivel estrutura do que poderia ser um
dispositivo SoC, para o qual uma das tendéncias possiveis € se tornar uma estrutura

completamente reconfiguravel.

Blocos Analégicos
(filtro, amplificador

Mem©ria DSF USB
Légica
Programavel Processador
e System on Chip -
.

Figura 2. Possivel estrutura de um System on Chip.
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A reconfigurabilidade digital é garantida pelos FPGAs (Field Programmable Gate
Arrays) (TRIMBERGER, 1994), cuja complexidade e nivel de integragcdo estdo cada vez
maiores, seguindo a ja conhecida lei de Moore.

Entretanto, por maior que seja o processamento digital existente, sempre que for
necessaria a comunicacao deste sistema com outros sistemas, por exemplo via RF, a aquisicéo
de medidas fisicas provenientes do meio externo (temperatura, voz, acelera¢do) ou qualquer
outra forma que relacione grandezas analdgicas, se fara necessaria a existéncia de um bloco
analdgico, o qual também se deseja reconfiguravel, possibilitando sua rapida e facil adaptacao
a qualquer sistema analdgico, tais quais sao 0s FPGAs em relacéo aos sistemas digitais.

Os chamados FPAAs (Field Programmable Analog Arrays) (D’MELLO, 1998) vém
ao encontro desta necessidade de reconfiguracdo analdgica, antes restrita apenas aos
projetistas de sistemas digitais. Porém, a reconfigurabilidade anal6gica apresenta ainda
algumas barreiras a serem transpostas, dentre elas, o limitado alcance de frequéncias
disponivel nos dispositivos comerciais e mesmo académicos atualmente existentes. Algumas
das solucgdes apresentadas incorrem, ora no elevado gasto de poténcia dissipada devido ao
processamento digital dos sinais (FABRIS, 2003a, 2003b), ora na reduzida programabilidade
oferecida (PIERZCHALA, 1998a, 1998b), ja que o uso de chaves para reconfiguracdo e
programagao deve ser limitado.

Uma proposta para lidar tanto com o problema das limitagbes em frequéncia e da
poténcia dissipada serd apresentada neste trabalho, discutindo os aspectos relacionados as
limitagdes do sistema e implementacdo deste. Esta dissertacdo estd assim organizada: o
capitulo 1l apresenta uma breve revisdo bibliografica a respeito de alguns dos principais
FPAAs descritos na literatura, sejam eles desenvolvidos em a@mbito académico ou comercial.
No capitulo Ill, faz-se uma caracterizacdo de quatro tipos de FPAAs desenvolvidos, sendo

que trés representam 60% da totalidade dos FPAAs desenvolvidos até entdo. A quarta
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topologia analisada € a apresentada em (FABRIS, 2003a), a partir da qual se originou a idéia
apresentada neste trabalho. O capitulo IV apresenta o desenvolvimento da proposta
apresentada nesta dissertagdo, seguido por algumas aplicagcdes desenvolvidas, que estdo
apresentadas no capitulo V e que dao suporte a proposta apresentada. O capitulo VI apresenta
uma analise onde se compara o gasto de poténcia, area ocupada e faixa de freqiiéncia de
operagdo entre dois FPAAs estruturalmente idénticos, porém com bandas de frequéncias
deslocadas entre si, mostrando que o uso da interface propicia além do aumento da faixa de
frequéncia de operacdo em quase 3 décadas, também uma reducdo da &rea ocupada pelo
circuito analdgico (cerca de 8 vezes menor), sem incorrer em um consumo maior de poténcia
(apenas 15% da poténcia total do FPAA). As conclusdes sdo apresentadas no capitulo VII. Os
apéndices A e B contém os pardmetros SPICE e as descricdes SPICE, respectivamente,
utilizadas no desenvolvimento deste trabalho. O apéndice C apresenta alguns arquivos
Matlab® utilizados e o apéndice D contém uma descri¢do das estruturas internas dos FPAAS
comerciais utilizados para o desenvolvimento das aplica¢des, cujas simula¢Ges encontram-se
no apéndice E. Finalmente, o apéndice F mostra as simulag¢fes dos circuitos utilizados neste

trabalho.
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2 O CONTEXTO DOS FPAAS

Algumas das ideias bésicas sobre reconfigurabilidade foram estabelecidas durante os
anos 60 e 70, mas estas ndo foram muito difundidas até o aperfeicoamento dos FPGAS, onde
plataformas reconfiguraveis provaram ser uma alternativa pratica para sistemas digitais
(RINCON, 1998). A programabilidade anal6gica, por sua vez, deu seus primeiros passos com
0 surgimento de alguns componentes programaveis tais como filtros (BURR, 1998;
NATIONAL, 2001), potencibmetros digitais (ANALOG, 1997; XICOR, 2003),
amplificadores de ganho programavel (ANALOG, 2003; BURR, 1993), entre outros
(D’MELLO, 1998).

Em outubro de 1994, a IMP Inc. (San Jose, Califérnia) langou a arquitetura do EPAC
(Electrically Programmable Analog Circuit) (KLEIN, 1995, 1998), que daria origem em 1999
ao ispPAC10 (LATTICE, 2000a, 2000b; OHR, 1999). A Zetex Ltd. (Oldham, Inglaterra)
lancou 0 TRAC (Totally Reconfigurable Analog Circuit) (ZETEX, 1999a, 1999b; CLARKE,
1996; FLOCKTON, 1998) em novembro de 1996. Também em 1996, A. Bratt e I. MacBeth
descreveram em (BRATT, 1996, 1998a, 1998b) a estrutura do que viria a ser, em julho de
2000, o primeiro circuito analdgico reconfiguravel (IVIE, 2002; ANADIGM, 2002) da entdo
Anadigm Microeletronics Ltda.

A seguir serdo descritas as estruturas basicas propostas para diferentes FPAAS
desenvolvidos em nivel académico e comercial, para que se tenha uma idéia do que se dispde
atualmente em termos de reconfigurabilidade anal6gica. Um estudo mais detalhado a respeito
do estado da arte destes dispositivos pode ser encontrado em (SCHULER, 2003).

A figura 3 mostra a estrutura mais geral de um FPAA, formado por Células
Analdgicas Reconfiguraveis (CAB - Configurable Analog Block) e uma rede de

interconexaoes.
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Figura 3. Estrutura de um FPAA segundo (D’MELLO, 1998).

Tanto os CABs quanto a rede de interconexdo possuem em suas estruturas um
conjunto de chaves necessarias ou para a configuracdo de um CAB em diferentes func¢des
analdgicas, ou para a ligacdo entre diferentes CABs a fim de obter-se uma funcdo mais

complexa, como mostram as figuras 4(a) e 4(b).
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s _[I]_ \_ﬂl]_,
! ; il ENABLE 1

—_—
Interconection Network

(a) (b)
Figura 4. Estrutura interna para (a) rede de interconexéo e (b) CAB, segundo (LEE, 1998).

A existéncia destas chaves, quando operando em alta freqiiéncia, e a necessidade de
componentes passivos como resistores e capacitores de tamanhos elevados, quando operando
em baixa freqtiéncia, torna o FPAA um dispositivo altamente limitado em banda, uma vez
que, em altas freqliéncias, as chaves introduzirdo polos parasitas, e em baixas fregiiéncias, 0s
componentes passivos tornardo o circuito irrealizavel em processos VLSI, devido a grande

area necessaria.
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A distribuicédo e funcionalidade dos CABs podem ser divididas em duas formas, como
mostra a figura 5. No primeiro caso tem-se a estrutura classica na qual, assim como nos
FPGASs, existem diversos blocos reconfiguraveis idénticos. Para cada modulo é dado um certo
namero de fungdes programaveis e caracteristicas, sendo que todas elas devem funcionar
independentemente da maneira como as células sdo configuradas ou ligadas com outras
células. A segunda topologia contém mddulos que sdo otimizados para certas classes de
aplicacdes, o que, apesar de ndo permitir o mesmo grau de reconfigurabilidade que a primeira
estrutura, garante um projeto mais bem otimizado em relagdo a aspectos como frequiéncia,

consumo e linearidade para as aplicacdes as quais os FPAAs foram desenvolvidos.

]
I -

5 L1 = L /‘_ ! x:||l_ =

Routing Channels Array Cells Routing Channels Functional Cells

(a) (b)

Figura5. Comparacdo entre topologias de FPAAs, conforme (KLEIN, 1998).

Diferentes estruturas e tecnologias foram empregadas na realizacdo de FPAAS, sempre
buscando conciliar um alto grau de programabilidade com uma largura de banda
relativamente grande. Pode-se dividir os FPAAs encontrados na literatura, de acordo com a
forma de processamento do sinal em duas categorias: tempo continuo e tempo discreto.

Os FPAASs operando em tempo continuo tém como principais representantes, porém
ndo unicos, aqueles cujos CABs sdo baseados em amplificadores operacionais (opamp)
(ZETEX, 1999b) e/fou amplificadores de transcondutancia (OTA) (LATTICE, 2000a), e

aqueles cujos nucleos dos CABs sdo carregadores de corrente (GAUDET, 1999). Para os dois
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casos, componentes passivos (resistores, capacitores, diodos) conectados em diferentes
configuragdes por meio de chaves realizam diferentes funcfes analdgicas. Ja os FPAAs que
processam o sinal em tempo discreto possuem dois representantes: 0s a capacitor chaveado,
0s quais também possuem um amplificador operacional como elemento central do CAB, e 0s

a corrente chaveada, que ndo fazem uso de opamp.

2.1 AMPLIFICADOR OPERACIONAL E AMPLIFICADOR DE TRANSCONDUTANCIA

Os FPAAs baseados em amplificadores operacionais possuem, assim cOmo 0S
baseados em capacitor chaveado, uma limitagdo em banda imposta pelo proprio opamp
(SEDRA, 1991). Além disso, um opamp sozinho nédo realiza funcdo alguma, a ndo ser a de
comparador. Assim, faz-se necessaria a inclusdo de componentes passivos e/ou ativos
(resistores, capacitores, diodos, transistores) para a realizacdo de fungdes mais complexas.
Logo, 0 mesmo problema associado a &rea faz-se presente nesta estrutura, além da insercéo de
chaves que limitara tanto a frequiéncia quanto a linearidade do dispositivo.

Como exemplos de FPAAs baseados em opamp apresentam-se 0s descritos em
(LOOBY, 2000), e os dispositivos comerciais produzidos pela Lattice Semiconductor Corp.
(ispPAC10/20/30/80/81 e ispPAC-POWRG604/1208) e pela Zetex Ltd., denominado TRAC
(Totally Re-Configurable Analog Circuit). Os representantes da Lattice possuem, além de

amplificadores operacionais, amplificadores de transcondutancia (SCHAUMANN, 2001).

2.2 CARREGADOR DE CORRENTE

O uso de carregadores de corrente (current conveyor) no desenvolvimento de FPAAs
apresenta como grande vantagem a grande largura de banda obtenivel por estes dispositivos,
que pode chegar facilmente a centenas de MHz (PREMONT, 1998; TOUMAZOU, 1990).
Novamente, seu uso é limitado devido a necessidade da utilizacdo de componentes passivos

para a realizacdo de alguma funcdo analdgica e de chaves associadas a estes componentes.
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Além disso, o transporte de sinais de informacdo de corrente para diferentes pontos do
circuito torna-se dificil, na medida que é necessario o uso de copiadores de correntes, 0 que
ndo ocorre em circuitos usando sinais em tensdo. Dentre os FPAAs com carregadores de

corrente, citam-se os apresentados em (PREMONT, 1998) e (GAUDET, 1999).

2.3 CAPACITOR CHAVEADO

A tecnologia de capacitor chaveado favoreceu o desenvolvimento de filtros ativos para
aplicacdes de precisdo, especialmente em baixas freqiiéncias (SCHAUMANN, 2001).
Entretanto, esta técnica depende de capacitores lineares, 0s quais ocupam uma grande area em
sistemas integrados. Além disso, este tipo de realizacdo de circuito tem sua operacdo em
frequéncia limitada a freqiéncia de Nyquist (LATHI, 1998) e, é claro, uma vez que sua
utilizacdo requer uma grande quantidade de chaves, estas também limitam sua resposta em
altas frequéncias. Por outro lado, estruturas baseadas em capacitor chaveado possuem um alto
grau de reconfigurabilidade e programabilidade, ja que, por exemplo, a frequéncia de corte de
um filtro qualquer pode ser alterada simplesmente através da variacdo da freqiiéncia de
chaveamento, ou através da mudanca da relagdo entre dois capacitores.

Alguns dos FPAAs baseados em capacitor chaveado sdo descritos em (LEE, 1998;
KUTUK, 1998; KLEIN, 1998; BRATT, 1998b). Este ultimo, denominado DPAD?2, originou
0 FPAA atualmente desenvolvido pela Anadigm, o AN10E40 (ANADIGM, 2002), a qual
desenvolve também os FPAAs da familia AnadigmVortex (ANADIGM, 2003), todos a

capacitor chaveado.

2.4 CORRENTE CHAVEADA

Uma técnica analoga ao capacitor chaveado é a de corrente chaveada. Este tipo de
estrutura permite circuitos com um consumo de poténcia menor que 0s a capacitor chaveado,

uma vez que utiliza corrente ao invés de tensdo, permitindo a utilizacdo de fontes de
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alimentacdo de menor valor (TOUMAZOU, 1990). Outra vantagem € a ndo necessidade do
uso de opamps, ndo havendo os problemas associados ao seu uso. Basicamente, dois
problemas existem nesta topologia: ha uma menor linearidade quando comparada ao capacitor
chaveado, e é necessaria a criacdo de vérias copias do sinal de corrente para alimentar
maltiplos blocos com o mesmo sinal, 0 que ndo ocorre com o capacitor chaveado, que
trabalha com tensdo. Além disso, a largura de banda é limitada, mais uma vez, pela freqiiéncia

de Nyquist. Um FPAA baseado em corrente chaveada é apresentado em (CHANG, 1996).

2.5 OUTRAS TOPOLOGIAS

Além das topologias apresentadas, outras foram utilizadas na realizacdo de FPAAs,
para a obtencdo de melhores resultados em uma ou outra caracteristica. Citam-se espelhos de
corrente (ZHANG, 1996; EMBABI, 1998), CMOS operando na condi¢do de subthreshold
(LEE, 1991) e multiplexadores e demultiplexadores (SANTINI, 2002). Também estruturas
mistas, que juntam o processamento digital e analégico de sinais, tém sido apresentadas para a
realizacdo de dispositivos reconfiguraveis, estes denominados FPMAs (Field Programmable
Mixed-Signal Array), a exemplo de (FABRIS, 2003a, 2003b; CYPRESS, 2003;

MADRENAS, 1999).
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3 CARACTERIZACAO DE FPAAS

Os diferentes FPAAS ja desenvolvidos apresentam limitagdes cuja natureza necessita
ser caracterizada. Algumas destas limitagdes sdo, entre outras, nivel de programabilidade,
granularidade, linearidade, poténcia consumida e limites de freqiiéncia. Quanto maior o nivel
de programabilidade, maior o numero de fungdes analdgicas que o FPAA pode realizar. Este
fator esta intimamente relacionado com a granularidade, ou seja, podem-se ter dispositivos
cujas funcdes elementares realizadas sédo, por exemplo, filtros, amplificadores e retificadores,
bem como podem existir FPAAs que realizem como fungbes bésicas aplicacdes mais
complexas como PLLs, VCOs e moduladores. A granularidade € um fator importante, na
medida que se deseja aplicacbes cuja resposta ndo introduza distorcdes no sinal a ser
processado. Para sistemas embarcados, uma das principais caracteristicas que se deseja é o
baixo consumo de poténcia, associado aos limites de frequéncia de utilizacdo, os quais deseja-
se que sejam elevados em alta frequéncia e dos menores possiveis em baixa freqliéncia,
permitindo aplicacdes desde DC (pontes de instrumentacdo, por exemplo) até RF, utilizado
em telecomunicagdes.

Neste capitulo serdo apresentadas algumas simulacfes envolvendo trés diferentes
técnicas de implementacdo de FPAAs, a fim de demonstrar algumas das limitagGes citadas.
Além disso, é também abordada a proposta apresentada em (FABRIS, 2003a, 2003b),
mostrando algumas de suas caracteristicas. As técnicas escolhidas para simulacdo dos FPAAS
sdo capacitor chaveado, amplificador operacional e/ou amplificadores de transcondutancia
com elementos passivos, e carregador de corrente com elementos passivos, uma vez que estas
trés possibilitam a caracterizagdo de 60% dos FPAAs académicos encontrados na literatura
(SCHULER, 2003). Além disso, as técnicas de capacitor chaveado e opamp/OTA associados
a elementos passivos representam a totalidade dos dispositivos analdgicos e mistos

desenvolvidos comercialmente, na atualidade. Capacitores chaveados sdo utilizados tanto nos
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FPAAs desenvolvidos pela Anadigm (AN1OE40 e familia AnadigmVortex) quanto nos
FPMAs desenvolvidos pela Cypress (familia CY8C2xxxx), enquanto que o0 uso de
amplificador operacional ou OTA e elementos passivos representa os FPAAs fabricados pela
Lattice (ispPAC10/20/30/80/81 e ispPAC-POWR604/1208) e Zetex (TRAC), além de um dos
blocos do FPMA da Cypress.

Os circuitos, todos derivados de FPAAs existentes, foram simulados em tecnologia
CMOS 0,35um. As descri¢cdes SPICE dos circuitos bem como os parametros dos transistores
utilizados encontram-se no Apéndice A e B. O software utilizado nas simulaces dos FPAAs

é o simulador de circuitos Smash, versdo 5.2.1p1.

3.1 AMPLIFICADOR OPERACIONAL E COMPONENTES PASSIVOS

A realizacdo de funcdes analdgicas utilizando-se amplificadores operacionais ou
amplificadores de transcondutdncia e elementos passivos, principalmente resistores e
capacitores, ja é bastante conhecida e difundida. Esta técnica permite facilmente a realizacéo
de funcgbes basicas como amplificadores, integradores e somadores, com 0s quais
desenvolvem-se funcdes mais complexas como filtros, osciladores, PLL (Phase Locked
Loop), moduladores e mesmo conversores analdgico-digitais.

Como exemplo de uma aplicacdo utilizando um amplificador operacional e alguns
elementos passivos, apresenta-se um filtro biquadratico semelhante ao realizado pelo
iSpPAC10 da Lattice o qual utiliza capacitores e OTA. O circuito esta mostrado na figura

6(a), e seu equivalente realizado pelo ispPAC10 na figura 6(b).



R2

WM

27

(@)

(b)

Figura 6. (a) Filtro biquadratico com amplificador operacional e componentes passivo; (b)
equivalente realizado pelo ispPAC10, conforme (LATTICE, 2000a).

As funcbes de transferéncia para as saidas passa-faixa e passa-baixa dos circuitos das

figuras 6(a) e 6(b) sdo dadas em (1), (2), (3) e (4), respectivamente, retiradas de (LATTICE,

2000a):
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CiR: CiC2R2.R3.Rs
B Rs
Vs _ C1.C2.R2.R4.R5
Vin 2 S Rs
S =+
CiR:1 CiC2R2.Rz.Rs
B Kus
Ve _ Cr1.250k
Vin s? 4 S 3 K12K 21
Cr1.250k  (Cr1.250k)(Cr2.250k)
KKz
Ves (Cr1.250k)(Cr2.250K)
Vin 2 4 S K12K 21

Cr.250k  (Cr1.250k)(Cr2.250K)

(Passa-Faixa)

(Passa-Baixa)

(Passa-Faixa)
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1)

(2)

3)
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A figura 7 mostra o diagrama de Bode das saidas passa-faixa e passa-baixa do filtro

apresentado.

100 200 300 TK 2K 3K 4K 10K 20K 30K 100K 200K

....... -Passa-Faixa

Figura 7. Diagrama de Bode simulado para o filtro a amplificador operacional e elementos

passivos apresentado na figura 6(a).

Diversos fatores envolvendo amplificadores operacionais limitam seu uso em FPAAS.
Levando-se em conta apenas o amplificador operacional, dois tipos de limitagdes podem
ocorrer: as limitagdes estaticas, dentre a quais citam-se tensdo e corrente de off-set, CMRR e
PSRR, e as limitacGes dindmicas como largura de banda limitada, que em geral ndo ultrapassa
algumas dezenas de MHz (produto ganho faixa), slew rate e setting time, que fazem com que
0 FPAA se limite a aplicacBes de baixa a média frequéncia, além de causar distor¢cdes ndo
lineares no sinal (SEDRA, 1991).

Além dos problemas relacionados com o amplificador operacional em si, outros
problemas surgem na medida que, para a realizacao de funcGes analdgicas, faz-se necessaria a
associacdo do opamp com elementos passivos tais como resistores, capacitores e diodos, 0

que torna a area uma limitacdo importante destes componentes, quando utilizados em
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circuitos integrados. Para exemplificar este fato, a tabela 1 apresenta alguns valores de
capacitores que seriam necessarios para a implementacdo do filtro da figura 6(a),
considerando-se C;=C,=C, para diferentes freqiiéncias de corte deste filtro. Os valores de R
sdo fixos em 250k ohm. Esse valor é o mesmo das resisténcias equivalentes dos CABs do
iSpPAC10 (LATTICE, 2000a). Comparativamente, é mostrada area ocupada por um

amplificador operacional nesta mesma tecnologia.

Tabela 1. Valores de C para diferentes frequéncias de corte do filtro da figura 2(a).

Fregliéncia de corte (KHz) Valor do capacitor (pF) Area do capacitor (um)*
0.01 60000 7947,19 x 7947,19
0.1 6000 2513,12 x 2513,12
1 600 794,72 x 794,72
10 60 251,31 x 251,31
100 6 79,47 x 79,47
1000 0.6 25,13 x 25,13
Amplificador Operacional **0,443 50,7 x 50,7

* Considerando uma capacitancia por area de 950 aF/um?entre poly/poly, retirado de (MOSIS, 2004).

** Valor do capacitor de compensagao, cuja area ocupada é de 21,6um x 21,6um.

Pelos dados da tabela 1, a area ocupada pelos capacitores torna-se bastante elevada

conforme a frequéncia de corte do filtro diminui, tornando a utilizacdo destes circuitos

bastante dificil em circuitos integrados, para aplica¢cdes em baixa frequéncia.
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3.2 CAPACITOR CHAVEADO

Para caracterizagdo de um FPAA operando a capacitor chaveado foi utilizado o
amplificador inversor representado na figura 8(a). Este amplificador possui uma estrutura

semelhante ao realizado pelo AN10E40 da Anadigm através do médulo GO1 (ANADIGM,

2002).

T MOS
%’1 nMos
I analog analog %o analog
- a;:jg jv_r— output inpat Ve outpLt
=
el I C|2 Jk
1l [——— T
| 22 J,QH 122 AMOS 5y
T i (b)
BN

WM 1
1

e
) HzJ_l |_| |_| |_| |_I_
T—

(@) (c)

Figura 8. (a) Amplificador inversor a capacitor chaveado conforme (ANADIGM, 2002); (b)
chaves analdgicas e portas de transmissdo; (c) sinais de controle das chaves.

Circuitos a capacitor chaveado sdo constituidos por capacitores, chaves analdgicas ou
portas de transmissdo (transmission gates) (figura 8(b)) e amplificadores operacionais. As
chaves abrem e fecham periodicamente sob controle de sinais de onda quadrada, ortogonais
entre si e ndo sobrepostas, cada um com periodo T, de acordo com a figura 8(c) (LAKER,
1994). Este comportamento das chaves associadas aos seus respectivos capacitores torna o

sistema chave-capacitor o equivalente a um resistor cujo valor é dado por:

Req= (5)
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A funcdo de transferéncia do amplificador da figura 8 é dada por (retirada de

ANADIGM, 2002):

Ci
G=—— 6
C, (6)

A figura 9 mostra uma simulacdo para o amplificador apresentado, onde se percebem

claramente o efeito de chaveamento dos capacitores.

Figura9. Simulacdo do amplificador a capacitor chaveado apresentado na figura 8(a).

O filtro ativo utilizando redes RC como o descrito na secdo 3.1 apresenta duas
propriedades que tornam sua producao em circuitos integrados monoliticos dificil: a primeira,
ja mencionada, é o fato de necessitar valores de capacitores elevados; a segunda é a
necessidade de constantes de tempo RC com um alto grau de precisdo, caso contréario as

frequiéncias de corte fatalmente serdo diferentes daquelas projetadas (SEDRA, 1991).
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Em circuitos a capacitor chaveado, pode-se mostrar (SEDRA, 1991; LAKER, 1994)
que a constante de tempo RC, para um integrador por exemplo, é dada pela razao entre dois
capacitores multiplicada pelo periodo de chaveamento destes capacitores. Estes parametros
podem ser bem controlados em circuitos integrados, sobretudo a razéo entre dois capacitores,
que em tecnologia MOS pode ter uma precisdo de até 0.1% (SEDRA, 1991).

Além de permitir constantes de tempo de valores precisos, a facil programabilidade é
outra caracteristica de circuitos a capacitor chaveado, uma vez que os valores da resisténcia
equivalente podem ser variados simplesmente através do controle da freqliéncia de
chaveamento. Assim sendo, esta técnica de implementacdo de circuitos apresenta-se como
uma boa solucdo para a realizagdo de FPAAs.

Por outro lado, a necessidade de capacitores lineares torna estes circuitos também
limitados em area. Outra limitacdo, ndo menos importante, diz respeito a freqiiéncia maxima
devido a trés fatores, principalmente: a necessidade de chaves de programacéo, assim como
na maioria dos FPAAs, a limitacdo dos amplificadores operacionais em slew rate e a
limitacdo devido a frequéncia de chaveamento dos capacitores. Levando-se em conta a taxa
de amostragem de Nyquist (LATHI, 1998), a maxima freqiéncia de sinal que pode ser

processado pelo circuito € menor que a metade da freqiiéncia de chaveamento dos capacitores.

3.3 CARREGADOR DE CORRENTE

Os carregadores de corrente, ao contrario dos amplificadores operacionais, possuem
uma largura de banda que pode atingir facilmente algumas centenas de MHz (TOUMAZOU,
1990), com um ganho praticamente constante. Estes dispositivos possuem, em geral, trés
terminais, e sua operacdo pode ser resumida da seguinte forma: se uma tensao é aplicada ao
terminal de entrada Y, uma tensdo igual aparecera no terminal de entrada X. Similarmente, se

uma corrente e forcada no terminal de entrada X, uma corrente igual ira fluir pelos terminais
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Y e Z (PREMONT, 1998). Quando associados a elementos passivos, 0s carregadores de
corrente podem realizar diversas funcbes analdgicas, como por exemplo, integrador de
corrente, amplificador de corrente, diferenciador de corrente, somadores de corrente e fontes
controladas (TOUMAZOU, 1990).
Um exemplo de aplicacdo de carregadores de corrente na realizagcdo de FPAAs pode
ser vista na figura 10(a), onde um filtro de segunda ordem semelhante ao descrito em

(PREMONT, 1998) é mostrado. A figura 10(b) mostra como ¢ realizado o carregador de

corrente.
Vet

M J U
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Figura 10. (a) Filtro de segunda ordem com carregador de corrente, conforme (PREMONT,

1998) e (b) carregador de corrente utilizado.

As funcdes de transferéncia para as saidas passa-alta, passa-faixa e passa-baixa do
filtro com carregador de corrente mostrado na figura 10 séo dadas por (7), (8) e (9), retiradas

de (PREMONT, 1998):

2
Ipa S

m = o S 1 (Passa-Alta) (7)

+
RiC: R:R2C:C2
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S

E: RiC1 5 Fai g
In ., S 1 (Passa-Faixa) (8)

_|_
RiC: R:iR2C:C2

1
E: RiR2C1C2 5 Bai 9
In o S 1 (Passa-Baixa) 9)

+
RiC: R:iR2C:C2

A figura 11 mostra o diagrama de Bode das saidas passa-faixa, passa-baixa e passa-

alta do filtro apresentado.

100 200 T 2K 10k 20K 100K 1MEG TOMEG TOOMEG

_Pass Passanlta |

Figura 11. Diagrama de Bode simulado para o filtro a carregador de corrente apresentado na

figura 4.

O primeiro problema que surge ao se trabalhar com carregadores de corrente é
justamente o fato de se ter de fazer operacdes utilizando-se sinais de corrente ao invés de
tensdo. Com isso, em circuitos mais complexos onde h& a necessidade de inser¢do de um

mesmo sinal em diferentes pontos, faz-se necesséria a insercao de mais condutores, o que ndo
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ocorre em sistemas que trabalham com tensdo, onde apenas um barramento simples distribui o
mesmo sinal por vérios pontos (TOUMAZQOU, 1990).
Novamente, assim como para os circuitos utilizando amplificadores operacionais, é
necessaria a utilizacdo de componentes passivos juntamente com os carregadores de corrente
para a realizagdo de operacbes analdgicas. Surge entdo o mesmo problema de érea,

principalmente quando se est4 operando em baixas freqiiéncias.

3.4 SOLUCAO MISTA

Recentemente, foi apresentado em (FABRIS, 2003a, 2003b, 2004), uma arquitetura
que explora a topologia sigma-delta (CANDY, 1992; NORSWORTHY, 1997) para a
conversdo de sinais analdgicos em digitais. O sistema, cuja estrutura e funcionamento sao
mostrados nas figuras 12(a) e 12(b), é constituido por um mixer passivo, responsavel pela
translacdo do sinal de entrada para uma frequéncia intermediaria (IF) fixa. Apos, este sinal é
convertido para o dominio digital através de um conversor sigma-delta passa-banda de tempo

continuo centrado em IF.
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Figura 12. (a) Estrutura e (b) funcionamento do FPMA com conversor ZA.

O sinal é entdo processado por um FPGA (ou outro dispositivo de processamento
digital, como um microprocessador). Este sistema, porém, apresenta como caracteristica
limitante a alta poténcia dissipada devido ao processamento digital realizado no sinal, uma
vez que a Unica funcdo da parte analogica é a translacdo e conversdo analogico-digital do
sinal a ser processado. Todo o resto do processamento, inclusive a demodulacéo do bitstream
gerado pelo sigma-delta para a banda base, é feita digitalmente.

Circuitos analdgicos em geral operam numa banda que vai desde DC em seu limite
inferior até alguns poucos KHz no seu limite superior, ou numa banda de alguns poucos KHz
no limite inferior da banda até alguns poucos MHz no limite superior da banda. Como visto
anteriormente, a utilizagdo de FPAAs fica limitada a algumas aplicacGes devido a este limite
em sua largura de banda, imposto em baixa freqiéncia pela necessidade de elementos

passivos de tamanho elevado. Em alta frequéncia, basicamente trés fatores contribuem para o
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ndo funcionamento dos FPAAS: a existéncia de chaves de interconexdo e programacdo, a
necessidade da interconexao entre células distantes uma das outras, ocasionando problemas de
cross-talk e erro de fase (PIERZCHALA, 1998a, 1998b), e a utilizagcdo de elementos centrais
das células programaveis que sdo limitados em freqliéncia como, por exemplo, 0s
amplificadores operacionais.

O desenvolvimento de FPAAS que operem em baixas freqiiéncias pode ser contornado
através da utilizacdo, por exemplo, da técnica de capacitor chaveado, 0o que permite a
realizacdo de resistores de valor elevado (0.1 MQ para um capacitor de 100p e uma
freqliéncia de chaveamento de 100KHz (LAKER, 1994)). Para o caso da limitacdo em altas
freqliéncias, a utilizacdo de carregadores de corrente, por exemplo, pode aumentar a banda de
cada CAB. Ja o efeito das chaves de interconexdo pode ser reduzido através da limitacdo das
interconexdes possiveis entre as células (PIERZCHALA, 1998a), o que, por outro lado, leva a
uma reducdo da flexibilidade do FPAA, reduzindo-se o nimero de fungdes analdgicas
realizaveis.

Assim sendo, um FPAA que mantenha as caracteristicas de alta programabilidade ao
mesmo tempo em que permite o processamento de sinais tanto em freqiiéncias baixas quanto

em frequéncias altas, ainda € um ponto de interesse a ser pesquisado e desenvolvido.
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4 PROPOSTA DE INTERFACE PARA AUMENTO DA FAIXA DE FREQUENCIA

DE OPERACAO DE FPAAS

Similarmente a (FABRIS, 2003a, 2003b, 2004), a proposta deste trabalho tem como
objetivo ndo a mudanca na estrutura do FPAA, seja na sua rede de interconexao, seja nos
componentes que este usa como base para os CABs ou mesmo no tipo de processamento que
ele desenvolve (tempo continuo ou discreto). Ao contrério, o que se propde € mudanca do
sinal a ser processado, permitindo a ampliacdo da gama de frequéncias de sinais processados
pelo FPAA, além de permitir o desenvolvimento destes dispositivos com o grau de
programabilidade que se deseja, otimizados para trabalhar numa gama de frequéncias que
melhor se adapte a tecnologia e estrutura utilizadas.

Para tanto, é proposta a utilizacdo de uma interface constituida por dois blocos: um
mixer, responsavel pela translacdo do sinal de entrada para uma determinada freqiiéncia e um
filtro passa-faixa, o qual ird selecionar, dentre os sinais gerados na translacdo, aquele que ird
ser processado pelo FPAA. A figura 13 mostra o diagrama em blocos da interface, e algumas

das chaves de conexdo necessarias a sua utilizag&o.

Analog Block
MR ] PANDPASS — || [band-limited
Inpurt FILTER FPAA
Signal ¥ =
[DCRF]
FREGQUERNCY
— REGISTER H— : i
DivIDER Configuration
T i Data
CLOCH Diai
igital
GEMERATOR
Block

Figura 13. Proposta de interface para alocacao de sinais.
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Cabe ressaltar que o que se propGe é ampliacdo da faixa de frequéncias no qual o

FPAA opera, que pode variar de baixas freqiiéncias (instrumentacdo, por exemplo) a altas

freqiiéncias, a exemplo de sistemas de comunicacdo. A largura de banda do dispositivo ainda

estard limitada devido a fatores construtivos j& citados (chaves, composi¢cdo dos CAB e

tamanho dos componentes). Através da figura 14 pode-se entender mais claramente 0 que se

propGe: dado um FPAA com uma determinada largura de banda Bgpaa € um sinal centrado

em uma freqiiéncia qualquer, cuja largura de banda BsignaL Seja no maximo igual a do FPAA,

pode-se utilizar este FPAA para processar analogicamente este sinal, simplesmente movendo

o sinal para dentro da banda do FPAA; caso a banda do sinal a ser processado ja esteja

centrada em uma frequéncia na qual o FPAA opere, ndo é necessaria a utilizacdo da interface,

e o sinal de entrada passa direto para o FPAA.
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Conversion
L J—~ Interface
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By Pass W

+ J-/' Interface
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Figura 14. Proposta de translacdo de sinais para uma dada frequiéncia de operacdo de um

FPAA qualquer.

Uma vez que o sinal de entrada foi movido para a fregiiéncia de operacdo do FPAA e

processado por este dispositivo, este sinal deve entdo ser recolocado para sua frequéncia
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original (caso seja necessario), o que pode ser feito pela mesma interface, agora na saida do
FPAA.

Diferentemente de (FABRIS, 2003a), o sinal alocado em determinada freqiiéncia é
totalmente processado analogicamente através da utilizacdo de um FPAA, reduzindo-se assim
a poténcia dissipada no processamento digital (realizado por um FPGA, por exemplo), bem
como o tempo de processamento deste sinal. Para a utilizacdo em SoC, a reducdo de poténcia
e tempo de processamento também se torna consideravel, na medida que grande parte do
processamento do sinal (tanto dos sinais de entrada, por exemplo de sensores, quanto de sinais
de saida, por exemplo para comunicacdo por RF) é realizado analogicamente.

E necessario, para a realizacdo desta interface, a determinacdo de algumas
caracteristicas que relacionam seus dois blocos principais: 0 mixer e o filtro passa-faixa. Ou
seja, dada uma certa banda de operacdo de um FPAA, quais devem ser as caracteristicas
necessarias a esses blocos para que se tenha uma determinada resolugdo no sinal de saida que
possibilite seu uso em uma determinada aplicacao, seja em baixa ou em alta freqiiéncia.

Antes de partir para a descri¢do da interface proposta e da determinagédo destes fatores,
faz-se necessaria a revisdo de alguns pontos acerca da teoria envolvida no funcionamento dos
mixers. Também sera revista a realizacdo de circuitos utilizando estruturas totalmente
diferenciais, que é o mesmo tipo de estrutura escolhido para a realizagdo do filtro passa-faixa,

por motivos que serdo analisados.
4,1 MIXERS E TRANSLACAO DE FREQUENCIAS

Desde o surgimento dos receptores super-heterddinos (LATHI, 1998), os mixers,
também conhecidos como misturadores ou conversores de freqiiéncia, tém determinado a
performance total de modernos sistemas de radio, uma vez que a grande maioria destes

sistemas usa este tipo de dispositivo (MACHADO, 1996).
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Os mixers podem ser divididos, de acordo com o ganho que ddo ao sinal convertido,
em dois tipos: ativos, cujo ganho de conversdo é maior que um e, portanto, consomem uma
certa poténcia quiescente, e passivos, 0S quais consomem apenas poténcia dinamica,
possuindo um ganho de conversdo menor que um (perda de conversdao) (LEUNG, 2002).
Esses dois tipos de mixer possuem performances diferentes quanto a distorcao, ruido e largura
de banda. Os ativos propiciam menor ruido com maior distor¢do, ao passo que 0S passivos
apresentam, em geral, maior linearidade e velocidade (RAZAVI, 1998).

Além disso, os mixers podem ser divididos, de acordo com os sinais de entrada e
saida, em desbalanceados, balanceados simples e duplos balanceados (RAZAVI, 1998). Os
desbalanceados (unbalanced) possuem uma entrada em RF e um sinal do oscilador local com
entrada unipolar. Os mixers balanceados simples (single balanced), possuem uma entrada
para RF e um sinal de LO diferencial. J& os duplos balanceados (double balanced) possuem
tanto uma entrada RF quanto um sinal de LO diferenciais. A forma de operagéo dos mixers,
quanto a serem balanceados ou ndo, ird determinar, idealmente, a existéncia ou ndo do
chamado feedthrough, ou seja, o quao bom sera o isolamento que este dispositivo ira propiciar
entre suas trés portas (RF, LO e IF). Um mixer desbalanceado, por exemplo, apresenta RF-IF
feedthrough, que é a passagem do sinal de entrada RF para o sinal de saida IF. J& 0s
balanceados simples ndo apresentam RF-IF feedthrough, mas apresentam LO-IF feedthrough.
Finalmente, os duplos balanceados ndo possuem RF-IF feedthrough, nem LO-IF feedthrough,
mas possuem RF-LO feedthrough, o que também n&o é desejado.

A figura 15 apresenta alguns exemplos mais conhecidos dos tipos de mixers ativos e

passivos existentes.



42

Desbalanceados Balanceados Duplo
Simples Balanceados
(@) (b) (c) 1+l F
+L0- =
J|:o L h El —|E
RF IF e
Passivos RF ) : T
R b T+
- RF-
(d) (e) 0 % %
R + IF - R
R R R
IF +IF- _| E H —
Ativos — LO

=

Lo

LO
B +_|
RF —||i RF —||i " E

Figura 15. Exemplos de mixers ativos e passivos, conforme (LEUNG, 2002; RAZAVI,
1998).

"
~d

Para o circuito da figura 15(a), se o resistor de carga for substituido por um capacitor,
tem-se o chamado mixer de amostragem (sampling mixer), que é também utilizado como
circuito de sample-and-hold para uso em conversores analogico-digitais, por exemplo. O
circuito da figura 15(f), é também conhecido como Célula de Gilbert.

Independentemente do tipo de mixer, cuja representacdo esta mostrada na figura 16,
sua operacdo é similar a de um multiplicador. Um mixer converte um sinal de uma frequéncia
(tipicamente wgrg) para outra frequéncia (tipicamente ), através da multiplicacdo do

primeiro por um outro sinal, proveniente de um oscilador local (®.o).
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LO

Figura 16. Representacdo de um mixer com seus sinais de entrada (RF), do oscilador local
(LO) e de saida (IF).

E importante ressaltar que, apesar do funcionamento de um mixer poder ser explicado
a partir do funcionamento de um multiplicador, existem diferencas entre esses circuitos, assim
como existem diferengcas entre um multiplicador e um modulador. Esses trés tipos de
“geradores de produtos” podem ser rapidamente diferenciados como a seguir (MACHADO,
1996).

Multiplicadores s@o essencialmente lineares na resposta quanto aos valores
instantaneos de ambas as entradas, mas com algumas perdas em termos de ruido e largura de
banda. J& os moduladores séo lineares na resposta para uma das entradas, sendo a sua saida
simplesmente a multiplicacdo desta entrada pelo sinal da outra entrada, ndo possuindo
qualquer outro efeito sobre o sinal. Por fim, os mixers sdo moduladores especializados em
translagdo de frequéncia. S&o invariavelmente otimizados para produzir minimo ruido e
minima distor¢do de intermodulacéo.

Tomando-se um mixer genérico como o mostrado na figura 16, e considerando um
sinal senoidal de frequéncia wgrr na entrada RF e um sinal também senoidal gerado pelo
oscilador local (LO), cuja freqiiéncia é w0, tem-se na saida IF do mixer o produto entre estes

dois sinais, dado por:

SiF = sen(err ).sen(a@wo) = %[COS((URF + Lo )t + c0S(arF — arot| (10)



44

A multiplicacdo entre os dois sinais (RF e LO) transformou a entrada RF em duas
componentes de saida (IF), uma resultante da soma de wrr € ® o € outra resultante da
subtracdo de wrr € ®wLo. Quando o sinal cuja freqiiéncia é a resultante da soma de wgr € w0 é
utilizado como sinal de IF, tem-se a chamada up-conversion; quando IF é dada pela subtracdo
de wrr € ®L0o, tem-se uma down-conversion. Ainda, quando a freqiiéncia de LO é menor que a
freqliéncia de RF, tem-se uma conversao do tipo low-side; ao contrario, se a frequéncia de LO
é maior que a frequéncia de RF, tem-se uma conversao do tipo high-side.

Considerando-se um mixer de chaves como o mostrado na figura 15(a), o sinal de LO
passa a ser ndo uma senodide, mas uma onda quadrada a qual pode, por exemplo, assumir
apenas os valores +1 e —1. Assim, esta forma de onda pode ser expressa por sua série de

Fourier (SPIEGEL, 1992) da seguinte forma:

Sio = 4 (sen ot — 1sen 3arot + 1 senS5arot — j (11)
r 3 5

Assim sendo, a multiplicacdo da senoide de entrada pelo conjunto de sendides em LO

pode ser dada, j& se expandindo os produtos, por:

SiF = g[COS(a)RF + az_o)t - COS(a)RF - a)Lo)t — %COS(&RF - 3(01_0)'[
T

1 1 1 (12)
- §COS(CORF —3mot + ECOS(C()RF +5mo)t + ECOS(C()RF ~Saolt —...]

Portanto, passa-se agora a ter um conjunto de harmdnicas formadas pelas somas e
diferencas entre o sinal de RF e multiplos impares do sinal de LO. Essas harmdnicas, apesar

de possuirem uma atenuacdo (1/3, 1/5, ...), podem colaborar para a introducdo de néo
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linearidades no sinal de frequéncia intermediaria (IF). O espectro dos dois tipos de

multiplicacdo utilizando-se um LO senoidal e um LO com forma de onda quadrada pode ser

visto na figura 17 (vide arquivos de simulacdo no apéndice C). Neste exemplo, a freqiéncia

angular oge € 2111MHz e a frequiéncia angular o o é 2r10MHz. No caso de um LO com

onda quadrada, o espectro é o0 mesmo que aquele com LO senoidal, porém com a introducéo

das harménicas indicadas por linhas tracejadas.
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Figura 17. Espectro da multiplicacao de duas senoides e uma senoide e uma onda quadrada.
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Para a caracterizacao de sistemas ndo lineares, como é o caso dos mixers, utilizam-se

alguns parametros especificos, dentre eles a distor¢cdo harménica (HDs3), intermodulacao

(HM3) e o ponto de interceptacdo de terceira ordem (IP3), sendo que apenas a determinacéo de

um destes trés parametros (em geral o ponto de interceptacdo de terceira ordem) é o suficiente

para caracterizar um mixer, ja que estes parametros estdo relacionados entre si (LEUNG,

2002; RAZAVI, 1998; MACHADO, 1996). Outro parametro importante € o ruido adicionado

pelo circuito, o qual pode ser caracterizado pela figura de ruido (NF).
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4.2 ESTRUTURAS DIFERENCIAIS

Na integracdo de circuitos analdgicos, distlrbios de segunda ordem podem causar
distorgdes no sinal e limitar a performance do circuito. Elementos parasitas, associados com
todos circuitos integrados, provém inumeros caminhos para que sinais indesejaveis se
misturem ao sinal analdgico, seja através do substrato, das fontes de alimentacdo ou linhas de
terra. Os distUrbios originados destas fontes podem se acumular, levando a grandes perdas na
relagdo sinal — ruido e na faixa dindmica (LAKER, 1994).

Para reduzir estes efeitos degenerativos, estruturas diferenciais tém sido largamente
utilizadas na fabricacdo de circuitos integrados anal6gicos. Dentre os trés FPAAs comerciais
existentes atualmente, dois deles (familia AnadigmVortex e familia ispPAC) possuem uma
estrutura totalmente diferencial (fully differential).

Para melhorar ainda mais a resposta do circuito, € necessario que este ndo apenas
tenha uma estrutura diferencial, mas que esta seja também balanceada, ou seja, seja realizada
com caminhos de sinais invertidos e ndo — invertidos, num circuito totalmente simétrico.

Seja o sistema descrito em (13). Se a;=0 para j = par, entdo a equacéo (14) é satisfeita,

e 0 sistema possui simetria impar, sendo, portanto, balanceado (RAZAVI, 1998).

y(t) = ao+ anx(t) + azx(t)* + asx(t)® + asx(t)* +... (13)

arx(t) +asx(t)® +... = —aux(t) —asx(t)® —... (14)

Tomando-se por exemplo o par diferencial descrito na figura 18, sua resposta pode ser

dada por:
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Vout = R.IEE.tanh(Vﬂj (15)

PAYAY

Sendo a funcdo tangente hiperbodlica uma funcdo impar (SPIEGEL, 1992), entdo o

circuito em questdo € balanceado.

voe

Figura 18. Par diferencial bipolar, conforme (RAZAVI, 1998).

Com uma estrutura totalmente diferencial e balanceada, todos sinais parasitas se
acoplardo igualmente nos caminhos dos sinais como sinais de modo comum. A natureza
diferencial destes circuitos faz com que os distirbios de modo comum cancelem-se,
reduzindo significativamente seu impacto (LAKER, 1994).

Em contrapartida, projetos totalmente diferenciais terdo um custo maior, uma vez que

sera necessaria a duplicacdo de muitos dos circuitos e componentes existentes.

4.3 MIXER PROPOSTO

Em sistemas de radio-recepc¢do, os mixers sdo utilizados para realizar uma translacao
dos sinais em altas frequiéncias para uma frequéncia mais baixa. Isso é feito para se obter uma

maior seletividade, pois é mais dificil obter-se filtros de alta seletividade com uma banda
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estreita (10 KHZ para voz, por exemplo) com sinais modulados em freqiiéncias muito altas,
principalmente se o filtro deve ser sintonizivel. Todavia, em frequéncias mais baixas, a
seletividade pode ser feita muito mais facilmente (LATHI, 1998). Ja para sistemas de radio-
transmissdao, o objetivo dos mixers é a de elevar a frequéncia da portadora, facilitando a
transmissdao do sinal de informacdo através da utilizacdo de antenas menores e mais
compactas, por exemplo, ou obtendo-se uma maior diretividade, como no caso das
transmissbes em microondas. Nestes sistemas, diferentes especificagdes de performance
devem ser priorizadas baseadas na aplicagdo do mixer. Algumas especificacbes sdo para
aplicacfes em receptores, cuja faixa dindmica dos sinais de entrada é bastante larga, sendo
entdo uma maxima linearidade em geral mais critica do que a figura de ruido. Por outro lado,
para transmissores, onde 0s niveis de sinal podem ser controlados, a estratégia de projeto
oscila entre performance em ruido ou em distor¢do de intermodulacdo, para se obter sinais
cuja faixa dindmica seja a maior possivel (LONG, 2002a). Assim, é comum ter-se um mixer
especifico para realizacdo de up-conversion e outro especifico para down-conversion.

Além disso, mixers utilizados em sistemas de radio em geral sdo desenvolvidos para
realizar a conversdo de sinais dentro de uma certa banda para uma freqiiéncia especifica,
como por exemplo, no sistema de radiodifusdo de modulacdo em amplitude (AM), onde os
sinais na banda compreendida entre 530KHz e 1710KHz sdo movidos para uma frequéncia
intermediaria de 455KHz (LATHI, 1998).

No caso do mixer para a interface utilizada em FPAAs proposta neste trabalho, o que
se deseja é um dispositivo cuja largura de banda seja, no minimo, igual a do FPAA na qual a
interface sera utilizada, e que a faixa de frequéncia de operagdo seja a maior possivel,
permitindo o seu uso tanto na conversao de sinais de alta freqiiéncia para baixa, ou de baixa
frequéncia para alta. Além disso, o que se espera é que, dada a resolu¢do do FPAA e um filtro

passa-faixa com um determinado fator de qualidade Q, a interface produza sinais cuja
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resolucédo seja da mesma ordem que a do FPAA. Outro ponto de interesse é 0 consumo de
poténcia e area ocupada. Sendo o0s circuitos analdgicos circuitos que ocupam uma area
consideravel em circuitos integrados, deseja-se uma interface que ocupe a menor area
possivel, além de ndo incorrer em um grande aumento do consumo de poténcia, permitindo

sua utilizacdo em aplicacOes de baixa poténcia como instrumentagéo, por exemplo.

4.3.1 Determinacédo da topologia do mixer

Dado o conjunto de caracteristicas necessarias ao mixer, que sdo, baixo consumo de
poténcia e area, linearidade e operacdo em uma faixa de freqliéncia que seja a maior possivel,
optou-se por utilizar um mixer passivo, 0 qual apresenta vantagens em relagdo aos ativos
nestes requisitos, alem de também apresentarem um maior 11P3 (RAZAVI, 1998). A perda de
conversdo do mixer passivo, que poderia ser um fator limitante ao uso deste dispositivo, pode
perfeitamente ser compensada pelo filtro passa-faixa ativo que o segue. Assim, 0 mixer

proposto é aquele apresentado na figura 19.

Figura 19. Primeira estrutura proposta para 0 mixer.

Como fator importante para a escolha desse mixer, cita-se também o facil controle da
sua frequiéncia de chaveamento a qual, por ser um sinal de onda quadrada, pode facilmente ser

gerado e controlado digitalmente.
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Note-se primeiramente que, apesar de se poder utilizar transistores de juncéo bipolar
(BJTs) para a realizagdo das chaves, a utilizacdo de transistores MOS é preferida devido a sua
caracteristica de corrente de dreno-fonte (lds) versus tensdo de dreno-fonte (\Vds), cuja curva
passa pela origem e se estende simetricamente no terceiro quadrante. Ao contrério, a
caracteristica de corrente de coletor (Ic) versus tensdo coletor-emissor de um BJT intercepta o
eixo x numa tensdo diferente de zero, exibindo, portanto, uma tensdo de offset (SEDRA,
1991). Além disso, 0 que se deseja sdo circuitos que possuam compatibilidade tecnoldgica
com os processos VLSI desenvolvidos atualmente, o que torna a utilizagdo de transistores
MOS fundamental.

Considerando-se os sinais LOp e LOn duas ondas quadradas de freqliéncia w o, onde
LOn é o inverso de LOp, e RF como sendo um sinal senoidal de freqliéncia mgrr. Quando o
sinal LOp for positivo (portanto LOn sera negativo), o transistor M1 estard fechado e o
transistor M2 aberto. Assim, IF+ sera idealmente igual a RF e IF- idealmente igual a 0.
Quando LOp trocar de polaridade, o inverso ocorre e tem-se IF- igual a RF e IF+ igual a zero.
Logo, tem-se na saida do mixer um sinal diferencial resultante da multiplicacdo do sinal de
RF por uma onda quadrada, conforme a eq.(12).

Enquanto para um transistor NMOS o ponto de operacdo linear fica abaixo da tenséo
onde Vds=Vgs-Vt, para transistores PMOS este ponto fica acima desta tenséo (LAKER,
1994). Logo, para obter-se uma resposta que seja linear numa faixa de valores de Vds tanto
positivos quanto negativos, utilizam-se dois transistores, um NMOS e outro PMOS,
conectados em paralelo numa configuracdo denominada porta de transmisséo (transmission
gate). Na figura 20 tem-se a curva Ids versus Vds para um transistor NMQOS, para um PMOS
e para a associacao destes em paralelo (transmission gate). Uma explicacdo mais detalhada a
respeito do que ocorre quando se utilizam apenas transistores NMOS ou portas de transmisséo

sera apresentada na secdo 4.3.3.
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Figura 20. Simulacéo de curva lds versus Vds para transistores NMOS e PMOS.

Outra vantagem de se utilizar esta topologia é que agora a resisténcia da chave néo
mais sera dada apenas por um transistor, mas pela associacdo paralela de dois transistores, o
que permite a obtencdo de uma resisténcia que serd praticamente a metade do valor da
resisténcia para um unico transistor.

A nova estrutura do mixer fica entdo como a mostrada na figura 21. E importante
notar, apesar de ndo estar representado, que o substrato do transistor N esta ligado no menor
potencial (Vdd) e o substrato do transistor P no maior potencial (Vcc), para evitar

polarizagdes diretas das juncdes e possiveis correntes de substrato.

LOp
1
1A RL
mM1B &
— LO{E IF
RF
M2A )
1
mzB RL
=
LOp

Figura 21. Segunda estrutura proposta para o mixer.
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4.3.2 Dimensionamento dos transistores

O dimensionamento dos transistores utilizados deve levar em conta as caracteristicas
necessarias a melhor operagdo do mixer. Diversas formas de dimensionamento sdo relatadas
na literatura. Em (LEUNG, 2002) as dimensGes da chave NMOS séo determinadas a partir da
especificacdo do IIP3, utilizando aproximacOes para baixas freqiéncias e para altas
frequéncias. Em (LONG, 1999), uma aproximacdo da largura do canal W é determinada para
se obter uma otimizacdo em termos de ruido. Neste caso, o valor de W também é determinado
em funcgéo das diferentes freqiiéncias de operacdo do mixer. Em (LONG, 2002b) parte-se da
determinacdo do ganho de compressdo de 1dB, para determinar qual o melhor valor de W a
ser utilizado. Em (SHAHANI, 1997) é proposto o aumento gradativo de W até que o ganho de
conversdo comece a diminuir, determinando-se assim o tamanho do transistor.

Para a determinacdo das dimensdes de W e L utilizados no mixer proposto para a
interface, levaram-se em consideracdo alguns fatores: em geral, desejam-se chaves com o
maior W possivel, reduzindo-se assim sua resisténcia quando estd fechada, o que reduz o
ruido térmico associado (SHAHANI, 1997), contribuindo também para a reducdo do IM3
(LEUNG, 2002). Porém, chaves muito largas fazem com que algumas capacitancias parasitas
também aumentem (LAKER, 1994), o que contribui para a reducdo do ganho de conversao e
para a distorcdo do sinal de saida. Portanto, deve haver um compromisso entre as dimensodes
dos transistores e os fatores os quais se deseja otimizar na resposta do mixer. Neste trabalho, o
fator linearidade possui um peso maior do que o ganho de conversdo ja que, como
mencionado anteriormente, a redu¢@o no ganho de conversdo pode ser compensada pelo filtro
passa-faixa.

Transistores MOS, quando operando na regido linear, apresentam entre seus terminais
de fonte (s) e dreno (d) um comportamento semelhante a um resistor. Essa resisténcia série

do transistor determina a linearidade da chave, pois € no momento em que a chave esta
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fechada que o sinal passa da entrada para a saida, devendo, portanto, essa passagem de sinal
ser a mais fiel possivel (SEDRA, 1991).

Dados os parametros dos transistores NMOS e PMOS utilizados (vide apéndice A)
para uma tecnologia 0,35um retirados de (AUSTRIAMICROSYSTEMS), tem-se as seguintes

equacOes para a determinacdo da resisténcia entre fonte e dreno (LAKER, 1994):

E0X
COX -
tox (16)
- 23 (17)
tox[nm]
_ MO
o1 oNgs -\ (18)

Onde Cy € a capacitancia do 6xido por unidade de area, tox a espessura do Oxido, &x a
constante dielétrica do éxido e z a mobilidade dos portadores. A constante ¢ € um valor
empirico dependente da espessura do 0xido, s, a mobilidade de superficie e V; a tensdo de
limiar do transistor.

Para valores pequenos de tensdo Vds (Vds<<Vgs), o valor de resisténcia pode ser

dado aproximadamente por :

L
Vds W

Rds = =
lds  x.Cox.(Vgs —Vt)

(19)

Das curvas Vgs versus Ids da figura 22, obtém-se para valores de Vt uma tenséo

aproximada de +0,9V para 0 NMOS e -0,9V para 0 PMOS. Apesar dos valores de Vto para o
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NMOS e para 0 PMOS serem de 0,4655V e —-0,617V, respectivamente (vide apéndice A), as
tensdes Vt, por dependerem da tensdo entre o substrato e a fonte (Vbs), apresentam valores

mais elevados.

[1.8mA

1.6maA

T.4ma

1.2maA

Tma

200u,

GO0UA

40004,

20004,

04

@

- =T I T P T O e s -800m-200m-700m-E00m:-500m:-400m-200m:=-200m:-100m

oA

-200uA
e o
A e

-B00uA

S S Lo S T S O S - A T S - A T SOV -1
it L L SR L Lo L SO L Lo L SO L ORI -1.2mA
-1.4ma

i hem

i i lem

(b)

Figura 22. Simulacéo de curva Vgs versus Ids, para obtencéo da tenséo de limiar (\Vt) dos
transistores (a) NMOS e (b) PMOS.

A tabela 2 apresenta os valores de Cox € 12 obtidos para o transistor P e N, utilizando-

se as equacdes (16), (17) e (18).
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Tabela 2. Valores de Cox € upara o transistor P e N.

Transistor Cox [FIm?] 1 [PV 5]
NMOS 4,4E-3 2,5E-2
PMOS 4,4E-3 8,0E-3

Utilizando-se uma largura de canal de 100um para o transistor N, com um
comprimento de canal de 2um, tem-se, a partir de (19), uma resisténcia para 0 NMOS de
aproximadamente 227,3Q. Sendo a mobilidade dos portadores do transistor de canal P
(lacunas) aproximadamente trés vezes menor que 0s portadores do transistor de canal N
(elétrons) (vide tabela 2), tem-se que o canal do transistor P, para 0 mesmo comprimento L de
2um, sera de 300um, resultando numa resisténcia de aproximadamente 236,8Q, praticamente
igual a do NMOS. Assim, a resisténcia resultante da chave serd de aproximadamente 100Q.
As curvas Vds/lds apresentadas na figura 23, mostram a variacdo de Rds conforme a tensdo
Vds varia. Nota-se que, para valores de Vds proximos a zero volt, as resisténcias sdo

praticamente iguais aos valores obtidos acima.
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Figura 23. Simulagéo da variagdo de Rds com a tenséo Vds para (a) o NMOS e (b) PMOS.

As descontinuidades apresentadas nos graficos da figura 23 explicam-se pelo fato de

que, sendo a resisténcia entre dreno e fonte Rds (eixo das ordenadas) dada pela razéo entre a
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tensdo Vds e a corrente Ids, e tendo Vds uma variacdo entre —-1,7V e +1,7V (eixo das

abscissas), quando Vds passa pelo valor zero, Rds também tera valor nulo.

4.3.3 Analise de utilizagdo de NMOS versus porta de transmissao

Na figura 24 apresentam-se duas simulagdes com os sinais de entrada Vrf (figura

24(a)) e de uma das saida (Vif+) para o mixer com apenas duas chaves NMOS (figura 24(b))

e para o mixer utilizando duas portas de transmissdo (figura 24(c)). As dimensdes dos

transistores séo as calculadas na secdo 4.3.2, e as descrigdes dos circuitos encontram-se no

apéndice B. A impedancia da resisténcia de carga (RL) é de 50Q (impedancia comumente

utilizada na saida de mixers de sistemas de radio) e o sinal de entrada é formado pela soma de

dois sinais, um em 5,12MHz e outro em 5,13MHz, ambos com uma amplitude de 0,8V e zero

volt de offset. A fundamental do sinal do oscilador local (VIo) estd em 5MHz e os limites de

amplitude de Vlo sdo +1,7V.

(@)

{b)

{c)

Figura 24. Simulacéo para (a) sinal de entrada e sinais de saidas para mixer usando (b) dois

‘B0u ‘B0u
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transistores NMOS e (c) dois transmission gates.
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Percebe-se claramente pela figura 24(b), a distor¢do causada no sinal de saida devido
ao uso de apenas um transistor NMOS como chave. 1sso ocorre pois, uma vez que o sinal de
entrada varia entre 1,6V e o sinal do oscilador local entre 1,7V, e dados o valor de Vt para
0 NMOS ¢ igual a +0,9V (vide figura 22), tem-se que, para sinais acima de (1,7 — 0,9)V, o
transistor NMOS ndo esta mais conduzindo e, portanto, a saida ira permanecer num valor
constante dado pelo divisor resistivo existente entre o transistor e a carga. Este valor pode ser

calculado, aproximadamente através da equacéo (20):

RL
Vout = (Vlo —Vt) ——— 20
v )RL+Rop (20)

Onde Rop é a resisténcia que o transistor apresenta quando operando na tensdo de
corte dada por (Vlo-Vt)V. Esta resisténcia pode ser obtida a partir da curva Vds versus Rds,
apresentada na figura 23(a), levantada para o transistor NMOS do mixer. Portanto, para o
NMOS, numa tensdo Vds de 0,8V, a resisténcia Rop é de aproximadamente 430 Q, o que
resulta num valor de saida do divisor resistivo de 0,08 V, que é aproximadamente o valor
indicado na figura 24(b). A figura 25 mostra a curva Vrf versus Vif+ para um mixer com

chaves NMOS, onde se percebe o que ocorre acima.
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Figura 25. Simulacdo da variacdo da tensdo de entrada Vrf versus tensdo de saida Vif+ do

mixer com chaves NMOS.

J& no caso de um mixer com portas de transmissdo (figura 24c), a saida ndo apresenta
distor¢do devido ao corte do transistor ja que para valores de Vds menores que -0,8V, 0
transistor NMOS est& conduzindo, enquanto que para valores de Vds maiores que +0,8V, 0
PMOS esté conduzindo. No intervalo entre —0,8V e +0,8V, ambos 0s transistores estardo em
condugdo. A figura 26 mostra a curva Vrf versus Vif+ para um mixer com portas de

transmisséo, onde se percebe a condugdo mesmo para sinais maiores e menores que Vgs-Vt.

-1.8 1.2 -800m -400m i) -400m g00m 1.2 1.6

Figura 26. Simulacao da variacdo da tensdo de entrada Vrf versus tensdo de saida Vif+ do

mixer com chaves formadas por portas de transmiss&o.
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4.3.4 Influéncia das capaciténcias parasitas

A figura 27 mostra uma simulacdo do mixer com portas de transmisséo, onde o sinal
de entrada é a soma de dois sinais em 5,12MHz e 5,13MHz, de amplitude 0,8V cada um, o
sinal de LO tem uma frequéncia de 5SMHz e a carga do mixer é um resistor de 50MQ, ao

contrario do caso anterior, onde a resisténcia de carga era de 50Q.

BOu ‘80U 100U 120U 140U 160U 80U 200U

2200 240U

Vif+

Tempo (US

Figura 27. Simulacéo para sinal de entrada e saida para o mixer de portas de transmissdo com

carga de valor elevado na saida.

Percebe-se na figura 27 o aparecimento de picos no sinal de saida, tipicamente
provenientes de acoplamentos capacitivos. Esse efeito pode ser melhor visualizado através da

figura 28, onde os sinais de entrada de mais baixa frequéncia (120KHz + 130KHz) séo

convertidos pelo mixer cujo sinal de LO esta em 100KHz.
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Figura 28. Simulacéo de curvas de descarga das capacitancias parasitas dos transistores do

mixer.

A partir da figura 28, nota-se que as capacitancias parasitas dos transistores do mixer,
guando associadas a alta impedancia de saida, carregam-se com um determinado valor no
momento da transicdo do sinal de LO (tempos 25us e 30us). Ao descarregarem através da
carga do mixer, o valor final de tensdo no capacitor nao atinge o valor final de descarga, que
neste caso seria OV, que ¢ a tensdo de offset dos sinais de entrada. Isso acarreta uma distor¢céo
dos sinais de saida, como mostrado na figura 27. Através da analise das curvas de descargas,
cujas respostas sdo dadas utilizando-se as equacgdes (21) e (22), pode-se concluir que as

capacitancias envolvidas séo da ordem de unidades de pF, como mostra a tabela 3, a seguir.

B tr —ti
Vi =Vie RCr (21)

De onde
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i —ts

= RV )= In) 22)

Onde V; é o valor da tensdo no capacitor no tempo t; e V; a tensdo do capacitor no
tempo t;. A resisténcia R, é a resisténcia de carga e a capacitancia Cp envolve as capacitancias
parasitas de transistor.

A tabela 3 mostra alguns valores obtidos para as capacitancias parasitas quando o
valor de carga é variado entre 10KQ e 10MEGQ, para o sinal de RF em (120+130)KHz e LO

em 100KHz.

Tabela 3. Valores de capacitancias parasitas estimadas através das curvas de descarga
do circuito RC, para RF em (120+130)KHz e LO em 100KHz.

t; (us) tr (s) Vi(mV) Vi(mV) RL(KQ) Cr (PF)
25,02 25,04 300,2 13,82 10 0,65
25,04 25,20 615,1 45,57 100 0,61
25,32 26,08 616,2 179,9 1.000 0,61
25,36 26,58 931,0 7745 10.000 0,66

A determinacdo analitica das capacitancias parasitas, conforme (LAKER, 1994), pode
ser realizada a partir do modelo apresentado na figura 29(a), que mostra como se distribuem
as capacitancias parasitas em um transistor MOS. Essas s&o calculadas a partir das equacdes
(23) a (31). As capacitancias terminais (figura 29(b)) sdo entdo calculadas a partir das

relacdes (32) a (39).
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Figura 29. (a) Modelo tridimensional do transistor MOS com capacitancias parasitas e (b)

capacitancias terminais.

As relacOes que definem as capacitancias parasitas sdo dadas por:

Coxt = CoxW . Left (23)
Cect = Cjgc W . Lest (24)
Ciset = As.Cjse + Ps.Cjswss (25)
Cipst = Ap.Cjps + Pp.Cjswos (26)

onde Cox € dada pela equagdo (16), As e Ap sdo as areas de fonte e dreno, Ps e Pp 0s

perimetros de fonte e dreno, e ainda:

1_VBijj 0
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B vss)mj (28)

Vs )m“w (29)

e @0

VeD jmjsw (31)

A determinacdo das capacitancias terminais da-se para duas condicdes diferentes de
operacéo do transistor:

e nasaturagéo:

Cos = Coso + 2/ 3Coxt (32)
Cep = Copo (33)
Cse = Cjsat + 2/ 3Cect (34)
Cos = Cioe (35)

e enaregido linear:

Cos = Caso +1/2Coxt (36)



Coep = Copo +1/2Coxt

Cse = Cjsat + 1/ 2Cact

Cos = Cjpst +1/ 2Csct

(37)
(38)

(39)
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Os parametros SPICE dos transistores sdo dados no apéndice A. Na tabela 4

apresentam-se 0s valores de capacitancia calculados analiticamente.

Tabela 4. Valores de capacitancias parasitas calculados analiticamente.

Capacitancia Na saturacao [pF] Na regido linear [pF] Transistor
Ces 0,60 0,46
Ceb 0,02 0,46
Css 0,22 0,19 NMOS
Cos 0,10 0,19
Ces 1,82 1,38
Cep 0,06 1,38
Css 1,00 0,87 PMOS
Cos 0,44 0,87

Como era de se esperar, as maiores capacitancias ocorrem no transistor PMOS, ja que

suas dimensdes sdo maiores que do NMOS.

Comparando-se os valores apresentados nas tabelas 3 e 4, percebe-se que os valores de

capacitancias sdo da mesma ordem de grandeza, o que refor¢ca a constatacdo de que as

distor¢des apresentadas nas figuras 27 e 28 sdo de fato devido as capacitancias parasitas do

transistor MOS.
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4.3.5 Reduzindo os efeitos das capacitancias parasitas

Uma das formas de se reduzir este efeito resultante das capacitancias parasitas dos
transistores seria a utilizagdo de componentes de menor dimenséo, o que resultaria em valores
de capacitancias também menores. Porém, a reducdo da largura do canal (W), resultaria no
aumento da resisténcia quando o transistor esta conduzindo (fechado), o que levaria a incluséo
de ruido, perda de ganho e outras desvantagens ja citadas.

Outra solucdo ¢ a utilizacdo de uma carga para 0 mixer cujo valor seja suficientemente

baixo para permitir a descarga das capacitancias parasitas, conforme mostra a figura 30.

7 LOp
[ |
1A REL
F
h18 & |
L
— buffer — L IF T
L - o
B m2B RL
=
Lo
s LeLTRO

Figura 30. Interface com carga de saida de valor baixo e buffer de entrada.

Esta opcdo, porém, levaria a necessidade de inclusdo de mais um bloco na entrada da
interface que garanta uma alta impedéancia de entrada para esta (buffer), como mostra a figura
30, tornando-a compativel com sistemas de instrumentacdo. Além disso, a utilizacdo de um
buffer faz com que o aumento do consumo da interface se torne ainda maior do que se fosse

utilizado, por exemplo, um mixer ativo, cuja impedancia de entrada ja é elevada.
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4.4 FILTRO PASSA-FAIXA PROPOSTO

Pelo fato da interface utilizar um mixer passivo, e portanto produzir uma atenuagao no
sinal de entrada, € necessario compensar esta atenuacdo com a utilizacdo de um filtro ativo.
Além disso, a necessidade de um certo grau de programabilidade, tanto na freqliéncia de
corte, no ganho e no fator de qualidade, torna a utilizacdo deste tipo de filtro indispensavel.

Pela necessidade de um filtro passa-faixa para realizar a separacdo dos diversos sinais
gerados no processo de translacdo do sinal de entrada, o filtro a ser utilizado deve ser, no
minimo, um filtro de segunda ordem.

Normalmente, os filtros de segunda ordem ativos sdo implementados utilizando-se
amplificadores operacionais ou transcondutores. Existem basicamente trés técnicas de
implementacdo utilizando-se amplificadores operacionais (SCHAUMANN, 2001):
substituicdo de indutores (inductor replacement) ou conversdo de impedancia (GIC — General
Impedance Converter), duplos integradores realimentados (two-integrator-loop) e multipla
realimentacdo, também conhecido como SAB (Single Amplifier Biquadratic). Dentre as
topologias de filtros de segunda ordem mais comumente utilizadas citam-se a estrutura
Sallen-Key e Delyiannis-Friend (SEDRA, 1991; SCHAUMANN, 2001) como exemplos de
filtros SAB, Tow-Thomas e Ackerberg-Mossberg (SCHAUMANN, 2001) como exemplos de
duplo integradores realimentados e o circuito de realizagdo de indutancia de Antoniou
(SEDRA, 1991), para a realizacdo de filtros GIC. Conforme a técnica de implementac&o, a
realizagcdo de filtros com amplificadores operacionais pode ser divida em trés diferentes
modalidades: rede RC, rede MOSFET-C e rede a capacitor chaveado.

Filtros que utilizam transcondutores, por outro lado, baseiam-se exclusivamente no
uso de capacitores e transcondutores para a realizacao dos resistores (SCHAUMANN, 2001).

O filtro a ser utilizado juntamente com o mixer deve, em principio, ser desenvolvido

na mesma tecnologia e com as mesmas técnicas de implementacdo (capacitor chaveado,
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opamp, transcondutores) que o FPAA no qual a interface sera inserida. Tomando-se o filtro
biquadratico de Tow-Thomas como exemplo de uma estrutura utilizando amplificadores
operacionais, serd feita uma breve analise a respeito desta topologia para trés técnicas
diferentes de implementagdo de sua rede de realimentagdo (RC, MOSFET-C e capacitor
chaveado), mostrando as suas principais vantagens e desvantagens quando utilizados em

circuitos integrados. A utilizacdo da técnica Gm-C sera entdo analisada posteriormente.

4.4.1 Filtro biquadratico de Tow-Thomas

O filtro de segunda ordem de Tow-Thomas é constituido por uma rede RC, como

mostrado na figura 31 (SCHAUMANN, 2001).

——tft— c2
R3
[=F REG
YOUT

Figura 31. Filtro biquad de Tow-Thomas implementado com rede RC, conforme
(SCHAUMANN, 2001).

A funcdo de transferéncia passa-faixa deste filtro é dada pela equacao (40):

S

Vour } CiR1
VIN B 2 S RG (40)

s? + +
Ci.R2 Ci1C2R3.R4.Rs
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A utilizacdo de uma rede RC para a realizacdo deste filtro torna-o bastante limitado
devido a diversos fatores. A utilizacdo de resistores passivos em tecnologias MOS, apesar de
possivel, ndo é eficaz, ja que o consumo de area torna-se excessivo, como ja foi demonstrado
na secdo 3.1. Além disso, a obtencdo, por exemplo, de frequéncias de corte muito exatas
depende da obtencdo também de resistores e capacitores com valores bastante exatos, o que
ndo é de facil realizacdo em tecnologia MOS. A figura 32 mostra trés simulagdes do circuito
apresentado para quando se varia o resistor R4, determinante da freqtiéncia de corte do filtro,
em + 1%. A variagdo em torno do valor da freqiiéncia de corte é de + 0,5%, 0 que pode
parecer pouco, porém para sinais cuja largura de banda seja estreita, essa variacdo pode

significar a diferenca entre separar este sinal ou nao.

96K 57K 98K 9K 100K 101K 102K 103K
R4+1% ‘R4 R4-1% : : :
.................................. e T T |2edB
........... T S S Nt S SRR L <L |
: : : : : : ; : 25 248
........... o
: : . . : . 1]
.......... NN S (24| B
: : : . : : : . 4
: : : : : ; ; =]
N . . N N . . : 24.4dB
......... a
.......... oMy il |24dB
.......... s N |23EdB
........... LN ez
........... i |a2sde

Frequencia (KHz)

Figura 32. Simulacéo da variacdo da frequéncia de corte com a variagdo de R4.

Uma alternativa é a utilizacdo, no lugar dos resistores passivos, de resistores ativos,
implementados com transistores MOS polarizados em sua regido linear (TSIVIDIS, 1986;

OSA, 2001). A figura 33 mostra a estrutura de Tow-Thomas quando implementada atraves de
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resistores ativos. A funcédo de transferéncia € a mesma descrita em (40), sendo os valores de R

dados pela equagéo (19).

e
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Figura 33. Filtro biquad de Tow-Thomas implementado com MOSFET-C, conforme
(SCHAUMANN, 2001).

A utilizacdo de MOSFET-C no lugar de uma rede RC traz como conseqiéncia a
introdugdo de ndo-linearidades introduzidas pelos transistores operando na regido linear, ja
que a resisténcia apresentada por estes dispositivos, como mostrado na secdo 4.3.1, € variavel
conforme a tensdo aplicada entre seus terminais de dreno e fonte. A variacdo da freqiéncia de
corte para o filtro implementado com esta técnica, devido a variagdo da tensdo aplicada nos
transistores, pode ser vista na figura 34, onde a tensdo de offset do sinal de entrada é variada

em + 1%. A variacdo em torno do valor da freqiiéncia de corte é de + 0,55%.
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Figura 34. Simulacdo da variacdo da frequéncia de corte com a variagdo do offset do sinal de

entrada.

Uma terceira possibilidade € a substituicdo dos resistores passivos ou ativos por
capacitores chaveados, o que confere ao circuito um grau de programabilidade bastante
elevado, ja que a variacdo dos parametros do filtro pode ser feita apenas atraves da variacao
da freqliéncia de chaveamento ou através da variacdo da razéo entre dois capacitores, o que
pode ser realizado com uma precisdo muito mais elevada. A figura 35 mostra como fica a

estrutura do filtro agora utilizando capacitores chaveados.

A

CR4
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L crz =L % E
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1
g2 _|[J1

Figura 35. Filtro biquad de Tow-Thomas implementado com capacitor chaveado, conforme
(SEDRA, 1991).
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A funcdo de transferéncia é agora dada pela equacao (41):

_S.fc.CRl
Vour C1
= 41
Vin , S.fc.Cr2 fCZ.CRS.CR4 @
s% + +
C1 CiC2

Onde f¢ € a frequéncia de chaveamento dos capacitores.

E interessante notar que, uma vez que se podem obter resistores de valor negativo com
a técnica de capacitor chaveado, ndo mais € necessaria a utilizacdo de um inversor extra,
como nos casos do MOSFET-C e do RC. Assim, o consumo do sistema torna-se menor
devido a reducdo no numero de amplificadores operacionais.

Um dos problemas de se utilizar este tipo de filtro, bem como os anteriormente
descritos, € a baixa impedancia de entrada, a qual pode inclusive ser variavel, na medida que,
para a estrutura de filtro apresentada, o ganho € ajustado através da variacdo do resistor de
entrada, conforme equacdes (40) e (41).

A tabela 5 mostra algumas comparacdes quando o filtro Tow-Thomas é realizado
através das trés diferentes técnicas descritas. Apenas para se ter uma idéia de area ocupada,
poténcia dissipada e impedancia de entrada obtidas, sup0s-se que se deseja um filtro cuja
frequéncia de corte possa ser programada entre 100KHz e 500KHz (através da variacao de C1
e C2), com um ganho programavel entre 1 e 5 (através da variagdo de R1, tensdo de controle
de M1 ou Cgy) e um fator de qualidade também programavel entre 10 e 20 (através da
variacdo de R2, tenséo de controle de M2 ou Cg,). A tabela 6 mostra como é constituido cada

filtro.
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Tabela 5. Comparacédo entre técnicas utilizadas para realiza¢cdo do biquad de Tow-

Thomas.
RC MOSFET-C Capacitor Chaveado
Corrente consumida 2,946 2,946 2,813
(mA)*
Area ocupada 1,019 1,018 0,261
(mm?)**
Impedancia de 105 105 105
entrada (KQ)***

* Soma das correntes RMS das fontes de alimentacdo VDD e VSS, utilizando-se apenas um componente de cada

banco;

** Contabilizando-se 0s capacitores e/ou resistores (ativos ou passivos), 0s opamps e as chaves dos capacitores

chaveados. Para os capacitores considera-se uma capacitancia por area de 950 aF/um? entre poly/poly. Para os

resistores, considera-se uma resisténcia por quadrado de 1KQ/1 (pogo N). N&o foram consideradas as areas das

chaves de conexao entre 0s componentes dos bancos de capacitores/resistores;

*** Para uma frequéncia de corte de 100KHz, ganho de 1 e fator de qualidade de 10.
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Tabela 6. Constituicao dos filtros Tow-Thomas para estimativas de area, poténcia e

impedancia de entrada *.

RC MOSFET-C Capacitor Chaveado
C1 160; 128; 96; 64; 32 | 160; 128; 96; 64; 32 40; 32; 24; 16; 8
C2 160; 128; 96; 64; 32 | 160; 128; 96; 64; 32 40; 32; 24; 16; 8
R1, M1 ou CR1 10;8;6; 4; 2 W=10y; L=2,2p | 0,1;0,2;0,3;0,4; 0,5
1,5V<Vgs<2,3V
R2, M2 ou CR2 100; 125; 150; 175; W=1p; L=22u 0,1; 0,0875; 0,075;
200 2,3V<Vgs<3,3V 0,0625; 0,05
R3, M3 ou CR3 10 W=1y; L=2,2u 1
Vgs=3,3V
R4, M4 ou CR4 10 W=1p; L=2,2p 1
Vgs=3,3V
R5 ou M5 1 W=10u; L=2,2pn
Vgs=3,3V
R6 ou M6 1 W=10y; L=2,2u
Vgs=3,3V

* Valores de capacitores em pF e resistores em KQ. Freqiéncia de chaveamento dos capacitores igual a 4MHz.
Cada capacitor chaveado possui 4 chaves de 14um’ cada. A &rea estimada do opamp é de 2573um?

contabilizando-se dezesseis transistores e um capacitor de compensacdo de 0,443pF (vide descri¢do no apéndice

B).

Uma outra possibilidade de implementacdo para o filtro seria a utilizacdo de uma
topologia SAB, o0 que reduziria consideravelmente tanto o custo em area como em poténcia
(SEDRA, 1991; SCHAUMANN, 2001). Porém, os fatores de qualidade obtidos com este tipo

de filtro ndo sdo elevados, ficando limitados a valores da ordem de 10 (SEDRA, 1991). Além
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disso, mais uma vez a impedancia de entrada continuaria a ser baixa e, mais importante ainda,
variavel j& que, assim como no filtro Tow-Thomas, o resistor de entrada controla o ganho do

filtro.
4.4.2 Filtro biquadratico Gm-C

O bloco que irad determinar a impedancia de entrada da interface € aquele posterior ao
mixer, ja que a impedancia deste é bastante baixa (vide secdo 4.3.2). Como Vvisto
anteriormente (secdo 4.3.5), a utilizacdo de uma carga resistiva de valor baixo apds o mixer,
para reduzir os efeitos das capacitancias parasitas, torna a interface limitada ao uso em
sistemas que requeiram baixas impedéncias de entrada (comunicagdes e instrumentacdo em
corrente, por exemplo). Para aplicacOes de instrumentacdo em tensdo, cuja impedancia de
entrada deve ser elevada, é fundamental que o filtro a ser utilizado apresente uma impedancia
de entrada alta e constante, independentemente do ajuste dos parametros do filtro como
ganho, frequiéncia de corte e fator de qualidade.

Um método de realizagdo de filtros utiliziveis desde freqiiéncias baixas de &udio,
estendendo-se até aplicacfes em centenas de MHz, é o filtro que utiliza transcondutores,
conhecido filtro Gm-C (SEDRA, 1991; SCHAUMANN, 2001; NAUTA, 1992; MAHMOUD,
2003). Este método de implementacdo geralmente usa apenas amplificadores de
transcondutancia, também conhecidos como OTA, e capacitores, evitando-se, portanto, 0s
problemas relatados ao uso de resistores e de amplificadores operacionais.

Os transcondutores, cujo simbolo esta representado na figura 36(a), sdo dispositivos

cuja funcéo de transferéncia é dada por:

Io=gm.(\/i+ —Vi‘)zgm.\/i (42)
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Onde gm € o fator de transcondutancia. Ou seja, estes componentes convertem um
sinal de tensdo em um sinal de corrente. Vérias funcBes podem ser realizadas a partir de
transcondutores  (resistores, somadores, gyrators, amplificadores) e transcondutores
associados a capacitores (integradores, indutores).

Um exemplo de transcondutor diferencial é o apresentado na figura 36(b)
(ANDREANI, 2002; NAESS, 2000; MUNOZ, 2001). Este é conhecido por transcondutor de
Nauta, e é constituido por um conjunto de seis inversores, sendo os inversores 1 e 2
responsaveis pela geracdo da transcondutdncia e os inversores 3, 4, 5 e 6 garantem a
estabilidade de modo-comum, enquanto forgcam uma resisténcia diferencial de saida alta,
necessaria para o correto funcionamento do circuito (ANDREANI, 2002). A transcondutancia

pode ser controlada pela tensdo Vtune.

Viune
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Figura 36. (a) Simbolo para o transcondutor diferencial conforme (SCHAUMANN, 2001) e
(b) transcondutor diferencial de Nauta, conforme (ANDREANI, 2002).

Um exemplo de filtro utilizando transcondutores € apresentado na figura 37
(SCHAUMANN, 2001). Nota-se que, assim como em outras topologias de filtros Gm-C
(MUNOZ, 1999; NAUTA, 1992; YAMAZAKI, 1999; LINDFORS, 1997), a impedancia de

entrada deste circuito é elevada, pois o primeiro bloco do filtro € um transcondutor, cuja
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impedancia de entrada é elevada j& que seu terminal entrada € a porta do transistor (vide

figura 36(b)).
:l=C1 = C2
T .
Te +\‘ +\— * +\— ’ + = +
P Ry PR o BRI | R
L~ + L~ L .
el = Cc2

Figura 37. Filtro de segunda ordem Gm-C, conforme (SCHAUMANN, 2001).

A funcéo de transferéncia deste filtro é dada por:

Vo

Vi

mo Mms.gma
g2 4 IM2 g, OM=G

C:

C.C>

A figura 38 mostra vérias simulagfes onde o valor de Vtune que controla a

transcondutancia é variado em quatro valores diferentes. Na figura 38(a), o ganho é variado a

partir da variacdo de gm;. Na figura 38(b), varia-se o fator de qualidade através de gm; e na

figura 38(c), a frequiéncia de corte é alterada com a modificagdo de gms e gm,. Os valores dos

capacitores séo mantidos inalterados.
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variacdo do fator de qualidade com variacdo de gm, e (c) variacdo da frequéncia de corte

com a variagao de gms e gms.

Um dos problemas relacionados a este tipo de filtro, assim como para qualquer filtro

integrado, € a sintonia de seus parametros. Diversos métodos para a realizacdo automatica



78
desta sintonia foram desenvolvidos, baseados em PLL e processamento adaptativo de sinais
(SCHAUMANN, 2001). O método apresentado anteriormente apresenta uma boa
programabilidade, apesar da variacdo da transcondutancia ser bastante sensivel a variagdo da
tenséo de controle, como pode ser observado na figura 38b.

Das quatro técnicas de implementacdo de filtros ativos integrados apresentadas
(amplificador operacional com rede RC, MOSFET-C ou capacitor chaveado e filtro Gm-C),
todas apresentam suas vantagens e desvantagens. Enquanto para a técnica utilizando
amplificadores operacionais e rede RC o fator area seja limitante, quando os resistores sao
substituidos por transistores MOSFET, reduzindo-se a area ocupada, o fator linearidade torna
essa técnica ndo muito satisfatéria. Uma solucdo bastante préatica que resolve tanto o problema
de area quanto o de linearidade, assim como fornece um nivel de programabilidade bastante
elevado, é a utilizacdo de capacitores chaveados. Para a utilizacdo desta topologia, porém,
seria preciso a inclusdo de mais um bloco entre o mixer e o filtro, na medida que, como
demonstrado, a impedancia de entrada do filtro a capacitor chaveado (assim como aquele com
rede RC ou MOSFET-C), além de poder ter um valor baixo, também é varidvel de acordo
com o ganho aplicado ao circuito. Assim, a introducdo de um buffer para elevar a impedéncia
de entrada da interface e para manter a impedancia vista pelo mixer constante, se faz
necessaria.

Por fim, os filtros Gm-C, apresentam duas grandes vantagens em relacdo aos
anteriores: alta impedancia de entrada independentemente do ganho e &rea ocupada inferior
aos filtros com amplificadores operacionais, uma vez que os préprios transcondutores fazem o
papel de parte ativa do sistema e de resistor. A utilizagdo de outras técnicas de sintonia pode
ser um fator ainda mais determinante para a escolha deste filtro.

A escolha do conjunto filtro Gm-C mais mixer passivo, como visto, levou ao

surgimento de distor¢cdes no sinal mixado devido a presenca das capacitancias parasitos das
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chaves do mixer. A proposta de se utilizar transistores de menores dimensdes, apesar de
permitir uma descarga mais rdpida das curvas RC, mostra que as distor¢des devido ao
acoplamento capacitivo continuam a ocorrer. O uso de uma carga de baixa impedancia em
conjunto com um buffer na entrada da interface, apesar de resolver tanto o problema da
capacitancia quanto o da impedancia de entrada, leva a uma ocupacdo de &rea maior, além de
uma maior aumento do consumo de poténcia. Tudo leva a crer, entdo, que uma opcao bastante
boa para a realizacdo desta interface seria a utilizacdo de um mixer ativo, o qual ja ird
disponibilizar uma alta impedancia de entrada para o sistema, além de permitir o uso de outras
topologias de filtros para selecdo do sinal, de acordo com a tecnologia utilizada no proprio

FPAA em que a interface sera inserida.
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5 RESULTADOS PRATICOS OBTIDOS COM FPAAS COMERCIAIS

Alguns resultados préaticos utilizando-se FPAAs comerciais foram realizados a fim de
validar a proposta apresentada. Primeiramente, dois exemplos utilizando-se dois diferentes
FPAAs da Lattice, que trabalham em tempo continuo (OTA-C), séo apresentados. Um deles
mostra como é possivel filtrar-se sinais de baixa frequiéncia utilizando-se um FPAA cuja
frequéncia de corte minima é superior as frequéncias dos sinais que se quer separar
(SCHULER, 2004b). O outro apresenta a realizagdo de uma soma entre dois sinais em alta
frequéncia com um FPAA cuja freqiiéncia maxima de operacdo é bastante inferior as dos
sinais a serem somados (SCHULER, 2004a).

Posteriormente, é apresentado um resultado prético utilizando-se um FPAA da
Anadigm, o qual trabalha em tempo discreto (capacitor chaveado) onde uma demodulacéo de
um sinal modulado em AM ¢ realizada, estando a portadora do sinal em uma frequéncia
superior a maxima frequiéncia de corte dos filtros implementaveis com o FPAA (SCHULER,
2004b). Por fim, utilizando-se outro FPAA da Anadigm, apresenta-se uma aplicagdo bastante
utilizada em instrumentacdo, que consta de uma ponte de Wheatstone para a leitura da
variacdo da resisténcia de um sensor qualquer (SCHULER, 2005).

Um mixer passivo com chaves MOS foi implementado usando o circuito integrado
MC14007UB (MOTOROLA, 1994), constituido por 3 transistores PMOS e 3 NMOS. O
circuito integrado CD4030C (FAIRCHILD, 1999) formado por quarto portas XOR ¢€ utilizado
para a realizagdo dos sinais de LO e LO invertido. Os sinais foram gerados pelo gerador de
sinais HP33120A e pelo gerador de fungbes Tektronix CFG253, e adquiridos pelo

osciloscopio HP54645D a uma taxa de 25MSal/s.
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5.1 FPAA LATTICE

A estrutura utilizada para as aplicagdes com os FPAAs da Lattice é apresentada na
figura 39. O sinal de entrada (RF) é multiplicado pelo sinal do oscilador local (LO),
resultando no sinal de saida do mixer (IF) composto pela soma e pela diferenca entre LO e
RF. O sinal desejado é entdo selecionado pelo filtro passa-faixa realizado pelo FPAA da
Lattice ispPAC10 (LATTICE, 2000a). Este filtro consiste de duas se¢des de segunda ordem
com fator de qualidade de 7.59 cada. O bloco subseqliente é outro FPAA da Lattice,
iISpPAC80 (LATTICE, 2001) ou ispPAC20 (LATTICE, 2000a) que implementam um filtro
ativo ou um somador, respectivamente. Uma rede de formada por um resistor e um capacitor
deve ser incluida entre o mixer e o filtro passa-faixa para a adaptacdo do nivel DC necessario

ao funcionamento do FPAA.

Vref

IF

ispPAC10 ispPAC20 +Adder
ispPACS0 + Low pass

LO
4@
RF— } LO FPAA
T
LO
Vref

Figura 39. Estrutura do mixer, filtro passa-faixa e aplicacdo, usando FPAAs da Lattice.

No primeiro experimento com os FPAAs da Lattice, deseja-se filtrar, através da
utilizacdo de um filtro passa-baixa, um sinal formado pela soma de dois sinais senoidais de
freqiiéncias distintas (10KHz e 30KHz), obtendo-se como resultado apenas o sinal em 30KHz
(figura 40). Para isso, o iSpPAC80, cuja minima frequéncia de corte do filtro passa-baixa

realizavel é de 50KHz, sera usado.
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Figura 40. Sequéncia para filtragem utilizando FPAA da Lattice.

O que se deseja realizar uma filtragem do tipo passa-alta usando um filtro passa-baixa
implementado com o FPAA. Portanto, uma operagdo de up-conversion dos sinais de entrada,
usando um sinal de LO em 70KHz, é requerida, resultando numa freqiiéncia intermediaria
(IF) de 40KHz (70KHz-30KHz) e 60KHz (70KHz-10KHz). Assim, o sinal que estava em
30KHz esta agora em 40KHz e o sinal que estava em 10KHz estd agora em 60KHz,
permitindo realizar a filtragem passa-baixa, obtendo-se o sinal desejado. O sinal em 40KHz ¢é
selecionado pelo filtro passa-faixa, implementado usando o ispPAC10, e o sinal em 60KHz, a
harmdnica do oscilador local em 70KHz e a resultante da soma de LO e RF em 80KHz e
100KHz, sdo removidos pelo ispPAC80 que implementa um filtro passa-baixa eliptico, cuja
freqliéncia de corte é de 55,65KHz, com um ganho de 2dB. A figura 41 mostra 0s sinais

resultantes da operagéo descrita.
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Figura 41. Medidas mostrando (a) FFT do sinal de entrada (10KHz+30KHz); (b) FFT do

sinal mixado; (c) FFT do sinal filtrado pelo passa-faixa em 40KHz; (d) FFT do sinal

filtrado pelo passa-baixa em 55,65KHz e (e) sinal filtrado no dominio tempo.

No segundo experimento (figura 42), deseja-se realizar a soma de dois sinais senoidais
em alta frequéncia (5MHz e 5,01MHz), usando o ispPAC20, cuja maxima frequéncia de
operacdo e de 550KHz. Faz-se necessario, entdo, a realizagdo de um processo de down-

conversion destes sinais para uma fregiiéncia na qual o ispPAC20 seja capaz de trabalhar e
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realizar a soma. Uma freqiiéncia intermediaria (IF) de 60KHz foi escolhida, resultando em
uma frequiéncia do oscilador local (LO) de 5,06MHz. Os sinais em 5MHz e 5,01MHz séo
entdo transladados para 60KHz e 70KHz, respectivamente, sendo entdo somados pelo

ISpPAC20.

500k SM: 60k 500k M

i [ 4;%: \ ] 50K70k 500K ’

500k 501M° 70k 500k 501M°

Figura 42. Sequéncia para a soma de dois sinais em alta freqtiéncia usando o ispPAC20.

O sinal em 5,01MHz foi gerado diretamente em 70KHz atraves de um gerador de
sinais. A figura 43(a) mostra as FFTs dos sinais de entrada em 5MHz e em 70KHz, enquanto
que a figura 43(b) mostra o sinal de 5MHz convertido para 60KHz e a figura 43(c) este sinal
apos o filtro passa-faixa. A figura 43(d) apresenta o espectro em frequéncia dos sinais

somados, enquanto a figura 43(e) mostra a resultante no dominio tempo desta soma.
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Figura 43. Medidas mostrando (a) FFTs dos sinais de entrada em 5MHz e 70KHz; (b) FFT do
sinal em 5MHz mixado para 60KHz; (c) FFT do sinal em 60KHz ap06s o filtro passa-faixa;

(d) FFT da soma dos sinais em 60KHz e 70KHz e (e) sinal de saida no dominio tempo.

Um mixer baseado em chaves gera, além de sinais em |LO£RF|, harménicas de maior

ordem em |3LOxRF|, |5LO+RF|, e assim por diante, como visto no capitulo 1V. Logo, as

harmdnicas que aparecem nas figuras 41 e 43 s&o introduzidas por trés diferentes fontes: pelos
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geradores de sinal, pelo filtro passa-faixa implementado com o FPAA comercial ispPAC10 e
pelos filtros passa-baixa e somador, implementados com os FPAAs ispPAC10 e ispPAC20,
respectivamente. Isso significa que o sistema original (sem a interface mixer+passa-faixa) ja

produz harmonicas que degradam o sinal.

5.2 FPAA ANADIGM

No experimento usando o FPAA da Anadigm AN10E40 (ANADIGM, 2002), uma
seqliéncia de demodulacdo de um sinal modulado em amplitude (AM) ¢é realizada. Para tanto,
é necesséria a utilizacdo de um retificador e de um filtro passa-baixa para se recuperar o sinal

modulado (LATHI, 1998), como mostra a figura 44.

@ LMy B

1.1M

Retificador
+

Passa-baixa

L

BOOKHz  1MHz 100KHz B0OKHz  1MHz 10KHz 500KHz

Figura 44. Esquema de demodulagédo AM.

Um sinal modulado em amplitude com uma portadora em uma freqtiéncia de 1MHz e
um sinal modulador numa frequéncia de 10KHz séo introduzidos no mixer, realizando uma
operacdo de down-conversion para uma IF de 100KHz. Nesta freqiiéncia 0 AN10E40 € capaz
de realizar operacBes analdgicas, tais como retificacdo e filtragem, necessarias para
demodular o sinal. O filtro passa-faixa realizado na saida do mixer para separar o sinal
desejado é também realizado com os recursos do préprio AN10EA4O0.

A figura 45 mostra o sinal de entrada modulado em amplitude, o sinal ap6s o mixer e,

finalmente, o sinal demodulado.
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Figura 45. Medidas mostrando (a) sinal de entrada modulado em amplitude; (b) sinal mixado;

(c) sinal de saida demodulado.

Observando-se a figura 45(c), é possivel identificar o efeito de chaveamento dos
capacitores do FPAA. Este efeito pode facilmente ser removido, se necessario, através do uso
de um filtro smooth.

O proximo experimento foi desenvolvido partindo-se do pressuposto que se possua um
FPAA cuja minima frequéncia de utilizacdo é de 40KHz, o que resultaria huma menor
utilizacdo de éarea analdgica ocupada, permitindo assim, a maior inclusdo de componentes
passivos no sistema. O FPAA utilizado é o AN221E04 da Anadigm cuja maxima frequiéncia
de operacdo é de 2MHz, no qual, além do filtro passa-banda, também o mixer e o gerador de

LO sdo implementados.
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O experimento consta da leitura da variagdo de tenséo entre os dois terminais de uma
ponte de Wheatstone, cuja alimentacdo ¢ um sinal DC, resultante da variacdo do valor de
resisténcia de um potenciometro. O potencidmetro simula um sensor resistivo qualquer, o
qual poderia estar sendo usado, por exemplo na leitura da variacdo de temperatura através de
um termistor NTC (Negative Temperature Coefficient Thermistor) ou na leitura da variacéo
de tensbes aplicadas a uma célula de carga utilizando strain-gauges. Com o FPAA em
questdo, ndo seria possivel realizar-se a leitura desse sinal, ja que a variacdo do sinal possui
uma frequéncia, na maioria dos casos, muito abaixo da minima frequéncia de operacdo do
FPAA. Assim, realiza-se um processo de up-conversion para uma freqiéncia na qual o FPAA
opere. Neste caso, foi escolhida uma freqiiéncia de 50KHz.

A figura 46 mostra a estrutura utilizada, mostrando a configuracgdo interna do sistema
utilizado no FPAA, cuja entrada ¢é bufferizada. O filtro passa-banda possui um fator de

qualidade de 50. O sistema, desde a entrada até a saida do FPAA tem um ganho de 5.

+hY

Differential Differential
Input Clutput
1k
;, hixer
2 LD
% A
BF Filter
1k
ANZ21EDA

Figura 46. Estrutura para leitura de sensor em uma ponte de Wheatstone.

Na figura 47 apresentam-se 0s sinais temporais referentes as saidas do FPAA, as quais
referem-se as saidas da ponte levadas para uma freqliéncia de 50KHz. Além disso, apresenta-

se também o sinal de diferenca entre estas duas saidas, que € o sinal de interesse para o
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calculo do valor da variacao de resisténcia do sensor. A figura 48 mostra uma FFT de uma das

saidas do FPAA.

o

1 L 1 |
0 1 2 3 4 5 5 7 5 9 10
frequency (x10e4)

Figura 48. Medida mostrando o espectro de frequéncia de uma das saidas do FPAA.

A variagdo da resisténcia do sensor reflete-se como uma variagdo na amplitude do
sinal de saida do sistema. Essa variacdo é mostrada na figura 49. Os valores medidos para o
levantamento dessa curva estdo descritos na tabela 7, bem como os valores calculados de

resisténcia a partir da medicao da variacdo da amplitude do sinal.
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Figura 49. Aquisicdo pratica mostrando a variacdo da tensdo diferencial de saida versus

variacdo da resisténcia do sensor.

Tabela 7. Valores medidos e calculados para variacéo da tensao e da resisténcia.

Resisténcia do sensor (QQ) Diferenca de tenséo (V) Resisténcia calculada (Q)
100 0,51250 103,1447
90 0,46500 91,40049
80 0,41880 80,49202
70 0,37500 70,58824
60 0,32500 59,77011
50 0,28000 50,45045
40 0,22810 40,16022
30 0,18120 31,25755
20 0,12500 21,05263
10 0,07031 11,57514

Para o0s experimentos mostrados, os filtros passa-faixa da interface foram
implementados com recursos dos préprios FPAASs, logo, uma vez que o AN10E40 e o

AN221E04 da Anadigm permitem a implementacdo de filtros de ordens mais altas, os
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resultados para estes dispositivos sdo muito melhores do que os resultados para oS
experimentos usando os FPAAs da Lattice FPAA, cujos filtros possuem fatores de qualidade
qgue ndo sdo muito altos (na ordem de 1 a 7 para o passa-faixa implementado com o
iSpPAC10). Mesmo assim, foi possivel a obtencdo de frequéncias de operacdo superiores e
inferiores aquelas nas quais os FPAAs sdo capazes de operar, 0 que mostra a possibilidade de
ampliacdo da gama de sinais para os quais pode-se realizar operacfes analdgicas utilizando-
se FPAAs comerciais. Além disso, tomando-se como exemplo o experimento utilizando-se a
ponte de Wheatstone, pode-se partir para o desenvolvimento de FPAASs que possuam bandas
limitadas tanto em alta como em baixa freqiiéncia. Com isso, pode-se realizar dispositivos que
ocupem uma menor area devido a limitacdo em baixa freqliéncia, permitindo a inclusdo de
mais recursos no FPAA. Por sua vez, o limite em alta frequéncia permitiria o
desenvolvimento de FPAAs que possuam um conjunto de chaves de programacdo maior,
permitindo a realizacdo de mais func¢des analégicas em um mesmo dispositivo.

A figuras 50 e 51 mostram as montagens utilizadas para a realizacdo dos
experimentos. O apéndice D mostra as estruturas internas dos FPAAS utilizados nos
experimentos praticos, e 0 apéndice E as respostas em freqliéncia e no tempo para simulaces

realizados com os softwares de programacéo destes FPAAS.
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6 ANALISE DE POTENCIA, AREA E FREQUENCIA

Neste capitulo sera realizada a comparacdo em termos de frequéncia de operacgdo, area
ocupada e poténcia dissipada entre um FPAA qualquer, com uma certa largura de banda, e
este mesmo FPAA operando em conjunto com a interface proposta, porém com sua faixa de
freqliéncia de operacdo centrada em uma freqiiéncia maior que a do FPAA original, como
mostra a figura 52. A utilizacdo desses limites de freqtiéncia implica em uma reducdo da area
ocupada, como visto no capitulo I1l, sem entretanto limitar sua programabilidade, j& que o
limite superior de operacdo ndo estd em frequéncias muito elevadas. O uso da interface
propicia 0 aumento da faixa de frequéncia de operagédo, incorrendo em um aumento no
consumo de poténcia ndo muito elevado, na medida que a interface, em principio, deve ser
desenvolvida na mesma tecnologia na qual o FPAA é desenvolvido, sem ocupar muito mais

recursos do que alguns CAB.

200 700" | (KH2)

Figura 52. Comparacéo entre as faixas de freqiiéncia de operacdo dos FPAAS propostos.

A banda do FPAA a ser utilizado sem a interface, a exemplo do AN10E40 da

Anadigm, vai desde DC até 500KHz (ANADIGM, 2002a). Para o0 FPAA que serd usado
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juntamente com a interface, esta banda foi deslocada para uma freqiiéncia de 200KHz a
700KHz, portanto 200KHz acima do FPAA anterior.

Assume-se um FPAA desenvolvido em uma certa tecnologia, formado por CABs
distribuidos em uma matriz de 5 colunas por 4 linhas, conseqlientemente com 20 elementos,
como mostra a figura 53(a). Cada CAB é baseado em um amplificador operacional, dois
bancos de 4 capacitores cada, dois resistores variaveis (0s quais podem ser implementados,
por exemplo, por transistores operando na regido linear, capacitores chaveados ou mesmo

transcondutores) e um conjunto de chaves para reconfiguragdo, como mostra a figura 53(b).

b1 bd
— r
b2 Rvar b5 Rvar
— — ——h— A
caB| ||| [cag| ||| |cas CABE CAB ]—b
— b3 = b6 -
caB| ||| lcas| ||| [cas| ||| [cas ||| |caB il H g ”_
|| cz ” P CZI
TS
CAB cag| ||| [caB d ” d ”_
- | Vout
+
L
(@) )]

Figura 53. (a) Estrutura matricial do FPAA proposto e (b) estrutura interna do CAB.

O CAB proposto na figura 53(b) pode realizar seis fungdes basicas diferentes, de
acordo com a configuracdo dos bancos de chaves bl a b6, conforme mostra a tabela 8, sendo
que b3 e b6 sdo um conjunto de chaves para programacao do banco de capacitores. Juntando-
se estas funcdes elementares, € possivel realizar-se outras funges como filtros passa-faixa e

osciladores. No apéndice B estdo as descricdes SPICE do CAB utilizado, e no apéndice F as
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simulacdes das funcgdes realizadas pelo CAB, para diferentes configuracdes e valores dos

componentes.

Tabela 8. Configuracéo das chaves do CAB para realizacéo de diferentes funcgoes.

Funcéao bl b2 b3 b4 b5 b6
Comparador 100000
Amplificador Inversor 010010
Integrador 010001
Diferenciador 001010
Filtro Passa-Baixa 010011
Filtro Passa-Alta 001011

De acordo com as freqiiéncias de corte minimas e maximas dos filtros passa-baixa e
passa-alta, ganhos minimos e maximos do amplificador e constantes de integracdo e
diferenciacdo minimas e maximas dos integradores e diferenciadores, determinam-se 0s
valores dos capacitores e as faixas de variagdo dos resistores de cada CAB. Se, por exemplo,
para 0 FPAA cuja banda vai de DC até 500KHz a maxima frequéncia de corte do passa-alta
deve ser em torno de 500KHz, utiliza-se um capacitor de valor minimo de 3pF com um
resistor de valor minimo de 100KQ. Da mesma forma, para o FPAA com banda entre
200KHz e 700KHz, se a minima frequéncia de corte do passa-baixa deve ser em torno de
200KHz, o méaximo valor do capacitor deve ser de 4,25pF com um resistor de valor maximo
de 200KQ. A tabela 9 mostra os valores dos capacitores e resistores necessarios a
implementacdo dos CABs para o FPAA com banda entre DC e 500KHz e para o FPAA com
uma faixa de freqiiéncia de operacdo deslocada conforme a figura 52 (entre 200KHz e

700KHz2).
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Tabela 9. Valores de resistores e capacitores dos FPAAS propostos para comparacao.

Limite de Banda do FPAA 0 — 500KHz 200KHz - 700KHz
Resistores (Q) 100K < R < 500K 100K < R < 200K
Capacitores (F) 3p; 23p; 43p; 63p | 2p; 2,75p; 3,5p; 4,25p
fCmin 4,5KHz 190KHz
Passa-Baixa fCmax 530KHz 795KHz
Gmin 0,2 0,5
Gmax 5 2
fCrmin 4,5KHz 190KHz
Passa-Alta fCmax 530KHz 795KHz
Gmin 0,047 0,47
Gmax 21 2,125
Gmin 0,2 0,5
Amplificador Gmax 5 2
Tmin 0,3us 0,2us
Integrador Trmax 31,5us 0,85us
Tmin 0,3us 0,2us
Diferenciador Trmax 31,5us 0,85us

6.1 ANALISE DA FAIXA DE FREQUENCIA DE OPERACAO

Para o FPAA cuja banda é limitada entre DC e 500KHz, a faixa de freqiiéncia de

operagdo pode ser ampliada através da utilizacdo da interface, para valores de freqiiéncias

bastante superiores a 500KHz, uma vez que o mixer possui uma largura de banda

suficientemente grande para varrer freqiiéncias de quase 500MHz, como mostra a simulacéo
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da figura 54a. Para o FPAA com banda entre 200KHz e 700KHz, a faixa de frequéncia de
operacdo pode ser estendida tanto para valores acima quanto para valores baixo dos seus
limites desta banda, como pode ser verificado na figura 54b, que é a mesma simulacdo, porém
para uma faixa maior de freqiéncias a fim de mostrar a resposta do mixer para sinais de

baixas freqléncias.

TOMEG 20MEG  30MEG 100MEG 200MEG 300MEG

L5 |oge

- |-500mde

10 20 10020 1k 2K 10K 0K 100K 1MEG 10MEG 100MEG
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-6.5d8

_(b)_ :

Figura 54. Simulacéo da resposta em freqliéncia para o mixer utilizado na interface.
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Portanto, a utilizacdo da interface, em ambos 0s casos, torna possivel a utilizacdo dos
FPAAs em faixas de frequéncias bastante superiores e inferiores aquelas nas quais eles

operam.
6.2 ANALISE DA AREA OCUPADA

Na tabela 10 estdo relacionadas as &reas ocupadas por cada CAB proposto,
considerando-se a soma das areas dos capacitores e do amplificador operacional. Os
resistores, 0s quais sup6s-se serem implementados usando transistores polarizados na regido
linear, ocupam uma area bem menor que a dos capacitores, sendo portanto ndo incluidas no

calculo.

Tabela 10.Area ocupada pelos FPAAS propostos.

Area ocupada (um?) Area ocupada (um?)

(0 — 500KHz2) (200KHz — 700KHz2)
Area dos Capacitores’ 138.947 13.158
Area do Opamp? 2.573 2.573
Area total do CAB® 141.520 15.731
Area total do FPAA* 2.830.400 314.620

1 Soma das éreas dos capacitores, considerando-se uma capacitancia por area de 950 aF/pum?entre poly/poly.

2 Contabilizando-se dezesseis transistores e um capacitor de compensacdo de 0,443pF (vide descri¢do no

apéndice B).

3 Soma das areas capacitores e opamps, sem contabilizar chaves de configuracdo e programacao.

4 Soma das areas dos 20 CABs, sem contabilizar chaves de configuracdo, programagdo ou redes de

interconexao.

A realizacdo do filtro passa-faixa da interface ocuparia 0s recursos equivalentes a no

minimo 3 CABs, conforme mostra a figura 55, que apresenta um filtro de Tow-Thomas
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realizado com os CAB descritos, constituido de dois integradores, sendo um com perdas e

outro sem, e um amplificador inversor. Essa area é da ordem de 47193um?, que é a soma das

areas de 3 CABs do FPAA de banda entre 200KHz e 700KHz, ja que o filtro devera possuir

freqgliéncias de corte nesta faixa também.

M

W W W s Wy W=
i = — i i I
> VOUT > >

—

Figura 55. Filtro Tow-Thomas usando os CABs propostos.

O mixer, por sua vez, ocupa apenas a area de quatro transistores (duas portas de

transmissdo) cujos calculos foram apresentados no capitulo

IV. Essa area é de

aproximadamente 3.000um? Somando-se as areas do filtro e do mixer, tem-se uma é4rea para

a interface de 50.193um>.

Como se percebe, a area ocupada pelo FPAA cuja banda esta entre DC e 500KHz é

bastante superior a area ocupada pelo FPAA de freqliéncia de operacdo entre 200KHz e

700KHz (cerca de 9 vezes), mesmo quando esta area € somada a area ocupada pela interface

(50.193um?), quando entdo essa razdo cai para 7,8 vezes. Portanto, a inclusdo da interface

possibilita a redugdo da area analdgica ocupada, permitindo assim a inclusdo de mais recursos

analdgicos no FPAA.



6.3 ANALISE DA POTENCIA DISSIPADA

Na tabela 11 estdo os valores de corrente consumidos pelos CABs dos FPAAs

propostos anteriormente, quando executando diferentes funces.

Tabela 11.Consumo do CAB conforme funcéo implementada*.

Funcdo do CAB Corrente consumida (UArms) | Corrente consumida (UARwms)
(0-500KHz) (200KHz-700KHz)

Amplificador Inversor 1,032 1,022
Comparador 1,018 1,018
Diferenciador 0,9818 0,9818
Integrador 1,018 1,018
Passa-Alta 0,9818 0,9818
Passa-Baixa 1,032 1,022

* Soma das correntes RMS de VSS e VDD.

Portanto, para a realizacdo de um Tow-Thomas, o qual ocupa dois integradores e um
amplificador inversor, a corrente consumida fica em torno de 3mA. O consumo do mixer, por
sua vez, ocorre apenas em funcdo do chaveamento, cuja freqiiéncia é controlada pelo
oscilador local. A tabela 12 mostra como varia o consumo de corrente deste dispositivo

conforme varia a frequéncia do oscilador local (LO).



Tabela 12.Consumo do mixer com a variacgdo da frequéncia de chaveamento.
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Frequéncia de LO (KHz)

Corrente consumida (uArms)

10.000 300,0
1.000 120,0
100 38,0
10 20,4
1 18,4

* Soma das correntes RMS de VSS, VDD, LO.

Sendo o FPAA constituido de 20CABs, o seu consumo médio de corrente fica em

torno de 20mA (computando-se apenas o consumo dos CABs, sem levar em conta partes

digitais de programacéo). A interface, por sua vez, possui um consumo que varia conforme a

freqiiéncia do oscilador local entre aproximadamente 3mA e 3,3mA (também sem levar em

consideracdo a parte digital responsavel pela geracdo de LO e configuracdo da interface), o

que equivale a 15% a quase 17% do consumo total do FPAA. Mesmo se fosse introduzido um

buffer na entrada da interface para se obter uma impedancia de entrada elevada, o consumo da

interface seria acrescido de aproximadamente 1mA (equivalente a um CAB), 0 que equivale a

20% a quase 22% do consumo total do FPAA. Portanto, o uso da interface possibilita a

ampliacdo da faixa de freqliéncias de operacdo do FPAA, sem entretanto incorrer em uma

grande elevacdo do consumo de poténcia do sistema.
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7 CONCLUSAO

Os FPAAs, apesar de terem tido um inicio que parecia rumar para 0 mesmo caminho
dos FPGAs, permanecem atualmente em um estado um tanto quanto estagnado. A
necessidade de dispositivos analégicos programaveis que possuam um elevado grau de
reconfigurabilidade, permitindo a realizacdo de diferentes sistemas analdgicos, associado a
uma freqliéncia minima/maxima de operacdo suficientemente baixa/alta, para operar em
sistemas de instrumentacdo a telecomunicacfes, faz com que os dispositivos comerciais
existentes se tornem componentes limitados a certas aplicacdes, e dentro de uma faixa de
frequéncia também limitada, ndo atendendo aos desejos dos projetistas. Também, a grande
area ocupada em circuitos integrados analdgicos é outro fator que limita bastante a utilizacao
destes componentes.

Os dispositivos desenvolvidos academicamente, apesar de abordarem diversas técnicas
passiveis de integracdo e que possibilitam a realizacdo de células reconfiguraveis, com raras
excecdes, ndo tiveram prosseguimento em seu desenvolvimento.

Fatores de engenharia como o baixo nimero de componentes analégicos possiveis
para integracdo em uma pastilha, quando comparado ao numero de transistores em um
sistema digital, limitacdes em freqiiéncia impostas pela necessidade, na maioria dos casos, do
uso de chaves de interconexdo e reconfiguracdo, contribuem para a estagnacdo do
desenvolvimento de novos FPAAs. Também aspectos como falta de padronizacéo,
complexidade de projeto e granularidade, determinam os rumos deste dispositivo.

A busca por solucGes mistas, que realizem o processamento de sinais analdgicos e
digitais, esbarra no problema da poténcia, que € um dos grandes obstaculos a ser transposto
pelos projetistas de sistemas embarcados. Outro fator limitante neste tipo de sistema é 0 uso
de conversores analdgico-digitais (ADC) e digital-analégicos (DAC) para o interfaceamento

entre os sinais analdgicos e digitais. Pontos como linearidade, resolucdo e largura de banda
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sdo alguns dos aspectos criticos a serem levados em conta na fabricacdo destes conversores, e
que podem determinar até onde estes dispositivos mistos irdo operar.

Neste trabalho foi apresentada uma proposta para a realizacdo de uma interface de
baixa poténcia a ser utilizada em conjunto com um FPAA qualquer, permitindo o aumento da
faixa de freqliéncia de operacdo destes dispositivos. As larguras de banda do FPAA e,
portanto, do sinal a ser processado, permanecem a mesma do FPAA original (sem interface)
uma vez que o aumento desta largura de banda, como discutido no capitulo 11, envolveria
reducdo de programabilidade e aumento de area ocupada. Com o aumento da faixa de
freqliéncia de operacdo, uma maior gama de aplicacOes, as quais podem variar desde
instrumentacdo de baixa freqiiéncia até telecomunicacdes em alta freqiiéncia, seria passivel de
ser realizada com a utilizacdo de FPAAs. O desenvolvimento de FPAAS cuja operacdo se
limite a uma certa faixa de frequiéncia, propiciando a realizacdo de um projeto analégico com
especificacBes menos rigorosas, também é uma possibilidade a ser levada em conta. Com
isso, a utilizacdo destes componentes, juntamente com os FPGAS, poderia apontar para um
dos caminhos a ser seguido atualmente pelos projetistas de SoCs, que é a utilizacdo da
reconfigurabilidade para a reducdo do tempo de desenvolvimento destes dispositivos bem
como reducéo do custo de projeto.

A interface, baseada em um mixer para translacdo do sinal para uma freqiiéncia
intermediaria e um filtro passa-faixa para selecdo do sinal mixado, foi projetada e simulada
em tecnologia CMOS 0,35um, e alguns resultados préaticos envolvendo FPAAs comerciais e
componentes discretos foram apresentados. Uma andlise envolvendo uma possibilidade de
realizacdo da interface foi desenvolvida, para a qual os resultados obtidos foram apresentados.
O fato de se propor uma interface de baixa poténcia e facil programabilidade, cuja impedancia
de entrada fosse elevada para permitir sua utilizacdo em aplicacGes diversas, e sem ocupar

uma area excessiva, levou a escolha de um mixer passivo de chaves (baixa poténcia, facil
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programabilidade e pequena &rea) em conjunto com um filtro do tipo Gm-C (area
relativamente pequena e alta impedancia de entrada). Simulagfes da unido destes dois
dispositivos mostraram que as capacitancias parasitas dos transistores utilizados no mixer em
paralelo com a alta impedéancia do filtro geram distor¢Ges no sinal de saida do mixer, devido
ao ndo descarregamento dos capacitores parasitas. Um levantamento dos valores das
capacitancias parasitas foi realizado mostrando que estas capacitancias podem de fato assumir
valores bastante significativos.

Como solucéo, poder-se-ia propor a utilizacdo de um mixer ativo, a exemplo da célula
de Gilbert, que apesar de possuir um consumo de poténcia maior e ocupar uma area maior do
que o mixer chaveado, apresenta uma impedancia de entrada elevada (porta do transistor
MOS). Essa alta impedéncia de entrada possibilitaria a utilizacdo de um filtro a capacitor
chaveado, cuja programabilidade dos parametros é bastante mais facil de ser realizada do que
no caso do filtro Gm-C.

Aplicagdes em instrumentacdo que envolvem sinais em tensdo exigem altas
impedancias de entrada, enquanto aquelas que envolvem sinais em corrente exigem baixas
impedancias de entrada. Como ja citado no capitulo IV referente ao desenvolvimento do
circuito, os mixers desenvolvidos e apresentados na literatura possuem um projeto voltado
para uso em sistemas de comunicagdes, 0s quais envolvem impedancias padrdes, na maioria
dos casos de 5002, 75Q ou 300Q2. Além disso, 0s projetos desses mixers sdo otimizados para
realizarem ou uma conversdo para sinais de mais altas freqiiéncias (up-conversion) ou para
realizacdo de uma conversao para sinais de mais baixa freqtiéncia (down-conversion). Isso
torna mais dificil o desenvolvimento de uma interface como a proposta neste trabalho que
possibilite sua utilizacdo nas mais variadas aplicacdes, enquanto mantém suas caracteristicas

de baixo consumo e pequena area analdgica utilizada.
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Como mostrado também no capitulo IV, uma maneira de se realizar um circuito mais
genérico seria a utilizacdo de uma carga constante de baixa impedancia na saida do mixer a
qual, com a inclusédo de um buffer, permitiria a utilizacdo da interface tanto em sistemas que
exijam alta impedancia de entrada como em sistemas que exijam baixa impedancia. Porém,
para 0 segundo caso, seria necessaria a inclusao de pelo menos mais um par de chaves para
optar-se entre 0 uso ou ndo desse buffer. Portanto, os fatores consumo de poténcia e area
ocupada comecam a tornar-se fatores limitantes, levando-se novamente a escolha de uma
segunda topologia de mixer a ser utilizado.

Apesar de ter sido apresentada uma solucgéo para a realizagdo da estrutura da interface,
outras solucdes sdo também possiveis, na medida que o circuito deve, em principio, ser
desenvolvido na mesma tecnologia de desenvolvimento do FPAA, o que certamente levaré o
projetista & escolha de um projeto otimizado para tal tecnologia. Independentemente da
estrutura escolhida para o desenvolvimento do sistema, a idéia apresentada neste trabalho
pode ser empregada seja em FPAAs seja em front-ends de dispositivos SoCs, permitindo,
como mostram os resultados praticos apresentados no capitulo V, o aumento da utilizacdo de
sistemas analdgicos reconfiguréveis na realizacdo de processamento analégico de sinais, sem
incorrer em um consumo muito maior de poténcia, e permitindo uma reducdo da &rea
analdgica utilizada, como mostrou o capitulo VI. Com isso, além do aumento da flexibilidade
dos FPAAs, pode-se também se reduzir boa parte da poténcia consumida em sistemas mistos,
na medida que grande parte do processamento dos sinais pode ser feita analogicamente,
diminuindo-se a carga de processamento digital envolvida nestes sistemas.

Como trabalhos futuros, propde-se o estudo da utilizagdo de outras topologias de
mixers, a exemplo dos ativos, em conjunto com filtros passa-faixa programaveis para o

desenvolvimento de um prot6tipo integrado da interface.
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APENDICE A: MODELOS AMS 0,35y DOS TRANSISTORES

Os parametros abaixo foram utilizados nas simulacdes de todos os circuitos

que utilizam transistores.

Al: TRANSISTOR NMOS

.MODEL NM NMOS LEVEL=49

E R T T T S S S S S S S S S S S S e > SIMULATION PARAM ETERS KTEXEXKIXIXAAAAAAAAAAAAAA K
* format : PSPICE

*model : MOS BSIM3v3

* process : CS[ADFI]

* revision : N/C;

* extracted : CSA C61417; 1998-10; ese(487)

*doc#  :9933016 REV_N/C

*

*
K e ,,,,,,,,,,—,—,—,——————————————
*

* ***k Flags **k*k

+MOBMOD =1.000e+00 CAPMOD =2.000e+00

+NLEV =0

* *** Threshold voltage related model parameters ***

+K1 =6.044e-01

+K2 =2.945e-03 K3 =-1.72e+00 K3B =6.325e-01

+NCH =2.310e+17 VTHO =4.655e-01

+VOFF =-5.72e-02 DVTO =2.227e+01 DVT1 =1.051e+00
+DVT2 =3.393e-03 KETA =-6.21e-04

+PSCBEL =2.756e+08 PSCBE2 =9.645e-06

+DVTOW =0.000e+00 DVT1W =0.000e+00 DVT2W =0.000e+00
* *** Mobility related model parameters ***

+UA =1.000e-12UB =1.723e-18 UC  =5.756e-11

+U0 =4.035e+02

* *** Subthreshold related parameters ***

+DSUB =5.000e-01 ETAO0 =3.085e-02 ETAB =-3.95e-02
+NFACTOR=1.119¢-01

* *** Saturation related parameters ***

+EM  =4.100e+07 PCLM =6.831e-01

+PDIBLC1=1.076e-01 PDIBLC2=1.453e-03 DROUT =5.000e-01
+A0 =2.208e+00 A1 =0.000e+00 A2 =1.000e+00



114

+PVAG =0.000e+00 VSAT =1.178e+05 AGS =2.490e-01
+B0 =-1.76e-08 B1 =0.000e+00 DELTA =1.000e-02
+PDIBLCB=2.583e-01

* *** Geometry modulation related parameters ***

+W0 =1.184e-07 DLC =8.285e-09

+DWC =2.676e-08 DWB =0.000e+00 DWG =0.000e+00
+LL  =0.000e+00 LW =0.000e+00 LWL =0.000e+00
+LLN =1.000e+00 LWN =1.000e+00 WL  =0.000e+00
+WW  =0.000e+00 WWL =0.000e+00 WLN =1.000e+00
+WWN  =1.000e+00

* *** Temperature effect parameters ***

+AT =3.300e+04 UTE =-1.80e+00

+KT1 =-3.30e-01 KT2 =2.200e-02 KT1L =0.000e+00
+UA1l =0.000e+00 UB1 =0.000e+00 UC1 =0.000e+00
+PRT =0.000e+00

* *** Qverlap capacitance related and dynamic model parameters ***
+CGDO =2.100e-10 CGSO =2.100e-10 CGBO =1.100e-10
+CGDL =0.000e+00 CGSL =0.000e+00 CKAPPA =6.000e-01
+CF  =0.000e+00 ELM =5.000e+00

+XPART =1.000e+00 CLC =1.000e-15CLE =6.000e-01

* *** Parasitic resistance and capacitance related model parameters ***
+RDSW =6.043e+02

+CDSC =0.000e+00 CDSCB =0.000e+00 CDSCD =8.448e-05
+PRWB =0.000e+00 PRWG =0.000e+00 CIT =1.000e-03

* *** Process and parameters extraction related model parameters ***
+TOX =7.700e-09 NGATE =0.000e+00

+NLX =1.918e-07

* *** Substrate current related model parameters ***
+ALPHAO =0.000e+00 BETAO =3.000e+01

* *** Noise effect related model parameters ***

+AF  =1.400e+00 KF =2.810e-27 EF =1.000e+00

+NOIA =1.000e+20 NOIB =5.000e+04 NOIC =-1.40e-12

* *** Common extrinsic model parameters ***

+LINT =-1.67e-08 WINT =2.676e-08 XJ =3.000e-07

+RSH =8.200e+01JS =2.000e-05

+CJ  =9.300e-04 CJISW =2.800e-10

+MJ  =3.100e-01 MJSW =1.900e-01

+PB  =6.900e-01

+PBSW =9.400e-01
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A2: TRANSISTOR PMOS

.MODEL PM NMOS LEVEL=49

*hkkhkkkkhkhkhkhkhkhkhkhkhkikikikikikik SI M ULATION PARAM ETERS E R R R T 2 2 2 R S T S S S S S T T T e
* format : PSPICE

*model : MOS BSIM3v3

* process : CS[ADFI]

* revision : N/C;

* extracted : CSA C61417; 1998-10; ese(487)

*doc#  :9933016 REV_N/C

*

*
K
*

* X = Flags **k*x

+MOBMOD =1.000e+00 CAPMOD =2.000e+00

+NLEV =0

* *** Threshold voltage related model parameters ***

+K1 =5.675e-01

+K2 =-4.39e-02 K3 =4.540e+00 K3B =-8.52e-01

+NCH =1.032e+17 VTHO =-6.17e-01

+VOFF =-1.13e-01 DVTO =1.482e+00 DVT1 =3.884e-01
+DVT2 =-1.15e-02 KETA =-2.56e-02

+PSCBE1 =1.000e+09 PSCBE2 =1.000e-08

+DVTOW =0.000e+00 DVT1W =0.000e+00 DVT2W =0.000e+00
* *** Mobility related model parameters ***

+UA  =2.120e-10 UB =8.290e-19 UC =-5.28e-11

+U0  =1.296e+02

* *** Subthreshold related parameters ***

+DSUB =5.000e-01 ETAQ0 =2.293e-01 ETAB =-3.92e-03
+NFACTOR=8.237e-01

* *** Saturation related parameters ***

+EM  =4.100e+07 PCLM =2.979e+00

+PDIBLC1=3.310e-02 PDIBLC2=1.000e-09 DROUT =5.000e-01
+A0 =1.423e+00 A1 =0.000e+00 A2 =1.000e+00

+PVAG =0.000e+00 VSAT =2.000e+05 AGS =3.482e-01
+B0 =2.719e-07 B1 =0.000e+00 DELTA =1.000e-02
+PDIBLCB=-1.78e-02

* *** Geometry modulation related parameters ***

+WO0 =4.894e-08 DLC =-5.64e-08

+DWC =3.845e-08 DWB =0.000e+00 DWG =0.000e+00
+LL  =0.000e+00 LW =0.000e+00 LWL =0.000e+00

+LLN =1.000e+00 LWN =1.000e+00 WL =0.000e+00
+WW  =0.000e+00 WWL =0.000e+00 WLN =1.000e+00
+WWN =1.000e+00

* *** Temperature effect parameters ***

+AT =3.300e+04 UTE =-1.35e+00

+KT1 =-5.70e-01 KT2 =2.200e-02 KT1L =0.000e+00
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+UA1 =0.000e+00 UB1 =0.000e+00 UC1 =0.000e+00

+PRT =0.000e+00

* *** Qverlap capacitance related and dynamic model parameters ***
+CGDO =2.100e-10 CGSO =2.100e-10 CGBO =1.100e-10

+CGDL =0.000e+00 CGSL =0.000e+00 CKAPPA =6.000e-01

+CF  =0.000e+00 ELM =5.000e+00

+XPART =1.000e+00 CLC =1.000e-15CLE =6.000e-01

* *** Parasitic resistance and capacitance related model parameters ***
+RDSW =1.853e+03

+CDSC =6.994e-04 CDSCB =2.943e-04 CDSCD =1.970e-04

+PRWB =0.000e+00 PRWG =0.000e+00 CIT =1.173e-04

* *** Process and parameters extraction related model parameters ***
+TOX =7.700e-09 NGATE =0.000e+00

+NLX =1.770e-07

* *** Substrate current related model parameters ***

+ALPHAO =0.000e+00 BETAO =3.000e+01

* *** Noise effect related model parameters ***

+AF  =1.290e+00 KF  =1.090e-27 EF  =1.000e+00

+NOIA =1.000e+20 NOIB =5.000e+04 NOIC =-1.40e-12

* *** Common extrinsic model parameters ***

+LINT =-8.14e-08 WINT =3.845e-08 XJ =3.000e-07

+RSH =1.560e+02JS =2.000e-05

+CJ  =1.420e-03 CJSW =3.800e-10

+MJ  =5.500e-01 MJSW =3.900e-01

+PB  =1.020e+00

+PBSW =9.400e-01
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APENDICE B:

Descricdo SPICE dos circuitos utilizados nas simulaces.
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APENDICE B: DESCRICAO SPICE DOS CIRCUITOS UTILIZADOS NAS

SIMULACOES

As descrigOes abaixo referem-se aos circuitos e sub-circuitos utilizados nas

simulag0es apresentadas.

B.1 AMPLIFICADOR OPERACIONAL SINGLE-ENDED

.SUBCKT OPAMP Vp Vm VSS Vo VCC

M12Vm1l 1 PMW=66U L=0.8U AD=66p AS=66p PD=134u PS=134u
M2 3Vp1l 1 PMW=66U L=0.8U AD=66p AS=66p PD=134u PS=134u
M3 2 2 VSSVSS NM W=14U L=0.8U AD=14p AS=14p PD=30u PS=30u
M4 3 2 VSSVSS NM W=14U L=0.8U AD=14p AS=14p PD=30u PS=30u
M5 1 4 VCCVCCPMW=18U L=0.8U AD=18p AS=18p PD=38u PS=38u
M6 Vo3 VSS VSS NM W=64U L=0.8U AD=64p AS=64p PD=128u PS=130u
M7 Vo4 VCCVCCPM W=54U L=0.8U AD=54p AS=54p PD=100u PS=100u
M8 4 4 VCC VCCPM W=2.4U L=0.8U AD=2.4p AS=2.4p PD=6.8u PS=6.8u
M9 108 3 3 NMW=40U L=0.8U AD=40p AS=40p PD=82u PS=82u
M108 8 9 9 NM W=8.0U L=0.8U AD=8.0p AS=8.0p PD=18u PS=18u
M119 9 VSSVSS NM W=8.0U L=0.8U AD=8.0p AS=8.0p PD=18u PS=18u
M1255 6 6 NMW=1.2U L=2.4U AD=1.2p AS=1.2p PD=4.4u PS=4.4u
M136 6 7 7 NMW=1.2U L=2.4U AD=1.2p AS=1.2p PD=4.4u PS=4.4u
M147 7 8 8 NM W=1.2U L=2.4U AD=1.2p AS=1.2p PD=4.4u PS=4.4u
Mref4VCC5 5 NM W=1.0U L=8.8U AD=1.0p AS=1.0p PD=4u PS=4.0u

Cc 10 Vo 0.443p

.ENDS OPAMP

B.2 CARREGADOR DE CORRENTE

SUBCKT CC XY ZVCC VSS

MI1Y 11Y NML=1.2UW=10U AD=10p AS=10p PD=22u PS=22u
M2 X 1 3 X NML=1.2UW=10U AD=10p AS=10p PD=22u PS=22u
M3Y 2 2Y PML=12UW=25U AD=25p AS=25p PD=52u PS=52u
M4 X 2 4X PML=12UW=25U AD=25p AS=25p PD=52u PS=52u
M5 3 4 43 PM L=1.2U W=25U AD=25p AS=25p PD=52u PS=52u

M6 VCC 3 XVCC PM L=2.0U W=60U AD=60p AS=60p PD=122u PS=122u
M7 VSS 4 XVSS NM L=2.0U W=15U AD=15p AS=15p PD=32u PS=32u
M8 VCC 3 Z VCCPM L=2.0U W=60U AD=60p AS=60p PD=122u PS=122u



M9 VSS 4 Z VSS NM L=2.0U W=15U AD=15p AS=15p PD=32u PS=32u
M10 VCC Vp 1 VCC PM L=1.2U W=25U AD=25p AS=25p PD=52u PS=52u
M11 VCC Vp 3VCCPM L=1.2U W=25U AD=25p AS=25p PD=52u PS=52u
M12 VSS Vn 2VSS NM L=1.2U W=10U AD=10p AS=10p PD=22u PS=22u
M13 VSS Vn4VSS NM L=1.2U W=10U AD=10p AS=10p PD=22u PS=22u
V1VpO0 .95
V2Vvn0-.3

.ENDS CC

B.3 TRANSCONDUTOR DE NAUTA

.SUBCKT TRANSC Vi+ Vi- Vo- Vo+ Vtune
Vtune Vi+ Vo- Vtune PM W=10.3U L=2.1U AD=10.3p AS=10.3p PD=22.6u PS=22.6u

M1
M2
M3
M4
M5
M6
M7
M8
M9

Vo- Vi+0 O NM W=4.00U L=2.1U AD=4p  AS=4p

PD=10u

PS=10u
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Vtune Vi- Vo+ Vtune PM W=10.3U L=2.1U AD=10.3p AS=10.3p PD=22.6u PS=22.6u

Vo+ Vi- 0 0 NM W=4.00U L=2.1U AD=4p  AS=4p

Vtune Vo- Vo+ Vtune PM W=6.50U L=2.1U AD=6.5p AS=6.5p
Vo+ Vo-0 O NM W=2.60U L=2.1U AD=2.6p AS=2.6p
Vtune Vo+ Vo+ Vtune PM W=6.50U L=2.1U AD=6.5p AS=6.5p
Vo+ Vo+0 O NM W=2.60U L=2.1U AD=2.6p AS=2.6p
Vtune Vo+ Vo- Vtune PM W=6.50U L=2.1U AD=6.5p AS=6.5p

M10 Vo- Vo+0 O NM W=2.60U L=2.1U AD=2.6p AS=2.6p
M11 Vtune Vo- Vo- Vtune PM W=6.50U L=2.1U AD=6.5p AS=6.5p
M12Vo- Vo-0 O NM W=2.60U L=2.1U AD=2.6p AS=2.6p
.ENDS TRANSC

B.4 CHAVE TIPO PORTA DE TRANSMISSAO

.SUBCKT CHAVE_SC IN OUT FI VSS VCC
M1 IN FI OUT VSS NM W=10U L=.35u AD=10p AS=10p PD=22u PS=22u
M2 IN 1 OUT VCC PM W=30U L=.35u AD=30p AS=30p PD=62u PS=62u
M3VCCFI1 VCCPM W=.385U L=.35U AD=.85p AS=.85p PD=3.7u PS=3.7u
M4 VSSFI'1 VSS NM W=.35U L=.35U AD=.35p AS=.35p PD=2.7u PS=2.7u
.ENDS CHAVE_SC

B.5 FILTRO BIQUADRATICO cOM OPAMP

INCLUDE AMS035_model.txt
INCLUDE Amplificador_Operacional.txt
* Filtro

Xopl 01VSS VPF VCC OPAMP
Xop202VSS3 VCC OPAMP

Xop3 04 VSS VPB VCC OPAMP

R2 VPF 2 250k

R31 VPB 250k

PD=10u
PD=15u
PD=7.2u
PD=15u
PD=7.2u
PD=15u
PD=7.2u
PD=15u
PD=7.2u

PS=10u
PS=15u
PS=7.2u
PS=15u
PS=7.2u
PS=15u
PS=7.2u
PS=15u
PS=7.2u



R53 4 250k

R6 4 VPB 250k

* Ajuste do Fator de qualidade
R11 VPF 2500k

* Ajuste da Frequiéncia

Cl1 VPF6.35p

C22 3 6.35

* Ajuste do Ganho

R4 VIN 1 2500k

B.6 AMPLIFICADOR INVERSOR A CAPACITOR CHAVEADO

INCLUDE AMS035_model.txt
INCLUDE Amplificador_Operacional.txt
INCLUDE Porta_Trasmissao.txt

* Amplificador inversor

X1VIN1 FI1 VSS VCC CHAVE
xX21 0 FI2 VVSS VCC CHAVE
X32 0 FI2 VSS VCC CHAVE
X42 3 FI1 VSS VCC CHAVE
X54 0 FI2 VSS VCC CHAVE
X64 VOUT FI1VSS VCC CHAVE
X703 VSS VOUT VCC OPAMP
Clal 2 In

ClbVIN 3 1n

C2a2 4 0.1n

C2b3 VOUTO0.1n

B.7 FILTRO BIQUADRATICO cOM CARREGADOR DE CORRENTE

INCLUDE AMS035_model.txt
INCLUDE Carregador_Corrente.txt
* Filtro

X11 0 PF VCCVSSCC

X2 PB PFPAVCCVSS CC
R1PA1 1k

C1PAOQ 1n

R2PB 0 1k

C2PFO0 1n
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B.8 MIXER PAssIvo coM NMOS E coM PORTA DE TRANSMISSAO

* Fontes do Oscilador Local

V1 LOnn 0 PULSE 1.7 -1.7 0 20n 20n .08u .2u

V2 LOpp 0 PULSE -1.7 1.7 0 20n 20n .08u .2u

* Carga do gerador de LO

RLON LONnn LON 50

RLOp LOpp LOp 50

* Mixer com NMOS

M1 Vinl LOp 1 VSS NM W=100U L=2u AD=100p AS=100p PD=202u PS=202u
M2 Vinl LOn 2 VSS NM W=100U L=2u AD=100p AS=100p PD=202u PS=202u
* Mixer com Porta de Transmissao

MZ1A Vinl LOp 1 VSS NM W=100U L=2u AD=100p AS=100p PD=202u PS=202u
M1B Vinl LOn 1 VCC PM W=300U L=2u AD=300p AS=300p PD=602u PS=602u
M2A Vinl LOn 2 VSS NM W=100U L=2u AD=100p AS=100p PD=202u PS=202u
M2B Vinl LOp 2 VCC PM W=300U L=2u AD=300p AS=300p PD=602u PS=602u

B.9 FILTRO GM-C

INCLUDE AMSO035_model.txt
INCLUDE Transcondutor_Nauta.txt
* Sinal para controle da transcondutancia
* Ajuste do Ganho (gm1)

Vivil01l

* Ajuste do Fator de Qualidade (gm2)
V2Vi201

* Ajuste da Frequéncia (gm3 e gm4)
V3Vt301

* Filtro

X1 Vi+ Vi- Vo+ Vo- Vtl TRANSC
X2 Vo+ Vo- Vo+ Vo- Vi2 TRANSC
X3Vo+Vo-1 2 VE3TRANSC
X41 2 Vo- Vo+ Vi3 TRANSC
Cla Vo+ 0100p

Cl1b Vo- 0 100p

C2al 0100p

C2b2 0100p
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APENDICE C:

Arquivos em Matlab® para calculos de capacitancias parasitas e analises dos espectros de

mixers.
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APENDICE C: ARQUIVOS EM MATLAB® PARA CALCULOS DE

CAPACITANCIAS PARASITAS E ANALISES DOS ESPECTROS DE MIXERS.

Os arquivos abaixo foram utilizados para analise da resposta em freqiiéncia de
um multiplicador ideal e para calculo das capacitancias parasitas dos transistores NMOS e

PMOS.

C.1 MULTIPLICADOR IDEAL

clear,;

clc;

n_pontos=2"18; % Numero de pontos do sinal
n=[0:n_pontos-1];

frf=5120000; % Frequéncia do sinal de entrada
flo=5000000; % Frequéncia do sinal do oscilador local
per=5000/flo; % Namero de periodos do sinal
T=per/n_pontos;

tout=n*T,

% Sinais para multiplicacao

vrf=sin(2*pi*frf*tout); % Sinal de entrada
vlo=square(2*pi*flo*tout); % Sinal do osilador local
vfi=vlo.*vrf; % Multiplicacéo

% Calculo da FFT

Vlo=abs(fft(vlo));

Vrf=abs(fft(vrf));

Vfi=abs(fft(vfi));
FS=1/(tout(2)-tout(1));
F=([1:length(V10)]-1)*FS/length(Vlo);
F=F(1:floor(length(V10)/2));
Vlo=Vlo(1:floor(length(V10)/2));
Vrf=Vrf(1:floor(length(Vrf)/2));
Vfi=Vfi(1:floor(length(Vfi)/2));



C.2 CALCULO DAS CAPACITANCIAS PARASITAS

clear;
clc;

% Dimensdes dos transistores
Wn=100e-6;

Wp=300e-6;

Leff=2e-6;
drain_heigth=1e-6;
ADn=Wn*drain_heigth;
ADp=Wop*drain_heigth;
ASn=ADn;

ASp=ADp;
PDn=2*Wn+2*drain_heigth;
PDp=2*Wp+2*drain_heigth;
PSn=PDn;

PSp=PDp;

% Parametros SPICE dos transistores
eox=34e-12; % [F/m]

% NMOS

toxn=7.7e-9; % [m]
Cjn=9.3e-4; % [F/m"2]
Cjswn=2.8e-10; % [F/m]
PBn=6.9e-1; % [V]
mjn=3.1le-1; % [-]
mjswn=1.9e-1; % [-]
CGSONn=1.9e-10; % [F/m]
CGDON=1.9e-10; % [F/m]

%PMOS

toxp=7.7e-9; % [m]
Cjp=1.42e-3; % [F/m"2]
Cjswp=3.8e-10; % [F/m]
PBp=1.02; % [V]
mjp=5.5e-1; % [-]
mjswp=3.9e-1; % [-]
CGSOp=1.9e-10; % [F/m]
CGDOp=1.9e-10; % [F/m]

% TensOes entre terminais (na pior das hipoteses)
Vbcn=0;

Vbcp=0;

Vbsn=-3.3;

Vbsp=3.3;

Vbdn=-3.3;

Vbdp=3.3;
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% Equacdes intermediarias
Coxn=eox/toxn;
Coxp=eox/toxp;
Coxtn=Coxn*Wn*Leff;
Coxtp=Coxp*Wp*Leff;

CjBCn=Cjn/abs(((1-(Vbcn/PBn))*mjn));
CjBCp=Cjp/abs(((1-(Vbcp/PBp))"mjp));
CBCtn=CjBCn*Wn*Leff;
CBCtp=CjBCp*Wp*Leff;

CjSBn=Cjn/abs(((1-(Vbsn/PBn))"mjn));
CjSBp=Cjp/abs(((1-(Vbsp/PBp))"mjp));
CjswSBn=Cjswn/abs(((1-(\Vbsn/PBn))"mjswn));
CjswSBp=Cjswp/abs(((1-(Vbsp/PBp))*mjswp));
CjSBtn=ASn*CjSBn+PSn*CjswSBn;
CjSBtp=ASp*CjSBp+PSp*CjswSBp;

CjDBn=Cjn/abs(((1-(Vbdn/PBn))*mjn));
CjDBp=Cjp/abs(((1-(Vbdp/PBp))"mjp));
CjswDBn=Cjswn/abs(((1-(Vbdn/PBn))*mjswn));
CjswDBp=Cjswp/abs(((1-(Vbdp/PBp))"mjswp));
CjDBtn=ADn*CjDBn+PDn*CjswDBn;
CjDBtp=ADp*CjDBp+PDp*CjswDBp;

%%%%%%%%%%% Capacitancias parasitas na saturacao %%%%%%%%%%%%
Cdbn_sat=CjDBtn;
Cdbp_sat=CjDBtp;

Cgdn_sat=CGDON*Wn;
Cgdp_sat=CGDOp*Wp;

Cgsn_sat=CGSOn*Wn+(2/3)*Coxtn;
Cgsp_sat=CGSOp*Wp+(2/3)*Coxtp;

Csbn_sat=CjSBtn+(2/3)*CBCtn;
Csbp_sat=CjSBtp+(2/3)*CBCtp;

%%%%%%%%%%% Capacitancias parasitas na regido linear %%%%%%%%%%%%

Cdbn_lin=CjDBtn+(1/2)*CBCitn;
Cdbp_lin=CjDBtp+(1/2)*CBCitp;

Cgdn_lin=CGDOn*Wn+(1/2)*Coxtn;
Cgdp_lin=CGDOp*Wp+(1/2)*Coxtp;

Cgsn_lin=CGSOn*Wn+(1/2)*Coxtn;
Cgsp_lin=CGSOp*Wp+(1/2)*Coxtp;

Csbn_lin=CjSBtn+(1/2)*CBCtn;
Csbp_lin=CjSBtp+(1/2)*CBCtp;
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APENDICE D: ESTRUTURAS

UTILIZADOS
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INTERNAS DOS FPAAS COMERCIAIS

As figuras a seguir mostram a estruturas internas dos FPAAs utilizados nas

realizacBes dos experimentos praticos.

D.1 LATTICE ISPPAC10 comMmo PAsSA-FAIxA

ouTs

T

ouT4

ispPAC10
ouT1
2
0 51.59 pF 51.59 pF
-1 PAC Block 1 il il PAC Block 3 -1
1A — A p— WP WL P P | 45
[ 043
N1 12— /\/— _\,\ e AP [
I 2.5 2.5 1 1
1
3.56 pF 2.56 pF
-1 PAC Block 2 il il PAC Block & -1
IN2 (AT —, Ny |- —a A — — A P\ Pe— 4T
IZI:
[l 0A2 04d
— 1Ad T AN — — AN —— 1AB
1 2.5 2.5 i
ouTz
L
|:|J

UES Bits= 00000000

Figura 56. Estrutura interna do ispPAC10.
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D.2 LATTICE ISPPAC80 comMmO PASSA-BAIXA

ispPACS0

Sth arder
Lownrpass Filter
FACell

WMiakeup = Cfg A

Cigé CigB unknown
Twpe = Elliptical
Fi= 55 65kH=
F==199.83kH=z

FE Ripple = -0.104dE
5B Atten = -55.74dB
Filter ID = 2082

OO0 =
[ 1]

] cz Lz c2 cq L4 -1

Cfga | 36563 pF| 2327 pF | 411723 pF | G5.650 pF | 6.386 pF | 36.957 pF | 15,586 pF

CfgB | 42732 pF| 9350 pF | 43360 pF | ©3.000 pF | 32.350 pF| 5904 pF | 39607 pF

UES Bite= 000000000000000000000

Figura 57. Estrutura interna do ispPACB80.

D.3 LATTICE ISPPAC20 cOMO SOMADOR

ispPAC20

CFIN
auT1 ] mseL=01m) rD
_od 1.07 pF
IN1 31 1 PaChlock
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b |
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p 284 1
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e 107 pF e
O 1 PACHlockZ EF20UT
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%) LACOUT

Bk 1 2.5V Code: 80h
auTz 0.0000
D Folarity Control: PC pin

} EzZCellsiFarallel inputs

Oerc=0 UES Bits= 0000000

Figura 58. Estrutura interna do ispPAC20.
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D.4 ANADIGM AN10E40 como DEMODULADOR AM

(] (] (] (]
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Figura 59. Estrutura interna do AN10E40.

D.5 ANADIGM AN221E04 coMmO CONDICIONADOR PARA PONTE DE WHEATSTONE

LIRS LOAD OREDEE:1

chip1

Figura 60. Estrutura interna do AN221E04.
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APENDICE E: SIMULACOES DOS EXPERIMENTOS PRATICOS

As figuras a seguir mostram as simulagdes das estruturas utilizados nas
realizacfes dos experimentos praticos. As simulacdes foram realizadas com os softwares de

programacéo dos FPAAS.

E.1 FILTRO PASSA-FAIXA USANDO ISPPAC10

Gain Plot (dB]
17.3 N Va1
El —
ey
30 — |
_..—-—-"""'fﬂf! \
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bt1TT] M
,_.-'—"'"_'FF' !
-80 - I ~
-120 '\\\\
et
'\\1‘
U ey 100 1K 10K 100K Thi T5.0M
Phase Plot [Deg)
1849.8 Ya3nSid
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k] I
SIS e 100 K 10K 100K ™ 16.0M

Figura 61. Simulacdo do Diagrama de Bode para passa-faixa usando ispPAC10.
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E.2 FILTRO PAssAa-BAIxA USANDO ISPPACS80

Gain Plot [dB)
9.0 Vot
o Volnit

=20 —

_a0 -

. pRsuil]
f\ .

-80 —
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Phase Plot [Deg)
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T .
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-180 +
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Figura 62. Simulacdo do Diagrama de Bode para passa-baixa usando ispPAC80.

E.3 SOMADOR USANDO ISPPAC20

Gain Plot (dB)
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Figura 63. Simulacéo do Diagrama de Bode para somador usando ispPAC20.
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E.4 DEMODULADOR AM usaNDO AN10E40

Dizplay Data  Waltz Per Divizion

Sinal demodulado
\ I Chatinel 1 | 200 my %
I Channel 2 | mY %

I Channel 3 200 my i

Sinal retificado

Tirne Per Divizion: S5ps ﬂl

Sinal mixado

Figura 64. Simulacdo da Demodulacdo AM de sinal usando AN10E40.

E.5 PONTE DE WHEATSTONE USANDO AN221E04

Sinal mixado Dizplay Data  Yoltz Per Divizion

Sinal de saida da ponte
\. I Channel 1 | 200 m¥ %

| -
I I I Channel 2 | 500 mY —

1
I Channel 3 200 mY i

Tirne F'erDivisil:un:I 20 ps ﬂl

Sinal filtrado

Figura 65. Simulacdo da Ponte de Wheatstone usando AN221E04.
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APENDICE F: SIMULACOES SPICE DOS CIRCUITOS UTILIZADOS

As figuras a seguir mostram as simulagcfes das diferentes funcdes realizadas
pelo CAB utilizado na analise de frequéncia, area e poténcia (capitulo VI), bem como de
outros circuitos usados neste trabalho. As simulagdes foram realizadas com o software de

simulagéo de circuitos Smash, verséo 5.2.1p1.

F.1 CAB IMPLEMENTANDO FILTRO PASSA-BAIXA

iy ST =" ETET = e
58 5 q 5 5 5 Bengn R2=100:K L4dB =2P Dot |aoB
B o TUTTNRG N U U c2=3p N N N
R2=500K ) -8B
C2=63p L1208 -12d8
:24E|B : :24dB
| 2848 : l2sdm
(@) (b)
Figura 66. Simulacdo do Diagrama de Bode para passa-baixa usando CABs descritos no
apéndice B para FPAA com banda entre (a) DC-500KHz e (b) 200KHz-700KHz.
F.2 CAB IMPLEMENTANDO FILTRO PASSA-ALTA
i T R R T R e “R2=200K ¢ : R
R2=500K ] = —A DEn L]
C2=63p.— ~7TR2=100K |5 . 4’,25 T R2=100K. .. |4
& O CZ=3_p__§ 8B | | ;_;...C2=2p. 848
+12dB -12dB
SoiF18dB Lo -16dB
+-20dB : -20dB
. . (a): : (l;) :

Figura 67. Simulacdo do Diagrama de Bode para passa-alta usando CABs descritos no
apéndice B para FPAA com banda entre (a) DC-500KHz e (b) 200KHz-700KHz.
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F.3 CAB IMPLEMENTANDO AMPLIFICADOR-INVERSOR

10 2030 100 200 1 2K3K 10K 20K 1 00K 200K 1 MEG 10 2030 100200 TR 2K 3K 10K 20K 100K 200K 1MEG

R1=100K | o I ENT EREIT BREI
R1=100K:

BEREH VERL:]

2008

R2=500K| i e
RZ=400K

— 12dB
5 ;F2=309';(R2—2:00K = j [ e | [RESTBORE
b RZ=T60K

4dB R2=148K

RIE 100K i

R2-100K

o 5

Figura 68. Simulacdo do Diagrama de Bode para amplificador usando CABSs descritos no
apéndice B para FPAA com banda entre (a) DC-500KHz e (b) 200KHz-700KHz.

F.4 CAB IMPLEMENTANDO INTEGRADOR

e

Figura 69. Simulacédo do integrador usando CABs descritos no apéndice B para FPAA com
banda entre (a) DC-500KHz e (b) 200KHz-700KHz.
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F.5 CAB IMPLEMENTANDO DIFERENCIADOR
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/S s \ /S i \
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Figura 70. Simulacéo do diferenciador usando CABs descritos no apéndice B para FPAA
com banda entre (a) DC-500KHz e (b) 200KHz-700KHz.

F.6 AMPLIFICADOR OPERACIONAL SINGLE-ENDED

10 20 100 200 1K 2K 10K 20K 100K 1MEG 10MEG
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..|-5dB

Figura 71. Simulacdo do Diagrama de Bode do opamp utilizado nos circuitos, descrito no

apéndice B, com uma carga de 100K e 5pF.



F.7 CARREGADOR DE CORRENTE

10 20 100 200 1K 2K 10K
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100K
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Figura 72. Simulacdo do Diagrama de Bode do carregador de corrente utilizado nos circuitos,

descrito no apéndice B, com uma carga de 100KQ e 5pF.

F.8 TRANSCONDUTOR DE NAUTA
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Figura 73. Simulacdo do Diagrama de Bode para o transcondutor de Nauta utilizado nos

circuitos, descrito no apéndice B, com uma carga de 100KQ e 5pF.



