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ANALÓGICO-DIGITAL PARA UM RECEPTOR
UWB APLICADO NA DETECÇÃO DE CÂNCER
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única do autor e com a anuência de seu orientador.

São Paulo, SP, Brasil, 16 de fevereiro 2022.

Assinatura do Autor

Assinatura do Orientador



 Autorizo a reprodução e divulgação total ou parcial deste trabalho, por qualquer meio
convencional ou eletrônico, para fins de estudo e pesquisa, desde que citada a fonte.

Catalogação-na-publicação

Gonzalez, David Alejandro Reyes
        Projeto de um Conversor Analógico-Digital para um Receptor UWB
Aplicado na Detecção de Câncer de Mama em tecnologia CMOS. / D. A. R.
Gonzalez -- São Paulo, 2021.
        118 p. 

        Dissertação (Mestrado) - Escola Politécnica da Universidade de São
Paulo. Departamento de Engenharia de Sistemas Eletrônicos.

        1.Conversores A/D 2.Circuitos Integrados CMOS 3.Detecção de Câncer de
Mama 4.Microeletrônica I.Universidade de São Paulo. Escola Politécnica.
Departamento de Engenharia de Sistemas Eletrônicos II.t.



A elas, que sempre as levo no meu
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RESUMO

Este trabalho apresenta o projeto de um Conversor Analógico-Digital (ADC) de 11
bits, 20-MS/s, para ser utilizado em um receptor de banda ultra larga (UWB) aplicado
na detecção de câncer de mama em tecnologia CMOS de 180 nm.

A arquitetura do ADC escolhida da literatura é do tipo Registrador de Aproximações
Sucessivas (SAR). Essa arquitetura foi selecionada porque é eficiente em termos de ener-
gia em comparação com outras arquiteturas para o objetivo de projeto que foi definido:
um ADC com uma SNDR maior a 62 dB operando numa frequência de amostragem de
20-MS/s. Uma arquitetura diferencial para o ADC foi implementada para obter melhor
rejeição das perturbações em modo comum. O protótipo do circuito ADC é composto
por um circuito de rastreio e retenção (T&H), um Conversor Digital-Analógico (DAC)
capacitivo, um comparador dinâmico e o circuito lógico que implementa o algoritmo SAR.
O esquema de chaveamento Merged Capacitor foi implementado, portanto, o DAC ca-
pacitivo diferencial serve tanto para armazenar amostras do sinal de entrada nas placas
superiores dos capacitores quanto para gerar as tensões de referência no processo de con-
versão Analógico-Digital. Além disso, o ADC de 11 bits leva vantagem de usar DACs
de 10 bits, economizando energia e área. Uma operação asśıncrona foi selecionada para
eliminar a necessidade de um relógio externo de alta frequência. Para melhorar a lineari-
dade, uma célula de atraso no gerador do relógio asśıncrono foi desenvolvida, permitindo
um maior tempo de estabilização para o DAC capacitivo.

O ADC projetado ocupa 0,1 mm2 e os resultados de simulação post-layout mostram
que o circuito atinge um número efetivo de bits (ENOB) de 10,73 bits para um tom de
entrada equivalente à frequência de Nyquist operando a uma frequência de amostragem de
20-MS/s. O consumo de potência é de 2,89-mW fornecido por uma fonte de alimentação
de 1,8-V, atingindo assim nas figuras de mérito de Schreier (FoMS) e de Walden (FoMW ),
162 dB e 84-fJ/conv.-step, respectivamente. Operando a 20-MS/s, 1,8-V, a DNL é +0,32/-
0,29 LSB e a INL é igual a +0,33/-0,26 LSB.

Testes experimentais do protótipo foram realizados a fim caracterizar o desempenho do
ADC projetado. Destes testes, foram detectados problemas de não-linearidade no sinal de
sáıda do ADC. Esses problemas na fase experimental do projeto foram analisados e uma
hipótese foi levantada para explicá-los. Apoiados em análises teóricas e de simulação,
se encontrou que os problemas de não-linaridade podem ter ocorrido devido ao efeito
indutivo parasita dos wire bond do pacote do chip.

Palavras-Chave – ADC, UWB, detecção do câncer de mama, CMOS, Microe-
letrônica, Projeto V LSI.



ABSTRACT

This work presents the design of an 11 bits, 20-MS/s, Analog-to-Digital Converter
(ADC) for an ultra-wideband (UWB) receiver applied in breast cancer detection in 180
nm CMOS technology.

The architecture taken from the literature is known as successive approximation re-
gister (SAR). This architecture was selected because it is more efficient in energy terms
compared to other architectures in order to achieve the design target of this project: a
20-MS/s ADC with a SNDR higher than 62 dB. A differential architecture was chosen
to achieve a better common-mode disturbance rejection. The prototype ADC compri-
ses a sample and hold circuit, a capacitive digital-to-analog converter (DAC), a dynamic
comparator, and the logic control circuit which implements the SAR algorithm. Merged
capacitor switching procedure was implemented, therefore, the differential DAC capacitor
network serves both to a top-plate sampling of the input signal and subtracts the reference
in the conversion process. Furthermore, the 11 bit ADC takes advantage of using 10 bit
DACs, saving power and area. An asynchronous operation was selected to eliminate the
need for an external high-frequency clock. To improve the linearity, a delay cell inside
the asynchronous clock generator is implemented, allowing a larger settling time for the
capacitive DAC.

The designed ADC occupies 0.1 mm2 and post-layout simulation results show that
it achieves an ENOB of 10.73 bit at a sampling rate of 20 MS/s and an input tone at
Nyquist rate. The power consumption is 2.89 mW at 1.8 V supply, thus achieving the
figure of merits of Schreier (FoMS) and Walden (FoMW ), 162 dB and 84 fJ/conv.-step,
respectively. At 20-MS/s, 1,8-V, the DNL is +0,32/-0,29 LSB and the INL is equal to
+0,33/-0,26 LSB.

Experimental measurements were carried out to determine the performance of the
designed ADC. From these tests, non-linearity issues were detected on the output signal
of the ADC. These problems in the experimental phase of the design were analyzed, and
a hypothesis was proposed to explain them. Based on theoretical and simulation analysis,
it was found which the non-linearity issues may have happened owing to the parasitic
inductive effect of the wire bonded chip.

Keywords – ADC, UWB, Breast Cancer Detection, CMOS, Microelectronic, VLSI
Design.
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51 Medida da faixa dinâmica. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 91

52 Microfotografia do chip de teste com visão ampliada do ADC projetado. . 95

53 Layout da placa de teste projetada. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 96

54 Distribuição e roteamento dos componentes na placa. . . . . . . . . . . . 97

55 Fluxo de corrente na placa. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 98

56 Montagem de teste para o ADC. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 99

57 Sinal de sáıda experimental do ADC para um tom de entrada de 40 kHz e

uma frequência de amostragem de 20 MS/s. . . . . . . . . . . . . . . . . . 100

58 Comparação de resultados experimentais e de simulação. . . . . . . . . . . 101
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µn mobilidade do elétron no canal n
Cox Capacitância do óxido de porta por unidade de área
W Largura efetiva do transistor
L Comprimento efetivo do canal do transistor
W/L Relação de aspecto do transistor



LISTA DE SIGLAS
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Vth Tensão limiar do transistor com efeito corpo
Vth0 Tensão limiar do transistor sem efeito corpo
γb Coeficiente do efeito corpo
ΦF Tensão de Fermi
VSB Tensão de polarização entre os terminais de fonte e corpo do transistor
f−3dB Frequência de corte
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Cov Capacitância formada entre o material da porta e as difusões dos

terminais de dreno e fonte do transistor
Cds Capacitância parasitária entre os terminais de dreno e fonte do

transistor
C-Cu Capacitor unitário
DN−1 Palavra digital de N bits
Cn Valor nominal de um capacitor do nó do processo
Kc Parâmetro de densidade de um capacitor

A Área de um capacitor
∆Cn/Cn Variação relativa de Cn
σ (∆Cn/Cn) Desvio padrão da variação relativa de Cn
Kσ Constante que descreve a variação aleatória do valor de Cn
Lc Comprimento do capacitor
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td Espessura do dielétrico do capacitor
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S1,2 Dimensões dos transistores de entrada do comparador
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Fin Frequência de entrada
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∆vP Erro de pedestal
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s Variável no domı́nio complexo
CMSB Capacitor equivalente dos MSB
CLSB Capacitor equivalente dos LSB
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VDAC Tensão analógica de sáıda do DAC com capacitor ponte
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µSNDRDAC Valor médio da SNDR do DAC
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2.1.1 Figuras de Mérito dos ADC . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 31

2.2 Seleção da Arquitetura e topologia . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 33

2.2.1 Estado da arte do conversor SAR . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 34

2.3 Considerações de Projeto . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 42

2.3.1 Circuito de rastreamento e retenção (T&H) . . . . . . . . . . . . . 43

2.3.1.1 Resistência finita da chave . . . . . . . . . . . . . . . . . . 43

2.3.1.2 Largura de banda . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 44

2.3.1.3 Tempo de estabilização . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 45
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1 INTRODUÇÃO

Neste caṕıtulo é apresentada a motivação dessa pesquisa, assim como é mostrado e

explicado o sistema global onde vai ser utilizado o Conversor Analógico-Digital (Analog

to Digital Converter — ADC) desenvolvido. Além disso, são expostos os objetivos que

foram definidos para este trabalho de mestrado e é fornecida uma visão geral dos demais

caṕıtulos que compõem essa dissertação.

1.1 Motivação

O câncer de mama é atualmente o câncer mais comum em mulheres em escala global

[1]. No Brasil, é o câncer mais frequente no sexo feminino, correspondendo a 29,7% do

número de novos casos segundo o Instituo Nacional de Câncer-INCA [2]. A alta incidência

de novos casos representa um grave problema de saúde pública pela mortalidade desse

tipo de doença. A detecção precoce de um tumor e a intervenção médica oportuna podem

proporcionar uma oportunidade maior de sobrevida de longo prazo das pacientes, pois

evita que o tumor se espalhe para outros tecidos ou órgãos, processo conhecido como

metástase.

Diferentes modalidades de exame têm sido utilizadas nos últimos anos para fazer

diagnósticos na mama a fim de detectar um tumor. O método mais comum para a

revisão e detecção desse câncer via imagens é a mamografia, onde se obtém uma imagem

de cada mama usando raio-X. Uma das suas principais vantagens é sua alta resolução,

que pode ser até de 50 µm, proporcionando uma caracterização precisa da mama. Porém,

a mamografia tem limitações consideráveis, como sua alta taxa de erros nas mulheres

com mama densa, impondo dificuldade para tirar conclusões confiáveis [3]. Além disso,

nos exames de raio-x precisa-se comprimir as mamas gerando incômodo para a paciente.

Outros métodos conhecidos para fazer diagnóstico da mama são a ressonância magnética

(Magnetic Resonance Imaging1—MRI), tomografia por emissão de pósitrons (Positron

Emission Tomography — PET ) e ultrassom. Estes métodos também tem suas limitações
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e desvantagens. Por exemplo, os equipamentos para fazer o diagnóstico via MRI ou

PET têm um alto valor de aquisição. Além disso, os profissionais necessários para sua

manipulação devem ter um alto grau de capacitação, aumentando o custo do exame. O

diagnóstico por ultrassom ou ecografia tem dificuldade em fazer a detecção precoce do

câncer de mama devido a sua baixa resolução (não é confiável para tumores menores a

1,0 cm). Exceto o método ultrassom e MRI, os demais métodos idealmente devem ser

evitados devido a utilização de radiações ionizantes que podem pôr em risco a saúde da

paciente [4].

O mais desejável no momento de realizar diagnósticos da mama então seria utilizar um

equipamento de alta resolução, seguro, de baixo custo, com fácil acesso para os médicos

e cômodo para a paciente. Usar um método baseado em geração de imagens da mama

via micro-ondas (Microwave Imaging — MI) [5] é uma boa solução para fazer avaliação

do câncer de mama, atingindo muitas das necessidades já mencionadas [6]. O método é

atrativo porque se pode obter imagens com alta resolução, aumentando a confiabilidade

nos diagnósticos e oferecendo um potencial muito alto para fazer a detecção precoce do

câncer de mama. Além disso, esse método protege o bem-estar das pacientes com o fato

de evitar radiação ionizante [7].

A partir dos argumentos anteriores, está em desenvolvimento um radar de banda ultra

larga (Ultra-Wideband - UWB) de baixo custo baseado em técnicas de geração de imagens

médicas usando MI para a detecção precoce do câncer de mama. A proposta vem ao

encontro do fato que hoje existe um número limitado de mamógrafos, e para detectar

o câncer de mama também não se tem no Brasil o número suficiente de profissionais

capacitados na manipulação destes equipamentos. Na figura 1 observa-se o diagrama de

blocos do transceptor UWB que está em desenvolvimento, para a obtenção da imagem

da mama baseado na técnica MI.

Neste circuito um transmissor irradia pulsos gaussianos de banda ultra larga através

de uma antena. No estágio de recepção, outra antena recebe o sinal irradiado e este

é amplificado por um amplificador de baixo rúıdo (Low Noise Amplifier — LNA) e

amostrado pelo bloco de amostragem e retenção (Sample and Hold — S&H) baseado na

técnica de amostragem em tempo equivalente (Equivalent T ime Sampling — ETS). Um

amplificador de ganho variável (V ariable Gain Amplifier — V GA) [8] fornece um ótimo

mapeamento na faixa de entrada do ADC. O bloco S&H-ETS relaxa o requerimento

de frequência de amostragem para o ADC. A sáıda do ADC é processada digitalmente

(Digital Signal Processing-DSP ) para criar imagens de energia da mama e através de

1Neste documento para fazer diferença dos termos em inglês, estes serão escritos em letra itálica.



25

Tumor

Transmissor
Computador

Amp. de 

 Potência

Gerador de 

Pulso 

Gaussiano

LNA

S&H de tempo

equivalente 
VGA

Receptor

Conversor

Analógico-

Digital

PLL

Este trabalho

Relógio de 

referência

Figura 1: Sistema UWB para detectar o câncer de mama com base na técnica MI.

um algoritmo confocal, se houver, a posição e tamanho do tumor são encontrados.

Assim, será projetado e testado um transceptor (transmissor e receptor) integrado

em tecnologia CMOS para micro-ondas aplicado em MI, incluindo o desenvolvimento e

teste de um arranjo de antenas UWB otimizadas para esta aplicação. O projeto do radar

UWB considera também o desenvolvimento do software que irá transformar os dados

adquiridos do receptor em imagens que serão usadas pelos médicos [9]. Este trabalho

de mestrado propõe o projeto do ADC que será integrado no estágio de recepção do

transceptor UWB. As especificações preliminares do circuito são resumidas na Tabela

1. Estas especificações foram definidas com base no trabalho em andamento dos outros

pesquisadores envolvidos no projeto global.

Tabela 1: Principais especificações de projeto do ADC.

Parâmetro Especificação

Nó do processo 180 nm da TSMC
Fonte de alimentação 1,8 V
área Mı́nima posśıvel
Consumo de potência Mı́nimo posśıvel
Máxima frequência de amostragem (fs,máx) 20 MS/s
SNDR >62 [dB]

1.2 Objetivos

O objetivo principal deste trabalho é desenvolver um ADC para ser utilizado em

um transceptor UWB em tecnologia CMOS, aplicado na detecção de câncer de mama.

Assim, os objetivos espećıficos visando atingir o objetivo principal são:
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• Selecionar a arquitetura do ADC com base no estudo do estado da arte e um

levantamento bibliográfico.

• Projetar o circuito ADC com base na topologia escolhida e realizar simulações sobre

o esquemático incluindo variações de processo, tensão de alimentação e temperatura

(PV T ).

• Elaborar o layout do ADC projetado, e realizar simulações post-layout avaliando a

funcionalidade do bloco com a influência dos elementos parasitários.

• Enviar para fabricação, implementar e fazer o teste do ADC.

1.3 Convenção de notação

A convenção de notação para a terminologia usada nessa dissertação, é adotada do

livro [10] sendo definida como segue. Grandezas instantâneas totais são definidas por

śımbolos minúsculos com ı́ndices maiúsculos, como iIN(t), vOUT (t). Grandezas invariantes

no tempo (DC), são indicadas por letras maiúsculas e ı́ndices maiúsculos, por exemplo,

VDD, IREF . Além disso, grandezas de sinais incrementais são indicadas por śımbolos

minúsculos com ı́ndices minúsculos, isto é, id(t), vg(t). A Figura 2 mostra um exemplo

dessas convenções.

t

v (t)
B

VB

vB

vb

Vb

Figura 2: Convenção de notação usada nesta dissertação (adotada de [10]).

Finalmente, se o sinal for senoidal, a sua amplitude é definida por uma letra maiúscula

com um ı́ndice minúsculo, por exemplo, Vb como se observa na Figura 2.
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1.4 Organização do documento

Essa dissertação mostra o estudo e projeto de um ADC para ser integrado em um

receptor UWB aplicado na detecção de câncer de mama e é um resultado das atividades

de pesquisa e estudos na área de microeletrônica realizados pelo autor no Laboratório de

Sistemas Integráveis — LSI da Universidade de São Paulo — USP entre os anos 2019

e 2021. A pesquisa durante esse peŕıodo deixou a seguinte publicação na conferência

International Midwest Symposium on Circuits and Systems (MWSCAS):

• Reyes, D., Martins, T., Hernandez, H., Van Noije, W. (2020, August). A 10.75-

ENOB 20 MS/s SAR ADC for an UWB Transceiver Applied in Breast Cancer

Detection in 180 nm CMOS. In 2020 IEEE 63rd International Midwest Symposium

on Circuits and Systems (MWSCAS). Springfield, MA, USA. (pp. 357-360). IEEE.

[11].

O presente documento é organizado como segue. Já apresentada a introdução, no

caṕıtulo 2 são revisados fundamentos teóricos do processo de conversão analógico-digital,

incluindo a seleção da arquitetura e topologia do ADC. Ademais, se realiza um estudo

das principais considerações de projeto de cada circuito que compõe o ADC com base na

arquitetura e topologia escolhida. No caṕıtulo 3 se apresenta a arquitetura implementada

e o projeto ao ńıvel de transistor dos circuitos que compõem o ADC. Resultados de si-

mulação pós-layout também são mostrados. No caṕıtulo 4, é mostrado o chip fabricado,

são revisadas considerações do projeto da placa de teste e são discutidos resultados expe-

rimentais realizados do protótipo. No caṕıtulo 5 conclusões do trabalho são apresentadas

e recomendações para trabalhos futuros são sugeridas.
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2 FUNDAMENTOS TEÓRICOS

Neste caṕıtulo é dada uma introdução ao processo de conversão analógico-digital

[12–14]. Além disso, são realizadas as escolhas da arquitetura e topologia do conversor

com base no estudo do estado da arte dos ADCs. Finalmente, baseado na arquitetura

e topologia escolhida, se faz um estudo das considerações que o projetista deve ter para

atingir as especificações já definidas com base em levantamento bibliográfico [12–14].

2.1 Conversão Analógico-Digital

O processo onde sinais analógicos são representados no seu equivalente código digital

é definido como conversão analógico-digital. Atualmente, com o crescimento agressivo

na demanda do processamento de sinais e dados em diferentes aplicações, os sistemas

de conversão são muito importantes porque permitem fazer a conexão entre o mundo

analógico e o mundo digital. Particularmente, o dispositivo que permite fazer a conversão

analógico-digital é conhecido como ADC. A Figura 3 mostra um exemplo do processo de

conversão analógico-digital.

Por um lado, o sinal analógico de entrada ao ADC, é cont́ınuo em amplitude e tempo.

Por outro lado, o sinal de sáıda do ADC, é discreto tanto em amplitude como no tempo.

Para realizar o processo de conversão analógico-digital, duas funções devem ser executadas

pelo ADC: amostragem e quantização. Amostragem é o processo de obter amostras do

sinal de entrada em valores de tempo discretos. A taxa ou frequência de amostragem (fs)

determina o intervalo de tempo (Ts) entre duas amostras consecutivas. A expressão (2.1)

mostra a relação entre estas duas variáveis.

Ts =
1

fs
(2.1)

Para ser posśıvel a reconstrução do sinal processado, fs deve obedecer à regra imposta

pelo teorema de Nyquist [15]. Esta regra define que fs seja no mı́nimo igual a duas vezes
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Figura 3: Exemplo da conversão de um sinal analógico (curva azul) na sua representação
digital de N=3 bits (pontos vermelhos).

maior que a frequência do sinal amostrado.

De outro modo, uma vez obtidas amostras do sinal de entrada, o ADC atribui uma

palavra digital a cada amostra com base a uma tensão de referência (VREF ). Este processo

é chamado quantização. A sáıda digital do ADC é definida só para um número finito de

códigos dado pelo comprimento da palavra digital. Este comprimento é conhecido como

a resolução do conversor (quer dizer, o número de bits N do conversor). O mı́nimo valor

analógico na entrada que produz uma mudança na sáıda do ADC é definido como passo

de quantização e é equivalente ao bit menos significativo (Least Significant Bit-LSB)

do conversor. Este é dado por

∆ =
VREF
2N−1

(2.2)

Devido à finita resolução do ADC, o erro devido ao processo de quantização limita

a precisão2 do conversor. Esta limitação no processo de conversão analógico-digital é

definida como erro de quantização (εq) e pode-se encontrar como a diferença entre o sinal

de entrada original e o sinal na sáıda do ADC. Por exemplo, se um ADC ideal de 3

bits é excitado na sua entrada com um sinal tipo rampa, o comportamento da sáıda

digital como função da entrada analógica é mostrado na Figura 4a). Nese caso, o sinal de

entrada analógico é aproximado ao ńıvel de quantização mais próximo gerando-se o erro

devido ao processo de quantização. Na Figura 4b) se mostra o comportamento do erro

de quantização como função da entrada analógica.

2A precisão define-se como o erro total com que o conversor pode converter um valor analógico na sua
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Figura 4: (a) Caracteŕıstica entrada-sáıda de um ADC ideal de 3 bits; (b) Erro de quan-
tização do ADC.

O efeito desse erro pode ser diminúıdo com o aumento da resolução. Assumindo que

este erro é uma função aleatória não-correlacionada distribúıda uniformemente entre −∆
2

e ∆
2

, e é independente da entrada, o efeito do εq pode ser modelado como rúıdo adicionado

na sáıda do conversor. Este rúıdo recebe o nome de rúıdo de quantização. Este erro limita

a relação sinal-rúıdo (Signal to Noise Ratio-SNR) do ADC. A potência do rúıdo de

quantização se pode encontrar como segue

ε2
q =

1

∆

∫ ∆
2

−∆
2

ε2
qdεq =

ε3
q

3∆

∣∣∣∆
2

−∆
2

=
∆2

12
(2.3)

entrada, incluindo todas as diferentes fontes de erro (quantização, rúıdo, distorção, etc).
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Para realizar o cálculo da relação Sinal-Rúıdo de quantização (Signal to quantization

noise ratio-Sε2
qR), é utilizado como entrada um sinal senoidal puro percorrendo toda a

faixa de entrada (Full Scale-FS) com potência Ps. Esta é dada por

Ps =
1

Tss

∫ Tss

0

(
VREF

2

)2

sin2(ωt)dt =
V 2
REF

8
=
V 2
FS

8
(2.4)

onde: Tss é o peŕıodo do sinal senoidal, t é a variável de integração (o tempo), ω é a

frequência de oscilação em radianos do sinal, e VFS é o ńıvel total de tensão da faixa de

entrada. Juntando os resultados das equações (2.2), (2.3) e (2.4), a Sε2
qR pode ser escrita

como

Sε2
qR =

Ps

ε2
q

=

V 2
REF

8
∆2

12

=
3

2
22N (2.5)

Que pode ser expressa em decibéis (dB) como

Sε2
qR(dB) = 10 log

3

2
22N = 6, 02N + 1, 76(dB) (2.6)

A equação (2.6) é obtida com base no modelo do erro de quantização já mencionado e

é uma aproximação válida para resoluções maiores a 4 bits. No caso ideal que o processo

de conversão analógico-digital não seja perturbado por alguma fonte de rúıdo, a máxima

SNR que pode atingir uma palavra digital de N bits em uma largura de banda fs
2

é

6,02N+1,76 (dB). Observe que o processo de quantização limita o rendimento do ADC

em termos de linearidade.

2.1.1 Figuras de Mérito dos ADC

Devido à sua implementação f́ısica, o ADC sofre de imperfeições gerando um desvio

do seu comportamento ideal. Além da limitação em linearidade do ADC devido ao pro-

cesso de quantização, limitações em parâmetros de desempenho como: largura de banda,

velocidade, consumo de potência, tensão de alimentação, resolução, área, faixa dinâmica,

entre outros, são apresentadas no momento de projetar um ADC. Como vai se explicar

no desenvolvimento do projeto e é mostrado na Figura 5, os parâmetros já mencionados

dependem uns dos outros, fazendo o projeto do ADC um problema multidimensional.

Ademais, o nó do processo no que for implementado o conversor limita a sua velocidade,

linearidade e consumo de potência. Porém, para reduzir a complexidade do problema,
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estes últimos três parâmetros foram o ponto de partida para a escolha da arquitetura do

conversor como será explicado na próxima seção.

Linearidade

Velocidade
Consumo de

Potência

Área

Nó do
ProcessoTensão de

Alimentação 

Faixa
Dinâmica

Resolução

Largura de 
Banda

Figura 5: Compromisso entre os principais parâmetros de desempenho no projeto do
ADC.

Um método para agrupar em uma única quantidade numérica os parâmetros de pro-

jeto de um ADC tais como velocidade, linearidade e consumo de potência, é utilizar uma

figura de mérito (Figure of Merit-FoM). Principalmente, uma FoM permite encontrar

a eficiência dos conversores, mostrando a posição da pesquisa atual, bem como exibindo

as tendências em andamento no desenvolvimento dos ADCs. Duas figuras de mérito

muito adotadas na literatura são a de Walden (FoMw) [16] e de Schreier (FoMs) [17].

A primeira descreve a energia necessária para cada peŕıodo de conversão a fim de fornecer

informação da eficiência energética do conversor. Esta é definida como

FoMw =
PADC

2ENOB ×minimo(fs, 2ERBW )

(
fJ

conv.− step

)
(2.7)

onde: PADC é a potência consumida pelo conversor operando à frequência de amos-

tragem fs, ENOB é o número efetivo de bits do conversor3 e ERBW é a largura de

banda do conversor4. A máxima ERBW medida é limitada pelo teorema do Nyquist à

metade da fs. Uma baixa FoMw indica que o conversor usa menos energia no processo

de conversão analógico-digital, portanto é melhor.

A seguir, a FoMs é dada por

FoMs = SNDR + 10 log10

(
ERBW

PADC

)
(dB) (2.8)

Principalmente, a expressão (2.8) considera linearidade, velocidade e consumo de

potência do ADC. Em geral, e como será explicado mais tarde, para obter um melhor

desempenho (por exemplo, diminuir o efeito do rúıdo térmico em um circuito), se requer
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valores de capacitores proporcionalmente mais altos, que precisam ser carregados com

correntes proporcionalmente maiores, portanto aumentando o consumo de potência. Por

exemplo, assumindo uma ERBW constante, para ganhar 6 dB na SNDR da expressão

(2.8), precisa se aumentar 4 vezes o consumo de potência.

2.2 Seleção da Arquitetura e topologia

10 20 30 40 50 90
SNDR [dB]  

60 70 10080 110

1x10
6

1x10
5

1x10
4

1x10
3

1x10
2

1x10
1

1x10
0

1x10
-1

P
/f

s 
[p

J
] 

 

SAR Flash Folding Pipelined Sigma-Delta

Figura 6: Energia contra linearidade de alguns conversores do estado da arte [18].

Na prática, diferentes arquiteturas de conversores são expostas e estudadas na litera-

tura. As mais comuns são: Successive approximation register (SAR), Flash, Folding,

Pipelined e Sigma-Delta. Cada uma tem suas vantagens e desvantagens devido às suas

limitações na implementação. Algumas arquiteturas são ideais para aplicações de alta

velocidade, enquanto outras são ótimas para obter maior linearidade ou menor consumo

de potência. Na Figura 6, mostram-se os resultados em termos de energia5 e linearidade

de uma coleção de trabalhos do estado da arte apresentados nos últimos anos de diferen-

tes arquiteturas de conversores (dados obtidos de [18]). Só projetos implementados em

tecnologia CMOS foram considerados. Com base na Figura 6, conclui-se que a arquite-

tura SAR é a solução mais eficiente em termos de energia para o objetivo de projeto que

se quer atingir: um ADC com uma SNDR maior a 62 dB operando numa frequência

de amostragem de 20 MS/s. Na seguinte seção, a implementação t́ıpica da arquitetura

SAR será explicada. Ficará claro que a arquitetura SAR dificilmente pode combinar alta

3O número efetivo de bits (ENOB) é a relação sinal/rúıdo e distorção (Signal to Noise and Distortion
Ratio-SNDR) expressada em bits.

4A largura de banda (Effective Resolution Bandwidth-ERBW ) é a frequência do sinal de entrada
onde o ENOB do ADC irá cair 0,5 bits em relação ao valor do ENOB testado em baixa frequência.
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velocidade com alta resolução. Posteriormente, diferentes técnicas para implementar o

algoritmo SAR propostas nos últimos anos na literatura serão revisadas.

2.2.1 Estado da arte do conversor SAR

A primeira especificação que define um conversor é a sua arquitetura. O algoritmo

de conversão com que o ADC realiza o processo de conversão analógico-digital normal-

mente define a arquitetura do ADC. Particularmente, o conversor SAR implementa

um algoritmo baseado em aproximações sucessivas para encontrar a palavra digital que

melhor descreve à entrada analógica. Devido que a arquitetura SAR foi a escolhida, a

compreensão do funcionamento da implementação do circuito t́ıpico é útil.

A Figura 7 mostra o esquemático e o diagrama no tempo de um SAR ADC de 3 bit

baseado no prinćıpio de distribuição de carga [19,20]. Este é composto por um conversor

Digital-Analógico (Digital-to-Analog Converter-DAC) capacitivo, um comparador e o

circuito que implementa a lógica SAR. Uma explicação detalhada de cada circuito será

apresentada na seção 2.3. O relógio clkIN serve como referência para cada operação que

realiza o conversor.

SAR 
Logic

CC2C

b<2:0>

V

Comparador

clk
Sinais de 
Controle

Lógica
SAR

4C

DAC capacitivo

IN
REF

vIN

vX

clk

fase

Controle das 
chaves de 

amostragem

amostragem b2 b1 b0

decisão de bits

Ts

tempo

IN

Figura 7: Esquemático e diagrama no tempo de um SAR ADC de 3 bits.

O conversor opera em duas fases: amostragem e decisão de bits. Na fase de amostra-

5Energia é o consumo de potência P dividido pela frequência de amostragem fs.
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gem, a tensão de entrada analógica (vIN) é conectada às placas inferiores dos capacitores

do DAC através de chaves de amostragem CMOS, e as placas superiores (nó vX no

esquemático) são conectadas a terra.

A carga armazenada na fase de amostragem no DAC é igual a

Qamostragem = (4C + 2C + C + C)vIN = 8CvIN (2.9)

Quando a fase de amostragem terminar (borda de descida do sinal controle das chaves

de amostragem na Figura 7), as chaves de amostragem desconectam o sinal de entrada

do DAC enquanto a chave que conecta vX a terra deixa de conduzir iniciando a fase de

decisão de bits. Para a avaliação do bit mais significativo (Most Significant Bit-MSB),

a placa inferior do capacitor com ponderação 4C é conectada à tensão de referência VREF

enquanto as placas inferiores dos demais capacitores são conectadas à terra. A carga nos

capacitores pode-se encontrar como

QMSB = 4C(VREF − vX) + (2C + C + C)(0− vX) = 4CVREF − 8CvX (2.10)

Com base no prinćıpio de conservação da carga, QMSB é igual a Qamostragem. Juntado

os resultados obtidos nas equações 2.10 e 2.9 se obtém vX como

vX =
VREF

2
− vIN (2.11)

O valor de vX é amplificado por meio do comparador. Se vX <0, o resultado desta

comparação é “1”e é “0”se vX >0. Supondo que vX <0, “1”é armazenado no bit MSB

(b2). Para avaliar b1, a placa inferior do capacitor 4C é mantida em VREF , a tensão da

placa inferior do capacitor 2C comuta de terra para VREF e as placas inferiores dos demais

capacitores se mantém conectadas a terra. Neste caso, a carga nos capacitores é

QMSB−1 = (4C + 2C)(VREF − vX) + (C + C)(0− vX) = 6CVREF − 8CvX (2.12)

De novo, QMSB−1 é igual a Qamostragem, porém vX vai mudar para

vX =
3VREF

4
− vIN (2.13)
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O comparador agora vai decidir se 3VREF
4

< vIN . Se esta condição for válida, o

resultado desta comparação é “1”, pelo contrário é “0”. Supondo que a condição anterior

não é validada pelo comparador, então “0”é armazenado no bit b1. Para a avaliação do

LSB (b0) da palavra digital de sáıda do conversor, a placa inferior do capacitor 4C é

mantida em VREF , a tensão da placa inferior do capacitor 2C comuta de VREF para terra,

devido ao resultado obtido no bit b1, e a tensão na placa inferior do capacitor C comuta

de terra para VREF . Assim a carga nos capacitores será

QLSB = (4C + C)(VREF − vX) + (2C + C)(0− vX) = 5CVREF − 8CvX (2.14)

Portanto, o comparador vai decidir se

5VREF
8

< vIN (2.15)

Assumindo que a condição (2.15) é validada pelo comparador, “1”vai se armazenar em

b0. Finalmente, a palavra digital na sáıda do conversor é 101. Além do tempo requerido

para a obtenção da amostra, o algoritmo SAR requerN passos para encontrar uma palavra

digital de N -bits, quer dizer, na medida que aumenta o número de bits do conversor SAR,

o tempo requerido para a decisão dos bits também o faz. Dessa maneira, a arquitetura

SAR dificilmente pode combinar alta velocidade com alta resolução. Isso confirma que a

arquitetura SAR é eficiente para resoluções intermediárias como foi mostrado na Figura

6.

A arquitetura SAR tem sido muito estudada nos últimos anos pela indústria e pesqui-

sadores. Os principais escopos nas pesquisas são desenvolver novas técnicas e otimizações,

devido à sua alta eficiência no processo de conversão. Baixo consumo de potência em re-

soluções e velocidades médias são suas principais vantagens. É muito dif́ıcil expor todos

os avanços, estudos e melhorias feitas nos últimos anos na arquitetura SAR e isso está

fora do escopo deste trabalho de mestrado, mas algumas técnicas expostas em trabalhos

recentes foram revisadas.

A limitação principal dessa topologia é a relação exponencial entre o número de bits

do ADC e o número de capacitores para implementar o DAC capacitivo. Para cada

bit extra de resolução do ADC, precisa-se do dobro de área para o DAC. Como vai

ser explicado na próxima seção, uma capacitância equivalente no DAC muito grande

limita a largura de banda (velocidade) do conversor, além de aumentar consideravelmente
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o consumo de potência. Visando diminuir a área do DAC, diferentes estruturas SAR

têm sido apresentadas tais como: o DAC C-2C [21], DAC com capacitor ponte [22],

DACs h́ıbridos, resistivo-capacitivo (RC) [23, 24], ou MOSFET-capacitivo (MOS-CAP)

[25]. Dessa forma, além de reduzir a área total ocupada, essas estruturas permitem ter um

tempo de estabilização para o DAC maior e um menor consumo de energia do conversor.

Para reduzir ainda mais o consumo de energia, diferentes esquemas de chaveamento

no DAC para a decisão dos N bits do ADC têm sido desenvolvidos para implementar

o algoritmo SAR, pois o esquema convencional é pouco eficiente. A tabela 2 mostra

uma comparação das caracteŕısticas de alguns dos esquemas de chaveamento propostos

na literatura, tendo como referência o chaveamento convencional. Embora este esquema

de chaveamento consiga executar o algoritmo SAR corretamente, a sua implementação é

ineficiente devido ao desperd́ıcio de energia durante o processo de conversão analógico-

digital.

Tabela 2: Desempenho de alguns esquemas de chaveamento para implementação do algo-
ritmo SAR.

Esquema de Total de Total de Tensão de Energia de Tipo de Número de tensões
chaveamento capacitores chaves modo comum chaveamento6 amostragem de referência

Convencional [19,20] 2N 2N+1 constante 100% bottom-plate 1
Split-capacitor [27] 2N 2N+2 constante 62% bottom-plate 1
Energy-Saving [28] 2N 2N+2 constante 43% bottom-plate 1
Monotonic [29] 2N−1 2N variável 18% top-plate 1

Merged-Capacitor [30] 2N−1 2N constante 6% top-plate 2
Charge-average [31] 2N−1 2N+1 constante 4% top-plate 1

A Figura 8 mostra a implementação diferencial da arquitetura SAR com chaveamento

convencional. O funcionamento do circuito segue o mesmo prinćıpio de conservação da

carga que foi explicado anteriormente. A implementação do chaveamento convencional é

pouco eficiente em termos de energia principalmente por duas razões. Por um lado, na

fase da decisão dos bits, o consumo de energia nas transições de carga e descarga dos

capacitores não é equilibrado. Por outro lado, a maior quantidade de energia é consumida

carregando os capacitores de maior ponderação do DAC, quer dizer, nas decisões dos

primeiros bits. O consumo de energia médio de um SAR ADC de N bits aplicando o

esquema de chaveamento convencional é dado por [26]

Econv = ξ
N∑
i=1

2N+1−2i(2i − 1)CV 2
REF (2.16)

6Nessa coluna são reportados os consumos de energia médio dos esquemas de chaveamento revisados
da literatura neste trabalho. Por simplicidade, cada valor reportado nessa coluna é normalizado em
função da expressão encontrada em 2.16.
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onde ξ é um parâmetro que depende do esquema de chaveamento implementado. No

caso do chaveamento convencional, ξ=1 (impondo um valor de energia médio normalizado

em porcentagem igual a 100%) [19, 20]. Na fase de amostragem dessa implementação, o

sinal de entrada diferencial (vIN+-vIN−) é ligado às placas inferiores dos capacitores dos

DACs, enquanto as placas superiores (nós vX+ e vX−) são ligadas a uma tensão de modo

comum (VCM). Por causa disso, a tensão de modo comum no comparador é igual a VCM

e constante na fase da decisão dos bits.

CC2C
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Lógica
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CC2C4C
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Controle
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VREF
vIN+

IN
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vIN-

vX-

vX+

Figura 8: Implementação diferencial para uma arquitetura SAR ADC de 3 bits com
chaveamento convencional.

Em [27], é proposto o esquema de chaveamento split-capacitor que reduz o consumo

de energia no chaveamento em um percentual de 38% (nesse caso, ξ=0.62 na equação 2.16)

comparado ao chaveamento convencional. Essa redução de energia é atingida equilibrando

o consumo de energia nas transições de carga e descarga dos capacitores e diminuindo a

energia consumida nas decisões dos primeiros bits ao dividir o capacitor de maior pon-

deração nos DACs (4C na Figura 8) em sub-DACs (2C-C-C), como é mostrado na Figura

9. Consequentemente, são requeridos o dobro de chaves para executar o chaveamento

no DAC e o algoritmo para implementar a lógica SAR é mais complexo. O processo de

amostragem é semelhante ao da implementação do chaveamento convencional.

O trabalho [28] propõe o chaveamento chamado de energy-saving. Dessa maneira,

o consumo de energia médio, devido ao chaveamento no DAC, é diminúıdo em um per-

centual de 57% (usando o resultado da equação 2.16, nesse caso, ξ=0.43), tendo como

referência o chaveamento convencional. A fim de reduzir o consumo de energia durante as

transições na decisão dos bits, diferente do [27], nesse esquema não é dividido o capacitor

MSB do DAC, mas sim o capacitor MSB-1, como é mostrado na Figura 10. Ademais,

para diminuir o consumo de energia na primeira transição do chaveamento, todas as placas

inferiores dos capacitores que compõem o DAC são descarregadas a terra. Consequen-

temente, nessa transição o DAC não consome energia. O sinal de entrada diferencial é

ligado às placas inferiores dos capacitores do DAC, enquanto as placas superiores são
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Figura 9: Implementação diferencial para uma arquitetura SAR ADC de 3 bits com
chaveamento split-capacitor.

ligadas à tensão de alimentação (VDD) na fase de amostragem. Nesse caso, devido à

implementação do chaveamento, a tensão de modo comum no comparador é constante e

converge para VDD/2 na fase da decisão dos bits.

Até agora, todos os trabalhos citados, que propõem algum esquema de chaveamento,

ligam o sinal de entrada às placas inferiores dos capacitores que compõem o DAC na fase

de amostragem. Esta técnica é conhecida como bottom-plate sampling. De outra forma, em

[29], é implementada a técnica top-plate sampling. Esse tipo de chaveamento é chamado

de Monotonic. Nesse caso, na fase de amostragem, o sinal diferencial de entrada analógico

é ligado às placas superiores (nós vX+-vX− na Figura 11) dos capacitores que compõem o

DAC diferencial, enquanto as placas inferiores são ligadas a VREF . Particularmente em

tal caso, o MSB, na sáıda do conversor, é encontrado sem fazer chaveamento nos DACs,

porque as tensões armazenadas nas placas superiores de cada DAC na fase de amostragem

são comparadas diretamente começando a fase de decisão dos bits. Graças a isso e ao

chaveamento monotônico, comparado ao convencional, esse esquema consegue diminuir o

consumo de energia médio, devido ao chaveamento no DAC, em uma porcentagem até

de 82% (nesse caso, ξ=0.18 na equação 2.16), além de que a área dos DACs diminui pela

metade. Devido à implementação do chaveamento, nesse caso, a tensão de modo comum

no comparador é variável e converge para terra na fase da decisão dos bits. Isso gera não

linearidade pela dependência entre o offset do comparador e os valores armazenados da

tensão de entrada no DAC.
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Figura 10: Implementação diferencial para uma arquitetura SAR ADC de 3 bits com
chaveamento energy-saving.
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Figura 11: Implementação diferencial para uma arquitetura SAR ADC de 3 bits com
chaveamento monotonic.

Como uma solução para isso e para reduzir a energia média que consome o DAC,

em [30], é proposto o esquema de chaveamento merged-capacitor. A Figura 12 mostra a

implementação desse esquema de chaveamento. Da mesma forma que o esquema anterior,

a tensão de entrada diferencial é aplicada nas placas superiores dos capacitores do DAC,

porém, as placas inferiores são ligadas a uma tensão VCM na fase de amostragem. Assim,

a tensão de modo comum no comparador é constante e igual a VCM na fase da decisão

dos bits. Ademais, comparado a [29], uma redução em até 12% (nesse caso, ξ=0.06 na

equação 2.16), de energia média que consome o DAC pode ser alcançada.

O esquema de chaveamento charge-average é proposto em [31]. Nesse caso, suponha a

implementação mostrada na Figura 13. Nesse trabalho, várias estratégias já apresentadas
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Figura 12: Implementação diferencial para uma arquitetura SAR ADC de 3 bits com
chaveamento merged-capacitor.

nos trabalhos anteriores são utilizadas. Por um lado, é utilizada a técnica top-plate

sampling e aproveita-se a vantagem de usar DACs de N-1 bits para implementar o ADC

de N bits, semelhante aos trabalhos [29, 30]. Por outro lado, os capacitores de maior

ponderação nos DACs são divididos em sub-DACs semelhante a [27]. A diferença dos

demais esquemas de chaveamento apresentados até agora, em [31] não são carregados

(ou descarregados) diretamente todos os capacitores por meio da fonte de alimentação

em toda a fase de decisão dos bits. Isso é atingido fazendo chaveamento entre as placas

inferiores dos capacitores que compõem cada DAC da estrutura diferencial e, assim, a

carga é distribúıda para encontrar a palavra digital por meio do algoritmo SAR. Como

consequência disso, o consumo de energia devido ao chaveamento no circuito DAC é

reduzido em um percentual de 96% (ξ=0.04) em comparação ao esquema de chaveamento

convencional e não é necessária uma tensão de referência extra. Por outro lado, mais

chaves para ligar (ou desligar) as placas inferiores dos capacitores que compõem cada DAC

da estrutura diferencial são necessárias, aumentando a complexidade da implementação

da lógica SAR.

Observe que todos os esforços para atingir boa eficiência em termos de energia no

chaveamento do DAC acarreja penalidades no projeto, tais como: capacitores, chaves e

tensões de referência extras no DAC, mudança na tensão de modo comum do comparador

(que se traduz em não linearidade na sáıda do conversor), complexidade na implementação

da lógica, entre outras. Com base no antes dito, a topologia escolhida para implementar

a arquitetura SAR neste trabalho é baseada no esquema merged-capacitor. Embora uma

tensão de referência extra seja necessária no DAC, esse tipo de chaveamento é eficiente

para atingir algumas das principais especificações do projeto definidas: mı́nimo consumo

de área e potência, e bom desempenho em termos de velocidade e linearidade. Além
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Figura 13: Implementação diferencial para uma arquitetura SAR ADC de 3 bits com
chaveamento charge-average.

disso, devido à semelhança entre esse esquema e o monotonic, a implementação da lógica

proposta nesse último pode ser aproveitada diminuindo a complexidade do projeto que

se quer desenvolver. Com ajuda da expressão (2.6), para atingir 62 dB na linearidade

do ADC só considerando a degradação devido ao erro do processo de quantização, a

especificação mı́nima no número efetivo de bits para o conversor deve ser 10. Todavia,

para permitir alguma degradação na implementação do ADC devido às diferentes fontes

de rúıdo e distorção, uma resolução de 11 bits foi selecionada.

Seguindo, as principais considerações no projeto dos circuitos que compõem a topo-

logia escolhida foram revisadas da literatura e são apresentadas.

2.3 Considerações de Projeto

Conforme explicado na seção 2.1 do atual caṕıtulo, no processo de conversão analógico-

digital, duas funções são realizadas: amostragem e quantização. Para um conversor SAR,

o processo de amostragem é feito pelo circuito de rastreamento e retenção (Track and

Hold — T&H). Por outro lado, o processo de quantização é realizado pelo circuito DAC

e o circuito comparador. O circuito lógico do conversor implementa o algoritmo SAR,

controla os circuitos já mencionados e entrega a palavra digital na sáıda do ADC. Nesta

seção, análises e considerações do projeto de cada circuito são revisadas.
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2.3.1 Circuito de rastreamento e retenção (T&H)

A Figura 14 mostra a implementação t́ıpica do circuito T&H. Este é composto por

uma capacitância de amostragem (Cs) e uma chave de amostragem (CHs) controlada

por um sinal de relógio (clkS), operando numa certa frequência de amostragem (fs). O

circuito T&H tem dois modos de operação: rastreamento e retenção. Em modo rastrea-

mento, a chave conduz (clkS=VDD) e a tensão de sáıda (vOUT ) segue à tensão de entrada

(vIN). No instante da borda de descida de clkS, o valor da tensão da amostra é obtido.

Em modo retenção, a chave deixa de conduzir (clkS=0) e o valor da tensão da amostra

obtida fica armazenada como carga no Cs até uma nova borda de subida de clkS aconte-

cer. Dependendo da arquitetura, CHs pode ser fisicamente implementada por dispositivos

PMOS, NMOS ou CMOS. Por outro lado, na arquitetura SAR, Cs é composto pelo

DAC capacitivo. Devido à implementação f́ısica, as chaves MOS sofrem várias imper-

feições. A seguir, serão analisadas as considerações de projeto mais importantes com base

em uma implementação de chave NMOS. Na sub-seção 2.3.2 o estudo das considerações

de projeto do DAC capacitivo serão explicadas.

v (t)IN v (t)OUT

fs

CH
Cs

s

t t

clkS

=1/Ts

Figura 14: Implementação do circuito T&H.

2.3.1.1 Resistência finita da chave

Quando o transistor NMOS é usado como chave no circuito T&H (consulte à Figura

15a) e opera em modo rastreamento (a tensão na porta da chave é igual a VDD e a tensão

entre dreno e fonte é pequena), a resistência entre dreno e fonte devido à implementação

f́ısica é igual a

Rs =
1

µnCox
W
L

(vGS − Vth)
(2.17)

onde: µn é a mobilidade do elétron no canal, Cox é a capacitância do óxido de porta
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por unidade de área, W e L são a largura e comprimentos efetivos do dispositivo respec-

tivamente, vGS é a tensão entre os terminais de porta e fonte e Vth é a tensão de limiar

do transistor. A expressão (2.17) mostra que o valor resistência da chave Rs depende da

diferença de tensão vGS − Vth. Por um lado, no modo de rastreio a tensão vGS é igual a

VDD-vIN , portanto Rs depende do ńıvel de tensão de entrada, causando distorção no sinal

de sáıda do T&H. Por outro lado, a tensão de limiar do transistor NMOS é dada por

Vth = Vth0 + γb

(√
|2ΦF + vSB| −

√
|2ΦF |

)
(2.18)

onde: Vth0 é a tensão de limiar do transistor sem efeito corpo, γb é um coeficiente do

efeito corpo, ΦF é o potencial de Fermi e vSB é a diferença de tensão entre os terminais

de fonte e corpo do transistor NMOS [32]. A expressão (2.18) mostra que Vth depende

de vSB. No caso da implementação do circuito T&H da Figura 15a, vSB é igual a vIN .

Juntando as expressões (2.17) e (2.18), se pode concluir que devido ao efeito corpo, Rs

varia em função do ńıvel de tensão de entrada, causando distorção no sinal de sáıda do

T&H7.

Além disso, para ńıveis de tensão de entrada maior do que VDD-Vth, a resistência da

chave será infinita, portanto, limitando a faixa dinâmica na entrada do conversor.

CsvIN vOUT

clkS

(a)

Cs
R s

vIN vOUT

(b)

Figura 15: (a) Circuito T&H implementado com chave NMOS; (b) Circuito equivalente
em modo rastreamento.

2.3.1.2 Largura de banda

No modo rastreio, o circuito T&H forma uma rede RC como se mostra na Figura

15b. A frequência de corte da rede RC é dada por

f−3dB =
1

2πRsCs
(2.19)

7Neste documento, salvo seja indicado o contrário, é assumido que os terminais de corpo dos transis-
tores PMOS e NMOS são ligados a VDD e terra, respectivamente.
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A equação (2.19) define que o circuito T&H limita a largura de banda do conversor.

Idealmente, obedecendo ao teorema de Nyquist, a largura de banda do T&H deve ser

maior a fs
2

. Se o T&H for projetado com pouca largura de banda (menor a fs
2

), o sinal

amostrado sofrerá atenuação diminuindo o ERBW do conversor.

2.3.1.3 Tempo de estabilização

O tempo de estabilização no circuito T&H operando em modo de rastreamento pode

ser analisado aplicando à entrada do circuito um pulso do tipo Heaviside de escala com-

pleta como se mostra na Figura 16. O sinal de sáıda no tempo pode ser expresso como

vOUT (t) = (VDD − Vth)(1− e−
t

RsCs ) (2.20)

Se o sinal na entrada no T&H muda instantaneamente, seria desejável que sua sáıda

também o fizesse. Porém, pela limitada largura de banda do circuito, o sinal de sáıda

precisa de suficiente tempo para se estabilizar. Para ter suficiente tempo para o sinal de

sáıda no T&H se estabilizar, o tempo em modo rastreamento do circuito pode ser maior.

Assim, o tempo de estabilização no circuito T&H limita a máxima velocidade de operação

do conversor.

Cs
Rs

t

DDDDV

vIN vOUT

vIN vOUT
V

0t0

Ideal

Atual

Figura 16: Circuito para a análise do tempo de estabilização do T&H.

2.3.1.4 Rúıdo térmico

Rúıdo térmico gerado pela chave perturbará o sinal de sáıda através da rede RC. Este

é igual a

V
2

n = 4KBTkRsBW (2.21)

onde KB é a constante de Boltzmann, Tk é o valor absoluto da temperatura em Kelvin

e BW é a largura de banda do espectro do rúıdo térmico. A quantidade média de rúıdo

gerada no sinal de sáıda através do capacitor de amostragem Cs pode ser encontrada
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integrando a sua versão filtrada através da rede RC em todas as frequências do rúıdo

térmico gerado pela chave, isso dá

V
2

n,out =

∫ ∞
0

4KBTkRs

1 + (2πfRsCs)2
df =

KBTk
Cs

(2.22)

A equação (2.22) mostra que o rúıdo médio gerado na sáıda do circuito não depende

do valor de Rs, mas é determinado pela capacitância de amostragem Cs. Intuitivamente,

isso ocorre porque se, por um lado, para valores maiores de Rs o rúıdo térmico gerado

pela chave é maior. Por outro lado, a largura de banda do circuito diminui na mesma

proporção.

2.3.1.5 Injeção de carga

A carga na camada de inversão armazenada no canal condutivo quando a chave fun-

ciona no modo de rastreamento, causará uma queda de tensão no sinal de sáıda porque,

quando a chave é desligada, essa carga abandona o canal e fluirá para o dreno e a fonte

da chave. Em condições de inversão forte, a carga acumulada pode ser expressa aproxi-

madamente como

Qch ≈ CoxWL(vGS − Vth) (2.23)

Esse efeito muda o valor da tensão armazenada em Cs e gera distorção na sáıda do

T&H porque depende do ńıvel de tensão de entrada. Além disso, a carga injetada nos

terminais de dreno e fonte depende das impedâncias vistas nesses nós e do tempo de borda

descendente do clkS [33], veja a Figura 17.

Cs
<<0.5Qch >>0.5Qch

Rin

vIN vOUT

clkS

Figura 17: Circuito para análise de injeção de carga. A carga procura o caminho de
impedância mais baixa, Rin é a resistência de entrada equivalente da fonte do sinal.
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Cs

CovCov Δv 

vIN vOUT

clkS

Figura 18: Circuito para a análise do efeito do clock feedthrough.

2.3.1.6 Clock feedthrough

A capacitância formada entre o material da porta e as difusões dos terminais de dreno

e fonte, causará um acoplamento dos componentes de alta frequência de clkS gerando uma

queda de tensão na sáıda do circuito T&H quando a chave corta. Este efeito é conhecido

como Clock feedthrough e é ilustrado na Figura 18. A queda de tensão em Cs devido ao

efeito do Clock feedthrough pode ser expressa como

∆v =
−Cov

Cov + Cs
VDD (2.24)

A equação (2.24) mostra que ∆v é independente do ńıvel do sinal de entrada, as-

sumindo que Cov é constante. Em uma primeira aproximação, este efeito não contribui

com distorção, mas gera uma tensão de offset que é cancelada em uma implementação

diferencial do circuito.

2.3.1.7 Feedthrough em modo retenção

Quando a chave está desligada, os nós de entrada e sáıda do circuito T&H são aco-

plados através de uma pequena capacitância parasitária (Cds) entre os terminais de dreno

e fonte da chave de amostragem. Mostrado na Figura 19, componentes de alta frequência

do sinal de entrada vIN são injetados via Cds no nó de sáıda vOUT . Este efeito é conhecido

como feedthrough em modo retenção e corrompe o processo de conversão analógico-

digital, principalmente quando o processo de quantização é realizado.

2.3.2 Conversor Digital-Analógico (DAC)

Amostras do sinal de entrada são obtidas por meio do circuito T&H como já foi dito

antes. Essas amostras são convertidas para os códigos digitais que melhor as representam
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CsCdsvIN vOUT

Figura 19: Circuito para análise do efeito feedthrough em modo retenção.

por meio do algoritmo SAR baseado em um conjunto de tensões de referência com pon-

derações binárias geradas através de um DAC capacitivo. O DAC é o dispositivo que

converte códigos digitais na sua entrada em valores analógicos (tensões ou correntes) na

sua sáıda.

CC2C4C

V

2 C
N-1

2 C
N-2

2 C
N-3

2 C
N-4 v

D
N-1~D0

OUT

REF

Figura 20: DAC capacitivo de N bits.

A Figura 20 mostra a implementação t́ıpica de um DAC capacitivo de N bits. Esse

é composto por 2N capacitores e chaves que ligam as placas inferiores dos capacitores

a VREF (através de transistores PMOS) ou terra (através de transistores NMOS). Os

capacitores usados são múltiplos de dois de um capacitor unitário (C).

Para encontrar a expressão da relação entrada-sáıda do DAC da Figura 20, suponha

que como resposta de uma palavra digital de N bits (DN−1 ∼ D0), as placas inferiores de

um total de M capacitores são ligados à tensão de referência (VREF ) e as demais a terra.

Como consequência disso, a tensão analógica de sáıda (vOUT ) do DAC pode escrever-se

como:

vOUT =
MVREF

2N
(2.25)

Obtida a expressão (2.25) pode concluir-se que vOUT depende do número M de capa-

citores ligados a VREF . De outro modo, pode estender-se (2.25) para:

vOUT =
(2N−1CDN−1 + 2N−2CDN−2 + ...+ 21CD1 + 20CD0)VREF

2NC
(2.26)
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Devido à implementação f́ısica do DAC capacitivo, a expressão (2.26) sofre mudanças

não desejadas. Por um lado, como foi revisado acima, similarmente ao caso da chave

de amostragem, rúıdo térmico gerado pelas chaves de controle ligadas nas placas inferio-

res dos capacitores do DAC e rúıdo em VREF podem acoplar-se em vOUT como as suas

versões filtradas. Por outro lado, as mudanças instantâneas nos códigos de entrada de-

vem causar uma mudança instantânea em vOUT , porém, devido à resistência finita entre

dreno e fonte das chaves, será formada uma rede RC, limitando a máxima velocidade

de operação do DAC. Nesse caso, o comportamento de vOUT será exponencial, similar

ao mostrado na Figura 2.20. Além disso, quando os capacitores são fabricados, esses

sofrem variações nas suas caracteŕısticas elétricas, nas suas dimensões e na espessura da

camada do dielétrico. Essas variações são aleatórias e independentes do tempo. O desvio

aleatório dos parâmetros f́ısicos e elétricos dos capacitores projetados para serem idênticos

é conhecido como mismatch.

Geralmente em um processo CMOS, supõe-se que o valor de um capacitor é uma

variável aleatória e segue uma distribuição Gaussiana [12, 34]. Em geral, um capacitor

Cn é modelado como [26]

Cn = KcA (2.27)

σ

(
∆Cn
Cn

)
=
Kσ√
A

(2.28)

onde: Kc é o parâmetro de densidade do capacitor, A é a área do capacitor, σ (∆Cn/Cn)

é o desvio padrão da variação relativa do Cn e Kσ é uma constante que descreve a variação

aleatória do valor de Cn. Desse modo, espera-se que quando a área do capacitor aumente,

sua variação relativa ∆Cn/Cn diminuirá. Para esclarecer o antes dito, suponha dois ca-

pacitores projetados para ser idênticos. Devido às variações randômicas nas dimensões, o

valor dos capacitores têm uma variação relativa que pode escrever-se como:

∆Cn
Cn

=
∆Lc
Lc

+
∆Wc

Wc

− ∆td
td

(2.29)

onde: ∆Lc
Lc

, ∆Wc

Wc
e ∆td

td
são as variações relativas entre o comprimento, largura e a

espessura do dielétrico dos capacitores, respectivamente. Para diminuir as variações re-

lativas entre capacitores projetados como iguais, as dimensões Wc e Lc dos capacitores

podem ser aumentadas, mas o td não uma vez que é imposto pelo nó tecnológico.
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2.3.2.1 Erros em SAR ADCs devido ao mismatch nos capacitores

Na implementação da Figura 20 devido ao mismatch, a relação entre os capacitores

encontrada na expressão (2.26) sofre desvios. O maior desvio do comportamento ideal da

tensão de sáıda do DAC, ocorre na transição do capacitor de maior ponderação (2N−1C)

ou MSB do DAC (0111...1 a 1000...0). Intuitivamente, isso acontece devido a que todos

os desvios devido ao mismatch em cada capacitor que compõe o DAC são acumulados.

Para entender este fenômeno, na Figura 21a é representado de modo visual as variações

devido ao mismatch em uma matriz de capacitores. Idealmente, todos os capacitores

devem ter uma cor similar à azul-cobalto, mas pelo efeito do mismatch mudam a cor

randomicamente entre azul piscina e azul-marinho. Em tal caso, o capacitor unitário (C)

pode ser modelado como [35]

C = µc + σc (2.30)

onde µc e σc são a média e o desvio padrão da distribuição Gaussiana da Figura 21a,

respectivamente.
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Figura 21: (a) Distribuição Gaussiana do capacitor unitário em uma matriz de capaci-
tores; (b) Efeito do mismatch nos capacitores do DAC na curva de transferência de um
SAR ADC de 11 bits, com VREF=1,8 V.

Na integração do conversor SAR, se os capacitores do DAC não tiveram mismatch,

a caracteŕıstica da sáıda como função da entrada assemelha-se a uma linha reta como é

mostrado na Figura 21b. Isso é devido a que todas as tensões de referência geradas pelo

DAC são idealmente perfeitas, quer dizer, que as ponderações da expressão (2.26) são

espaçadas uniformemente em potências de dois (C, 2C, 4C,..., 2N−1C). Assim, os ńıveis de
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quantização para o ADC têm o mesmo tamanho, que idealmente é o passo de quantização

∆. Porém, quando o efeito de mismatch está presente nos capacitores do DAC, a curva

de transferência entrada-sáıda do SAR ADC sofre desvios do seu comportamento ideal.

De fato, as tensões de referência já não estão mais uniformemente espaçadas, portanto,

os passos de quantização vão diferir de ∆. Como é mostrado na Figura 21b, a curva

vermelha tem desvios nas direções horizontal e vertical do plano. Por um lado, no caso

dos desvios horizontais indicam que para diferentes valores de entrada analógicos vão se

obter os mesmos códigos digitais na sáıda. Assim, parte da faixa das tensões analógicas

de entrada é perdida. Em outras palavras, o ADC não tem comportamento monotônico8.

Por outro lado, quando a curva de transferência tem desvios na direção vertical, implica

que alguns códigos digitais não aparecem na sáıda. Finalmente, erros de mismatch nos

capacitores do DAC também estão presentes devido aos efeitos de gradientes no processo

de fabricação e temperatura, entre outros. Estratégias no layout no projeto do DAC

tais como centroide comum e o uso de elementos dummy podem reduzir a influência no

desempenho do ADC desses tipos de erros.

2.3.3 Comparador

A função principal do comparador é amplificar as suas entradas diferenciais de tensão

analógicas e gerar uma decisão digital nas suas sáıdas. Na Figura 22 mostra-se um exemplo

da implementação de um comparador dinâmico [36]. O comparador compreende um

estágio pré-amplificador (transistores M1 e M2), um estágio de latch (transistores M3-

M6) e tem dois modos de operação: reset e regeneração. Quando o sinal de relógio clkC

está em ńıvel baixo, Mt está na região de corte e assim, não flui corrente pelo circuito.

Ao mesmo tempo, as chaves S1-S2 e S3-S4 forçam os nós vX-vY e vOCN -vOCP a VDD.

Quando o sinal de relógio clkC vai para o ńıvel alto, os nós vX-vY e vOCN -vOCP são

desligados de VDD, o transistor Mt é ligado e M1-M2 comparam as entradas vICN -vICP . A

forte realimentação positiva nos nós de sáıda, amplifica a diferença nas tensões de entrada

forçando uma sáıda ir para VDD e a outra para terra. Devido a que só consumem potência

no momento das bordas de subida e descida do relógio, os comparadores dinâmicos são

ótimos para economizar energia no processo de conversão analógico-digital. Seguindo, as

principais imperfeições do comparador dinâmico são revisadas.

8Quando o valor analógico na entrada do ADC aumenta, assim o faz o código na sua sáıda. Porém,
quando o antes dito não é atingido pelo ADC, o conversor tem comportamento não monotônico. A
não-monotonicidade no ADC resulta na perda de códigos devido a que nunca aparecerem para algum
valor do sinal de entrada analógico.
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Figura 22: Comparador dinâmico.

2.3.3.1 Rúıdo Kickback

As variações abruptas de tensão nos nós de sáıda do comparador são acopladas através

das capacitâncias parasitárias dos transistores de entrada. Devido a que a impedância de

sáıda do DAC difere de zero, a tensão gerada por esse sofre mudanças na fase de decisão

dos bits do conversor SAR por causa desse efeito de acoplamento, o que pode degradar

a precisão do conversor. Esse tipo de perturbação é chamada rúıdo kickback. Em uma

implementação diferencial do DAC se as capacitâncias parasitárias no nó de sáıda desse

não estiveram equilibradas, o efeito do rúıdo kickback gera não linearidade, pois terá

maior influência de um lado do que do outro como se observa na Figura 23.

M1 M2

Mt

0 v

Ruído kickback

VDD

OCP

clkC

vOCN

vICP

vICN

Figura 23: Rúıdo kickback no comparador dinâmico.

2.3.3.2 Offset

Idealmente o circuito da Figura 22 é simétrico e a sáıda diferencial vai para VDD

quando vICP é maior que vICN , e −VDD no caso contrário. Porém, quando o mismatch
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está presente, a curva de transferência do comparador sofre um desvio da sua condição

ideal como é mostrado na Figura 24 (curva vermelha).

0

Offset

-vICNvICP

-v
OCN

v
OCP

VDD

VDD

-VDD

-VDD

Figura 24: Offset no comparador dinâmico.

A tensão de offset em um comparador dinâmico é principalmente imposta por dois

tipos de erros: 1) mismatch estático devido à variação nos parâmetros dos transistores tais

como suas dimensões e a tensão limiar Vth e 2) mismatch dinâmico devido ao desequiĺıbrio

das capacitâncias parasitárias no traço do layout. O offset estático do comparador da

Figura 22 pode ser expresso como [37]

VOFFSET = ∆Vth1,2 +
(VGS − Vth)1,2

2

(
∆S1,2

S1,2

+
∆R

R

)
(2.31)

onde: ∆Vth1,2 é o mismatch entre as tensões de limiar dos transistores de entrada M1 e

M2, S1,2 e ∆S1,2 são as dimensões f́ısicas de M1 e M2 e seu mismatch, respectivamente. R

é a resistência equivalente de carga vista pelos drenos de M1 e M2 e ∆R é seu mismatch.

A maior contribuição de offset é imposta pelos transistores de entrada do comparador. A

tensão de offset pode ser diminúıda aumentando as dimensões dos transistores de entrada

e diminuindo (VGS − Vth)1,2, porém, não é totalmente removida.

2.3.3.3 Rúıdo térmico

Devido a que o comparador tem uma entrada analógica, mas uma sáıda digital, a

análise do rúıdo difere da t́ıpica. O rúıdo referido à entrada do comparador da Figura 22

pode ser modelado como [36]:

V
2

n,in =
(VGS − Vth)1,2

Vth1,2

(
4KBTkγ

CX,Y
+

(VGS − Vth)1,2

Vth1,2

KBTk
2CX,Y

)
(2.32)

onde: o coeficiente γ é um fator do rúıdo térmico e CX,Y são as capacitâncias vistas nos
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nós vX e vY . Da expressão (2.32) pode-se concluir que V
2

n,in é inversamente proporcional

às capacitâncias de carga dos transistores de entrada. Ao mesmo tempo, o consumo

de potência do comparador é diretamente proporcional às mesmas capacitâncias. Como

resultado, se obtém um compromisso direto entre potência e linearidade no comparador.

Por outro lado, o rúıdo na sáıda do comparador deve ser modelado como uma taxa

de erro de bit (Bit error rate-BER). A BER expressa que a decisão do comparador tem

uma certa probabilidade de falhar devido ao rúıdo. A relação entre a probabilidade de

obter um “1” lógico na sáıda do comparador (P1) e o rúıdo de entrada é dada pela função

de erro (Error function-ERF ) [40]:

P1 =
1

2

1 + erf

vICP − vICN√
2V

2

n,in

 (2.33)

2.3.3.4 Metaestabilidade

A metaestabilidade em um comparador é definida como a incapacidade do circuito em

responder com um ńıvel lógico de sáıda válido a uma pequena diferença de tensão analógica

de entrada em um tempo limitado. A fim de entender o problema de metastabilidade, a

Figura 25 mostra três posśıveis situações do sinal de sáıda do comparador vOCP , sendo

a tensão de entrada diferencial (∆vIN = vICP -vICN) do comparador da Figura 22: ∆vIN

grande, ∆vIN pequena e ∆vIN ≈ 0. Por simplicidade somente vOCP é mostrada na Figura

25, pois esse sinal é complementar ao vOCN .

clkC
vIN grande
vIN pequena
vIN   0

vO nível lógico 
indefinido

nível lógico "1"

{
{{

nível lógico "0"

tempo [s]  

vO
C
P
 [

V
] 

 

VDD

0

Figura 25: Metaestabilidade no comparador.

Aproximadamente, a tensão de sáıda diferencial do comparador na fase de regeneração

se pode escrever como [38]

∆vOC(t) = vOCP − vOCN = ∆vINApe
t
τ (2.34)
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onde Ap é o ganho do estágio de pré-amplificação e τ é a constante de tempo na

fase de regeneração do latch. Para pequenas tensões de entrada diferenciais, a sáıda leva

mais tempo para atingir um ńıvel lógico válido. Se os dados de sáıda do comparador

são lidos quando se situam entre a região do ńıvel lógico “1”e a região do ńıvel lógico

“0”, esses dados podem gerar erros, pois o ńıvel lógico é indefinido. Se a tensão de

entrada diferencial do comparador for exatamente zero, e o comparador for perfeitamente

equilibrado quando o comparador opera na fase de regeneração, o tempo necessário para

atingir um ńıvel lógico válido será teoricamente infinito. No entanto, o rúıdo gerado pelos

transistores de entrada do comparador (M1 e M2 na Figura 22) tornam essa condição

pouco provável. Além disso, para evitar que o comparador defina em estado errado, é

muito importante que o layout do latch seja o mais simétrico posśıvel [39].

2.3.4 A lógica SAR

Além dos circuitos já apresentados, uma lógica é necessária para o controle das

operações do conversor e armazenamento da palavra digital de sáıda. A lógica pode

ter duas formas de operação que são: śıncrona [40] ou asśıncrona [41]. Como exemplo,

na Figura 26 é mostrado o prinćıpio de operação dessas para a implementação de um

conversor SAR de 4 bits.

Esses dois tipos de operação para implementar o algoritmo SAR têm diferentes pro-

priedades, e podem ser listadas como segue.

• Por um lado, para implementar a lógica śıncrona, um relógio externo (clkIN) de alta

frequência é necessário, pois esse realiza o controle de cada operação do conversor

(amostragem e decisão dos bits). A frequência desse pode ser dado por:

fclkIN = (N + 1)fs (2.35)

onde: N é o número de bits do conversor e fs é a frequência de amostragem

(fs=1/Ts). Particularmente, se for implementada uma lógica com operação śıncrona

no atual trabalho, um relógio externo de pelo menos 240 MHz seria necessário. Por

outro lado, na operação asśıncrona o relógio clkIN controla só o tempo de duração

da fase de amostragem e o começo da fase decisão dos bits com a sua borda de

descida. A sua frequência é definida pela frequência de amostragem do conversor.

• Além do dito acima, o sinal de controle do comparador (clkC) na operação śıncrona

tem um ciclo de trabalho (quando clkC é alto) constante e tem como referência a
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da lógica asíncrona

Figura 26: Diagramas de tempo da operação: (a) śıncrona; (b) asśıncrona.

clkIN . Ainda, o sinal clkC é gerado internamente na operação asśıncrona. O ciclo

de trabalho é variável e depende do tempo de decisão do comparador. Nesse tipo

de operação, um sinal indicando que a comparação foi realizada é necessário, pois

esse força a terminar a fase de comparação (clkC vai para baixo) e começar a fase

de reset no comparador.

• Como é mostrado na Figura 26(a) para a operação śıncrona, mesmo que a com-

paração seja conclúıda antes da borda de descida do clkC , a próxima operação

(estabilização do DAC-D/ fase de reset-R) não segue imediatamente, gerando-se

uma margem de tempo para a comparação (M). Isso é devido a que, para iniciar a

próxima operação, a lógica deve aguardar até a borda de descida do clkC acontecer.

Da mesma maneira acontece na fase de reset: uma nova comparação só vai ser

executada quando a borda de subida do sinal clkC acontecer deixando uma margem

de tempo de R/D (Md). Por outro lado, como é observado na 26(b), a margem de

tempo da lógica asśıncrona (Ma) é maior porque cada operação ser executada imedi-

atamente após terminar a anterior. Desta forma, pode-se concluir que a velocidade

de conversão da operação asśıncrona é maior que uma śıncrona.
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3 IMPLEMENTAÇÃO DO ADC

Neste caṕıtulo, apresenta-se o projeto em ńıvel de transistores dos circuitos que

compõem o conversor e a sua arquitetura. Além disso, as principais considerações na

implementação do layout são descritas. O ADC foi projetado em uma tecnologia CMOS

de 180 nm da TSMC. Simulações post-layout foram feitas para verificar o desempenho

atingido pelo conversor projetado. No final do caṕıtulo, são apresentadas as comparações

dos resultados obtidos com trabalhos do estado da arte. Ao ńıvel da simulação post-

layout, o ADC projetado consegue desempenho compat́ıvel com alguns dos trabalhos do

estado da arte.

3.1 Arquitetura do ADC

A Figura 27 mostra a arquitetura do SAR ADC de 11 bits, desenvolvido. Uma ar-

quitetura diferencial foi escolhida para obter melhor rejeição das perturbações em modo

comum. O conversor é composto por chaves de amostragem, um DAC capacitivo dife-

rencial com capacitor ponte, um comparador dinâmico e a lógica SAR. Além disso, a

operação asśıncrona foi selecionada para eliminar a necessidade de um relógio externo de

alta frequência [41].

Neste trabalho, foi implementado o esquema de chaveamento Merged Capacitor [30].

Assim, o ADC de 11 bits leva vantagem de usar DACs de 10 bits economizando energia

e área. O capacitor ponte divide o DAC em dois sub-DACs como pode-se observar

na Figura 27. Um dos sub-DACs implementa os 5-MSB do DAC, enquanto o outro

implementa os 5-LSB restantes.

Para realizar o processo de conversão, o ADC opera em duas fases: amostragem e

decisão de bits. É apresentada na Figura 28, como exemplo, a sequência do esquema de

chaveamento Merged capacitor de um conversor de 3 bits.

Na fase de amostragem, a tensão de entrada analógica é ligada às placas superiores
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Figura 27: Arquitetura asśıncrona SAR ADC desenvolvida.

do DAC por meio das chaves de amostragem. As placas inferiores dos capacitores que

compõem o DAC diferencial, são ligados a uma tensão de modo comum (VCM) através de

chaves de transmissão CMOS. No conversor implementado neste trabalho, VCM é igual à

metade da VDD. Além disso, para que o ADC tenha tempo suficiente para se estabilizar

na fase de amostragem, o tempo onde as chaves de amostragem operam em modo de

rastreamento foi projetado para ocupar 15% de um peŕıodo do relógio de entrada (clkS).

Quando a fase de amostragem terminar, as chaves de amostragem são desligadas

e a primeira comparação entre vINP e vINN é feita imediatamente sem a necessidade

de executar chaveamento nos capacitores do DAC iniciando a fase de decisão de bits.

O resultado desta comparação é armazenado no bit MSB da sáıda do conversor. Nas

próximas decisões, as placas inferiores dos capacitores, sendo inicialmente ligadas ao VCM ,

são comutadas para VREFP que é equivalente a VDD (através de transistores PMOS) ou

VREFN que é equivalente a terra (através de transistores NMOS). Por exemplo, se o

resultado da primeira comparação é “1”, as chaves que controlam a tensão nas placas

inferiores dos capacitores que implementam o MSB do DAC são comutadas gerando

uma nova diferença de tensão nos nós de entrada do comparador. Este agora vai decidir

se

vINP − vINN >
VDD

2
(3.1)

Assumindo que a condição imposta pela equação (3.1) é validada pelo comparador, o

resultado desta comparação é “1”, caso contrário é “0”. Este resultado é armazenado no

bit MSB-1 da sáıda do conversor. Com base no resultado validado pelo comparador, uma
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Figura 28: Exemplo do esquema de chaveamento Merged Capacitor de um ADC de 3
bits.

nova diferença de tensão nos nós de entrada do comparador é gerada. No caso do ADC

implementado, repete-se este procedimento até que todos os 11 bits sejam decididos.

Durante todo o processo de conversão, as sáıdas de tensão do DAC (nós vDP e vDN

na Figura 27) permanecem entre as tensões VREFP e VREFN (de acordo com a Figura

29). Além disso, a tensão de modo comum entre vDP e vDN é constante. Esta última

caracteŕıstica do conversor implementado garante que o valor do offset do comparador

seja constante e não dependente do valor da tensão de entrada [29]. A dependência entre

a tensão de entrada e o offset do comparador gera não linearidade(s) no processo de

conversão analógico-digital, diminuindo a SNDR [42].

3.2 Implementação dos circuitos

As considerações de projeto para cada circuito de um SAR ADC foram discutidas no

caṕıtulo 2. Nesta seção, é explicado o projeto dos circuitos que compõem a arquitetura do
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Figura 29: Tensões de sáıda do DAC diferencial durante o processo de conversão.

conversor apresentada anteriormente, com base nas considerações de projeto que foram

revisadas. Todos os esforços no projeto de cada circuito foram focados em caracterizar e

otimizar seu desempenho para atingir as especificações de projeto do conversor já defini-

das: uma frequência máxima de amostragem de 20 MS/s e ENOB maior a 10 bits. As

estratégias de projeto desenvolvidas para cada circuito foram baseadas em compromissos

entre as especificações que este trabalho quer atingir e as limitações do nó de processo

tecnológico utilizado.

3.2.1 Chaves de amostragem

Na seção 2.3.1 foram revisadas as considerações de projeto para um circuito T&H.

A injeção de carga e a resistência finita entre dreno e fonte das chaves de amostragem

dependem do valor de tensão na entrada causando distorção na tensão amostrada. Para

resolver estes problemas, a técnica bootstrap [29, 43] foi implementada. A Figura 30

mostra a implementação ao ńıvel de transistores desta técnica. Por simplicidade somente

um lado da operação diferencial do circuito amostrador é descrita abaixo.

O circuito funciona da seguinte forma: quando o sinal de amostragem clkS está no

ńıvel baixo, o transistor M5 impõe uma tensão alta na porta de M7, forçando seu corte.

Por outro lado, clkS é alto e, através de M8,9, as tensões nas portas de Ms e M1,3 (nó

vGG na Figura 30) ficam no ńıvel baixo, portanto, eles são cortados. Além disso, M6,2

estão ligados e, idealmente, a tensão através do capacitor bootstrap (Cb) é carregada até

VDD. Sob essas condições, o circuito T&H está operando no modo de retenção e o seu
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Figura 30: Esquemático da chave de amostragem aplicando a técnica bootstrap.

circuito equivalente é mostrado na Figura 31a. Por outro lado, quando clkS está no ńıvel

alto, M5 está na região de corte, M4 estabelece o ńıvel de tensão baixo na porta de M7

fazendo que M6 atue como diodo, além de unir a placa superior de Cb às portas de Ms e

M1,3. Como resultado disso, nas portas de Ms e M1 se estabelece o ńıvel de tensão alto,

forçando-os a operar na região triodo. Assim, o sinal de entrada vINP é ligado à placa

inferior de Cb através de M1. Os transistores M2,8,9 estão desligados durante este modo

de operação. Ante essas circunstâncias, o circuito T&H opera no modo rastreamento e

Ms conduz como pode ser observado na Figura 31b. Devido a que no modo retenção

do circuito T&H foi armazenada uma tensão igual a VDD em Cb, esta é imposta entre

os terminais de porta e fonte de Ms no modo rastreamento. Assim, a dependência da

injeção de carga e a resistência das chaves de amostragem com vGS é removida, pois a

vGS é igual a VDD no modo rastreamento. Porém, revisando às expressões (2.17), (2.18) e

(2.23), as variações devido ao efeito corpo da resistência e a injeção de carga das chaves de

amostragem não são eliminadas. Finalmente, observa-se que se o sinal de entrada está em

VDD quando o circuito opera no modo rastreamento, teoricamente, a tensão no nó vB na

Figura 30 está em 2VDD. Para evitar polarizar em modo direto os diodos formados entre

os terminais de corpo e fonte dos transistores M6,7, os poços tipo N desses dispositivos

foram ligados ao nó que tem a tensão mais alta no circuito. Neste caso, é o nó vB. Se

os poços tipo N de M6,7 não forem ligados a vB, problemas de latch-up podem ocorrer e

prejudicam o funcionamento do circuito T&H.
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Figura 31: Implementação da técnica bootstrap operando no modo (a) retenção; (b)
rastreamento.

3.2.1.1 Dimensionamento

No trabalho [43], os autores que propõem a técnica bootstrap não fornecem um con-

junto anaĺıtico de equações para o projeto desse circuito, porém algumas estratégias gerais

de projeto foram consideradas e são discutidas a seguir. Os transistores que compõem

o circuito bootstrap foram dimensionados para que as chaves de amostragem operem na

velocidade desejada. O capacitor Cb foi dimensionado com o valor suficiente para carregar

e manter no valor desejado de tensão as capacitâncias do nó vGG quando o circuito T&H

opera no modo retenção, entretanto não muito grande a fim de diminuir o consumo de

área desnecessária.

Para o dimensionamento das chaves e os capacitores de amostragem, foi adotada a

SNDR mı́nima que o circuito T&H precisa atingir sendo dada por [44]:

SNDRT&H = 6, 02(N + 2) + 1, 76[dB] (3.2)

onde N é a resolução do ADC todo. Baseados na equação 3.2, para um ADC de 11

bits, a SNDR mı́nima para o circuito T&H deve ser 80,02 dB. Portanto, o ENOB para

o T&H deve ser no mı́nimo de 13 bits. Como um exemplo do projeto, uma análise de

rúıdo transiente foi feita para escolher o tamanho adequado para ambos: o capacitor e a

chave de amostragem. A Figura 32 mostra a linearidade simulada em termos de ENOB

como uma função do capacitor de amostragem do circuito T&H diferencial operando a

uma taxa de amostragem de 20 MS/s e uma frequência de entrada de 3 MHz.

Para baixos valores do capacitor de amostragem, a linearidade do circuito T&H é

limitada pela injeção de carga e rúıdo térmico das chaves de amostragem, por esse motivo
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Figura 32: ENOB do T&H em função do capacitor de amostragem.

o ENOB é baixo. Enquanto aumenta o valor do capacitor de amostragem, o ENOB

também o faz. Por outro lado, para valores mais altos do capacitor de amostragem, o

ENOB diminui devido à largura de banda limitada.

Para conseguir maior largura de banda no circuito T&H, uma chave de amostragem

com maior largura pode ser escolhida. No entanto, em simultâneo, a injeção de carga das

chaves de amostragem será maior. O antes dito se pode esclarecer com ajuda da Figura 33.

Nesse caso, foi simulada a linearidade em termos da SNDR do circuito T&H em função

da frequência do sinal de entrada (Fin) e para chaves de amostragem com relações de

aspecto (W/L) iguais a 10µm/0,18µm e 30µm/0,18µm. O circuito opera numa frequência

de amostragem de 20 MS/s com um capacitor de amostragem fixo de 3 pF.
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Figura 33: SNDR do T&H como função das larguras das chaves de amostragem.

Para frequências baixas do sinal de entrada, a distorção é dominada pela injeção de

carga, o que explica porque a SNDR é maior para chaves de amostragem com W/L

= 10µm/0,18µm. Para frequências mais altas, a distorção gerada pela resistência finita
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das chaves de amostragem com W/L = 10µm/0,18µm se torna mais relevante, fazendo a

SFDR do circuito T&H cair em função da Fin. Observe que para chaves de amostragem

com W/L = 30µm/0,18µm, a SNDR em baixa frequência é menor, pois o efeito da injeção

carga aumenta. Contudo, chaves de amostragem com W/L = 30µm/0,18µm melhoram a

linearidade em altas frequências do circuito T&H, pois o efeito de distorção da resistência

das chaves reduz.

A forte dependência entre a injeção de carga (precisão) e a resistência finita (veloci-

dade) das chaves de amostragem pode se juntar na figura de mérito definida como [13]

FoMT&H =
1

∆vP · τest.
(3.3)

onde ∆vP é o erro de pedestal [13] e pode se escrever com ajuda da expressão (2.23)

como:

∆vP =
CoxWL(vGS − Vth)

2Cs
(3.4)

Além disso, τest. é a constante de tempo da expressão encontrada em (2.20) sendo

dada por

τest. =
1

RsCs
(3.5)

Assim, juntando as expressões (3.4) e (3.5), a FoMT&H pode ser encontrada como

FoMT&H =
2µn
L2

(3.6)

Da expressão obtida em (3.6), conclui-se que a relação entre velocidade e precisão das

chaves de amostragem está fortemente limitada pelo nó do processo. A partir disso e os

compromissos de projeto já explicados da largura das chaves de amostragem e o capacitor

de amostragem, para satisfazer os requisitos de velocidade e precisão no projeto do T&H,

chaves de amostragem com W/L = 25µm/0,18µm foram aplicadas.

O capacitor de amostragem é o DAC capacitivo diferencial. A arquitetura composta

por capacitores ponderados [29] explicada na sub-seção 2.3.2 oferece uma boa solução em

termos de linearidade, porque é menos senśıvel à influência das capacitâncias parasitárias.

Como já foi mencionado, levando vantagem da escolha do esquema de chaveamento Mer-

ged Capacitor, o ADC de 11 bit desenvolvido neste trabalho usa DACs de 10 bit. Desse
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modo, um total de 210 capacitores são necessários para projetar cada DAC. Para a im-

plementação f́ısica dos DACs, o nó de processo de 180 nm da TSMC disponibiliza dois

tipos de capacitores: MOM (Metal-Oxide-Metal) e MIM (Metal-Insulator-Metal).

O valor mı́nimo do capacitor tipo MOM que pode ser fabricado no nó de processo da

tecnologia é de 7,4 fF. No caso do capacitor tipo MIM , o valor mı́nimo que pode ser

fabricado é de 35,6 fF. Dessa maneira, no caso que for implementada a arquitetura do

DAC por capacitores ponderados com os valores mı́nimos dos capacitores tipo MOM e

tipo MIM dispońıveis na tecnologia, o capacitor de amostragem encontrado será 210×7,4

fF=7,168 pF e 210×35,6 fF=36,5 pF, respectivamente. Além de aumentar consideravel-

mente o consumo de área, esta arquitetura para o DAC limitaria a largura de banda do

circuito T&H. Como uma solução de projeto, a arquitetura do DAC capacitivo com ca-

pacitor ponte [45] foi escolhida, alcançando o requerimento do capacitor de amostragem.

Mais detalhes do projeto do DAC serão revisados na próxima sub-seção.

O circuito T&H diferencial finalmente implementado é mostrado na Figura 34. Cha-

ves dummy [46] com dimensões iguais às das chaves de amostragem foram implementadas

pensando em cancelar o efeito feedthrough quando o circuito T&H opera no modo re-

tenção. Particularmente, este efeito atrapalha o processo de decisão de bits do conversor,

porque injeta componentes de alta frequência do sinal de entrada indesejados por meio

das capacitâncias parasitárias entre dreno e fonte das chaves de amostragem quando essas

não conduzem. As duas chaves dummy cruzadas anulam este efeito como é observado na

Figura 34. Além disso, roteamento dummy foi traçado no layout para reduzir ainda mais

esse efeito de acoplamento.

Cs

clks bootstrap

Cs

clks bootstrap

Ms

dummy

dummy

Ms

v
INP

vDP

v
INN

v
INP
v
INN

vDN

vDN

vDP

Figura 34: Circuito amostrador diferencial implementado com chaves dummy para o
cancelamento do efeito feedthrough em modo rastreamento [46].
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3.2.2 DAC capacitivo com capacitor ponte

A arquitetura do DAC capacitivo com capacitor ponte foi escolhida a partir da análise

de linearidade antes apresentada do circuito amostrador. O seu esquema pode ser obser-

vado com a ajuda da Figura 27. Quando o ADC opera na fase de amostragem, as chaves

de amostragem e o DAC diferencial formam uma rede RC com frequência de corte igual

a 1/RsCs, em que Rs é o valor da resistência das chaves de amostragem quando essas

conduzem e Cs é o valor do capacitor de amostragem (veja a Figura 34). O valor do

Cs nesse caso pode ser encontrado como a capacitância equivalente vista nos nós vDP ou

vDN da Figura 27. Para determinar o valor do Cs, considere o DAC com capacitor ponte

mostrado na Figura 35.

16C 16C8C8C 4C
C

C 2C4CC 2C

ix

vx

CMSBCLSB 1/sC
Zo

1/sC 1/sCMSBLSB

ixvx

Figura 35: Capacitância de sáıda do DAC.

Nesse caso, do ponto de vista de sinal, todas as placas inferiores dos capacitores são

ligadas a terra, pois quando o ADC opera na fase de amostragem, as placas inferiores dos

capacitores que compõem o DAC estão ligadas a uma tensão constante e igual a VCM .

Por simplicidade, podemos escrever o conjunto de capacitores que implementam os MSB

e os LSB no DAC com CMSB=CLSB=(25 − 1)C.

Para encontrar o valor do Cs, a análise do circuito se pode desenvolver no domı́nio

complexo (ver Figura 35) e procede-se como segue: a corrente ix é dada por

ix = sCMSBvx + sC ′LSBvx (3.7)

onde s é a variável no domı́nio complexo e C ′LSB é CLSBC
CLSB+C

. Dado que CLSB=(25−1)C,

C ′LSB pode ser escrita como

C ′LSB =
(25 − 1)C × C
(25 − 1)C + C

=
(25 − 1)C

25
≈ C (3.8)

Substituindo esse resultado na equação (3.7), obtemos

ix = svx(CMSB + C) (3.9)

A inspeção do circuito na Figura 35 mostra que a impedância de sáıda do DAC é
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Zo=vx/ix. Portanto

Zo = vx/ix =
1

s(CMSB + C)
(3.10)

Respaldados na análise anteriormente apresentada, no resultado obtido na equação

(3.10) e assumindo CMSB = (25 − 1)C � C, o valor do Cs é aproximadamente igual à

capacitância equivalente total do lado 5-MSB de cada DAC. Portanto, além de diminuir

consideravelmente o consumo de área, a arquitetura do DAC com capacitor ponte permite

atingir ao ADC uma maior largura de banda.

Em relação à linearidade do DAC capacitivo com capacitor ponte, erros de linearidade

estão presentes na sua realização. Por um lado, erros de offset e ganho estão presentes

na curva de transferência do DAC. No caso do DAC diferencial, os erros de offset

podem aparecer devido ao desequiĺıbrio dos elementos parasita no traço do layout. Porém,

assumindo que o layout for traçado simetricamente, esse erro é despreźıvel.

Para estudar o erro de ganho, considere que a tensão analógica de sáıda do DAC com

capacitor ponte é dada por [26]

VDAC =
1

1− 2−NDAC
VREF (2SNM +NL)

2NDAC
(3.11)

onde: NDAC é o número de bits do DAC com capacitor ponte, VREF é uma tensão

de referência igual a VDD, S é o número de bits do sub-DAC que implementa os LSB

do DAC e, NM e NL são o número de capacitores ligados a VREF nos sub-DACs que

estabelecem os MSB e LSB no DAC, respectivamente. Comparando o resultado obtido

em (2.25) com a equação (3.11), observa-se um erro de ganho na função de transferência

do DAC com capacitor ponte igual a (1 − 2−NDAC )−1. Por ser independente do sinal de

entrada, o erro de ganho introduzido pela arquitetura do DAC com capacitor ponte na

curva de transferência do ADC se manifesta como um erro estático. Nesse caso, o erro de

ganho não afeta a linearidade do conversor porque é constante durante todo o processo

de conversão. Se for necessário, pode se realizar calibração para ajustar esse tipo de erro.

Por outro lado, quando a arquitetura do DAC capacitivo com capacitor ponte é pro-

jetada, erros de linearidade estão presentes devido às capacitâncias parasitárias inerentes

no DAC capacitivo [45]. As capacitâncias parasitárias criadas pelo roteamento tem uma

influência considerável na relação dos capacitores que compõem cada bit ponderado do

DAC. No projeto do DAC desenvolvido neste trabalho, para minorar o efeito das capa-

citâncias parasitárias o roteamento entre os capacitores que compõem o DAC foi feito nas
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camadas de metais superiores dispońıveis na tecnologia. Também, para manter as relações

entre os capacitores, o roteamento foi traçado pensando em conservar o valor capacitivo

ponderado entre a placa inferior e superior de cada capacitor do DAC. Aproximada-

mente, uma capacitância de 2 fF foi adicionada em paralelo a cada capacitor devido ao

roteamento. Assim, é mantida a relação ponderada entre cada bit do DAC, além no

capacitor ponte. Na Tabela 3 é mostrado o valor capacitivo de cada bit que compõe o

DAC em função do capacitor unitário e o valor do peso de cada bit normalizado com

base ao valor obtido da vista extráıda do DAC. A extração das parasitárias foi feita com

a ferramenta calibre.

Tabela 3: Valores dos capacitores e os seus valores normalizados com base à vista extráıda
do DAC

Bit Valor valor normalizado

1 C 1
2 2C 2,1331
3 4C 4,2691
4 8C 8,5767
5 16C 17,1985

ponte (sp) C 1,1855
6 C 1
7 2C 2,2031
8 4C 4,2691
9 8C 8,5767
10 16C 17,2883

Apoiados na informação resumida na tabela 3, por um lado, os valores capacitivos dos

bits de menor peso de cada sub-DAC têm pouco desvio do seu valor ideal. Por outro lado,

devido a que mais roteamento é necessário para ligar os capacitores dos bits de maior peso

em cada sub-DAC, estes vão se desviar um pouco mais do seu valor ideal. Porém, isto é

aceitável no ponto de vista da precisão do DAC porque a janela das tensões de referência

criada pelos bits de maior peso, é maior também, assim desvios nos valores ideais destes

bits vão ter menor influência no desempenho do ADC todo.

Sob outra perspectiva, efeitos de mismatch nos capacitores que compõem o DAC

causados por variações no processo de fabricação e gradientes degradam o desempenho

do ADC. Para mitigar esses problemas, uma estratégia de centróide comum parcial foi

implementada. Por simplicidade, na Figura 36 observa-se o esboço do planejamento do

layout implementado de um DAC single-ended da estrutura diferencial.

Como já foi mencionado, cada DAC é dividido em dois sub-DAC pelo capacitor

ponte. Cada sub-DAC utiliza uma estratégia de centroide comum parcial nos seus bits de
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Figura 36: Estratégia de centróide comum parcial implementada para os DACs.

maior peso. As chaves para os capacitores foram colocadas perto da matriz para diminuir

o roteamento e assim a influência dos elementos parasitários. O dimensionamento destas

foi baseado no compromisso entre velocidade e precisão utilizado no projeto das chaves

de amostragem. A matriz de capacitores é cercada por dummies (denotados por X) para

evitar descasamentos devido ao processo de fabricação.

Capacitores MIM dispońıveis na tecnologia foram usados para o projeto do DAC.

Estes são compostos por dois planos horizontais paralelos de metal próximos à camada de

metal superior isolados por um material dielétrico. Esse tipo de capacitor oferece pouco

descasamento e baixa influência das parasitárias porque são fabricados nas camadas dos

metais superiores, resultando um projeto robusto às capacitâncias parasitárias devido ao

roteamento.

Para fazer a escolha do valor do capacitor unitário, foram considerados o rúıdo térmico

(ou rúıdo kT/C, brevemente apresentado na sub-seção 2.3.1.4) e o mismatch estudados

anteriormente. Por um lado, o rúıdo kT/C gerado pelas chaves de amostragem Ms e

do DAC, impõe limitações aos tamanhos do capacitor de amostragem Cs e do capacitor

unitário, respectivamente. Nesses casos, a contribuição do rúıdo térmico gerado pelas

chaves deve ser muito menor do que o rúıdo de quantização para evitar degradação no sinal

processado. Por causa disso, a consideração de linearidade para o circuito T&H expressa

na equação 3.2 permite tornar despreźıvel o efeito do rúıdo kT/C gerado pelas chaves

de amostragem no processo de conversão analógico-digital. Para entender a importância

da necessidade de projetar o circuito T&H com um mı́nimo valor no ENOB igual a 13

bits, suponha o seguinte cenário. Quando o ADC opera na fase de amostragem e as

Ms conduzem, uma versão filtrada do rúıdo kT/C gerado por elas é armazenado no Cs.

Na fase da decisão dos bits, esse rúıdo pode corromper o processo de quantização se a

sua contribuição não for significantemente minimizada porque será processado pelo ADC

através da atividade de chaveamento do DAC. Por esse motivo, tanto a contribuição do

rúıdo como a da distorção gerada pelas Ms deve ser muito menor que a distorção gerada

pelo processo de quantização. Por outro lado, o efeito do rúıdo kT/C gerado pelas chaves

do DAC é pequeno, pois, a influência no processo de conversão analógico-digital desse
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rúıdo é inversamente proporcional à capacitância total do DAC capacitivo. Para projetos

de alta resolução (N > 12 bits), o efeito do rúıdo kT/C das chaves do DAC chega ser

uma limitante, pois sua potência é comparável com a potência do rúıdo de quantização.

Portanto, o efeito do mismatch nos capacitores do DAC ditam o tamanho mı́nimo do

capacitor unitário.

Conforme foi revisado na seção 2.3.2, o circuito DAC deve ser preciso, pois esse

circuito gera o conjunto de tensões de referência com ponderações binárias no processo de

conversão analógico-digital baseado em aproximações sucessivas. Para garantir um bom

desempenho do DAC em termos de linearidade, idealmente o mı́nimo valor digital na

entrada do DAC que deve produzir uma mudança na sáıda é igual ao passo de quantização

∆. Nesse caso, se tiver uma diferença entre dois ńıveis de conversão consecutivos, diferente

ao passo de quantização, erros de linearidade vão se apresentar nas tensões de referência

geradas pelo DAC. A medida que permite quantificar esses tipos de erros no DAC

é conhecida como a não-linearidade diferencial (Differential Nonlinearity-DNL). Ainda,

desvios entre os ńıveis de um sinal ideal e o sinal testado na sáıda do DAC também

podem estar presentes. Em tal caso, esse tipo de erro pode ser testado no DAC com

a medida conhecida na literatura como não-linearidade integral (Integral Nonlinearity-

DNL). Considerando as variações randômicas desses tipos de erros devido ao mismatch

nos capacitores do DAC, se deve satisfazer que

3σDNLmax <
∆

2
(3.12)

3σINLmax <
∆

2
(3.13)

onde σDNLmax e σINLmax são os desvios padrões dos piores casos da DNL e INL,

respectivamente (assumindo que essas medidas de linearidade seguem uma distribuição

Gaussiana). Como já foi mencionado na seção 2.3.2, o maior desvio do comportamento

ideal da tensão analógica de sáıda do DAC ocorre na transição do MSB. À vista disso,

em [26] são definidos o σDNLmax e σINLmax em termos do ∆ como

σDNLmax =
√

2N − 1
σc
C

∆ (3.14)

σINLmax =
√

2N−1
σc
C

∆ (3.15)
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Comparando as equações (3.14) e (3.15), observa-se que o desvio padrão da DNL

é maior que o da INL. Portanto, o σDNLmax impõe uma limitante na linearidade do

DAC. Com base nisso, e para atingir a condição imposta pela equação (3.12), em [26]

é encontrado o valor mı́nimo do capacitor unitário para um DAC com capacitor ponte

como

C = 18(2M − 1)2NDAC−MK2
σKc (3.16)

Na tecnologia de 180 nm CMOS da TSMC, os capacitores MIM têm uma Kc=2,225

fF/µm2 e uma Kσ=1,77%µm. Esses valores foram extráıdos do modelo de mismatch do

capacitor MIM no simulador. A partir disso, e com M=5 e NDAC=10, se obtém um

valor mı́nimo para capacitor unitário igual a 13 fF. Porém, um capacitor unitário de

100 fF foi escolhido com ajuda de simulações pós-layout. O valor aplicado do capacitor

unitário tem duas vantagens. Por um lado torna despreźıvel o efeito das capacitâncias

parasitárias devido ao roteamento. As capacitâncias parasitárias nas placas superiores

dos capacitores dos MSB e LSB deterioram consideravelmente a relação dos capacitores

degradando a precisão da conversão [45]. No trabalho [26], o tamanho dos capacitores

aplicados são pequenos e perto dos encontrados com ajuda da expressão 3.16. No entanto,

nesse caso o conversor opera em baixa velocidade (na ordem de 1 kS/s). Dado que o valor

da impedância do capacitor depende da frequência de operação, em tal caso o efeito

parasita das capacitâncias é despreźıvel. No caso deste projeto, a frequência de operação

do conversor é pelo menos 20,000 vezes maior do que a do conversor apresentado em [26]

e o efeito parasita das capacitâncias é muito mais relevante.

Para ter uma estimativa geral da linearidade nominal doDAC diferencial desenvolvido

neste trabalho, medidas no domı́nio da frequência foram realizadas. Para fazer este tipo

de medida, foi usado como sinal de entrada ao DAC diferencial a sáıda de um ADC

diferencial ideal de 10 bits. Na entrada do ADC ideal foi aplicado um sinal senoidal com

amplitude de 3.42 Vpp para evitar saturar o sinal de sáıda do DAC. Nessas condições,

na Figura 37 é mostrada a distribuição Gaussiana da linearidade do DAC em termos

da sua SNDR. Simulações pós-layout de Monte-Carlo incluindo variações de processo

e mismatch, além da análise de transient noise foram consideradas. Cada amostra da

SNDR foi encontrada através da transformada de Fourier do sinal de sáıda analógico

do DAC para cada simulação de Monte-Carlo.

O valor mı́nimo da SNDR do DAC projetado, considerando variações randômicas, se

pode considerar como SNDRDAC > µSNDRDAC -3σSNDRDAC , onde µSNDRDAC e σSNDRDAC
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neste caso é a média e o desvio da distribuição Gaussiana da Figura 37, respectivamente.

Com µSNDRDAC=59,76 dB e σSNDRDAC=0,49 dB, a SNDRDAC será maior que 58,3 dB.
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Figura 37: Simulação de Monte-Carlo da linearidade do DAC.

Por outro lado, o valor do capacitor unitário aplicado, atinge o requerimento do ca-

pacitor de amostragem. Assim, o valor do capacitor de amostragem considerando as

capacitâncias parasitárias é perto de 3,3 pF. Em condições nominais, um ENOB de 14

bits foi atingido no circuito T&H com este valor de capacitor de amostragem.

3.2.3 Comparador Dinâmico de dois estágios

Um comparador dinâmico de dois estágios [47] composto por um estágio de pré-

amplificação e um latch foi usado no conversor implementado. Na Figura 38 é mostrado

o seu esquema.
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Figura 38: Comparador dinâmico de dois estágios implementado
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A operação dinâmica do comparador é dividida em uma fase de reset e uma fase de

regeneração. A Figura 39 mostra a operação no tempo do comparador.
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Figura 39: Diagrama de tempo da operação dinâmica do comparador.

Na fase de reset, clkC é baixo, M0 está na região de corte, portanto não há fluxo

de corrente através do pre-amplificador e por meio das chaves PMOS M3 e M4, são

carregadas as capacitâncias parasitárias dos nós aP e aN ao VDD. Ao mesmo tempo, as

chaves NMOS forçam os nós de sáıda do latch (nós dP e dN na Figura 38) a um ńıvel

baixo.

Na fase de regeneração, clkC vai para o ńıvel alto, as sáıdas do latch são desconectadas

da terra, as chaves PMOS M3 e M4 estão na região de corte e a fonte de corrente M0

é ligada, habilitando um caminho para o fluxo de corrente através dos transistores de

entrada M1 e M2, consequentemente descarregando às capacitâncias parasitárias dos nós

aP e aN do VDD para terra. Supondo que vDP é maior que vDN , uma maior quantidade

de corrente fluirá pelo transistor M1. O desequiĺıbrio nas correntes dos transistores de

entrada M1 e M2, causa ao nó aN ir mais rápido do VDD para terra do que o nó aP . A

diferença de tensão aP -aN é detectada pelos transistores M7 e M8, e subsequentemente

o latch dinâmico força uma sáıda ir para o VDD enquanto permite a outra ir para terra

conforme o resultado da comparação entre vDP e vDN . Buffers foram ligados na sáıda

do latch para tornar a carga capacitiva de sáıda idêntica. Uma porta NAND CMOS na

sáıda dos buffers indica que a comparação foi realizada e habilita o relógio de controle

asśıncrono com o sinal de sáıda denominado V alid.



74

3.2.3.1 Dimensionamento

A primeira consideração para o projeto do comparador foi o consumo de potência. O

comparador não consome potência estática, portanto, é eficiente em termos de energia.

Além disso, o projeto do comparador foi desenvolvido identificando a função de cada

transistor no circuito e assim aplicando as seguintes considerações de projeto:

• Transistores de entrada: Os transistores de entrada do estágio de pré-amplificação

impõem a resolução do comparador. De uma forma semelhante como foi revisada

na subseção 2.3.3, a tensão de offset estático do comparador da Figura 38 é

VOFFSET = ∆Vth1,2 +
(VGS − Vth)1,2

2

(
∆S1,2

S1,2

+
∆R

R

)
(3.17)

Dado que a resistência vista pelos drenos dos transistores de entrada é aproximada-

mente infinita quando clkC vai para o ńıvel alto, a expressão da tensão de offset do

comparador projetado é reduzida a

VOFFSET = ∆Vth1,2 +
(VGS − Vth)1,2

2

(
∆S1,2

S1,2

)
(3.18)

A expressão (3.18) mostra que a tensão de offset estático do comparador da Fi-

gura 38 é imposta totalmente pelos parâmetros, dimensões e ponto de polarização

dos transistores de entrada. Portanto, a tensão de offset do comparador pode ser

diminúıda aumentando as dimensões dos transistores de entrada, pois o ponto de

polarização é fixo e imposto pela fonte de corrente M0 e a tensão de modo comum

dos sinais de sáıda do DAC diferencial como foi mostrado na Figura 29. Com o

aumento nas dimensões dos transistores de entrada, aumentam o valor das capa-

citâncias intŕınsecas, diminui o rúıdo referido à entrada comparador, porém aumenta

o consumo de potência. Desta forma o dimensionamento dos transistores de entrada

foi projetado considerando: precisão, linearidade e consumo de potência.

Com o fim de caracterizar a tensão de offset do comparador, simulações pós-layout

de Monte-Carlo incluindo variações de processo e mismatch foram realizadas. A

simulação e caracterização da tensão de offset foi realizada com ajuda da técnica

proposta em [48]. A tensão de offset é obtida a partir dos parâmetros da distribuição

Gaussiana mostrada na Figura 40.

O valor da tensão de offset pode ser calculada como
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Figura 40: Simulação do Offset do comparador implementado.

µ− 3σ < VOFFSET < µ+ 3σ (3.19)

onde µ e σ são a média e o desvio padrão da distribuição Gaussiana mostrada na

Figura 40, respectivamente. Com µ=-0,18LSB e σ=1, 1LSB, o valor da tensão de

offset em termos do LSB se pode encontrar como:

|VOFFSET | ≤ 3.48LSB (3.20)

Para mitigar os efeitos causados pelo processo de fabricação nos transistores de

entrada do comparador, dispositivos dummy foram usados. Além disso, uma es-

tratégia de centroide comum foi adotada no traço do layout. O custo disso é que as

capacitâncias parasitárias da sáıda do pré-amplificador são desequilibradas gerando

uma tensão de offset maior. Porém, como já foi explicado antes, a tensão de modo

comum do comparador é mantida constante durante o processo de conversão, assim

o offset total do comparador se manifesta como um erro estático na curva de trans-

ferência do ADC, o que não afeta a linearidade do conversor [29]. Se for necessário,

algum método de calibração pode ser implementado para diminuir o valor da tensão

de offset.

• Fonte de corrente: O transistor M0 exerce o controle do fluxo de corrente dos

transistores de entrada quando clkC é alto. Desta maneira, assumindo o valor do

comprimento de canal de M0 fixo, com o aumento da largura de M0, aumenta a

quantidade de corrente fluindo pelos transistores de entrada (assim o consumo de

potência do estágio de pre-amplificação) e consequentemente aumenta a diferença de

tensão VGS. Revisando a expressão (3.18), com o aumento do VGS dos transistores

de entrada, o valor da tensão de offset aumenta também. Ademais, com o aumento
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na corrente do M0, aumenta a velocidade de resposta dos transistores de entrada (gm

aumenta), pois as capacitâncias parasitárias dos nós aP e aN são descarregadas do

VDD para o terra mais rápido. Assim, o dimensionamento da fonte de corrente é um

compromisso entre consumo de potência, velocidade e precisão. A dimensão que foi

aplicada em M0, foi escolhida com ajuda do simulador e com o esquema do laço de

geração de relógio completo, visto que, os atrasos do gerador do relógio asśıncrono

dependem diretamente do atraso intŕınseco do comparador como vai se explicar na

subseção 3.2.4.1. Já que a tensão de offset (precisão) não afeta a linearidade do

ADC, no dimensionamento da fonte de corrente se deu prioridade em atingir a

velocidade desejada, mantendo baixo consumo de potência.

• Latch: A função do latch é converter a diferença de tensão analógica detectada

pelo pré-amplificador em uma decisão digital através de realimentação positiva. A

Figura 41a mostra o circuito equivalente do latch no começo da fase da realimentação

positiva. Observa-se que o latch é composto por dois inversores CMOS, conectados

em uma configuração cross-coupled.

Para o projeto do latch, foi considerada a velocidade de resposta com que o circuito

estabelece uma decisão digital. Se for assumido que justo no começo da fase da

realimentação positiva, os transistores que compõem o latch operam na região de

saturação, cada inversor se pode modelar como uma fonte de corrente carregando

uma capacitância Co como é mostrado na Figura 41b. Nesse caso, Co modela a capa-

citância equivalente vista na entrada de sinal dos buffers, Ro representa a resistência

finita da fonte de corrente devido ao efeito de modulação de canal dos transistores e

Gm é a transcondutância de um inversor do latch, equivalente a gmp+gmn, onde gmp

e gmn definem a transcondutância dos transistores PMOS e NMOS que compõem

cada inversor do latch, respectivamente.

M5 M6

M7 M8

dP
dN

M9 M10

VDD

(a)

GmdPRoCo

dN

Ro Co

dP

GmdN

(b)

Figura 41: (a) Latch; (b) modelo de pequenos sinais do latch.

Para ter uma estimativa da velocidade de resposta do latch, o objetivo principal
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foi determinar a resposta no tempo do circuito. Aplicando a Lei de Corrente de

Kirchhoff (LCK) aos nós dP e dN da Figura 41b, teremos

Co
d(dP )

dt
+
dP
Ro

+GmdN = 0 (3.21)

e

Co
d(dN)

dt
+
dN
Ro

+GmdP = 0 (3.22)

Subtraindo (3.21) e (3.22), multiplicando o resultado dessa operação por Ro e reor-

ganizando os termos dá

RoCo
d(dP − dN)

dt
+ (dP − dN)−GmRo(dP − dN) = 0 (3.23)

Se for definido: a constante de tempo nos nós de sáıda de cada inversor como

τo=RoCo, o ganho intŕınseco de cada inversor como Ao=GmRo e a diferença de

tensão na sáıda diferencial do latch como vlatch(t)=dP -dN , obtemos que

τo
d(vlatch(t))

dt
+ vlatch(t)(1− Ao) = 0 (3.24)

A equação diferencial (3.24) de primeira ordem modela a resposta natural da tensão

diferencial de sáıda do latch sem considerar a resposta forçada. Para resolvê-la,

dispomos os termos, obtendo,

d(vlatch(t))

vlatch(t)
=
Ao − 1

τo
dt (3.25)

Integrando os dois lados, teremos

ln vlatch(t) =
Ao − 1

τo
t+ lnK (3.26)

onde lnK é a constante de integração. Portanto,

ln
vlatch(t)

K
=
Ao − 1

τo
t (3.27)

Efetuando a potência de e, temos

vlatch(t) = Ke
Ao−1
τo

t (3.28)
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Supondo Vo como uma condição inicial de vlatch(t) forçada pelo estágio de pré-

amplificação no tempo t = 0, justo no começo da fase de realimentação positiva, se

obtém que vlatch(0)=K=Vo. Assim,

vlatch(t) = Voe
Ao−1
τo

t (3.29)

A equação (3.29) mostra que a resposta de tensão do latch é um crescimento ex-

ponencial a partir da tensão inicial. A velocidade com a qual a tensão de sáıda do

latch aumenta, é expressa em termos da constante de tempo da expressão (3.29), e

se pode escrever como

τlatch =
τo

Ao − 1
≈ RoCo
GmRo

=
Co
Gm

(3.30)

Por um lado, assumindo que Co (capacitância de entrada dos buffers) é proporcional

à capacitância entre porta e fonte de um transistor MOS, temos [32]

Co = K1WLCox (3.31)

onde K1 é uma constante de proporcionalidade. Por outro lado, assumindo que a

transcondutância do inversor se pode definir como Gm=gmp+gmn=K2gm, quer dizer,

como a transcondutância de somente um transistor MOS vezes uma constante de

proporcionalidade K2, obtemos [32]

Gm = K2gm = K2µnCox
W

L
(vgs − Vth) (3.32)

Com os resultados obtidos em (3.31) e (3.32), a equação (3.30) torna-se

τlatch =
K1

K2

L2

µn(vgs − Vth)
= K3

L2

µn(vgs − Vth)
(3.33)

onde K3 é o resultado de K1

K2
. Do resultado obtido em (3.33), se pode deduzir em uma

primeira aproximação que a velocidade de resposta do latch, depende fortemente do

nó do processo no que for implementado o circuito e não das dimensões que foram

aplicadas nas larguras dos transistores. Com base nessa análise, os transistores

que compõem o latch foram dimensionados com o comprimento mı́nimo do canal

para atingir a maior velocidade de resposta no projeto. Quando as variações de

processo e temperatura foram consideradas no projeto do latch, o tamanho aplicado
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nas larguras dos transistores do latch foi reconsiderado para atingir a velocidade

desejada.

Assim como foi exposto na sub-seção 2.3.3.4, se a diferença de tensão na entrada

do comparador for muito pequena, o tempo de resposta na fase de regeneração do

circuito pode ser muito grande. Consequentemente, a tensão de sáıda diferencial

do latch não aumenta o suficientemente rápido para ser reconhecido como um valor

lógico válido pelos circuitos sucessivos gerando erros nos códigos de sáıda do ADC.

Essa imperfeição do comparador é definida como metaestabilidade e depende da

velocidade de resposta do latch (desse modo, depende do nó do processo como foi

encontrado na expressão (3.33)).

No processo de conversão do SAR ADC, através de aproximações sucessivas base-

adas em um conjunto de tensões de referência com ponderações binárias definidas

pelo circuito DAC, é encontrada a representação digital do valor da amostra obtida

do sinal de entrada através do comparador. À vista disso, as tensões de entrada

do comparador são definidas pelo DAC e podem estar entre valores próximos ou

menores a um ∆. Nessa situação, o comparador pode ter dificuldade em decidir o

bit de sáıda do ADC, pois o tempo na fase de regeneração se pode tornar muito

longo.

Recapitulando aqui os prinćıpios de operação das lógicas śıncrona e asśıncrona ex-

postos na seção 2.3.4, no caso de um SAR ADC śıncrono, o comparador pode ter

dificuldade em decidir em qualquer momento da fase de decisão de bits, pois o tempo

de comparação é limitado e imposto pelo ciclo de trabalho do sinal de relógio externo

(ver Figura 26(a)). Dessa maneira, aumenta a probabilidade de acontecer um erro

no processo de conversão analógico-digital devido à metaestabilidade [49]. Por outro

lado, no caso do SAR ADC asśıncrono, cada operação no conversor é executada

imediatamente após terminar a anterior, deixando assim uma margem de tempo de

liberdade maior (Ma na Figura 26(b)) para o comparador tomar as decisões que

podem requerer uma maior quantidade de tempo. Deste modo, a probabilidade de

ocorrer um evento de metaestabilidade em um SAR ADC asśıncrono é menor que

a probabilidade de acontecer um erro devido à metaestabilidade em um SAR ADC

śıncrono [50]. Nos trabalhos apresentados em [49,50], é analisado com mais detalhes

o fenômeno de metaestabilidade apresentado em SAR ADCs.

Ademais, outro ponto importante no projeto do latch, foi considerado na confecção

do seu layout, pois é muito importante que o layout seja o mais simétrico posśıvel

para reduzir ao mı́nimo a probabilidade de um erro de metaestabilidade acontecer
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[39].

• Chaves NMOS e PMOS : As chaves no comparador são encarregadas de esta-

belecer o estado de reset no circuito. O dimensionamento aplicado nas chaves do

comparador, foi realizado após dimensionar os transistores de entrada e o latch con-

siderando que as capacitâncias parasitárias nos nós aP,N e dP,N sejam carregadas

ou descarregadas ao VDD, ou para terra, respectivamente, antes que a fase de reset

termine.

Com base nas considerações de projeto revisadas anteriormente, na Tabela 4 são

reportadas as dimensões do comparador de dois estágios implementado.

Tabela 4: Dimensões dos transistores do circuito comparador projetado.

Relação de aspecto Valor

(W/L)0 6µm/0, 18µm
(W/L)1,2 12µm/0, 18µm
(W/L)3,4 2, 5µm/0, 18µm
(W/L)5−8 10µm/0, 18µm
(W/L)9,10 4µm/0, 18µm
(W/L)11,12 2µm/0, 18µm

O layout do comparador foi otimizado para diminuir o roteamento das interconexões

entre os transistores. Desta forma, o valor das capacitâncias parasitárias devido ao ro-

teamento são menores, minimizando o consumo de potência. A área total ocupada pelo

comparador é 20×35 µm2. Isto inclui um anel de guarda que cerca o comparador para

isolar este dos demais circuitos que compõem o conversor.

3.2.4 Lógica asśıncrona SAR

A lógica SAR asśıncrona implementada para exercer o chaveamento Merged capacitor

no ADC projetado é baseada no trabalho apresentado em [29] e está dividida em duas

partes. Na primeira parte, o controle principal implementa o algoritmo SAR. O seu

esquema e diagrama de tempo são mostrados na Figura 42. Na borda de descida de clkS,

a operação asśıncrona começa. O comparador gera o sinal V alid (veja a Figura 38), e

este habilita cada operação do conjunto de flip-flops que compõem o controle principal.

O conceito do processamento asśıncrono é acionar a operação interna da decisão dos bits

do MSB até o LSB em efeito dominó. Na borda ascendente de clkS, a lógica do controle

principal é redefinida para um novo ciclo de conversão impondo o terminal RS (reset) de
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cada flip-flop ao VDD e consequentemente as sáıdas dos onze flip-flops são forçadas para

terra.
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Figura 42: (a) Esquemático do algoritmo SAR; (b) diagrama de tempo do controle prin-
cipal.

Na segunda parte, implementa-se o registro SAR. Esta parte da lógica é composta

por onze células que exercem o controle do DAC diferencial e transferem a palavra digital

à sáıda através de registros (flip-flops). Os onze sinais gerados pelo controle principal

(CK11 a CK1) acionam o controle das onze células que compõem o registro SAR. Devido

a esta parte da lógica possuir um funcionamento idêntico nos onze ciclos do processo de

conversão analógico-digital, apenas a operação do conjunto composto pelo controle do

DAC e o registro de sáıda do MSB é explicada a continuação (veja a Figura 43(a)).

Quando o ADC realiza a fase de amostragem, CK11 está em um ńıvel de tensão baixo
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(CK11 é alto) e o controle do DAC é desconectado das chaves do DAC através de portas

de transmissão CMOS (TGa e TGb). A porta de transmissão TG liga a placa inferior do

capacitor C10 ao VCM . Além disso, as chaves S1-S2 são ligadas forçando às chaves S3-S4

do DAC se desligarem. Nesta fase de operação, a lógica asśıncrona está desabilitada e os

sinais V alid e clkC estão no ńıvel baixo. O gerador de relógio asśıncrono será explicado

na próxima subseção.
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Figura 43: (a) Implementação da célula para efetuar o controle do DAC e o registro de
sáıda do MSB da lógica SAR; (b) Diagrama de tempo do controle do DAC.

Quando a fase de amostragem terminar (borda de descida do clkS), as chaves de amos-

tragem são desligadas e a operação asśıncrona começa. Após um certo atraso, o relógio do

comparador vai para o ńıvel alto e uma primeira comparação entre as amostras obtidas do

sinal diferencial de entrada será executada imediatamente sem o controle lógico efetuar

chaveamento nas placas inferiores dos capacitores que implementam o DAC. Quando

as sáıdas do comparador são estabelecidas em um ńıvel lógico, o sinal V alid vai para o

ńıvel alto. Nesse momento, o flip-flop DFF-11 (ver Figura 42) é disparado pela borda de

subida do sinal V alid. Desse modo, a sáıda CK11 do DFF-11 muda do ńıvel baixo para

o ńıvel alto. Como consequência disso, o flip-flop DFF-C é disparado pela borda positiva
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do CK11 e o dado gerado pelo comparador é transferido para o nó Do. Ademais, com

o sinal CK11 em alto, as chaves S1, S2 e TG estão na região de corte e as portas de

transmissão TGa e TGb ligam o nó Do às portas das chaves S3 e S4. Dependendo do ńıvel

lógico de sáıda do comparador transferido ao nó Do por meio do DFF-C, alto (caso 1 na

Figura 43(b)) ou baixo (caso 2 na Figura 43(b)), a placa inferior do capacitor C10 (nó vc

na Figura 43(a)) é chaveada para terra (via S4) ou VDD (via S3), respectivamente. Esse

comportamento é complementar no DAC diferencial. Depois que o sinal V alid for gerado

pelo comparador, o sinal clkC vai para o ńıvel baixo com um atraso imposto pelas portas

que implementam o gerador de relógio asśıncrono, começando a fase de reset do compa-

rador. Ao mesmo tempo, devido ao chaveamento entre VDD ou terra nas placas inferiores

dos capacitores C10, as sáıdas do DAC diferencial são estabelecidas para um novo ńıvel

de tensão. A borda negativa do clkC força as sáıdas do comparador (vOCP e vOCN , ver a

Figura 38) a VDD, e por causa disso, como um resultado da operação NAND entre vOCP

e vOCN , o sinal V alid vai do ńıvel alto para o ńıvel baixo. Com um certo atraso, após

o sinal V alid for resetado ao ńıvel baixo, clkC vai de novo para o ńıvel alto e uma nova

decisão é gerada pelo comparador com base nas tensões antes estabelecidas nas sáıdas do

DAC. Nesse caso, o MSB-1 do ADC será encontrado do mesmo modo que foi explicado

anteriormente. Este procedimento continuará até que todos os 11 bits sejam obtidos.

Na próxima borda positiva do clkS, os registros de sáıda (DFF-R na Figura 43(a)) são

disparados para a obtenção da palavra digital de 11 bits encontrada pelo algoritmo SAR

explicado anteriormente. Além disso, é redefinido um novo ciclo de conversão.

3.2.4.1 Geração do relógio asśıncrono

O relógio asśıncrono é gerado internamente. A Figura 44 mostra o esquemático e

diagrama de tempo do gerador de relógio asśıncrono. Esse é composto por uma porta

NOR CMOS, uma célula de atraso [51], e uma porta inversora CMOS. A borda de

descida de clkS aciona a primeira comparação (clkc vai para alto) com um tempo de atraso

igual a td1, que corresponde ao retardo interno da porta NOR, o tempo de descarga

imposto pela cascata de transistores NMOS da célula de atraso e o atraso interno do

inversor que segue. Quando a comparação for conclúıda, o comparador gera o sinal V alid

com um tempo de atraso igual a td2, que compreende os atrasos internos do comparador,

o retardo dos buffers de sáıda desse e o atraso da porta NAND CMOS ligada nas sáıdas

do comparador (veja a Figura 38). Uma vez o sinal V alid for gerado, o sinal clkc vai para

baixo após um atraso igual a td3, composto pelo atraso da porta NOR, o tempo de carga

da célula de atraso, e o atraso da porta inversora que segue. Com uma função NOR de
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clks, CK1 e V alid, o relógio do comparador dinâmico é gerado. td4 é a soma do tempo

de reset do comparador, o atraso dos buffers de sáıda do comparador e o atraso da porta

NAND. Este procedimento continuará até que as 11 comparações sejam realizadas. A

borda ascendente do sinal CK1 (ver Figura 42) indica o fim da conversão. O comparador

alcança rápida decisão devido à forte realimentação positiva do latch, assim o tempo da

fase de regeneração é rápido. O tempo de duração desta é definido pelo conjunto da soma

dos atrasos td2 e td3. A célula de atraso foi desenvolvida para permitir um maior tempo

de estabilização para o DAC. Assim, é posśıvel atingir uma conversão rápida e de alta

precisão. A soma de td1 e td4 compõem o tempo da fase de reset, portanto o tempo de

estabilização do DAC. Devido que a cascata dos transistores de canal longo forçam td1

ser maior, um tempo de estabilização maior para o DAC pode ser alcançado.

Devido a variações no processo de fabricação, voltagem de alimentação e temperatura

(PVT), os atrasos do relógio asśıncrono são variáveis. Por exemplo, assumindo que o

circuito opera em condições nominais de voltagem de alimentação e temperatura, mas na

corner de processo slow-slow (SS) para os transistores NMOS e PMOS, respectivamente,

os atrasos intŕınsecos do relógio asśıncrono aumentam consideravelmente, ao ponto que o

ADC não tenha tempo suficiente para a decisão dos 11 bits. Visando a diminuir o efeito

das variações PVT no circuito gerador do relógio asśıncrono, uma célula de atraso variável

foi desenvolvida. A célula de atraso variável é composta por três células de atraso em

paralelo com diferentes comprimentos de canal aplicados nos dispositivos NMOS a fim de

aumentar o diminuir o atraso td1, ajustando corretamente o tempo de estabilização para

o DAC. Para fins de teste, três pinos externos estão dispońıveis para seu controle.
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Figura 44: Esquemático e diagrama de tempo da geração do relógio asśıncrono.

3.3 Considerações do Layout

Quando circuitos de natureza digital e analógica são projetados no mesmo substrato,

uma boa estratégia de layout deve ser desenvolvida. Particularmente, o tipo de circuitos
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que processam sinais das duas naturezas, são comumente chamados de circuitos de sinal

misturado. Este é o caso do ADC. Por um lado, os circuitos analógicos processam sinais

que variam de forma suave e cont́ınua onde as pequenas mudanças na tensão ou corrente

são significativas. Esses tipos de circuitos são senśıveis ao rúıdo gerado fora ou no chip.

Por outro lado, os circuitos digitais tendem a fazer uma transição abrupta de um estado de

tensão para outro gerando pulsos de correntes relativamente grandes em um curto peŕıodo

de tempo. Esses pulsos de corrente manifestam-se como rúıdo nas tensões de alimentação

devido a efeitos dos indutores parasitários dos fios de ligação (wire bond) que há entre as

fontes das tensões de alimentação e o chip.

Ademais, rúıdo gerado pelo chaveamento dos transistores pode acoplar-se por meio

do substrato aos sinais analógicos de alta precisão. Pensando em minimizar a influência

dos sinais indesejados que podem se acoplar aos sinais de alta precisão e outros efeitos

que degradam a operação do ADC quando esse for fisicamente implementado, algumas

estratégias relevantes no traço do layout foram adotadas e são as seguintes:

• Domı́nios separados na alimentação do ADC para os circuitos digitais e analógicos

foram implementados. Essa consideração evita principalmente que o rúıdo gerado

pelos circuitos digitais seja injetado aos circuitos analógicos através da fonte de

alimentação. Três domı́nios foram implementados e a distribuição dos circuitos do

ADC em cada domı́nio é como segue:

– VDDA-VSSA: T&H e comparador.

– VREFP -VREFN : DAC capacitivo.

– VDDD-VSSD: Lógica SAR.

• Através de anéis de guarda foram criados caminhos de baixa impedância que cercam

cada circuito que compõe o conversor. Cada anel de guarda foi ligado à terra do

chip através de contatos a substrato. Essa consideração tem duas vantagens, pois

cada anel de guarda que cerca cada circuito, serve como proteção contra posśıveis

pertubações externas geradas pelos demais circuitos que compõem o conversor e

evita a propagação das pertubações internas geradas pelo circuito mesmo para os

outros circuitos.

• Na integração do ADC, cada circuito foi posicionado de acordo com sua natureza

(analógica ou digital) [52,53]. Na Figura 45, é exibido o layout traçado do conversor

projetado. Devido a que os circuitos T&H e DAC processarem pequenos valores
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de tensão no processo de conversão analógico-digital e qualquer perturbação afeta

suas operações (precisão), esses circuitos foram posicionados afastados do circuito

lógico, que gera muito rúıdo.

Lógica SAR

DAC diferencial

T&HT&H
C

om
p.

Figura 45: Layout do ADC projetado.

• Como vai se apresentar na seção dos resultados de simulação, o circuito lógico con-

some a maior parte da potência total do conversor. Assim, a temperatura desse

circuito será ligeiramente mais alta do que a dos outros circuitos. Isso gera gradien-

tes de temperatura que podem afetar o funcionamento dos circuitos senśıveis, como

por exemplo o DAC. Esta é uma razão adicional para posicionar o circuito lógico

o mais afastado posśıvel dos demais circuitos que compõem o ADC.

• Como já foi mencionado, como resposta a um sinal analógico na sua entrada, o

circuito comparador gera uma decisão digital nas suas sáıdas. Esse circuito foi

posicionado entre os circuitos analógicos e digitais que compõem o ADC, servindo

como interface dos circuitos das duas naturezas.

• Por último, o roteamento de entrada foi traçado considerando a sua natureza diferen-

cial. Se o roteamento dos nós diferenciais não for totalmente simétrico, problemas

de não linearidade vão se apresentar devido ao rúıdo acoplado através das capa-

citâncias parasitárias não equilibradas [54]. Em outras palavras, o ADC terá baixa
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rejeição em modo comum. Além disso, o descasamento no roteamento dos sinais

diferenciais gera uma tensão maior de offset na curva de transferência entrada-sáıda

do conversor.

3.4 Resultados de simulação pós-layout

A seguir, resultados obtidos das simulações pós-layout do ADC são mostrados. Na

caracterização do ADC através de simulações, foi usado um DAC ideal de 11 bits ligado

à sáıda do ADC projetado como se mostra na Figura 46.

ADC
projetado

DAC
ideal

vOTb<11:1>Gerador de 
Sinal

VREFN VSSDVSSA

VREFPVDDDVDDA

Gerador do 
relógio de 

amostragem clks

VCM

Rin

Rin

Figura 46: Diagrama de blocos da configuração para o teste em simulação do ADC
projetado.

Ademais, foi considerado o efeito resistivo na sáıda do gerador de sinais. Por simpli-

cidade, esse efeito resistivo foi modelado como um resistor de 50 Ohm (Rin). Considerar

Rin nos testes de simulação do conversor é muito importante devido a que a carga inje-

tada pelo canal nos terminais de dreno e fonte das chaves de amostragem depende das

impedâncias vistas nesses nós (como já foi explicado na seção 2.3.1). Assim, se não for

considerado Rin nas simulações do conversor, o desempenho do ADC no estágio de teste

experimental será inferior ao projetado. Para mostrar a validade do que foi dito antes, foi

executada uma simulação transiente do circuito T&H varrendo o valor de Rin. A Figura

47 mostra a linearidade em termos do ENOB do circuito T&H operando a 20 MS/s em

função de Rin.

Conforme o valor de Rin aumenta, o ENOB diminui, pois, a quantidade de carga

injetada no capacitor de amostragem aumentará. No entanto, o tempo de estabilização

e a precisão do T&H serão afetados e degradarão o desempenho do ADC. Observe

que, quando Rin= 0 Ohms, o valor do ENOB do T&H é um pouco maior a 13 bits,

sendo este, um valor ótimo para o projeto do conversor atual segundo a expressão 3.2.
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Figura 47: ENOB do T&H em função de Rin

Porém, quando Rin= 50 Ohms, o valor do ENOB do T&H é ligeiramente maior que 8

bits sendo assim um valor muito baixo para o projeto do conversor atual. Para valores

de Rin maiores a 50 Ohms, o ENOB do T&H se mantém aproximadamente constante.

Intuitivamente, isto acontece porque a partir deste valor de Rin, toda a quantidade de

carga armazenada pelo canal das chaves de amostragem em modo rastreamento é injetada

diretamente no capacitor. Assim, pouca ou nenhuma quantidade de carga vai fluir em

direção dos terminais do gerador de sinal.

A continuação, são apresentados os resultados de simulação dos parâmetros de rendi-

mento do ADC em termos de linearidade. Os parâmetros de rendimento medidos foram

divididos em dois grupos: estáticos e dinâmicos.

3.4.1 Resultados dos parâmetros estáticos

Os parâmetros estáticos de um ADC podem ser encontrados assumindo que o sinal

de entrada analógico é de baixa velocidade ou quase constante no tempo. Nesse tipo de

análise é considerado que os estados transitórios do sinal de entrada são despreźıveis. Para

medir os parâmetros estáticos do ADC por simulações, o conversor foi excitado na sua

entrada com um sinal diferencial tipo rampa. A inclinação de cada rampa que compõe o

sinal diferencial de entrada foi definida como ∆
10×Ts , em que ∆ e Ts, são o valor do passo de

quantização e o peŕıodo de amostragem do ADC, respectivamente. As medidas estáticas

conhecidas na literatura como a não linearidade diferencial (Differential Nonlinearity -

DNL) e a não linearidade integral (Integral Nonlinearity - INL), foram extráıdas do sinal

sáıda do ADC com ajuda do método de histograma [57]. Por um lado, a DNL quantifica os

desvios que sofrem os ńıveis de quantização gerados pelo conversor. Por outro lado, a INL

quantifica o desvio entre a caracteŕıstica entrada-sáıda do ADC testado e, a caracteŕıstica
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entrada-sáıda de um ADC ideal.

A Figura 48 mostra a DNL e a INL como função das posśıveis 2048 palavras digitais

de sáıda do ADC projetado operando a 20 MS/s e uma tensão de alimentação nominal

de 1,8 V. Um bom desempenho estático do conversor foi obtido nas simulações. A DNL

e a INL são +0,32/-0,29 LSB e +0,33/-0,26 LSB, respectivamente. Assim, o conversor

tem comportamento monotônico.
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Figura 48: Medições da DNL e INL em 20 MS/s e 1,8 V.

Normalmente, o pior caso da DNL e INL acontece no código do meio (a transição do

MSB, isto é quando o código de sáıda do ADC vai de 0111...1 para 1000...0) na arquite-

tura SAR com o chaveamento convencional. Porém, com base nas medições de simulação

obtidas da atual implementação, isso não acontece. Duas conclusões principais foram

tiradas para explicar o que antes fora dito. Por um lado, devido às estratégias de layout

desenvolvidas no DAC diferencial, as capacitâncias parasitárias inerentes neste devido ao

roteamento, têm pouca influência na linearidade de baixa frequência do conversor. Por

outro lado, devido ao esquema de chaveamento implementado baseado na técnica Merged

Capacitor, os erros de não linearidade encontrados na transição do MSB têm baixo valor.

Particularmente, este esquema de chaveamento leva vantagem de não fazer chaveamento

no DAC para a decisão do MSB do ADC.

3.4.2 Resultados dos parâmetros dinâmicos

Os parâmetros estáticos não são suficientes para caracterizar totalmente o ADC,

pois não permitem ter uma estimativa completa do comportamento geral do conversor

quando o sinal de entrada sofre mudanças rápidas. Na implementação f́ısica do ADC,
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diferentes fontes de rúıdo e distorção degradam a qualidade do sinal processado causando

não linearidades, além da já gerada pelo processo de quantização. Assim, a caracterização

no domı́nio da frequência permite ter uma estimativa mais exata do comportamento geral

do conversor, pois os estados transitórios do sinal de entrada são considerados. Para

fazer este tipo de caracterização, o conversor opera numa certa frequência de amostragem

sendo excitado com um sinal senoidal puro na sua entrada. As frequências de entrada

e amostragem devem cumprir a relação conhecida como amostragem coerente [58]. O

espectro do sinal após o processamento de conversão analógico-digital é encontrado usando

a transformada rápida de Fourier (Fast Fourier Transform - FFT) e baseados neste, os

parâmetros dinâmicos podem ser extráıdos. Para encontrar o espectro do sinal digital de

sáıda do ADC, foi usado um DAC ideal de 11 bits ligado na sáıda da vista extráıda do

ADC projetado (ver Figura 46). O sinal analógico de sáıda do DAC ideal (vOT na Figura

46) contém a informação que se precisa para quantificar as medidas dinâmicas do ADC

por meio da FFT .
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Figura 49: Espectro da FFT (1024 amostras) do sinal de sáıda do conversor para um
tom de entrada de 3 MHz com uma frequência de amostragem de 20 MS/s.

Como resposta a uma frequência senoidal perto de 3 MHz e uma amplitude de entrada

de 3,42 Vpp,diff , a Figura 49 mostra o espectro do sinal de sáıda do conversor operando

em condições nominais e a uma frequência de amostragem de 20 MS/s. O ENOB medido

por meio da simulação foi 10,75 bits. A SNDR e o SFDR medidos com base no espectro

obtido na Figura 49 foram encontrados como 66,48 dB e 81,86 dB, respectivamente. Os

resultados reportados são obtidos com base em análise de rúıdo transiente, foram usados

os modelos de processo t́ıpicos dos dispositivos e a temperatura estabelecida foi de 27ºC.

Fornecida por uma fonte de alimentação de 1,8 V, o consumo de potência total é 2,89 mW.

A distribuição de potência obtida da simulação é como segue: 0,81 mW para os circuitos

de T&H e comparador, 1,62 mW para a lógica SAR, e 0,44 mW devido ao chaveamento

do DAC.
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Para medir a largura de banda do conversor (ERBW ), na Figura 50 observa-se a

linearidade em termos da SFDR e SNDR testadas como função da frequência de entrada

(Fin) em 20 MS/s. Em baixa frequência, as medidas da SNDR e SFDR são 66,86 dB

e 82,13 dB, respectivamente. O ENOB resultante é 10,81 bits. Quando a frequência de

entrada aumentou a 10 MHz, as medidas da SNDR e SFDR são 66,43 dB e 83,03 dB,

respectivamente. Assim a ERBW do conversor projetado é igual a 10 MHz (frequência

de Nyquist).

Figura 50: SFDR e SNDR obtida em simulação em função da frequência de entrada.

Para fazer medida da faixa dinâmica do conversor projetado, a Figura 51 mostra a

SNDR medida em função da amplitude de entrada. Neste caso, o conversor opera a 20

MS/s, 1,8 V e a frequência de entrada é a de Nyquist. A faixa dinâmica medida é 66,4

dB. A degradação da SNDR para amplitudes de entrada perto a 0 dBFS é causada pela

saturação dos códigos de sáıda do conversor. O valor pico da SNDR foi encontrado igual

a 66,43 dB.
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Figura 51: Medida da faixa dinâmica.
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3.4.3 Comparação com trabalhos do estado da arte

A tabela 5 resume os resultados obtidos ao ńıvel de simulação deste trabalho. Além

disso, compara este trabalho com alguns conversores fabricados do estado da arte publi-

cados recentemente. Os principais critérios de comparação que foram considerados são:

• Frequência de amostragem ≥ 20 MS/s,

• Nó do processo ≤ 180 nm

• Resoluções similares.

Tabela 5: Resumo e comparação de desempenho do ADC em ńıvel de simulação pós-
layout.

Especificações ISSCC19 [59] JSSC10 [60] TCASI17 [61] JSSC18 [62] Este trabalho

Tecnologia (nm) 180 180 180 65 180
Arquitetura SAR Pipeline SAR SAR SAR

Fonte de aliment. (V) – 1,8 1,8 1 1,8
Freq. amost. (MS/s) 20 26 40 20 20

Resolução (bit) 10 11 11 10 11
ENOB (bit) 9,15 9,85 9,87 8,75 10,75
SNDR (dB) 56,85 61,13 61,2 54,4 66,48
SFDR (dB) – 67 74,8 58,9 81,86

Cons. de Pot.(mW) 1,23 26,7 2,05 0,133 2,89
FoMW (fJ/c-s) 108,2 1113 70,2 17,2 84

FoMS (dB) 156 148 160 162,7 162

Área (mm2) 0,028 1,9 1,61 0,074 0,1

Resultados de simulação dos Corners PV T

Parâmetero FF @ 0 ºC FS @ 50 ºC SF @ 50 ºC SS @ 80 ºC TT @ 27 ºC
Fonte de aliment. (V) 1,9 1,8 1,8 1,7 1,8
Cons. de Pot.(mW) 4,023 3,051 3,167 2,288 2,897

ENOB@Max Fin (bit) 10,34 10,73 10,65 10,32 10,73
SNDR@Max Fin (dB) 64,02 66,36 65,86 63,9 66,35

FoMW (fJ/c-s) 155 90 99 90 85
FoMS (dB) 158 161,5 160,8 160 161,7

Em condições nominais, este trabalho consegue o melhor desempenho em termos de

linearidade em comparação aos outros trabalhos. Porém, só tem melhor desempenho

que [60] em termos de consumo de potência. Em termos de área, o ADC é eficiente,

só [59,62] são melhores. Em referência aos quatro trabalhos citados, este trabalho atinge

uma FoMW de 84 (fJ/c-s), portanto é o terceiro melhor após dos projetos apresentados por

[61,62]. Com uma FoMS de 162 (dB), este trabalho é melhor aos demais implementados

em tecnologia CMOS de 180 nm. Por um pouco só, [62] atinge uma FoMS melhor.

Porém, considerando que o nó tecnológico deste outro trabalho é de 65 nm, a tensão de

alimentação é 1 V e a resolução é de 10 bits, não é posśıvel fazer uma comparação justa
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com este trabalho. Com base nisto, o ADC projetado consegue desempenho do estado

da arte ao ńıvel de simulação layout.

Além disso, simulações de corners variando: o processo, a tensão de alimentação

(entre 1,7 V e 1,9 V) e temperatura (entre 0ºC e 80ºC) foram realizadas. Na parte

inferior da tabela 5 são relatados alguns dos resultados obtidos baixo essas variações.

Nessas condições, o projeto continua atingindo as principais especificações do projeto:

máxima frequência de amostragem de 20 MS/s e uma SNDR maior a 62 dB.
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4 RESULTADOS EXPERIMENTAIS

Neste caṕıtulo apresentam-se as caracteŕısticas fundamentais do chip de teste fabri-

cado. Além disso, as considerações para o projeto da placa de teste são descritas. No

final do caṕıtulo, são discutidos os problemas encontrados nas medidas experimentais do

conversor que foram realizadas.

4.1 Descrição do chip de teste fabricado

O conversor foi fabricado em tecnologia 180 nm CMOS da TSMC. Na figura 52

observa-se uma microfotografia do chip de teste com vista ampliada do conversor. A área

total ocupada pelo ADC é de 0,1 mm2. Como cada ponta de prova do equipamento de

teste para medir os bits de sáıda do ADC tem um alto valor capacitivo na entrada, buffers

no chip de teste foram projetados e ligados em cada bit na sáıda digital do conversor, pois

eles fornecem corrente suficiente à sua carga e permitem diminuir os atrasos nos sinais de

sáıda do ADC. Um domı́nio adicional foi utilizado no chip de teste para os buffers. No

total, 4 pinos (2 para cada VDD e 2 para cada terra) foram destinados para cada domı́nio,

a fim de diminuir o efeito indutivo dos wire bond.

O nó do processo tem ńıveis de tensão de alimentação nominais de 1,8 V e 3,3 V,

porém, o protótipo foi projetado para operar somente na tensão nominal de 1,8 V. Além

disso, o processo disponibiliza um substrato com maior dopagem tipo p, uma camada de

siĺıcio policristalino e seis camadas de metal (1P6M).

O efeito dos elementos parasitários criados pelas interconexões entre o conversor pro-

jetado e os pinos do chip de teste podem desviar o comportamento do conversor visto

nas simulações do comportamento após a fabricação. Então, diminuir o impacto desses

efeitos não desejados é o ideal. Pensando nisso, as duas últimas camadas de metal (M5

e M6) foram utilizadas para estas interconexões dado que estas camadas são fabricadas

com materiais de menor resistividade, evitando quedas de tensão ao longo do roteamento,

e sua capacitância parasitária em relação ao substrato é menor. Ainda, se revisou o kit de
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Figura 52: Microfotografia do chip de teste com visão ampliada do ADC projetado.

projeto do processo (Process Design Kit-PDK) da tecnologia para ter em consideração

as densidades de corrente que cada metal suporta. Finalmente, o chip de teste foi empa-

cotado em um pacote Quad Flat No leads (QFN) de 40 pinos (QFN40) com uma cavidade

quadrada de 5mm x 5mm da Europractice [55].

4.2 Projeto da placa de teste

Com o envio do chip para fabricação, iniciou-se o projeto da placa de teste, cujo

layout pode ser visto na figura 53. A área total ocupada pela placa é de 8 cm×10 cm. Só

duas camadas de cobre foram utilizadas no seu projeto.

Inicialmente, foram revisadas as dimensões do pacote QFN40 com base na informação

relatada em [55] para a criação do footprint do chip de teste. Tendo projetado o footprint

do protótipo, as seguintes estratégias de projeto foram consideradas com base em [63–65]:

• Para evitar dificuldades de espaçamento entre os componentes, padronizar o rotea-

mento e maximizar o uso da placa, foi utilizado uma grid fixa de 12,5 milésimos de

polegada em todo o processo de criação do layout.

• Tendo em conta a natureza diferencial dos sinais analógicos de entrada, a simetria

desses foi mantida. A placa de teste foi projetada para ligar o sinal de entrada do
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Figura 53: Layout da placa de teste projetada.

conversor de maneira tanto diferencial quanto single-ended. Por um lado, com a

entrada diferencial, os sinais são diretamente ligados ao conversor. Por outro lado,

um sinal single-ended é convertido a diferencial através de um transformador.

• As linhas de interconexão entre os componentes foram traçadas o mais curtas

posśıvel para evitar efeitos parasitários indesejados, que podem degradar o desem-

penho do conversor.

• Os componentes e pontos de teste foram distribúıdos na placa considerando suas

respectivas funções e naturezas (digital ou analógica). Isso torna as interconexões

entre componentes mais curtas e facilita a localização das posśıveis falhas nos testes.

• Capacitores de desacoplamento foram colocados em cada domı́nio do ADC (por

exemplo, entre VDDA e VSSA), porque eles fornecem um caminho para as componen-

tes de alta frequência de corrente que a fonte de alimentação não consegue suprir.

As componentes de alta frequência de corrente são puxadas pelo conversor devido
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ao chaveamento dos transistores. Além disso, os capacitores de desacoplamento fo-

ram colocados o mais perto posśıvel do chip de teste, a fim de diminuir os efeitos

parasitários devido ao seu roteamento.

• Tendo distribúıdo os componentes na placa, o roteamento foi traçado levando-se

em consideração o caminho do fluxo dos sinais de corrente de retorno através da

placa, visando evitar quedas de tensão e minimizar problemas de crosstalk. Para

minimizar este efeito, evitou-se cruzar o roteamento dos sinais analógicos com os

digitais, como pode-se observar no esboço da placa de teste da figura 54. Suponha

que o plano de terra é a camada de baixo da placa e é homogêneo para todos os

componentes da placa. De fato, um sinal de corrente é composto por componentes

de alta (AC) e baixa (DC) frequência. Particularmente, as componentes DC e as

componentes AC dos sinais de corrente fluindo através da placa procuram o caminho

de menor resistência e menor impedância, respectivamente [63]. Devido à indutância

mútua formada entre a trilha e o plano de terra, o caminho de menor impedância que

as componentes AC dos sinais de retorno de corrente procuram torna-se diretamente

abaixo da trilha (isso é válido tanto para os sinais analógicos como digitais, veja as

linhas azuis pontilhadas na figura 48). O que fora mencionado antes é verificado

através de simulações eletromagnéticas em [66]. Desse modo, os sinais digitais não

perturbam os analógicos na placa projetada.
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Figura 54: Distribuição e roteamento dos componentes na placa.

De outro ponto de vista e considerando que os sinais DC procuram o caminho

de menor resistência, para evitar quedas de tensão, dois planos de terra foram

projetados utilizando às duas camadas da placa dispońıveis. Esses foram ligados um

ao outro através de vias distribúıdas pela placa toda formando somente um plano
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de terra para sinais tanto digitais quanto analógicos. A critério de exemplo, para

entender o fluxo de corrente nas tensões de alimentação DC, suponha a interconexão

proposta na figura 55.
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Sinal DCC

Sinal DC

Sinal AC
de retorno

Sinal 
AC+DC

Plano de
terra

Plano de
terra

de retorno

Trilha de
 cobre

Figura 55: Fluxo de corrente na placa.

Uma fonte de alimentação fornece a tensão e corrente de polarização DC para o

domı́nio VDDA-VSSA. Como foi mencionado acima, capacitores de desacoplamento

são ligados entre VDDA e VSSA. Para simplificar, suponha que o conjunto de capa-

citores de desacoplamento seja um, chamado C. A corrente DC fornecida pela fonte

flui através da trilha de cobre até um terminal de C. Saindo do capacitor, a com-

ponente AC é adicionada à DC. Como resultado disso, o sinal AC+DC entra por

um pino do chip de teste e flui através dos seus componentes. O sinal AC+DC sai

por outro pino do chip de teste, com a particularidade do que a sua componente da

corrente de retorno AC procura o outro terminal de C diretamente. Porém, o sinal

DC de retorno da corrente procura o caminho de menor resistência, portanto, o ca-

minho da corrente DC será uma linha reta. Assim, para não atrapalhar o livre fluxo

de corrente de retorno DC nas tensões de alimentação, implementou-se um plano

comum de baixa resistência. Como já foi mencionado antes, devido à estratégia na

distribuição dos componentes e roteamento adotado, os problemas de crosstalk são

mitigados.

• A placa foi projetada no software EAGLE versão livre 9.6.2. Para garantir que

todas as conexões entre componentes foram feitas corretamente, utilizou-se a ferra-

menta de projeto DRC-(Design Rule Checking) dispońıvel no software, dado que

esta ferramenta garante que o espaçamento entre o roteamento e os componentes

seja adequado, além de que o roteamento esteja completamente finalizado.
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4.3 Procedimento experimental

O protótipo do conversor projetado foi testado e a montagem experimental empregada

durante os testes do ADC é mostrada na figura 56.

Analisador Lógico

Geradores de sinal

  Fontes de 

alimentaçao
Osciloscópio

Figura 56: Montagem de teste para o ADC.

Os equipamentos usados para os testes experimentais do ADC foram: um analisador

lógico da Agilent (referência 16902B) para realizar a aquisição das palavras digitais de

sáıda do conversor, um gerador de sinal da Keysight (modelo 33622A) para gerar o relógio

de amostragem, um gerador de forma de onda da Keysight (modelo 33500B) para gerar

o sinal de entrada, um osciloscópio da Keysight (modelo DSOX6004A) e três fontes de

alimentação para gerar as tensões de alimentação e referência para o ADC.

4.4 Testes experimentais

Nos primeiros testes experimentais do ADC foram realizadas medições para uma

frequência de amostragem de 20 MS/s, uma frequência para o sinal de entrada de 40 kHz,

uma amplitude de entrada de 3,24 Vpp,diff e uma tensão de alimentação igual a 1,8 V. As

aquisições das palavras digitais de sáıda do ADC foram realizadas pelo analisador lógico

Agilent 16902B. Esse equipamento interpreta o sinal de sáıda digital do ADC e dispõe

de operações matemáticas para implementar um DAC ideal, a fim de realizar uma confi-

guração de teste similar à usada na caracterização do ADC através de simulações (veja

a Figura 46). Por simplicidade, o sinal analógico de sáıda do DAC ideal implementado

com o analisador lógico, é chamado neste documento de vOTE. Na Figura 57 é mostrado

o sinal vOTE testado experimentalmente, quando o ADC está operando nas condições já

mencionadas.

Observa-se que certas descontinuidades (não linearidades) estão presentes no sinal

vOTE. Ademais, também observa-se que esses tipos de descontinuidades são bastante

pronunciadas para os valores próximos ao pico do sinal vOTE e pouco pronunciadas para
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nao linearidade

nao linearidade nao linearidade

Figura 57: Sinal de sáıda experimental do ADC para um tom de entrada de 40 kHz e
uma frequência de amostragem de 20 MS/s.

uma faixa de valores perto da metade da escala desse sinal. Esses problemas de não

linearidade encontrados nas medições experimentais foram analisados e a seguinte hipótese

foi levantada para explicá-los.

Na fase de projeto, foi adotada a estratégia de atribuir 4 pinos para cada domı́nio do

ADC (2 para cada VDD e 2 para cada terra), a fim de diminuir o efeito indutivo dos wire

bonds. No estágio de teste experimental, mesmo adotando a estratégia já mencionada, esse

efeito parasita teve grande influência no comportamento do conversor desenvolvido neste

trabalho. Com o propósito de justificar os problemas de não linearidade encontrados nos

testes experimentais, a Figura 58 mostra um peŕıodo do sinal de sáıda do ADC testado

experimentalmente comparado ao sinal testado através de simulação considerando o efeito

parasita dos wire bond. Dois protótipos do ADC projetado foram testados para corroborar

que o comportamento de não-linearidade se mantém nas diferentes amostras fabricadas.

Devido ao chaveamento do DAC no processo de conversão analógico-digital, pulsos

de corrente são puxados constantemente pelos capacitores. Esses pulsos de corrente fluem

pelos wire bonds e se manifestam como oscilações (rúıdo) nas placas inferiores dos capa-
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citores do circuito DAC, como se observa na Figura 59. Por simplicidade, supõe-se que

o efeito indutivo dos wire bond pode ser modelado como uma indutância (Lw na Figura

59) e que o DAC diferencial é composto por dois DACs, chamados de DACP e DACN.

Teste experimental - chip2
Teste de simulaçao

tempo (s)

C
ó

d
ig

o

2000

1500

1000

500

0

Teste experimental - chip1

Figura 58: Comparação de resultados experimentais e de simulação.

No caso da Figura 59, as oscilações geradas pelas rápidas mudanças na corrente vindo

da tensão de alimentação se injetam na sáıda do DAC por meio dos capacitores, e efeitos

de não linearidade se apresentam no ADC porque a quantidade de corrente que o DAC

puxa no processo de decisão dos bits depende da tensão amostrada. O que foi dito

anteriormente pode ser esclarecido com o exemplo do esquema do chaveamento Merged

Capacitor apresentado na figura 28 e com o seguinte ditado. Por exemplo, quando a tensão

amostrada é positiva como se mostra na figura 59, todas as placas inferiores dos capacitores

do DACP são ligadas ao terra. Porém, todas as placas inferiores dos capacitores do

DACN são ligadas ao VDD. Assim, o rúıdo injetado na sáıda do DACN vai ter maior

influência, gerando problemas de não linearidade no ADC. Isso explica o porquê se
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apresentarem experimentalmente descontinuidades bastante pronunciadas para os valores

picos do sinal vOTE na Figura 57.
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Figura 59: Rúıdo gerado nas tensões de alimentação do conversor geram não linearidade.
Esse efeito não desejado na implementação f́ısica do ADC é mais pronunciado quando a
tensão amostrada está perto dos picos do sinal de entrada diferencial

Observa-se que a maior contribuição de rúıdo da fonte de alimentação é injetada por

meio dos capacitores que implementam os 5 MSB dos circuitos DACP e DACN . É

posśıvel esclarecer esse acontecimento por meio das seguintes situações.

Primeiramente, supõe-se a implementação de um DAC single-ended com capacitor

ponte. Ademais, assume-se que todos os capacitores que implementam os MSB desse

DAC são ligados ao terra, enquanto os capacitores que implementam os LSB são ligados

ao VDD (veja a Figura 60a).

Por facilidade, adotou-se que o conjunto de capacitores que compõem os MSB e os

LSB formam dois capacitores chamados de CMSB e CLSB, respectivamente. Além disso,

a mudança da tensão na fonte de alimentação foi modelada como um ∆vDD.

C
LSB

Csp
C
MSB

vODL vLSB

vDD

(a)

sp
C
LSBC

MSB

vODM

vDD

C

(b)

Figura 60: DAC com capacitor ponte com (a) todos os capacitores do lado MSB ligados
ao terra e todos os capacitores do lado LSB ligados ao VDD; (b) todos os capacitores do
lado LSB conectados ao terra e todos os capacitores do lado MSB conectados ao VDD.

A mudança de tensão nas placas superiores dos capacitores do lado LSB na Figura

60a é dada por

∆vLSB =
CLSB∆vDD
CLSB + CSM

(4.1)
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Onde CSM é igual a:

CSM =
CMSBCsp
Csp + CMSB

(4.2)

Além disso, ∆vODL na Figura 60a pode ser expressa como

∆vODL =
Csp∆vLSB
CMSB + Csp

(4.3)

Juntando as expressões (4.1), (4.2) e (4.3), ∆vODL pode ser encontrada como

∆vODL =
CspCLSB∆vDD

CMSBCsp + CspCLSB + CMSBCLSB
(4.4)

Agora, supõe-se a outra situação mostrada na Figura 60b. Nesse caso, todos os capa-

citores que implementam os MSB do DAC, são ligados ao ∆vDD, enquanto os capacitores

que implementam os LSB, são ligados ao terra. A mudança de tensão nas placas superiores

dos capacitores do lado MSB na Figura 60b é dada por

∆vODM =
CMSB∆vDD
CMSB + CSL

(4.5)

Onde CSL é igual a

CSL =
CLSBCsp
Csp + CLSB

(4.6)

Dessa maneira, juntando as expressões (4.5) e (4.6), ∆vODM pode ser achado como

∆vODM =
(CMSBCLSB + CspCLSB)∆vDD

CMSBCsp + CspCLSB + CMSBCLSB
(4.7)

No ADC projetado, CMSB=CLSB=(25 − 1)Cu e Csp=Cu, onde Cu é o capacitor

unitário. Substituindo os valores para CMSB, CLSB e Csp, nas expressões (4.4) e (4.7), se

obtém que:

∆vODL =
∆vDD
25 + 1

=
∆vDD

33
(4.8)

∆vODM =
25 ×∆vDD

25 + 1
=

32∆vDD
33

≈ ∆vDD (4.9)
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Das expressões obtidas em (4.8) e (4.9), pode-se concluir que, como foi mencionado,

a maior contribuição de rúıdo da fonte de alimentação é injetada nas sáıdas de DACP

e DACN por meio dos capacitores que implementam os 5 MSB desses circuitos, pois

∆vODM é muito maior que ∆vODL. Intuitivamente, isso acontece porque o capacitor

ponte (Csp) filtra as posśıveis contribuições de rúıdo da fonte de alimentação, que podem

ser injetadas nas sáıdas do DAC diferencial por meio dos capacitores que implementam

os 5 LSB desse circuito.

De outro modo, com a finalidade de entender o motivo de as descontinuidades serem

pouco pronunciadas para uma faixa de valores perto da metade da escala do sinal vOTE,

supõe-se o seguinte cenário. Quando a tensão que foi amostrada pelo ADC for um valor

um pouco maior do que a metade da escala do sinal de entrada (ver figura 61), a placa

inferior do capacitor de maior peso (C10) do DACN é ligada ao VDD, enquanto as placas

inferiores dos demais capacitores desse mesmo DAC são ligadas ao terra. De maneira

complementar, no caso do DACP, a placa inferior de C10 é ligada ao terra, enquanto as

placas inferiores dos demais capacitores são ligadas ao VDD. Dessa maneira, observa-se

que o rúıdo vindo da fonte de alimentação nesse caso é injetado nas sáıdas de DACP e

de DACN por meio dos capacitores C9∼C6 e C10, respectivamente, pois se sabe que o

rúıdo injetado via os capacitores que implementam os 5 LSBs nas sáıdas de cada DAC

é despreźıvel. Nesse caso, como consequência de a quantidade de capacitores ligados

ao VDD no DACP (C9+C8+C7+C6=24 − 1 × Cu=15Cu) ser aproximadamente igual à

quantidade de capacitores ligados ao VDD no DACN (C10=24 × Cu=16Cu), o rúıdo é

comum e aproximadamente igual nas sáıdas de cada DAC. A partir disso, o rúıdo vindo

da fonte de alimentação injetado nas sáıdas de DACP e de DACN se cancela e tem pouco

efeito na linearidade do ADC.
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Figura 61: O rúıdo gerado nas tensões de alimentação tem uma menor influência quando
a tensão amostrada pelo ADC é um valor perto da metade da escala do sinal de entrada.

A hipótese formulada sobre os posśıveis problemas de não linearidade que foram en-
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contrados nas medidas experimentais e anteriormente explicados foi validada através de

simulações. Na Figura 62 observa-se a montagem realizada no simulador levando-se em

consideração somente o efeito indutivo nas tensões de alimentação do circuito DAC do

ADC projetado.

ADC
projetado

DAC
ideal

b<11:1>Gerador de 
Sinal

Gerador do 
relógio de 

amostragem

Lw

Lw

Ra

Ra

vOTW

VREFN

VSSDVSSA

VREFP

VDDDVDDA

clks

VCM

Rin

Rin

Figura 62: Diagrama de blocos para estudar por simulações, os problemas de não linea-
ridade encontrados nas medidas experimentais.

Apesar de nos demais domı́nios do ADC estar presente o efeito parasita do wire bond,

a estratégia de só considerar esse efeito parasita nas tensões de alimentação do circuito

DAC foi adotada. Isso foi feito com o propósito de corroborar a hipótese formulada. Na

montagem da Figura 62, o sinal de sáıda analógico do DAC ideal foi chamado de vOTW .

Como uma estimativa, o valor de Lw nas simulações realizadas foi definido igual a 2 nH.

A Figura 63 mostra o sinal vOTW (sinal azul) comparado a um sinal ideal (sinal vermelho)

sem considerar o efeito parasita dos wire bonds. Nesse caso, o ADC está operando a 20

MS/s, com uma frequência de entrada de 40 kHz e uma tensão de alimentação de 1,8 V.

Observa-se que nos resultados de simulação, similarmente aos resultados encontrados

nas medidas experimentais, as descontinuidades do sinal analógico de sáıda do DAC ideal

também são bastante pronunciadas para os valores picos do sinal vOTW e pouco pronun-

ciadas para uma faixa de valores perto da metade da escala desse sinal. Isso valida a

hipótese formulada anteriormente. Diferentes técnicas têm sido desenvolvidas nos últimos

anos para cancelar o efeito parasita dos wire bond nos conversores SAR, um exemplo

dessas técnicas pode ser encontrado no trabalho apresentado em [56].

Como uma solução rápida para fazer novos testes no ADC projetado, um resistor de

amortecimento [45] (Ra na Figura 62) fora do chip pode ser aplicado para o cancelamento

parcial do rúıdo nas tensões de alimentação, em especial no domı́nio dispońıvel para o

circuito DAC do ADC projetado. Simulações foram executadas colocando Ra em série à
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Figura 63: Simulação do ADC projetado para um tom de entrada de 40 kHz e uma
frequência de amostragem de 20 MS/s, considerando o efeito indutivo dos wire bonds
somente nas tensões de alimentação do circuito DAC (sinal azul).

indutância Lw, como se observa na Figura 62. Nesse caso, o valor de Ra foi encontrado

através de simulações e pode estar entre os valores de 5 Ohms e 10 Ohms. Os resultados

obtidos após se ter colocado Ra foram muito similares aos resultados de simulação pós-

layout reportados na seção 3.4. Dessa maneira, aplicando Ra a fim de minimizar o efeito

parasita dos wire bonds, novas medições do ADC projetado podem ser realizadas. Se as

principais especificações do projeto forem atingidas, novos resultados e conclusões podem

ser obtidas. Porém, se as especificações não forem atingidas, têm-se que procurar pelos

problemas e as causas das falhas para então fazer as correções necessárias e tirar conclusões

para trabalhos futuros.

A fim de caracterizar experimentalmente o comportamento em frequência do ADC,

a Figura 64 mostra o espectro da FFT do sinal da Figura 57.
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Figura 64: Espectro da FFT do sinal de sáıda experimental do ADC para um tom de
entrada de 40 kHz com uma frequência de amostragem de 20 MS/s e uma tensão de
alimentação nominal de 1,8 V.

Do espectro obtido na Figura 64, foi encontrado que as medições experimentais da

SNDR e o SFDR do ADC foram 34,53 dB e 44,63 dB, respectivamente. Nesse caso, o

ENOB medido experimentalmente foi 5,4 bits. Comparando os resultados obtidos por

meio de simulação pós-layout e os resultados encontrados experimentalmente, pode-se

concluir que a distorção introduzida ao sinal de sáıda do ADC na fase experimental do

projeto aumentou para

Pdist−exp = SNDRsim − SNDRexp = 66, 86dB − 34, 53dB = 32, 33dB (4.10)

onde: Pdist−exp é a suma das potências de todos componentes expectrais indesejados

nas medidas experimentais, SNDRsim é a SNDR medida por meio de simulação pós-layout

e SNDRexp é a SNDR medida experimentalmente.

Operando a 20 MS/s e alimentado por uma tensão de 1,8 V, o consumo de potência

do ADC encontrado nas medições experimentais foi 2,95 mW. A Figura 65 apresenta a

distribuição de potência testada nas medidas experimentais e é graficada por setores como

segue: 0,828 mW para os circuitos de T&H e comparador, 1,674 mW para a lógica SAR,

e 0,45 mW devido ao chaveamento do DAC.

O consumo de potência testado experimentalmente foi ligeiramente maior ao testado

nas simulações pós-layout. O aumento no consumo de potência na fase experimental do

projeto é atribúıdo ao consumo de potência das capacitâncias parasitárias das trilhas
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0,45 mW (15,2 %) T&H e Comp.
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Figura 65: Distribuição do consumo experimental de potência do ADC quando está
operando em uma frequência de amostragem de 20 MS/s e uma tensão de alimentação de
1,8 V.

traçadas para ligar o ADC com os pads do chip de teste.

Os parâmetros estáticos do ADC também foram caracterizados experimentalmente.

A Figura 66 expõe os resultados dos testes experimentais da DNL e INL.
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Figura 66: Medidas experimentais da DNL e INL quando o conversor está operando em
uma frequência de amostragem de 20 MS/s e uma tensão de alimentação nominal de 1,8V.

Idealmente, quando o valor analógico na entrada do ADC aumenta, assim o faz o

código na sua sáıda. Nesse caso, o conversor é monotônico e atinge quê:

DNL < 1LSB (4.11)

Porém, quando a condição (4.11) não é atingida, o conversor tem comportamento não

monotônico. A não-monotonicidade no ADC resulta na perda de códigos devido a que

nunca aparecerem para algum valor do sinal de entrada analógico. Dos resultados obtidos
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na Figura 66, observou-se que

DNL > 1LSB (4.12)

Por conseguinte, o ADC projetado tem comportamento não monotônico. Em outras

palavras, os resultados experimentais da DNL indicam que para diferentes valores de

entrada analógicos vão se obter os mesmos códigos digitais na sáıda. Assim, parte da

faixa das tensões analógicas de entrada é perdida. Esses problemas de não-linearidade

são atribúıdos às distorções encontradas na fase experimental do projeto.

Por outro lado, o resultado testado experimentalmente da INL foi

INL > 1LSB (4.13)

A consideração da espressão (4.13) implica que alguns códigos digitais não aparecem

na sáıda do ADC projetado.
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5 CONCLUSÕES E RECOMENDAÇÕES PARA

TRABALHOS FUTUROS

A fim de atingir o objetivo principal deste trabalho de mestrado, um conversor

analógico-digital (ADC) de 11 bits, 20 MS/s, foi projetado em tecnologia CMOS de

180 nm para ser integrado em um transceptor de banda ultra larga aplicado na detecção

de câncer de mama.

Para desenvolver o trabalho, estudaram-se fundamentos teóricos do processo de con-

versão Analógico-Digital. As escolhas da arquitetura e topologia do ADC desenvolvido,

foram feitas a partir de uma revisão bibliográfica e com base no estudo do estado da arte.

Por um lado, a arquitetura SAR foi escolhida porque é a solução mais eficiente em termos

de energia para o objetivo de projeto que se queria alcançar: um ADC com uma SNDR

maior a 62 dB operando numa frequência de amostragem de 20 MS/s. Por outro lado,

a topologia escolhida é apoiada no esquema de chaveamento Merged Capacitor porque

este é mais eficiente em termos de área e energia com respeito ao esquema de chavea-

mento convencional. Baseados na arquitetura e topologia escolhidas, foi feito um estudo

das considerações que o projetista deve ter para atingir as especificações já definidas com

base em levantamento bibliográfico.

Depois, apresentou-se a arquitetura implementada do conversor e as estratégias de

projeto que foram desenvolvidas ao ńıvel de transistores dos circuitos que compõem o

ADC. Além disso, foram expostas as principais estratégias na implementação do layout

que o projetista considerou. Simulações post-layout foram feitas para verificar o de-

sempenho atingido pelo conversor projetado. Comparações dos resultados obtidos com

trabalhos do estado da arte foram feitas. Ao ńıvel de simulação post-Layout, o ADC

projetado consegue desempenho do estado da arte nas figuras de mérito de Schreier (162

dB) e de Walden (84 fJ/conversion-step). O circuito foi comparado com trabalhos com

especificações semelhantes. Sem implementar algum método de calibração no conver-

sor, os resultados de simulação post-layout mostram que este protótipo atinge um bom

compromisso entre precisão e velocidade de operação.
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O ADC foi fabricado em tecnologia CMOS de 180 nm da TSMC. Por um lado,

com intenção de realizar medidas experimentais do protótipo, o projeto da placa de teste

foi desenvolvido. As principais particularidades no seu projeto foram recapituladas neste

documento. Por outro lado, a fim de caracterizar experimentalmente o ADC projetado,

testes experimentais do protótipo foram realizados. Após testar o circuito, foram encon-

trados alguns problemas de não linearidade no desempenho do protótipo. Esses problemas

foram analisados sendo criada uma hipótese que serve para explicar parte dos problemas.

Essa hipótese foi validada através de simulações.

Embora não tenham sido realizados muitos testes experimentais no protótipo desen-

volvido neste trabalho, se recompilou uma série de recomendações a fim de melhorar o

funcionamento do ADC ou que podem ser utilizadas em outros projetos.

Observou-se que o ADC é muito senśıvel ao rúıdo da fonte de alimentação, princi-

palmente a maior influência foi encontrada no circuito DAC. É recomendável procurar

soluções para minimizar o efeito parasita dos wire bond no conversor ou implementar

alguma técnica on-chip para reduzir o efeito do rúıdo nas tensões de alimentação.

Se recomenda testar e caracterizar a impedância vista pelas chaves de amostragem do

ADC quando esse for integrado no sistema global. Como já foi explicado, a carga injetada

nos terminais de dreno e fonte das chaves de amostragem, depende da impedância de

entrada vista pelo ADC.

Finalmente, sugere-se desenvolver alguma técnica ou melhoria no gerador de relógio

asśıncrono para fazer esse mais robusto às variações de processo, voltagem de alimentação

e temperatura.



112

REFERÊNCIAS
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APÊNDICE A – CIRCUITO FLIP-FLOP

DA LÓGICA

Neste apêndice, é mostrado o circuito flip-flop utilizado na lógica asśıncrona imple-

mentada (Figuras 67 e 68). Esse circuito foi utilizado tanto para o projeto dos onze

flip-flops que compõem o controle principal (veja a Figura 42), tanto como para o projeto

dos flip-flops que implementam o controle do DAC e os registros de sáıda do ADC (ver fi-

gura 43). O circuito é composto por portas CMOS tais como: inversores, chaves e NORs.

As dimensões aplicadas para os transistores que compõem cada porta foram definidas

como W/L = 1µm/0,18µm para os transistores NMOS e W/L = 2,5 µm/0,18µm para os

transistores PMOS.

Figura 67: Visão de alto ńıvel do flip-flop utilizado na lógica

Figura 68: Esquemático do flip-flop utilizado na lógica
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APÊNDICE B – LAYOUTS

Neste apêndice são mostrados os layouts tanto de cada circuito que compõe o ADC

projetado, quanto o layout do chip de teste.
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Figura 69: Layout do circuito T&H.
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Figura 70: Layout do circuito DAC diferencial.
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Figura 71: Layout da lógica asśıncrona SAR.
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Figura 72: Layout do comparador dinâmico.
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Figura 73: Layout do chip de teste.


