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Resumo

Este trabalho apresenta o desenvolvimento de um conversor analégico-digital
(Analog-Digital Converter, ADC) de aproximagoes sucessivas (Successive-
Approzimation Register, SAR) de alta velocidade e precisao, destinado a integra-
¢do em sensores de imagem CMOS (Metal-Oxido-Semicondutor Complementar). A
arquitetura do ADC foi otimizada para obter rapida conversao e elevada exatidao,
adequando-se as exigéncias de sistemas de captura de imagem modernos. O pro-
jeto incluiu o dimensionamento e implementacao, ao nivel do transistor, dos princi-
pais blocos funcionais do ADC SAR, nomeadamente um conversor digital-analégico
(Digital-Analog Converter, DAC) de rede resistiva, um comparador dindmico de
baixo consumo e a logica de controlo SAR, em tecnologia CMOS de 65 nm. Adi-
cionalmente, integrou-se a técnica de amostragem dupla correlacionada (Correlated
Double Sampling, CDS) no sistema, permitindo mitigar o ruido e o offset do sinal
proveniente do ADC. As simulagoes do circuito foram realizadas no ambiente Ca-
dence Virtuoso. Os resultados obtidos demonstram que o ADC atingiu um tempo
de conversao de aproximadamente 0,4 us por amostra (cerca de 2,5 MS/s) para uma
resolucao de 10 bits, com consumo de poténcia na ordem de 1 mW. Verificou-se uma
elevada linearidade estatica, com DNL (Diferential Non-Linearity) e INL (Integral
Non-Linearity) inferiores a 40,25 LSB (Least Significant Bit), sem codigos faltantes.
A implementagao da técnica CDS revelou-se eficaz, sendo possivel eliminar o offset

previamente presente no sistema, conforme comprovado pelos resultados obtidos.

Palavras-Chave: Sensor de imagem, CMOS, ADC, SAR, CDS.
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Abstract

This work presents the development of a high-speed and high-precision Successive
Approximation Analog-to-Digital Converter (SAR ADC), designed for integration
in CMOS (Complementary Metal-Oxide Semiconductor) image sensors. The ADC’s
architecture was optimized to achieve fast conversion and high accuracy, meeting the
demands of image capture systems. The project involved transistor-level implemen-
tation of the main SAR ADC blocks, including a resistor-string Digital-to-Analog
Converter (DAC), a low-power dynamic comparator, and SAR control logic, using
65 nm CMOS technology. The Correlated Double Sampling (CDS) technique was
also integrated into the system to reduce noise and offset. Circuit simulations were
carried out using the Cadence Virtuoso environment. The results show that the
ADC achieved a conversion time of 0.4 us per sample (approximately 2.5 MS/s)
with 10-bit resolution and a power consumption close 1 mW. Excellent static line-
arity was verified, with DNL (Differential Non-Linearity) and INL (Integral Non-
Linearity) within £0.25 LSB (Least Significant Bit) and no missing codes. The
implementation of the CDS technique proved effective, successfully eliminating the
offset previously present in the system and contributing to the overall performance

of the converter.

Keywords: Image sensor, CMOS, ADC, SAR, CDS.
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CAPITULO

Introducao

A evolucio dos sensores de imagem CMOS (Metal-Oxido-Semicondutor Complemen-
tar) tem impulsionado o desenvolvimento de conversores analogico-digitais (Analog-
Digital Converter, ADC) com maior eficiéncia, melhor desempenho e elevada capa-
cidade de integracao. Este capitulo apresenta o enquadramento do trabalho desen-
volvido, comecando pela motivacao e os desafios associados a conversao de sinais em
sensores de imagem. Seguem-se a definicao dos objetivos da dissertacao e a descricao

da sua estrutura, de forma a orientar o leitor ao longo do documento.

1.1. Motivacao

Os sensores de imagem CMOS tornaram-se fundamentais numa vasta gama de dispo-
sitivos, desde camaras digitais e smartphones até equipamentos médicos e sistemas
de visao em veiculos auténomos. A popularidade dos sensores CMOS deve-se & sua
eficiéncia energética, elevada integracao de circuitos de processamento no mesmo
chip e custo competitivo face a outras tecnologias.

Nestes sensores, cada pixel converte a luz incidente num sinal analégico (uma
carga ou tensdo elétrica) que representa a intensidade luminosa capturada. Para
obter uma imagem digital é necessario ler e quantizar estes sinais analoégicos, o que
requer a utilizacao de conversores analdgico-digitais integrados no préoprio sensor. O
desempenho do ADC influencia diretamente a qualidade da imagem e a velocidade
de leitura do sensor. A resolugao de uma conversao determina a gama dinamica e
os niveis de cor ou cinza representaveis, enquanto a velocidade de conversao afeta
a taxa de fotogramas (frames por segundo) e, consequentemente, a capacidade de

capturar movimento. Além disso, dado que muitos sistemas de aquisi¢ao de imagem
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sao portateis ou possuem restri¢coes térmicas — por exemplo, sensores em endoscopios
ou camaras de alta resolucao - é crucial que o ADC apresente um baixo consumo de
poténcia, evitando aquecimento excessivo e preservando a autonomia do dispositivo.

Existe, portanto, uma forte motivacao para desenvolver ADC integrados em
sensores de imagem que combinem alta velocidade de conversao, boa precisao e
eficiéncia energética, de forma a responder as crescentes exigéncias de desempenho

em sistemas de aquisicao de imagem.

1.2. Objetivos

Pretende-se, com este trabalho, atingir os seguintes objetivos:

e Revisao do estado da arte — Efetuar um levantamento da literatura relevante
sobre sensores de imagem CMOS e conversores analogico-digitais, incluindo
as diferentes topologias de ADC (SAR, rampa, flash, sigma-delta, entre ou-
tras) e os seus blocos constituintes, bem como técnicas de leitura de sensores
de imagem e processamento de sinal, como a técnica de amostragem dupla

correlacionada (Correlated Double Sampling, CDS);

e Desenho da arquitetura do ADC — Conceber uma arquitetura de um conversor
ADC otimizado para sensores de imagem, capaz de operar com elevada taxa
de conversao, baixo consumo de poténcia e boa linearidade, adequando-se as

exigéncias de sensores de alta resolugao e velocidade;

e Projeto dos circuitos eletronicos — Dimensionar e projetar os circuitos eletro-
nicos correspondentes aos blocos funcionais do ADC proposto - DAC, compa-
rador, circuitos de amostragem e retencao, logica SAR, entre outros - imple-
mentando solugoes a nivel do transistor em tecnologia CMOS de 65 nm com

auxilio do software Cadence Virtuoso;

e Testes e validagao em simulagao — Realizar simulagoes extensivas do ADC e
dos respetivos blocos constituintes para avaliar o seu desempenho em termos
de velocidade, consumo e linearidade. Pretende-se também comparar os re-
sultados obtidos com o ADC rampa do sensor P110 da ams OSRAM [1], bem

como com outras solugoes de ADC SAR disponiveis na literatura, de forma a
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quantificar as melhorias e posicionar a arquitetura proposta face ao estado da

arte.

e Integracao da técnica CDS — Integrar a capacidade de realizar a técnica CDS
no conversor proposto, de forma a reduzir o ruido e o erro de offset presentes
no sistema. Avaliar, através de simulacao, o impacto do CDS no desempenho
do ADC e verificar as vantagens desta funcionalidade face ao conversor de

rampa tradicional.

1.3. Organizacao do Documento

Este documento encontra-se estruturado em seis capitulos, conforme se descreve de
seguida.

No Capitulo 1, Introducao, apresenta-se o contexto e a motivagao do trabalho,
destacando a importancia dos ADC em sensores de imagem. Sao definidos os obje-
tivos da investigagao e descrita a organizagao global da dissertacao.

No Capitulo 2, Revisao da Bibliografia, apresentam-se os fundamentos teéricos
e o contexto do trabalho, comecando por abordar o funcionamento dos sensores de
imagem CMOS — arquitetura do pixel, tecnologias de sensores imagem e técnicas
de leitura, incluindo a reducao de ruido por CDS. Sao apresentados a definigao
dos conceitos basicos dos conversores analogico-digitais — resolugao, quantizagao,
linearidade, velocidade e consumo — e a discussao de uma variedade de arquiteturas
de ADC relevantes nomeadamente os conversores flash, rampa e SAR comparando
as suas vantagens e desvantagens em aplicagoes de sensores de imagem.

No Capitulo 3, Desenho da Arquitetura do ADC, é apresentada a arquitetura
proposta para o conversor SAR. Definem-se os requisitos de desempenho com base
nas necessidades tipicas de um sensor de imagem, justificando a selecao da topologia
SAR face & solugdo de rampa atual. Detalha-se o diagrama de blocos do ADC
desenvolvido e a fungao de cada componente principal, destacando as caracteristicas
introduzidas para cumprir os objetivos de elevada velocidade, baixo consumo, boa
linearidade e capacidade de realizar CDS.

No Capitulo 4, Projeto dos Circuitos do ADC, sao descritos em pormenor os cir-
cuitos implementados para cada bloco funcional da arquitetura proposta. Abrange-

se o projeto do conversor digital-analogico interno, o projeto do circuito de amos-
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tragem e retengao do sinal, do comparador e da logica digital de controlo SAR.
Apresentam-se também consideracoes de projeto, como estratégias para minimizar
o consumo e o ruido, acompanhadas de alguns resultados preliminares de simulagao.
No Capitulo 5, Analise de Resultados, procede-se a uma avaliacao quantitativa
do desempenho do ADC proposto. Inicialmente, apresentam-se os resultados das
simulagoes individuais dos principais blocos constituintes do conversor, analisando
separadamente parametros relevantes de cada um. Seguidamente, sao descritos os
testes realizados ao ADC no seu funcionamento integrado, abrangendo a medicao
da velocidade de conversao atingida, do consumo de poténcia total e da linearidade
estatica. Analisa-se também a eficacia da técnica CDS implementada, comparando
a dispersao dos resultados obtidos antes e depois da sua aplicagao. Por fim, efetua-se
uma comparagao dos resultados alcancados com os de outras solugoes, em particular
estabelecendo um paralelo entre o ADC SAR desenvolvido e o ADC de rampa do
sensor P110, bem como com outras topologias ADC SAR presentes na literatura.
Por fim, no Capitulo 6, Conclusao, apresentam-se as conclusoes do trabalho rea-
lizado, fazendo-se uma sintese dos objetivos alcancados e dos contributos desta tese.
Sao discutidas as principais melhorias obtidas com a nova arquitetura de ADC SAR
face & arquitetura de rampa do sensor P110 e sao salientadas eventuais limitacoes e
desafios encontrados. Adicionalmente, sao sugeridas direcoes para trabalhos futuros,
indicando possiveis otimizacoes no design proposto, de forma a dar continuidade e

aprofundar o desenvolvimento desta linha de investigacao.
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Os sensores de imagem sao componentes fundamentais numa vasta gama de dispo-
sitivos eletronicos, desde camaras digitais e smartphones até sistemas de seguranca
e veiculos auténomos. Entre as diversas tecnologias disponiveis para a captura de
imagens, os sensores CMOS tém-se destacado pela sua eficiéncia energética, ca-
pacidade de integracao com circuitos digitais e custo relativamente baixo. Estas
caracteristicas tornaram-os na escolha preferida em muitas aplica¢oes que exigem

alto desempenho com baixo consumo de energia.

2.1. Fundamentos dos Sensores de Imagem

Um sensor de imagem é um dispositivo que converte informagao otica (luz) em
sinais elétricos. Tipicamente, um sensor de imagem é composto por uma matriz
de pixeis fotossensiveis, acompanhada de circuitos periféricos de leitura e conversao
responsaveis pela quantizacao da informacao captada em cada pixel. A palavra pixel
deriva da expressao inglesa picfture/ ellement| e refere-se ao elemento responsével
pela captura de fotoes e respetiva transformagao numa carga elétrica proporcional
a intensidade luminosa incidente |[2].

Atualmente, a maioria dos sensores de imagem é construida em silicio. A princi-
pal razao é que o silicio, por ser um semicondutor, possui uma diferenga de energia
entre a banda de valéncia e a banda de conducao ideal para captar luz no espectro
visivel e infravermelho proximo (bandgap de 1,1 €V). O dispositivo responsavel pela
absorcao da luz e respetiva conversao para um sinal elétrico é um fotodiodo, baseado
numa jungao pn. Quando um fotao com energia superior a 1,1 eV (energia de ligagao

do silicio) incide no fotodiodo, é gerada uma carga elétrica proporcional a eficiéncia

5




Capitulo 2. Revisao da Bibliografia

quéntica do silicio para o respetivo comprimento de onda [3|. Este efeito é descrito

pela equacao da energia do fotao, Ephoton:

Ephoton = %7 (21)
onde h é a constante de Planck, ¢ é a velocidade da luz e A a frequéncia da luz
incidente. Uma vez que a energia de ligacao do silicio é 1,1 eV, a luz com compri-
mentos de onda inferiores a 1100 nm é absorvida, ocorrendo a conversao de fotoes
em carga elétrica ttil. Por outro lado, comprimentos de onda superiores a 1100 nm
sdo praticamente transparentes para o silicio [4].

O processo de conversao de luz em sinais elétricos pode ser divido em trés etapas.
Durante a fase de exposicao, cada pixel funciona como um integrador de luz, acu-
mulando carga elétrica proporcional & intensidade luminosa incidente ao longo de
um determinado tempo de integracao. Findo este periodo, um transistor de selegao
ativa a leitura do pixel, permitindo que a carga acumulada seja transferida para um
circuito de leitura — geralmente um amplificador de fonte comum ou um seguidor
de fonte — que converte essa carga numa tensao proporcional. Apoés a leitura, o
fotodiodo é reinicializado, descarregando a carga remanescente, para iniciar um novo
ciclo de integracao.

Os sensores de imagem sao inerentemente monocromaéticos, ou seja, respondem
apenas a quantidade de eletroes acumulados nos fotodiodos, sem distinguir a cor da
luz. Para possibilitar a captura de imagens a cores, Bryce Bayer propos em 1976 um

filtro de cores a ser colocado sobre a matriz de pixeis [5], ilustrado na Figura 2.1.
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Figura 2.1: Filtro de cores Bayer [4].
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No padrao Bayer, cada grupo de quatro pixeis inclui filtros para vermelho (R),
azul (B) e verde (G) — este ultimo repetido duas vezes, de forma a refletir a maior
sensibilidade do olho humano a luz verde. A disposicao segue uma organizacao em
que as linhas impares apresentam filtros azul-verde e as linhas pares verde-vermelho,

o que possibilita a reconstrucao de imagens a cores a partir de um sensor CMOS.

2.1.1. Arquiteturas de Sensores de Imagem: CCD e CMOS

As duas arquiteturas principais de sensores de imagem digital sao os sensores de
carga acoplada (Charge-Coupled Device, CCD), e os sensores CMOS, ambos desen-
volvidos no final da década de 1960. Antes do surgimento destas duas tecnologias,
j& existiam estudos que investigavam a possibilidade de construir sensores de ima-
gem baseados na tecnologia MOS [6]. Durante a década de 1960, diversos grupos
procuraram explorar sensores de imagem de estado solido recorrendo a processos
NMOS, PMOS e bipolares. Em 1963, Morrisson propds uma estrutura que permitia
determinar a posicao de um ponto luminoso com base no efeito de fotocondutivi-
dade [7]. No entanto, estes primeiros sensores enfrentavam limitagoes significativas
com o ruido de padrao fixo (Fized-Pattern Noise, FPN) que, durante muitos anos,
foi considerado o principal entrave no desenvolvimento de sensores baseados nas
tecnologias MOS e CMOS [8].

Os CCD surgiram em 1969 nos laboratérios Bell por Willard Boyle e George
Smith [9] e dominaram o mercado nas décadas seguintes devido & sua elevada qua-
lidade de imagem [10]. Os sensores CMOS, por outro lado, ressurgiram na década
de 1990, gracas a possibilidade de integrar amplificadores e circuitos digitais direta-
mente em cada pixel, o que permitiu aumentar significativamente a velocidade de
leitura e expandir as funcionalidades disponiveis [10]. A escalabilidade dos processos
CMOS e a integracao on-chip permitiram reduzir custos e consumos, tornando os
sensores CMOS gradualmente preferidos em muitas aplicagoes [11].

Nos sensores CCD, a carga gerada em cada pixel é transferida sequencialmente
entre pixeis até um amplificador comum, utilizando registos de deslocamento. Ti-
picamente as cargas sao deslocadas até ao fim de cada coluna de pixeis e depois
sao movidas para a direita até ao fim da linha, onde o circuito de leitura esta pre-
sente, convertendo a carga numa tensao proporcional. O calcanhar de Aquiles dos

CCD esta justamente relacionado com este principio de funcionamento, uma vez
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que requer uma eficiéncia de transferéncia de carga praticamente perfeita para ga-
rantir um desempenho aceitavel. Qualquer imperfeicao no silicio pode comprometer
a eficiéncia de transferéncia, que, ap6s milhares de deslocamentos num sensor de
grande resolugao, pode conduzir a perdas de sinal acumuladas significativas com
consequéncia direta na degradacdo da imagem obtida [12] [13].

Ja nos sensores CMOS, cada pixel possui os seus proprios transistores de leitura,
sendo acedido por linhas e colunas como numa memoria, permitindo um acesso indi-
vidual a cada pixel. Embora a presenca de circuitos ativos introduza ruido adicional,
foram desenvolvidas técnicas de correcao — como a leitura por amostragem dupla
correlacionada (CDS) — que mitigam esse efeito.

Os sensores CMOS distinguem-se ainda pelo baixo consumo, alta velocidade
de leitura e capacidade de integracao. Esta capacidade de integracao dos sensores
CMOS permite incorporar, por exemplo, um ADC diretamente no chip do sensor, ao
lado da matriz de pixeis. Isto simplifica o sistema e aumenta a velocidade de leitura,

pois elimina a necessidade de transferir sinais analogicos para um ADC externo.

2.1.2. Arquiteturas de Pixel: PPS e APS

No desenvolvimento histérico dos sensores CMOS, a evolucao da estrutura do pi-
xel comegou por solugoes muito simples e foi ganhando circuitos ativos a medida
que se buscava melhor desempenho. Assim, surgiram duas classes que marcaram
etapas distintas dessa evolugao: os sensores de pixel passivo (Passive-Pizel Sensor,
PPS), desenvolvido por Weckler em 1967 [14], onde o pixel se limita praticamente
ao fotodiodo e a um transistor de sele¢ao; e os sensores de pixel ativo (Active-Pizel
Sensor, APS), descritos por Noble em 1968 [15], que acrescentam transistores de
amplificacao e de reset no proprio pixel, para melhorar a velocidade de leitura e a
relagdo sinal-ruido (Signal-to-Noise Ratio, SNR), como ilustrado na Figura 2.2.

A grande vantagem da estrutura PPS é o tamanho reduzido do pixel. Por outro
lado, a elevada capacidade das colunas de leitura torna a leitura mais lenta. Além
disso, apresenta uma sensibilidade reduzida e maior vulnerabilidade ao ruido [6].
Estas deficiéncias tornaram os PPS tecnologicamente obsoletos face & emergéncia
dos sensores de pixel ativo, que passaram a dominar o desenvolvimento de circuitos
de leitura de imagem.

Na estrutura APS, cada pixel incorpora um amplificador local cuja fungao é au-
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Figura 2.2: Estrutura interna de um pixel passivo (PPS) e um pixel ativo (APS) [16].

mentar o desempenho do pixel, nomeadamente em termos de ganho e capacidade de
leitura. Este amplificador permanece inativo fora do ciclo de leitura, contribuindo
assim para uma menor dissipacao de poténcia. Existem diversas variantes da ar-
quitetura APS, entre as quais se destaca a APS-4T, que integra fotodiodos pinned
associados ao circuito de reset. Este tipo de fotodiodo é projetado para minimizar
a corrente escura e atenuar os ruidos de reinicializagao [11].

Apesar das vantagens, os APS também apresentam diversos desafios. Um dos
principais é o ruido de padrao fixo (FPN), causado por varia¢oes no processo de
fabrico que afetam os niveis de threshold e ganho dos transistores. Este efeito pode
ser mitigado através de diversas técnicas, como por exemplo, o uso da técnica de
amostragem dupla correlacionada (CDS). Além disso, existe uma reducao do fill
factor — a fragao da area do pixel efetivamente sensivel a luz — para cerca de 20-
30% em relagao aos PPS. Tipicamente sao utilizadas microlentes sobre o pixel para

redirecionar a luz incidente melhorando a captacao de luz em até trés vezes [6].
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2.2. Fundamentos Tedricos dos Conversores
Analogico-Digitais (ADC)

Independentemente da arquitetura interna do sensor de imagem, o resultado inicial
da captura é sempre um sinal analégico proporcional a intensidade luminosa inci-
dente em cada pixel. Para que esta informacao possa ser armazenada, processada
ou visualizada digitalmente, é¢ imprescindivel a sua conversao para o dominio digital.
E neste ponto que os conversores analogico-digitais assumem um papel crucial. A
qualidade, velocidade e robustez do ADC determina, em grande parte, a fidelidade

da imagem resultante. Na Figura 2.3 apresenta-se um diagrama de blocos genérico
de um ADC.

——> Output

Dn_1 Dn_2 D3| D1 |Do

Comparator
Vbac

vIN—{ S/H +

Figura 2.3: Diagrama de blocos genérico de um ADC — Adaptado de [17].

Tipicamente, um ADC é composto por um conversor digital-analogico (DAC) de
referéncia, um comparador, circuito de amostragem e retencao (Sample and Hold,
S&H) e logica de controlo. O sinal analogico de entrada é inicialmente amostrado e
mantido, para entao ser comparado com as referéncias internas geradas pelo DAC.
A logica de controlo coordena as comparagoes necessarias e constroi, passo a passo,
o codigo digital de N bits correspondente a entrada. Em termos simples, o ADC
realiza uma quantizagao do sinal analdgico convertendo um valor continuo numa
representacao discreta em 2V niveis possiveis.

Antes de analisar as diferentes arquiteturas de ADC, é importante definir algu-

mas caracteristicas basicas de desempenho destes conversores. A curva tipica de um
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ADC é uma curva em escada onde cada nivel digital corresponde um intervalo de
tensoes analogicas a entrada. A Figura 2.4a ilustra a curva de transferéncia ideal de

um ADC de 3 bits (8 niveis) em funcao da tensao de entrada.
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0 1/8 2/8 3/8 4/8 5/8 6/8 17/8 o 1/8 2/8 3/8 4/8 5/8 6/8 7/8
ADC input (Normalized to Vrgr) ADC input (Normalized to VRer)
(a) (b)

Figura 2.4: Ilustracdo da (a) curva de transferéncia ideal de um ADC e respetivo
(b) erro de quantizagao associado a uma conversao analogica-digital [17].

Diversos parametros podem ser extraidos desta caracteristica de conversao
destacando-se a resolucao, o erro de quantizagao, os erros estaticos (offset e ga-
nho) e os indicadores de linearidade diferencial (Diferential Nonlinearity, DNL) e

integral (Integral Nonlinearity, INL), além da velocidade de amostragem e consumo.

2.2.1. Resolucao e Erro de Quantizacao

A resolugao de um ADC é definida pelo nimero de bits, N, do seu codigo digital de
saida. Este nimero determina o total de niveis de quantizagao possiveis, dado por
2NV, Por exemplo, um ADC de 3 bits possui 2% = 8 niveis de quantizacao possiveis.
A menor variacao de tensao que o conversor consegue distinguir a saida denomina-se
LSB (Least Significant Bit), correspondendo ao peso do bit menos significativo na

representacao digital, e vale:

y
Visp = % (2.2)
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onde Vrgr € o intervalo de tensao de entrada que se pretende converter (por exemplo,
entre 0 V a Vggr). Assim, o LSB corresponde ao degrau de tensao entre dois codigos
digitais consecutivos. Na curva de transferéncia ideal assume-se que cada nivel
digital representa um intervalo de tensao uniforme, com amplitude igual a Vi sg.
Como consequéncia da quantizacao, existe um erro inerente associado a cada
nivel. O sinal analogico de entrada, vy, é continuo, enquanto o sinal de saida
(codigo digital) representa valores discretos. O erro de quantizagao, Q)., ¢ a diferenca
entre o valor analdgico real e o valor quantizado representado pelo cédigo digital

correspondente [17]. Matematicamente, esse erro pode ser expresso como:

Qe =vN — Vg, (2.3)

onde V ¢ a tensao representada pelo nivel digital de saida (de acordo com a curva
em escada do ADC). Num ADC ideal, o erro de quantizacao, Q., esta confinado
ao intervalo de [—% LSB, —i—% LSBJ]. Ou seja, no pior caso, a quantizagao introduz
um erro maximo de meia unidade de LSB (assumindo uma distribui¢ao uniforme do
erro) [17]. Este erro representa um limite fundamental a precisao do ADC, mesmo
na auséncia de imperfei¢oes adicionais ou desvios nao ideais.

A resolucao também afeta diretamente o ruido de quantizagao e o desempenho
em termos de relagao sinal-ruido. Segundo [17]|, um sinal sinusoidal cuja amplitude
explora totalmente a gama dindmica do conversor, a quantizacao ideal produz um

SNR teorico de, aproximadamente:

SNRyp = 6,02 N + 1,76, (2.4)

onde N é o nimero de bits do ADC. Por exemplo, um ADC de 10 bits ideal apresen-
taria um SNR em torno de 61,96 dB. Na préatica, ruidos eletréonicos e imperfei¢oes

podem degradar este valor efetivo.

2.2.2. Offset e Ganho

Além do erro intrinseco de quantizagao, os conversores reais apresentam erros esta-
ticos devido a imperfei¢coes analdgicas. Os principais sao o erro de offset e o erro de
ganho, ilustrados na Figura 2.5.

O erro de offset manifesta-se como um deslocamento de toda a curva de trans-
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feréncia — isto é, mesmo para uma entrada nula, o ADC pode produzir um codigo
digital diferente de zero (offset positivo ou negativo). Na curva caracteristica, o
offset aparece como um afastamento vertical da origem [17].

Jé& o erro de ganho refere-se a uma inclinagao da curva de transferéncia diferente
da ideal. Idealmente, um dado aumento na tensao de entrada deveria produzir
exatamente o correspondente incremento nos cédigos de saida. Se o ganho efetivo
do ADC for ligeiramente diferente, a curva de transferéncia serd mais ingreme ou

mais plana que a ideal, resultando em erros proporcionais & amplitude do sinal [17].
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Figura 2.5: Tlustrac@o dos erros de (a) offset e (b) ganho na curva de transferéncia
de um ADC — Adaptado de [17].

O erro de offset afeta todos os codigos por igual (deslocamento constante), en-
quanto o erro de ganho causa uma discrepancia que cresce com o valor do sinal de
entrada (multiplicativo).

Estes erros estéaticos podem ser calibrados ou corrigidos em parte por via digital
(subtraindo o offset ou ajustando o ganho no poés-processamento). Muitas espe-
cificagoes de ADC fornecem os valores méaximo de offset e ganho (normalizado em

relagdo ao LSB). Em sensores de imagem, os erros de offset e ganho entre colunas de
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pixeis manifestam-se como padroes fixos indesejados na imagem (um tipo de ruido

de padrao fixo).

2.2.3. Linearidade: Nao-Linearidade Diferencial e Integral

A linearidade de um ADC descreve o quao préxima a curva de transferéncia real esté
de uma linha ideal. Dois parametros sao usualmente definidos: a Nao-Linearidade
Diferencial (Differential Non-Linearity, DNL) e a Nao-Linearidade Integral (Integral
Non-Linearity, INL) [18].

A DNL quantifica a variagao do tamanho dos degraus da curva de transferéncia
em relacao ao LSB ideal. Para cada codigo de saida, calcula-se o tamanho do
intervalo de entrada necessario para causar a transi¢ao para o proximo cédigo. Num
conversor ideal, todos esses intervalos devem ser exatamente 1 LSB. A DNL de um
determinado codigo é definida como a diferenca entre o tamanho do intervalo real e

o tamanho ideal:

UIN<i + 1) — UIN(i)

DNL; =
V1.SB ideal

1, (2.5)

onde vin(7) € a tensdo de transigdo analogica do codigo @ e Visp ideal O €Spagamento
ideal entre dois codigos digitais adjacentes. Assim, um DNL = 0 LSB significa que
o passo de tensao associado a um determinado cédigo é exatamente o esperado. Ja
um DNL > 0 indica um intervalo maior que o ideal e um DNL< 0 indica um passo
menor que o ideal.

A INL, por sua vez, mede o desvio absoluto da curva de transferéncia real em re-
lagao a uma linha reta ideal (normalmente definida pelos pontos extremos da fungao
de transferéncia, ou por regressao linear nos pontos medidos). Para cada codigo, é
verificada a diferenca entre o ponto real de transferéncia e o valor correspondente
na linha ideal. A INL méaxima (valor absoluto méaximo desse desvio) indica o quao
distante esta a curva de transferéncia do ADC da curva ideal. Por outras palavras,
a INL reflete a acumulagao dos erros diferenciais ao longo da faixa de conversao e

pode ser descrita como [17]:

INL; = » DNL,. (2.6)

=0
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A Figura 2.6 exemplifica a curva de transferéncia de um ADC nao-ideal de 3 bits,
afetado por estas nao-linearidades. Na Figura 2.6a é possivel observar a auséncia do
c6digo 101, uma vez que DNL;g; = —1 LSB. Num ADC, um DNL igual a —1 LSB
implica garantidamente a auséncia de pelo menos um codigo. Por outro lado, um
DNL igual a +1 LSB, apenas nos diz que o tamanho do degrau para o codigo
correspondente é maior do que o ideal. Para garantir a monotonicidade de um ADC

(auséncia de codigos ausentes) a condigdo DNL > —1 LSB deve ser atendida.

Na Figura 2.6b, por sua vez, é tragada uma linha reta com o melhor ajuste entre
os pontos extremos correspondentes as transi¢oes do primeiro e do ultimo codigo.
A INL corresponde, entao, a diferenca entre os pontos de transicao do conversor e
a linha reta. Neste exemplo é percetivel que os coédigos 011 e 110 introduzem erros

de INL no sistema e podem ser determinados como:

INL; = 3/8 — 5/16 = 1/16 ou 0,5 LSB, (2.7)
INLg = 5/8 — 11/16 = —1/16 ou — 0,5 LSB. (2.8)

Tipicamente, na caracterizagao de um ADC, especifica-se a DNL e INL méximas
(em valor absoluto). Valores de INL e DNL baixos (proximos de 0) s@o desejaveis

para assegurar alta precisao na conversao.
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ADC input (Normalized to Vrgr) ADC input (Normalized to Vrgr)
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Figura 2.6: Tlustragao dos erros de linearidade (a) diferencial (DNL) e (b) integral
(INL) na curva de transferéncia de um ADC [17].
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A linearidade é especialmente critica em sensores de imagem pois nao-
linearidades podem introduzir distor¢oes de intensidade que afetam a qualidade
visual e a exatidao fotométrica da imagem. Uma pratica comum é assegurar que
um conversor (ADC ou DAC) de N bits tenha valores de DNL e INL abaixo de
+1/2 LSB. O termo 1/2 LSB tipicamente denota o erro maximo de um conversor.
Um conversor de N-+1 bits com DNL e INL acima de £1/2 LSB tem, na verdade,
uma resolugao de N bits [17], [18].

A verificagdo da linearidade costuma efetuar-se injetando rampas de tensao de
valor conhecido na entrada do ADC e registando os codigos obtidos. A partir desses

dados calculam-se, depois, as curvas de INL e DNL.

2.2.4. Frequéncia de Amostragem, Velocidade de Conversao e

Consumo de Poténcia

A frequéncia de amostragem ou taxa de conversao de um ADC especifica quantas
amostras por unidade de tempo podem ser convertidas. Esta taxa esta associada ao
tempo de conversao necessario para produzir um coédigo digital valido a partir de
uma nova amostra analégica. Diferentes arquiteturas de ADC apresentam compro-
missos distintos entre resolucao e velocidade. Por exemplo, conversores flash conse-
guem frequéncias de amostragem extremamente altas (centenas de MS/s), a custa
de menor resolugao (tipicamente até 6-8 bits) e alto consumo de poténcia, enquanto
conversores SAR e Sigma-Delta (> A) podem atingir 10-16 bits com frequéncias de
amostragem moderadas [18].

No contexto dos sensores de imagem, a velocidade de conversao necessaria de-
pende da resolucao espacial (nimero de pixeis) e da taxa de frames desejada. Em
sensores APS, onde tipicamente existe um ADC por coluna, a frequéncia de amos-
tragem de cada ADC deve ser suficiente para converter todos os pixeis dessa coluna
dentro do intervalo de tempo de leitura de um frame. A esse valor deve ainda ser
incluido margens de tempo para operacoes como reset, amplificacdo ou leitura de
escuro, pelo que as especificagoes do ADC devem exceder essa taxa nominal. A
velocidade de um ADC ¢é, por convengao, expressa em amostras por segundo (S/s).

O consumo de poténcia é uma especificacao igualmente importante, especial-
mente em sensores portateis ou de alta contagem de pixeis. O consumo de um ADC

apresenta uma relacao direta com a velocidade de conversao do mesmo e o obje-
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tivo é conseguir o melhor compromisso entre ambos. Por exemplo, os ADC SAR e
Sigma-Delta (> A) tendem a ser mais eficientes em termos de energia para resolu-
¢oes moderadas, comparados aos ADC pipeline ou flash que consomem mais para

alcancar altas velocidades.

2.3. Arquiteturas de Conversores Analogico-Digital

Ao longo das décadas, foram desenvolvidas diversas arquiteturas de ADC, cada uma
com vantagens e desvantagens proprias, adequadas a diferentes faixas de velocidade,
resolucao e consumo. Nesta sec¢ao, comparam-se brevemente as diferentes arquite-

turas comummente encontradas em sensores de imagem ou sistemas relacionados.

2.3.1. ADC Flash

Os conversores flash (ou paralelos) constituem, dentro das diversas topologias de
ADC, a arquitetura mais veloz. Esta arquitetura é composta por um comparador
por nivel de quantizacao, totalizando 2V — 1 comparadores, alimentados por uma
rede resistiva de 2V resisténcias, que atua como um divisor resistivo de 2V niveis,
como mostra a Figura 2.7.

Cada comparador compara a tensao de entrada com o nivel de tensao corres-
pondente. Para cada patamar obtém-se 0 se vy for inferior a tensao do divisor
resistivo e 1 se for igual ou superior. Um descodificador é responséavel por converter
o resultado das 2 — 1 comparagdes num codigo digital de N bits [17].

O primeiro registo documental conhecido da utilizagao de um conversor ADC do
tipo flash remonta a uma patente de Paul M. Rainey, submetida em 1921, no &mbito
de um sistema eletromecéanico de transmissao baseado na técnica de modulacao por
codigo de pulsos (Pulse Code Modulation, PCM), por fac-simile [19].

A grande vantagem desta topologia é a velocidade de conversao — cada ciclo
de relégio produz diretamente uma palavra digital. Esta rapidez, porém, tem um
custo elevado em area e poténcia, pois o numero de comparadores duplica a cada
bit adicional. Por exemplo, um ADC flash de 8 bits implica o uso de 255 compara-
dores, enquanto para 9 bits de resolucao o nimero de comparadores aumenta para
511. Além disso, o elevado ruido proveniente das capacidades parasitas dos compa-

radores conectados ao divisor resistivo também é um problema desta arquitetura.
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Figura 2.7: Arquitetura tipica de um ADC flash — Adaptado de [17].

Na prética, os conversores flash em tecnologia CMOS costumam limitar-se a 8 bits,

atingindo velocidades de conversao da ordem dos 10 a 40 MS/s [20].

2.3.2. ADC Rampa

Se a velocidade de conversao nao for um fator determinante, a topologia em rampa
(também conhecida como single slope ADC) é uma op¢ao a considerar. Esta arqui-
tetura é essencialmente composta por um gerador de rampa, um comparador, um
contador e um bloco de memoéria, como mostra a Figura 2.8.

O sinal analégico de entrada é continuamente comparado com a rampa; quando
a tensao da rampa iguala a da entrada, o comparador muda o seu estado, registando
o tempo (ou contagem de ciclos de relégio) decorrido, o qual representa o valor
digital convertido. E, portanto, essencialmente uma operacao que obtém um tempo
proporcional ao sinal de entrada.

Quando a tensao de entrada é proxima do ponto inicial da rampa, o contador
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Figura 2.8: Arquitetura tipica de um ADC Rampa — Adaptado de [17].

necessita de poucos ciclos para o comparador trocar de estado, pelo que o tempo de
conversao é bastante curto. No entanto, se vy atinge o fim de escala, o contador tem
de percorrer todos os valores possiveis, totalizando 2V ciclos de relogio. O tempo de
conversao, t., depende, portanto, do sinal de entrada [17]:

VIN

t, x 2V % Terk, (2.9)

~ Vier
onde Tk é o periodo do relégio. A principal desvantagem é, de facto, o tempo de
conversao. Assim, por exemplo, um ADC single-slope de 10 bits necessitaria de 1024
ciclos por conversao. Isto torna a arquitetura de rampa potencialmente limitante

para altas taxas de frame, no contexto de sensores de imagem.

2.3.3. ADC por Aproximagoes Sucessivas (SAR)

Os conversores analogico-digitais de aproximagoes sucessivas (SAR) combinam o
baixo consumo e a simplicidade dos ADC rampa com a velocidade dos conversores
flash. Este equilibrio entre eficiéncia energética e rapidez tornou os ADC SAR uma
solucao de eleicao para integragao on-chip. O principio do algoritmo de aproximagoes
sucessivas remonta ao século XVI, com o matemaético Tartaglia a propor uma solugao
de pesagem baseada em poténcias de dois (1, 2, 4, 8, 16, 32 [b) [18]. Para determinar
o peso desconhecido, cada peso era testado sequencialmente, do maior para o menor,

colocando-o na balanca e observando se equilibrava ou excedia o peso desconhecido.
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Se sim, o peso era mantido e subtraido ao valor restante; se nao, era ignorado.

O principio de funcionamento dos ADC SAR modernos permanece fiel ao al-
goritmo de procura binéaria proposto por Tartaglia. Tipicamente, num conversor
analogico-digital por aproximagoes sucessivas, a tensao de entrada, vpy, é¢ amostrada
e comparada com o valor do DAC. A logica SAR ajusta a diregdo da procura binaria
de acordo com o resultado da comparacao. A Figura 2.9 apresenta o diagrama de

blocos desta topologia [17].

N-bit shift
CLK register
BNn_1 BN—2 777777 By |B1|Bo
SAR
Dn_1 Dn_a D2|D1|Dg
Vier —> N-bit DAC
Comparator
Vbac b
UIN S/H +

Figura 2.9: Arquitetura tipica de um ADC SAR — Adaptado de [17].

O ciclo de decisao de um conversor SAR inicia-se colocando um 1 na posi¢ao mais
significativa de um registo de deslocamento; esse marcador desloca-se uma casa para
a direita a cada ciclo de relogio. Simultaneamente, o MSB do SAR, Dy_1, é posto
a 1 com os restantes bits a 0. O coédigo resultante sera 100...00 e, portanto, a
tensao de saida do DAC sera colocada a Vggr/2. O primeiro codigo produzido pelo
algoritmo SAR é sempre o codigo a meia-escala.

A tensao de referéncia €, entao, comparada com a tensao de entrada, viy. Se vy
for menor que Vggr/2, o resultado da comparagao serd 0 e Dy_1 volta para 0. Caso
vy seja maior que Vygr/2, Dny_1 permanece a 1. O valor de Dy_; sera, portanto, o
MSB do codigo final da conversao.

Com Dy_; definido, o registo de deslocamento desloca o 1 para o bit seguinte

(Dx_2), preservando o valor ja fixado para Dy_; e forgando a 0 os restantes bits.
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Dependendo de Dy_1, a saida do DAC serd Vggr/4 (se Dy_1 = 1) ou 3Vgrgr/2
(se Dy_1 = 0). Segue-se uma nova comparagao e, consoante o resultado, Dy_o
¢ mantido ou revertido. Esta sequéncia repete-se até o registo de deslocamento
atingir o bit menos significativo, Dy. Desta forma, sao necessarias N comparagoes

(ciclos) para N bits de resolugao. O exemplo da Figura 2.10 ilustra a aplicagao deste
algoritmo para um ADC de 4 bits (N=4).

Vbac/Vrer

3/4 11/16

VIN

| 5/8
1/25 : :

T 2T 3T 4T
Figura 2.10: Exemplo de uma conversao SAR de 4 bits — Adaptado de [21].

O contador ¢ reiniciado, com ¢ = 1, o sinal de entrada, vy é amostrado e a
tensao do DAC ¢é colocada a metade da referéncia, Vrgr/2. De seguida, é efetuada a
primeira comparacao. Uma vez que vy € superior a Vpac, o resultado da comparacao
é 1, com esse valor a ser armazenado em Dj, segundo o fluxograma do algoritmo de
aproximacoes sucessivas apresentado na Figura 2.11.

Como 7 <N e K = +1, o algoritmo continua e o novo valor estabelecido pelo
DAC é:

KVrer  Vrer | Veer  3VrEer

20+1) 9 22 4

O valor de ¢ ¢ incrementado em uma unidade (i = 2) e Vpac ¢ novamente

Vbaci+1) = Vbacq) (2.10)

comparado com vry. Como viny<Vpac, o resultado da comparacgao é 0 e é armazenado

em Dy. Como ¢ <N, um novo valor para Vpac é definido:

3Vrer  VrRer _ SVREr

Vbace) = -

= 2.11
4 8 8 (2.11)
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Sample vin, Vbac = Vrer/2, 1 =1

!

Vbac > vin 1o Dy = 1, K=+1
yes
Dy =0, K=-1
yes
Vbac = Voac + K - Vggr/20HY
1 —1+1
Figura 2.11: Fluxograma do algoritmo de aproximagoes sucessivas — Adaptado

de [22].

Na terceira iteragao (i = 3), vy € comparado com 5Vrgr/8. O resultado da
comparacao ¢ 1 e é armazenado em D;. Como i < N, a tensdao de referéncia
do DAC, Vpac, cresce em Vggr/16 e o contador é incrementado em uma unidade
(1 = 4). A comparagao vy >11VRgr/16, resulta no valor 1, sendo armazenado em
Dy. Uma vez que ¢ =N, o algoritmo termina e o codigo de saida D3 Dy DDy =1011
é disponibilizado.

Um dos primeiros registos conhecidos da utilizagao de um conversor analogico-
digital por aproximagoes sucessivas (SAR ADC) num sensor de imagem CMOS
remonta a 1997, num artigo publicado pelo grupo de Eric Fossum [23]. Desde entao,

a arquitetura SAR tem sido amplamente adotada em sensores de imagem CMOS.
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2.3.4. Comparacao entre Topologias de ADC

Existem diversas topologias de ADC que apresentam vantagens e limitagoes es-
pecificas que as tornam apropriadas para determinadas aplicagoes. Conversores
delta-sigma (> A), por exemplo, sdo capazes de alcangar resolugoes muito elevadas
(superiores a 16 bits) devido & técnica de sobreamostragem e a filtragem digital.
No entanto, como ilustrado na Figura 2.12, possuem taxas de conversao relativa-
mente baixas, tipicamente até algumas centenas de kS/s, sendo inadequados para
aplicagoes que exigem leitura rapida de grande volume de dados, como sensores de

imagem para video em alta definicao ou captura de movimentos rapidos.
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Figura 2.12: Comparagcao entre diversas topologias de ADC em termos de resolugao
e velocidade de conversao [21].

Por outro lado, os conversores flash tém uma velocidade extremamente alta (até
multiplos GS/s), ideais para aplicagdes que exigem tempos minimos de conversao.
Porém, a resolugao estda habitualmente limitada a 6-8 bits, devido ao crescimento

exponencial de area e consumo energético associado aos miltiplos comparadores
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exigidos. Ja as arquiteturas Pipeline oferecem um equilibrio intermédio, alcangando
taxas elevadas (dezenas a centenas de MS/s) com resolugoes médias a elevadas, mas
a um custo significativo em termos de area, consumo e complexidade, tornando-se
menos atraentes para integragoes por coluna em sensores de imagem [21].

Os ADC rampa destacam-se pela sua simplicidade, baixo consumo e excelente
gama de conversao. No entanto tém a sua velocidade limitada pelo tempo necessario
que a rampa leva para percorrer todos os niveis até ao valor de entrada — impli-
cando 2% ciclos por conversio. No contexto de sensores de imagem, a topologia
SAR mostra-se especialmente vantajosa. Como indica a Figura 2.12, os conversores
SAR cobrem um intervalo amplo de resolugoes (tipicamente 10-16 bits) e taxas de
conversao até dezenas de MS/s, mantendo ao mesmo tempo baixo consumo estatico

e simplicidade estrutural.

2.4. Conversor Digital-Analégico (DAC)

Dentro dos ADC, um elemento critico é o DAC interno utilizado para gerar a tensao
de referéncia, Vpac, em cada passo de comparacao. A escolha da topologia do DAC

afeta diretamente a linearidade, drea e consumo do conversor.

2.4.1. DAC baseado numa Cadeia Resistiva

O DAC em divisor resistivo é uma das mais comuns topologias de DAC vistas na
implementacido de ADC pela sua facilidade de implementacdo. E uma arquitetura
formada por 2% resisténcias em série, criando 2V niveis de tensao entre 0 V e Viygr,
como mostra a Figura 2.13. A esta topologia é, normalmente, associada uma cadeia
de interruptores responséveis por selecionar a tensao correspondente a qualquer co-
digo digital e um descodificador para controlo dos interruptores. A origem deste
tipo de DAC remonta a meados do século XIX, tendo sido inicialmente proposto
por Lord Kelvin [24]. As primeiras implementagoes foram feitas recorrendo a relés
e resisténcias e, posteriormente, com tubos de vacuo na década de 1920 [25]-[27].
Numa implementacao de um ADC SAR, o divisor resistivo pode ser utilizado
de forma binéria, por exemplo, realizando sucessivas aproximagoes até chegar a um
valor préoximo da tensao a converter. Numa primeira fase compara-se a entrada com

o ponto médio de referéncia (nivel 2V~1), depois seleciona-se a metade superior ou
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inferior da rede e compara-se com o quarto ou trés-quartos da tensao de referéncia.

Este algoritmo repete-se, recursivamente, até atingir uma condicao de paragem.

VREF

S
—— Wpac
R3
So
- 4
S1
o 4
Ry §
So

“

Figura 2.13: Arquitetura tipica de um DAC baseado numa rede resistiva [17].

A tensao de saida ideal do DAC em divisor resistivo ¢ dada por [17]:

1)V .
Vi)DAG,ideal = ()2% para i =0,1,2,...2~" — 1. (2.12)
A grande vantagem desta cadeia de resisténcias é a fiabilidade da tensao de saida.

A resisténcia de qualquer condutor elétrico varia com a temperatura [28]:

R = RREF[l -+ Oé(T — TREF)]; (213)

com R sendo a resisténcia do material, Rrgr, a resisténcia do material & temperatura
de referéncia, Trer, 1 € a temperatura do condutor e « o coeficiente de temperatura
da resisténcia para o condutor elétrico. Se uma variagao de temperatura existir, AT,
a resistividade do condutor elétrico ird mudar e, consequentemente, a resisténcia,

R, também. Esta topologia, no entanto, garante que uma alteragao no coeficiente
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de temperatura do condutor incida de forma proporcional sobre cada segmento da
cadeia. Consequentemente, a resisténcia total do divisor resistivo é alterada mas os
2N niveis de tensao sdo preservados.

Existem, naturalmente, algumas desvantagens no dimensionamento desta arqui-
tetura, nomeadamente o crescimento exponencial no nimero de componentes ne-
cessarios & medida que a resolu¢gao do DAC aumenta, o que pode-se tornar num
problema em projetos com requerimentos de area apertados. Além disso, a propria
malha resistiva é responsavel por uma dissipacao de poténcia estatica:

Wi
Idivisoriresistivo - REE 5 Req = QNRk . (2 . ].4)
Req

Embora o valor de Ry deva ser o mais pequeno possivel para minimizar a area
ocupada, o consumo de poténcia tornar-se-ia num problema. Existe, portanto, um

compromisso entre area e consumo de poténcia que deve ser estabelecido.

2.4.2. DAC baseado numa Rede R-2R

Uma alternativa a arquitetura anterior é ilustrada na Figura 2.14, com uma estru-
tura baseada numa rede R-2R. Esta arquitetura foi proposta por B. D. Smith, em
1953 [29], e é composta por conjuntos de resisténcias de valor R e 2R e dependendo
do seu arranjo — ou seja, se estao conectadas a Vygr ou a 0 V — resulta numa

tensao de saida relacionada com VRgr.

VREF

Vagr Ve VRER Vagr VREF
R REF REF REF R R,hl‘l R REF

2R 2R 2R 2R 2R

I \

Vbac

| | |
I I I I
| | | |
\ \ \ \ 1
Dy_3 D, D, Dy

| |
| |
| |
Dxy Das
Figura 2.14: Arquitetura tipica de um DAC baseado numa rede R-2R [17].

A ideia desta topologia passa por atuar nos diferentes pares de resisténcias R-
2R, de forma a criar diferentes niveis de tensao que permitam quantizar a gama de

tensoes a converter. Uma vez que se trata de um circuito linear, é possivel aplicar
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o principio da sobreposi¢ao para calcular Vpac [17], [30]. Desta forma, a tensao de
saida do DAC, Vpac, pode ser obtida pela soma das contribui¢cbes ponderadas de

cada conjunto R-2R:

1

N
Vbac = VRer Z ng

=1

(2.15)

Por exemplo, se os bits 1 e 3 estiverem ligados a Vygr com todas as outras

entradas ligadas a 0 V, a tensao de saida pode ser obtida por:

Vrer  Vrer
2 8 ’

Vbac = (2.16)

o que reduz para:

Viac = 5VgEF. (2.17)

O efeito de cada bit sucessivo, aproximando-se do LSB, é % do efeito do bit
anterior. Se esta sequéncia for estendida para N bits, o efeito do LSB em Vpac
aproxima-se de 0 V. Por outro lado, com todos os bits ligados a Vrgr, aproxima-se

de Vggr, como mostrado pela equagao:

iy}
]\};H;O (VREF Z E) = VREF- (2.18)
i=1

A grande vantagem da rede R-2R é a utilizagao de apenas 2N resisténcias. Além
disso, a impedancia de saida vista pelo amplificador ou comparador tende a ser
constante, o que simplifica o design do estagio de saida. A principal desvantagem
desta arquitetura é a sua precisao. A resisténcia de conduc¢ao do interruptor, ron,
em série com a resisténcia 2R, introduz um fator que nao pode ser desconsiderado.
Além disso, cada resisténcia tem a si associada uma tolerancia fazendo com que a
proporcao ideal de 2:1 seja algo dificil de obter em cenarios reais de aplicagao. Em
cendarios em que a resolucao é um fator critico, o tamanho dos interruptores pode ser
aumentado para diminuir a influéncia do mesmo. Semelhante & topologia anterior, o
DAC do tipo R-2R tem a si associado um consumo estatico de corrente que depende

do divisor resistivo formado pela cadeia de resisténcias R-2R.
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2.4.3. DAC baseado numa Rede Capacitiva

Outra estrutura bastante popular dentro da tecnologia CMOS é o DAC baseado
numa rede capacitiva, apresentado na Figura 2.15. Esta topologia consiste num con-
junto de condensadores binariamente ponderados, totalizando 2¥C' (por exemplo,
C, 2C, 4C,..., 2N71C), conectados a um n6 comum e ligados a um comparador [17].
O principio de funcionamento é baseado na redistribui¢cao de carga onde inicial-
mente todos os condensadores da rede sao descarregados e a tensao de entrada, vy,
é amostrada na rede. Em seguida, cada ramo capacitivo é, seletivamente, conectado
a Vrer ou 0 V formando um divisor capacitivo fazendo com que a tensao de saida,

Vbac, seja uma fungao do divisor capacitivo.

T T T e

Reset 1o a2 %40 20 C o[-
| | | | |
I \ M I B I 1 I 1
N \ = = = T \ \ =
Vigr .| | | | |
) Dy_y Dn_s D, Dy Dy

Figura 2.15: Arquitetura tipica de um DAC baseado numa rede capacitiva [17].

Da Figura 2.15, se o MSB é conectado a Vrgr e os restantes a 0 V', a tensao de
saida do DAC, Vpac, sera:

2N

. 2.19
QN1 4 2N=2 4 ON=8 4 +4+24+141)C (2.19)

Vbac = Vrer X (

Uma vez que a capacidade total da rede capacitiva é 2VC, a expressao 2.19 pode

ser simplificada para:

P R V4
VDAC:VREF X ONC = R2EF (2.20)

A relagao entre Vgrgr e Vpac pode ser generalizada para:

2kC
V; — - - 2k*N
pac = VREF X ONC

Aplicando o principio da sobreposigao, Vpac pode ser expresso em funcao de

X VREp. (2.21)

qualquer palavra digital de entrada:
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N-1

VDAC = Z Dk X 2k7N X VREF- (222)
k=0

Esta arquitetura apresenta vérias vantagens como a auséncia de consumo esta-
tico, o que é valioso quando se tem centenas de ADC dentro de um mesmo chip. Além
disso, a rede capacitiva pode servir simultaneamente como elemento de amostragem

e como DAC, economizando area e simplificando a temporizagao do ADC [17].

No entanto e, tal como a topologia R-2R, esta arquitetura é altamente depen-
dente de uma relacao fiavel entre os valores de cada condensador. Erros de un-
dercutting (remogao lateral do 6xido na fotogravura) e gradientes de espessura do
dieléctrico (non-uniform ozide growth) tornam a relagao entre os condensadores algo
dificil de obter [17]. Acresce que, a presenca de um interruptor associado a cada
condensador introduz uma capacidade parasita a que a arquitetura nao é insen-
sivel. Essas capacidades ficam em série com o elemento principal prejudicando a

linearidade do sistema.

Existe também um problema associado ao dimensionamento de condensadores
em silicio. Se se considerar um ADC SAR de 10 bits com um condensador minimo

de C, = 200 fF, o condensador associado ao MSB tera uma capacidade de:

Cwusp = 27 x 200 fF = 105 pF. (2.23)

Na tecnologia CMOS de 65 nm, condensadores MOM (Metal-Ozxide-Metal) tipi-
camente apresentam uma densidade, pyiom, de 1.6-1.9 fF/um?. Adotando o valor

médio 1.8 fF/um?, a 4rea fotografica, A, necessaria é:

C 205 pF
A= b p

_ — ~ 1,14 x 10° pm? 2.24

o que corresponde, em primeira aproximacao, a um quadrado de cerca de
337 pm x 337 pm. A esse valor sao acrescentadas margens de isolamento, metal
de interligacao e os interruptores MOS que o circundam. Mesmo a escala de 65 nm,
este bloco ocupa uma area consideravel, ilustrando porque é que, na pratica, esta
topologia pode nao ser a preferida para projetos com limites de area apertados, como

por exemplo micro-camaras.
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2.5. Comparadores nos ADC SAR

O comparador é um dos blocos fundamentais na arquitetura de um ADC SAR, sendo
responsavel por tomar uma decisao binaria em cada ciclo do processo de conversao.
A sua funcao consiste em comparar a tensao analogica de entrada com a tensao
gerada pelo DAC interno do ADC e fornecer uma saida digital que indica qual das
duas é maior. Esta decisao orienta a logica SAR na selecao do préoximo bit durante

o processo iterativo de aproximagoes sucessivas.

2.5.1. Funcionamento e Parametros dos Comparadores

A operacao bésica do comparador é ilustrada na Figura 2.16. Quando a tensao apli-
cada & entrada nao-inversora () é superior ao da entrada inversora (-), a saida do
comparador assume o nivel logico alto, Vou. No sentido inverso, quando o potencial
na entrada nao-inversora é inferior ao da entrada inversora, a saida assume o nivel

logico baixo, Vor,.

Comparator

Up

+ Up > Uy, then vour = Von
vouT

Ui, _ vp < Up, then vour = Vor

Figura 2.16: Principio de funcionamento de um comparador [17].

Existem diversos parametros que devem ser tidos em conta no desenho do bloco
do comparador. Um compromisso que se procura é que este bloco seja suficiente-
mente rapido e preciso para garantir que a decisao binaria seja tomada corretamente
e dentro de um curto intervalo de tempo. Na Figura 2.17a é ilustrada a curva de
resposta de um comparador ideal em contraste com a curva de resposta de um
comparador nao-ideal (Figura 2.17b). O tempo de decisao do comparador depende
diretamente da amplitude do sinal de entrada [31].

A velocidade de comutacao de um comparador pode ser determinada de dife-
rentes formas. Numa abordagem convencional, esta é definida como o intervalo de

tempo decorrido desde o instante em que o sinal de relogio atinge 50% do seu valor
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voutT N vouT N
Vou Vou
N N
> ; 2
Vp—Um, Vp—Unm
Vou VoL

(a) (b)

Figura 2.17: Curva de resposta de um comparador (a) ideal e (b) néo ideal [31].

de transigao até ao momento em que a diferenga entre as saidas vy, e v, atinge 50%
de Vpp. Outra alternativa consiste em considerar que a decisao é tomada quando
a diferenca entre v, e v, atinge 90% de Vpp, assegurando, assim, uma margem de

confianca superior relativamente a determinacao do estado logico da saida.

O consumo de poténcia nos comparadores assume particular importancia em
aplicacoes de baixa poténcia. Neste contexto, estes podem ser classificados em duas
categorias principais: as arquiteturas dinamicas que se destacam pela auséncia de
corrente estatica durante o funcionamento, ao contrario dos comparadores estaticos,

que mantém uma corrente continua mesmo fora da fase de comparacao [31].

A tensao de offset de entrada é um efeito nao ideal comum nos comparadores
e corresponde a menor diferenca de tensao necesséria entre as entradas para que o
sinal de saida comute corretamente. Na pratica, este fenémeno pode ser modelado
como uma fonte de tensao conectada a uma das entradas do comparador, como
mostra a Figura 2.18. O ponto de comutacao do comparador é deslocado do ponto

ideal na presenga de offset [22].

A principal causa do offset é o mismatch entre os transistores do par diferencial
de entrada, resultante de pequenas variagoes nas dimensoes fisicas e nos parame-
tros elétricos dos dispositivos, como a tensao de limiar (threshold) ou a resisténcia
de conducao. Estes desajustes sao inevitaveis devido as tolerancias do processo de
fabrico e tornam o offset dificil de prever com exatidao antes da produgao. Para mi-

tigar este efeito, ¢ comum aumentar as dimensoes dos transistores criticos, reduzindo
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vout

Vos . Von

vp— — +
Vos

vouTt

Vypp——— —

Figura 2.18: Ilustragdo de um comparador afetado por uma tensao de offset [22]

assim o impacto relativo das variacoes estatisticas. No entanto, em casos extremos,
o offset pode ser suficientemente elevado para impedir o comparador de distinguir
corretamente entre dois niveis de tensao proximos, levando a decisoes incorretas e a
introdugao de erros sistematicos no sistema [22].

Outro parametro critico no desempenho dos comparadores é o ruido referido a
entrada (input-referred noise). Tal como acontece com o offset, o ruido tem origem
principalmente nas imperfei¢oes dos transistores do par diferencial de entrada. O
ruido térmico e o ruido de disparo introduzem incerteza na decisao do comparador,
especialmente quando a diferenca de tensao entre as entradas é pequena. Este ruido
pode ser modelado como uma flutuagao aleatoria no ponto de comutagao [31], [32].

Adicionalmente, um fenémeno importante que afeta a precisao do comparador
¢ o denominado kickback noise. Estas perturbagoes acontecem devido as capacida-
des parasitas existentes entre os terminais dos transistores. Quando o comparador
inicia o processo de comparagao, as variagoes rapidas nos nos de saida acoplam-se
capacitivamente as entradas, perturbando o sinal de entrada. Em situacoes em que
a tensao diferencial de entrada é pequena, o kickback noise pode inverter o resul-
tado da comparagao, originando erros aleatorios e comprometendo a exatidao do
conversor ADC. Para mitigar este efeito, recorre-se frequentemente a técnicas de

isolamento das entradas, como o uso de estagios pré-amplificadores [31].

2.5.2. Topologias de Comparadores

Existem diversas topologias de comparadores utilizadas em conversores analégico-

digitais de acordo com as suas necessidades. A Tabela 2.1 apresenta uma compara-
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¢ao qualitativa das principais topologias, considerando os critérios mais relevantes:
velocidade, offset, gama de entrada, consumo e complexidade.

Esta comparacao ¢é ttil para destacar os compromissos inerentes a cada escolha
arquitetural. As topologias dinamicas, como o StrongARM Latch e o Double-Tail
Latch, caracterizam-se por uma elevada velocidade devido a sua natureza regenera-
tiva, que permite uma decisao rapida através de realimentacao positiva. A carac-
teristica dindmica reflete-se no baixo consumo em regime estacionario — ou seja,
o consumo de poténcia é significativamente reduzido quando nao ha comutacao do
sinal de saida — tornando estas topologias ideais para aplicagoes de baixa potén-
cia [33]. A versao double-tail costuma alcangar um menor offset em comparagao
com a sua versao mais simplificada, ao isolar a fase de pré-amplificacao da fase de
regeneracao. Esta separagao permite maior tolerancia a imprecisoes do circuito com
o custo de um aumento da complexidade estrutural [34].

Os comparadores baseados em amplificadores operacionais sao preferidos em con-
textos onde se privilegia a linearidade e uma elevada rejeicao ao ruido. Estas es-
truturas caracterizam-se também por um consumo continuo de corrente mesmo fora
das fases ativas de decisao. O comparador telescopico é particularmente rapido e
consome pouca poténcia, beneficiando de um tnico estagio com elevada impedancia
de saida. Contudo, a sua faixa de entrada é limitada pela tensao de saturacao dos
transistores em cascode, o que pode ser impeditivo em aplicacoes com uma faixa de
entrada reduzida. O folded cascode resolve esta limitacao ao permitir a utilizagao
de transistores de entrada com polaridade oposta, expandindo a gama de entrada,
a custa de maior consumo. Os comparadores de dois estagios, sao tipicamente com-
postos por um estagio diferencial seguido de um estagio common-source. O primeiro
estagio providencia ganho e o segundo estagio maximiza o output swing do compara-
dor. No entanto, esta abordagem introduz uma penalizacao em termos de consumo

e tempo de decisao devido & propria caracteristica de dois estégios [35].

Tabela 2.1: Comparacao qualitativa de diferentes topologias de comparadores.

Topologia Velocidade Offset Faixa de Entrada Consumo Complexidade
StrongARM Latch [33] Alta Baixo Alta Baixo Baixa
Double-Tail Latch [34] Alta Baixo Alta Baixo Média
Telescopic Cascode [35] Alta Médio Baixa Médio Média
Folded-Cascode [35] Média Baixo Médio Alta Alta
Dual-Stage [35] Baixa Baixo Alta Alta Alta

33



Capitulo 2. Revisao da Bibliografia

2.6. Amostragem Dupla Correlacionada (CDS)

A técnica de amostragem dupla correlacionada — do inglés Correlated Double Sam-
pling (CDS) — tem grande relevancia em sistemas de aquisigdo de imagem, pois
permite atenuar vérios tipos de ruido inerentes ao processo de leitura dos sensores.
Em termos simples, o CDS consiste em tomar duas amostras correlacionadas do sinal
de cada pixel: uma amostra de referéncia (tipicamente o nivel de reset do pixel, sem
iluminagao) e uma amostra do sinal efetivo (apods a integragao da luz). Ao se calcular
a diferenca entre essas duas amostras, obtém-se o valor de sinal tutil compensado,

eliminando componentes indesejadas como offset e ruidos de baixa frequéncia.

2.6.1. Ruido em Sensores de Imagem CMOS

Os sensores de imagem CMOS estao sujeitos a diversas fontes de ruido que degradam
a qualidade do sinal capturado. Entre os principais destacam-se o ruido de padrao
fixo (FPN), o ruido térmico — tipicamente ruido branco, incluindo o ruido de reset
(kT /C') e o ruido Johnson dos transistores — e os offsets introduzidos pelos diversos
blocos do sistema [36].

O FPN refere-se a variagoes sistematicas e fixas entre os elementos do sensor —
por exemplo, diferengas de ganho entre pixeis — resultando num padrao de ruido que
permanece constante imagem apds imagem sob condigoes de iluminagao uniforme.
Sem corre¢do, o FPN manifesta-se como pontos ou linhas mais claros/escuros de
forma repetitiva na imagem mesmo em situagoes em que o sensor é exposto a con-
digdes de iluminagao uniforme. Ja o ruido térmico inclui componentes aleatoérios
causados pelo movimento termicamente agitado de portadores nos circuitos (ruido
branco) e também componentes de baixa frequéncia como o ruido flicker (1/f). Um
exemplo critico de ruido térmico em sensores de imagem ¢ o ruido de reset associado
a capacidade do pixel. Sempre que o fotodiodo de um pixel é reinicializado, a tensao
de reset apresenta uma incerteza termicamente limitada (k7'/C') que introduz um
ruido de nivel no pixel [37].

A motivacao para o uso do CDS é precisamente atenuar estas componentes de
ruido e offset. Tomando duas amostras correlacionadas no tempo — uma imedia-
tamente apds o reset do pixel (referéncia de negro) e outra apds a integragao do

sinal — e subtraindo-as, é possivel cancelar quaisquer termos constantes que afetem
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igualmente ambas as medidas. Por outras palavras, ruidos e desvios presentes de
forma comum nas duas amostras sao eliminados. Isto inclui o offset fixo do caminho
de leitura (que afeta igualmente a leitura de reset e de sinal) e, também, o ruido de
reset do condensador do pixel, pois este ruido manifesta-se como um deslocamento
aleatorio no nivel de reset do pixel que permanece constante durante o intervalo até
a leitura do sinal. Assim, ao subtrair o nivel de reset do nivel de sinal, remove-se
completamente o ruido de reset do resultado. Por outro lado, componentes de ruido
puramente aleatérios nao correlacionados entre as duas amostras nao sao cancela-

2 em cada

dos pela subtragao. No caso simplificado de ruido branco com variancia o
amostra, a operacao de diferenca resulta numa variancia de aproximadamente 202

(sendo o desvio-padrdo v/20).

2.6.2. Fundamento da Amostragem Dupla Correlacionada

A técnica de CDS envolve efetuar duas amostras sequenciais de um sinal de saida
do sensor seguidos de uma operacao de subtracao. No contexto de um sensor de
imagem, esses dois niveis correspondem geralmente ao nivel de reset do pixel, Vggr,
medido logo apés o fotodiodo ser reinicializado e o nivel de sinal, Vg1, medido apos
o periodo de exposicao luminosa. Supondo que o sinal de saida analdgico de um

pixel possa ser modelado como:

vour = Vsrag + Vos + ns, (2.25)

durante a leitura do sinal, e

VOUT reset = VrsT + Vos + N, (2.26)

durante a leitura do reset, onde Vg representa um termo de offset DC fixo do canal
de leitura (comum a ambas as leituras), ns representa ruido aleatoério presente na
leitura do sinal, e n, o ruido presente na leitura do reset. O valor final apds a

aplicacao da técnica de CDS ¢é obtido por subtracao:

vour,cps = Vaic — Vest + (s — ). (2.27)

Note-se que o termo de offset, Vog, foi cancelado. Idealmente, vour,cps cor-

responde apenas & variagao de tensao causada pela foto-carga (Vsig - Vrst), que é
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proporcional & carga integrada, somada a diferenca dos ruidos aleatérios nao corre-
lacionados ns — n,.

Do ponto de vista de implementacao, a amostragem dupla correlacionada pode
ser realizada tanto de forma inteiramente analogica (antes da conversao analdgico-
digital), quanto de forma digital (apos conversao analogico-digital) ou ainda através
de uma abordagem mista que combine as duas técnicas, de forma a tirar partido

das vantagens de ambas as abordagens.

2.6.3. CDS Analoégico vs CDS Digital

Para ilustrar os efeitos visuais associados aos diferentes tipos de amostragem nos
sensores de imagem CMOS, a Figura 2.19 apresenta uma comparacao direta entre
quatro casos distintos: imagem no escuro sem qualquer técnica de CDS (2.19a), com
CDS analogico (2.19b), com CDS digital (2.19¢) e com a combinagao de CDS digital
e analogico (2.19d). Todas as imagens foram obtidas sob condigdes de exposi¢ao
luminosa idénticas, permitindo evidenciar claramente o impacto de cada abordagem
na atenuacao do ruido de padrao fixo e na fidelidade da imagem.

No CDS analégico, a subtragao entre o sinal de reset e o sinal exposto do pixel é
realizada no dominio analégico, antes da conversao analogico-digital. Tipicamente,
o CDS analégico é implementado através de circuitos de amostragem e retencao.
Numa primeira fase, a tensao de reset do pixel é amostrada num condensador e, em
seguida, essa tensao é combinada com a tensao do pixel apds o tempo de exposigao,
obtendo-se uma diferenga analdgica correspondente a carga acumulada (sinal ttil).
Essa diferenca é entao enviada para um conversor analdgico-digital (ADC) para a
quantizagao do sinal.

A vantagem desta abordagem é a rapidez uma vez que apenas uma conversao
analogico-digital é necessaria por pixel (a do valor ja subtraido). Consequentemente,
o CDS analogico pode oferecer maior velocidade de leitura, uma vez que elimina a
necessidade de miltiplas leituras por pixel no ADC. Além disso, ao cancelar o nivel
de reset diretamente no dominio analogico, o ruido térmico associado ao ruido reset
armazenado no condensador de amostragem do pixel é reduzido [37].

O impacto do CDS analégico é evidenciado pela comparacao entre a imagem
sem CDS (Figura 2.19a) e a imagem com CDS (Figura 2.19b). No primeiro caso,

a variancia do histograma da imagem atinge um valor de aproximadamente 27,74
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refletindo a forte presenca de ruido de reset e variacoes fixas entre pixeis. Com a
introducao do CDS analdgico, essa variancia reduz-se drasticamente para cerca de
3,4 evidenciando uma melhoria substancial na uniformidade da imagem. Refira-se
que a variancia traduz-se num desvio padrao, o, e esta diretamente relacionada com
o grau de uniformidade da imagem, sendo, por isso, um bom indicador da eficicia

do processo de amostragem na reduc¢ao do ruido residual.

6 =3.396962618

¢ =1.04050194 6 =0.9710246493

(c) (d)

Figura 2.19: Comparacao entre os diferentes tipos de CDS num sensor de imagem
CMOS, sob as mesmas condigoes de exposigao a luz. Em (a) sem aplicagdo de CDS,
em (b) com aplicagao de CDS analogico, em (c) com aplicagao de CDS digital e em
(d) com a combinagao de CDS analogico e digital.

No entanto, o CDS analégico apresenta algumas desvantagens. Para alcangar
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alta precisao na subtragao analdgica, sao necessarios condensadores de grande capa-
cidade [37]. Em sensores de alta resolucao (acima de 8 bits), torna-se dificil manter
a exatidao da diferenca analdgica — pequenas diferencas de nivel podem se perder
devido a ruidos e imperfei¢oes do circuito analdgico. Além disso, o CDS analbgico
nao consegue eliminar discrepancias de offset ou de ganho do préprio ADC entre
colunas. Este fenémeno é visivel na Figura 2.19b com as diversas colunas do sen-
sor a apresentarem niveis de cor diferentes, mesmo em condi¢oes de luminosidade
uniforme.

No CDS digital, as duas amostras (sinal de reset e sinal pos-exposigao) de cada
pixel sao convertidas separadamente para o dominio digital, e a subtracao ¢ efetuada
numericamente. A grande vantagem dessa estratégia é a potencial precisao elevada:
a correcao do FPN passa a depender da resolucao do ADC e do processamento
digital, permitindo alcancar qualidades de imagem superior a 10 bits, sem estar
limitado pelo tamanho dos condensadores ou ruido térmico. Além disso, o CDS
digital cancela nao apenas o offset intrinseco do pixel, mas também quaisquer erros
de offset constantes no caminho de leitura (por exemplo, o offset do comparador do
ADC), desde que esses erros permanecam os mesmos nas duas conversoes.

Visualmente, o efeito da aplicagao do CDS digital é evidenciado na Figura 2.19c¢,
onde se observa uma imagem substancialmente mais uniforme em comparagao com
a obtida através de CDS analogico, representada na Figura 2.19b. Esta diferenca
torna-se particularmente evidente na analise dos histogramas apresentados a di-
reita de ambas as figuras: o histograma correspondente ao CDS digital apresenta
uma variancia significativamente menor, refletida por um desvio padrao menor. A
desvantagem primaria do CDS digital é o aumento do tempo de conversao e sua com-
plexidade. Como sao necessérias duas conversoes analogico-digital por pixel (duas
leituras separadas), o tempo total de conversao praticamente duplica em comparagao
com uma Unica leitura.

Para tirar partido das vantagens de ambas as abordagens, é possivel recorrer a
uma combinacao de CDS analdgico com CDS digital. Nesta configuracao hibrida,
a subtracao inicial do nivel de reset ocorre no dominio analégico, reduzindo o ruido
térmico associado ao reset e permitindo uma leitura mais limpa do sinal atil. Em
seguida, apds a conversao analdgica-digital, o CDS digital é responsével por cancelar
offsets residuais introduzidos pelo caminho de leitura. Esta estratégia combinada

permite alcancar uma reducgao mais eficaz do ruido total, melhorando a uniformidade
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da imagem sem sacrificar o desempenho temporal ou a complexidade do sistema. A
Figura 2.19d ilustra o resultado obtido com esta abordagem mista, sendo a imagem
com a menor variancia e, consequentemente, com o nivel de negro mais estavel e

uniforme entre as quatro analisadas.

2.6.4. Impacto do CDS em ADC de Rampa e SAR

A penalizacao em termos de desempenho temporal do CDS digital depende dire-
tamente da arquitectura de ADC utilizada no sensor. Para ilustrar esta relacao, é
apresentada uma comparacao sobre o impacto teorico do CDS digital no tempo de
conversao em duas arquitecturas distintas de ADC: o ADC de rampa e o ADC por
aproximacoes sucessivas.

Como discutido na Seccao 2.3.2, um ADC de rampa simples necessita de um
contador que mede o tempo que o sinal de rampa demora a atingir o nivel de
tensao do pixel, determinando assim o codigo digital correspondente. O principal
problema desta arquitectura é que o tempo de conversao cresce exponencialmente
com a resolugao [38].

Uma vez que a aplicagao do CDS digital requer duas conversoes analogico-digitais
— uma do sinal de reset e outra do sinal do pixel — o que, no caso de um ADC
de rampa, implica a realizacao de duas rampas completas por conversao, resultando
em aproximadamente 2 x 2V passos de comparacao. No caso de uma resolucao de
10 bats, isto corresponde a 1024 + 1024 = 2048 ciclos de relégio para obter ambas
as leituras. Generalizando, o tempo total de conversao CDS de um ADC rampa de
N bits pode ser expresso por:

2N 24

_|._
fclk fclk

onde fu é a frequéncia do reloégio do contador, N é o nimero de bits do conversor

te.cps = (2.28)

e ¢ € um inteiro que define a gama de conversao para o sinal de reset [38].

Na préatica, este tempo pode ser otimizado se o intervalo de conversao do sinal
de reset, Vrsr, for inferior ao intervalo necessario para a conversao do sinal exposto,
Vsig. De facto, como o sinal de reset corresponde a resposta do pixel na auséncia
de luz — um valor previsivel e tipicamente restrito a uma faixa estreita da curva de

transferéncia do pixel — é comum reduzir a rampa de reset a gama correspondente
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a resposta do pixel no escuro. Por essa razao, é frequente que a duracao da rampa
de reset seja reduzida para cerca de um quarto da duragao da rampa usada para
o sinal exposto. Mesmo assumindo essa redugao, o tempo total de uma conversao
CDS num ADC rampa é de 1024 + 256 = 1280 ciclos de relogio.

Por contraste, num ADC SAR, o nimero de ciclos de conversao cresce linear-
mente com a resolugao. Um ADC SAR de N bits realiza exatamente N comparagoes
por conversao, independentemente da amplitude do sinal. Assim, para uma reso-
lugao de 10 bits, sao necessarios apenas 10 ciclos de relégio por conversao. Para
uma conversao CDS, totalizam-se 2x N = 20 ciclos de relégio — um nimero muito
inferior aos 1280 ciclos do ADC rampa. FEsta vantagem torna a arquitetura SAR
particularmente atrativa em sensores que exigem elevadas velocidades de leitura e
alta resolucao.

A precisao da conversao do sinal de reset torna-se especialmente determinante
em ambientes de baixa luminosidade, onde as componentes de ruido intrinsecas de
um sensor de imagem sao predominantes. Nestas condigoes, reduzir a conversao do
sinal de reset a 256 ciclos de reldgio pode ser considerado insuficiente. Para melhorar
o contraste das imagens obtidas é comum, em ambientes de baixa luminosidade, a
introducao de ganho no sistema, como ilustrado na Figura 2.20.

No contexto de uma conversao CDS num ADC rampa, a introducao de ganho
traduz-se na alteracao do declive da rampa de referéncia. A Figura 2.20b exemplifica
o caso da aplicacao de ganho de 4, onde a gama do sinal de reset é quantificada em
1024 niveis — ou seja, uma resolugao 4 vezes maior em relagao a uma conversao
sem aplicacao de ganho. Para garantir que a cobertura da faixa de reset é total, o
tempo total da conversao do sinal de reset aumenta na mesma proporcao.

Para que a conversao CDS seja corretamente realizada, o passo de quantizacao
(LSB) deve manter-se inalterado entre a conversao de reset e a conversao do sinal,
o que implica que o declive da rampa seja 0 mesmo em ambas as operagoes.

E importante notar que a aplicacio de ganho reduz a gama de conversao dis-
ponivel para o sinal. Na pratica, esta operagao corresponde a quantizar a faixa de
reset do pixel em passos de quantizacao mais pequenos. Manter o LSB constante
nas duas conversoes obriga a reduzir a gama de sinal na mesma propor¢ao, como
ilustrado na Figura 2.20b. Por este motivo, a utilizacao de ganho é especialmente
vantajosa em ambientes pouco iluminados, onde a gama dinamica do sinal tende a

ser naturalmente mais baixa, como referido anteriormente.
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Figura 2.20: Formas de onda de uma conversao CDS num ADC de rampa com ganho
(a) x1e (b) x4.

A principal desvantagem da aplicacao de ganho num ADC de rampa reside no

aumento significativo da duracao total da conversao. Considerando o pior caso, em

que a rampa percorre a totalidade da gama de entrada correspondente ao nivel de

reset do pixel, seriam necessarios 1024 ciclos de relégio para quantizar este valor.

Isto introduziria uma penalizagao de 1024 + 1024 ciclos de relogio para a conversao

de sinal, além do tempo necessario para a reinicializacao do sinal de referéncia da

rampa, tramprst- Assim, totalizam-se mais de 3000 ciclos de relégio para efetuar uma
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conversao CDS num ADC de rampa de 10 bits com ganho 4.

O ADC SAR, por sua vez, ¢ imune a este problema. A caracteristica dinamica
desta topologia permite a introducao de ganho com uma simples alteragao das ten-
soes de referéncia do DAC sem penaliza¢ao no tempo total da conversao. Assim,
uma conversao com CDS num ADC SAR tem um custo fixo de ciclos de relogio, de
acordo com a resolu¢ao do ADC. Se se efetuar um exercicio semelhante ao realizado
para o ADC de rampa, uma conversao com CDS com a aplicacao de ganho 4 num
ADC SAR de 10 bits teria um custo total de 20 ciclos de relégio. De notar que, tal
como no ADC SAR, o passo de quantizagao da conversao de sinal deve manter-se o
mesmo da conversao de reset o que implica que, com a introdugao de ganho, a faixa
de cobertura do ADC diminua.
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CAPITULO

Desenho da Arquitetura do ADC

Este capitulo apresenta o enquadramento teérico e propoe uma arquitetura alterna-
tiva de conversor analdgico-digital (ADC), com aplicagdo especifica em sensores de
imagem. Inicia-se com a anélise dos principais requisitos técnicos destes sistemas,
fundamentando a escolha da topologia adotada. Segue-se a descricao detalhada da
arquitetura proposta, incluindo o respetivo diagrama de blocos e a funcao de cada
subsistema. A proposta visa satisfazer os requisitos de um sensor de imagem de ele-
vado desempenho, nomeadamente elevada taxa de conversao, elevada linearidade,

baixo consumo energético e a capacidade de realizar CDS.

3.1. Enquadramento do Capitulo

O presente trabalho visa propor uma arquitetura de conversor analdgico-digital
(ADC) alternativa a atualmente utilizada no sensor P110 da empresa ams-
OSRAM [1]. O ADC deste sensor baseia-se numa arquitetura de rampa, associada
a um contador e um comparador, responsaveis pela conversao do sinal anal6gico
de entrada num codigo digital. Um esquema simplificado pode ser observado na
Figura 3.1.

A implementagao deste conversor foi fabricada em tecnologia CMOS de 65 nm,
operando com uma tensao de alimentacao de 3,3V, e apresenta uma resolucao de
10 bits. O tempo de conversao, sem CDS, é de aproximadamente 600 ns, com um
consumo médio de 1 mW /conversao. Sabe-se ainda que o erro de nao-linearidade
integral (INL) desta arquitetura ¢ da ordem de +3 LSB. Quando operado em modo
CDS, o tempo de conversao aumenta para valores superiores a 1,2 us, dependendo

do ganho aplicado a esta etapa de conversao. Este tempo depende ainda do processo
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Figura 3.1: Diagrama de blocos do ADC em rampa do sensor P110.

de recuperagao da rampa apds a conversao reset, uma vez que, quanto maior for a
gama de entrada do ADC, maior serd o tempo necessario para o sinal da rampa
regressar ao valor inicial e iniciar a conversao seguinte.

Com base nestes dados, comegou-se por estabelecer algumas metas para o desen-
volvimento da nova arquitetura do ADC. Em primeiro lugar, pretende-se conceber
a nova arquitetura mantendo a mesma tecnologia de fabrico — CMOS de 65 nm —
e a tensao de operacao de 3,3V, tal como no P110.

Um dos objetivos centrais ¢ reduzir o tempo de conversao, de modo a permitir
taxas de aquisicao de imagem superiores. Assumindo um sensor base composto por
uma matriz de 1080 x 1080 pixeis, partilhando cada ADC por blocos de 10 colunas,

resulta que cada ADC é responsavel por converter:

Npixels = 10 x 1080 = 10800 pixeis/frame. (3.1)

E estabelecendo uma taxa minima de atualizacao de quadros de 60 frames por

segundo, a taxa minima de amostragem de cada ADC deve ser:

fs = Npixels X 60 = 10800 x 60 = 648 000 amostras/segundo, (3.2)

resultando, assim, uma taxa minima de amostragem, f;, de 648kS/s por ADC,
necessaria para garantir a aquisicao de 60 quadros por segundo.

Uma vez que a integridade da imagem depende da precisao com que cada pi-
xel é amostrado, é fundamental garantir a implementacao de um sistema com boa
linearidade. No Capitulo 2 observou-se que, tipicamente, procura-se otimizar os

valores de DNL e INL para que estejam na gama de +1/2 LSB. Pretende-se, por-
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tanto, um sistema robusto a interferéncias e variagoes das condi¢oes de operacao
— como variacoes na tensao de alimentacao e variacoes da temperatura ambiente
— sendo crucial para aplicagoes onde a fiabilidade da imagem é determinante. Por
exemplo, em aplicagoes como a endoscopia, a qualidade da imagem nao pode ser
comprometida, sob risco de limitar a aplicabilidade clinica do sistema.

O consumo de poténcia é igualmente um parametro critico. Também dentro do
contexto da endoscopia, o aumento da dissipagao de poténcia pode traduzir-se num
aquecimento localizado, causando desconforto ou risco para o paciente durante o
procedimento [39]. Adicionalmente, em aplicagdes portateis ou sem fios, os sensores
sao normalmente alimentados por baterias, pelo que se torna essencial otimizar a
eficiéncia energética para maximizar o tempo de operacao.

A resolucao necessaria de um ADC para sensores de imagem depende, em tltima
analise, da sensibilidade do olho humano & variacao da luminancia. Existem diversos
estudos que procuram modelar o olho humano com o objetivo de determinar a
sua sensibilidade a luminancia, ou seja, quantos niveis distintos de cinza podem
ser efetivamente percepcionados. Entre os modelos mais reconhecidos encontram-
se os propostos por Movshon e Kiorpes [40], o modelo proposto por Daly [41] e
o modelo de Barten [42], [43]. Estes modelos indicam que o olho humano, nas
melhores condigoes, consegue discriminar entre 700 e 900 tons de cinza [44]. Este
limite perceptual estd na base da norma DICOM PS3.14 - Gray Standard Display
Function (GSDF) que estabelece uma curva de luminancia baseada na percep¢ao
humana dividida em 1023 passos perceptualmente equidistantes, também conhecidos
como JND (Diferengas Justo Percetiveis). Por estas razoes, os ADC dos sensores de
imagem sao tipicamente dimensionados para resolugoes entre 10 - 12 bits [45].

Paralelamente, optou-se por investigar arquiteturas alternativas a rampa, nome-
adamente os conversores por aproximagoes sucessivas (SAR), dada a sua reconhecida
eficiéncia para aplicacoes em sensores de imagem. Esta escolha revelou-se especial-
mente adequada quando comparada com outras topologias. Por exemplo, os conver-
sores sigma-delta, tal como os de rampa, permitem atingir elevadas resolucoes, mas
com menor velocidade e maior complexidade. Por outro lado, as arquiteturas flash
e pipeline oferecem taxas de conversao mais elevadas, mas penalizam significativa-
mente o consumo de poténcia e a area do sensor. A arquitetura SAR surge, assim,
como um compromisso ideal entre resolucao, velocidade e eficiéncia energética, sendo

por isso explorada nas secgoes seguintes.
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3.2. Proposta de ADC

Com os requisitos estabelecidos, pode-se iniciar o esbog¢o da arquitetura geral do
conversor analégico-digital. A Figura 3.2 apresenta uma proposta de arquitetura

para este conversor.

Comparator

VIN S/H +

Logic SAR <— CLK

Do |Dg ----- Dy |Dy |Do

r———

Digital Output

Vi
S/H —DAC 10-bit DAC  K— Viqgr

Figura 3.2: Proposta de arquitetura para o ADC SAR.

Este conversor deve ser do tipo SAR, operar a 3,3 V, dispor de uma resolucao
de 10 bits, ser capaz de efetuar conversoes com taxas acima de 648kS/s, com nao
linearidades e, simultaneamente, ser robusto e capaz de suportar variacoes da tensao
de alimentacao, variagoes de temperatura, lidar com as tolerancias dos componentes

e presenca de ruido, sem comprometer o seu normal funcionamento.

3.2.1. Conversor Digital-Analégico (DAC)

O conversor digital-analégico (DAC) seré o bloco com maior influéncia na precisao
do ADC. Este bloco devera apresentar uma resolucao de 10 bits, e deve ser capaz
de mapear uma tensao analdgica na saida de acordo com o cédigo de entrada. Por
outras palavras, é equivalente dizer que o DAC de 10 bits apresenta um total de 2!
(ou 1024) possiveis valores de entrada e deve conseguir, para uma variagao de 1 LSB
na entrada, mapear na saida uma mudanga de 1 em 1024 partes em relacao ao valor
de tensao de referéncia, VRgr.

A tensao de referéncia do DAC deve ser um espelho da resposta em tensao do
pixel a variagao luminosa. No caso do pixel do P110, no escuro, este apresenta

aos seus terminais uma tensao de aproximadamente 2,1 V. Com o aumento da
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intensidade luminosa, a tensao do pixel decresce atingido o valor de 1,1 V na condigao
em que é exposto a luminosidade maxima (ou seja, o branco) ou em saturagao. Desta
forma, o DAC deve ser capaz de colocar na tensao analdgica de saida valores entre
1,1 Ve 2,1V. A variacao minima que o DAC deve ser capaz de introduzir na saida
tem relagao direta com as tensoes de referéncia superior, VRgr superior, € inferior,
VREF inferiors € com a resolucdo do mesmo [17]:

VREF,superior - VREF,inferior 271 — 1,1

o = T A 97T V. (3.3)

A escolha da topologia do DAC deve ter em conta que deve ser capaz de variar

a tensao de saida em 977 pV para uma variagdo de 1 LSB & entrada. Além disso,
espera-se um sistema que seja monodtono, garantindo que nao exista auséncia de
codigos, nem dois codigos com a mesma faixa de tensao de saida. Na pratica, para
aproximar o sistema de um comportamento ideal (linear e mondtono), procura-se
dimensionar o DAC com precisao superior a 1 LSB, reduzindo os erros de DNL e
INL. Tipicamente, num ADC espera-se obter valores inferiores a +1/2 LSB de DNL
e INL [17].

Tendo em conta as exigéncias descritas, foi escolhida uma arquitetura de DAC ba-
seada numa cadeia de resisténcias. Apesar de apresentar consumo estatico continuo
— tal como a topologia R-2R — este pode ser controlado através de um dimensio-
namento adequado da rede resistiva. A principal vantagem desta abordagem reside
na elevada precisao intrinseca, resultante do fabrico uniforme das resisténcias num
mesmo processo tecnolégico. Assim, mesmo que ocorram variagoes absolutas com
a temperatura ou alimentagao, o racio entre resisténcias mantém-se praticamente

constante, garantindo uma elevada linearidade e monotonicidade.

3.2.2. Comparador

A topologia escolhida para o comparador foi a StrongARM Latch, amplamente utili-
zada em ADC pela sua elevada sensibilidade e robustez. O termo StrongARM surgiu
como uma homenagem ao uso deste circuito no microprocessador StrongARM da
Digital Equipment Corporation [46]. Esta topologia foi originalmente introduzida
por Kobayashi, da Toshiba [47], e destaca-se pela auséncia de consumo estatico, ra-
pidez e elevada sensibilidade. A Figura 3.3 ilustra o diagrama de blocos geral deste

comparador, essencialmente composto por um circuito pré-amplificador e uma latch.
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Figura 3.3: Diagrama de blocos do comparador StrongARM Latch.

O funcionamento do comparador StrongARM pode ser compreendido em duas
fases principais. Durante a fase de pré-carga (CLK = 0), os noés de saida do compara-
dor sao forcados ao nivel 16gico alto anulando o estado anterior e, simultaneamente,
o par diferencial de entrada encontra-se desligado, preparando o circuito para uma
nova amostragem. Quando o reldgio transita para o nivel alto, inicia-se a fase de
avaliacao onde comeca a fluir uma corrente no par diferencial proporcional & tensao
de entrada. A menor diferenca de corrente entre os ramos é amplificada pela latch,
conduzindo uma das entradas para zero e a outra para nivel alto. Este ciclo é total-
mente dindmico, uma vez que a corrente s6 flui durante a comutagao dos inversores
da latch, e este nao dissipa energia em regime estatico.

Uma das principais limitacoes desta topologia reside na sua elevada sensibilidade
a assimetrias. Qualquer desbalanceamento estrutural — seja no circuito latch, no
par diferencial de entrada (por exemplo, com diferengas entre os limiares de tensao,
Vrh, dos transistores), ou mesmo assimetrias nas impedancias de entrada e saida —
pode comprometer a correta avaliacao da diferenca de tensao, conduzindo a decisoes
erradas no processo de comparacao. Estas fontes de erro contribuem para o offset
do comparador. Assim, de modo a garantir que as impedéancias de entrada estao
equilibradas nas duas entradas do comparador, tanto a tensao proveniente do pixel
(vin) como a do DAC (Vpac) devem ser previamente amostradas por circuitos de

amostragem idénticos, assegurando simetria no ponto de comparagao.

3.2.3. Légica SAR

A Figura 3.4 representa o diagrama de blocos proposto para a logica de controlo
do conversor analogico-digital do tipo SAR deste trabalho. Esta é uma arquitetura

tipica de conversores SAR, inspirada na implementagao proposta por T. O. Anderson
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em 1972, e é composta essencialmente por duas unidades funcionais: o sequenciador,
que impoe uma sequéncia de ativacao dos sinais de controlo dos bits, e o registo SAR,

que armazena progressivamente os resultados binarios da conversao [48].

Voomr —> Code Register
to DAC

N1 === - == ba| b1 bo

Sequencer

4\

CLK

Figura 3.4: Diagrama de blocos da logica SAR.

O Sequencer é sincronizado com o sinal de relégio e tem como funcao ativar,
de forma ordenada, cada um dos bits da palavra digital, iniciando pelo bit mais
significativo. A cada ciclo de relégio, este registo ativa um tnico sinal de controlo,
br, que determina qual o bit a ser avaliado no instante correspondente. Parale-
lamente, o Code Register mantém o estado atual da palavra digital. Este registo
inicia colocando o MSB com o nivel logico alto, enquanto os restantes permanecem
a 0. A palavra digital formada é enviada para o DAC, que a converte numa tensao
analogica, Vpac, a qual é, posteriormente, comparada com a tensao de entrada vi.

Com base no resultado da comparagao, a logica SAR decide se o bit avaliado
mantém o nivel l6gico alto ou se deve voltar para 0. Este processo repete-se cicli-
camente para cada bit, com o Sequencer a sequenciar a operacao e o Code Register
a acumular o resultado final da conversao. Ao fim de N ciclos de relégio, para um
conversor de N bits, a palavra armazenada no Code Register corresponde ao valor
digital resultante da conversao.

A inclusao de um buffer entre a logica SAR e o DAC garante a estabilidade do
sinal de saida e o isolamento entre os dois blocos, sendo particularmente importante
devido ao facto de o DAC apresentar uma capacidade de entrada nao negligenciavel.
Na auséncia do buffer, a velocidade da DAC e da propria logica ficariam compro-
metidas. Além disso, o buffer garante que a corrente na cadeia de resisténcias se

mantenha constante, contribuindo para a manutencao da precisao do DAC.
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Projeto dos Circuitos do ADC

Com a arquitetura base definida, deu-se inicio a fase de implementagao dos principais
blocos ao nivel do circuito. Para este processo recorreu-se ao software Cadence
Virtuoso, uma ferramenta amplamente utilizada no desenho e simulacao de circuitos

integrados, tanto a nivel académico como industrial.

4.1. DAC em Cadeia Resistiva

Na implementacao do DAC em cadeia resistiva, é fundamental alcangar um com-
promisso entre precisao, consumo de poténcia e tempo de estabilizacao da saida
(settling time). Conforme discutido no Capitulo 2, esta topologia exige a utilizagao
de 2% resisténcias ligadas em série, bem como 2V interruptores que selecionam o
ponto de saida da cadeia.

Para avaliar o desempenho estatico desta arquitetura, nomeadamente os para-
metros INL e DNL, seguiu-se a abordagem descrita em [17], partindo da suposi¢ao
de que cada resisténcia da cadeia apresenta uma determinada tolerancia associada

a0 seu valor nominal

R, = R+ ARy, (4.1)

onde R é o valor ideal da resisténcia afetado por uma tolerancia, ARj. Assumindo
também que as tolerancias da cadeia de resisténcias sao simétricas, ou seja, a soma

de todos os termos correspondentes as tolerancias é zero:

21\7
> AR, =0. (4.2)
k=1
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A k-ésima tensao da cadeia de resisténcias pode ser obtida considerando a soma
de todas as resisténcias acima e incluindo a resisténcia k, dividida pela soma de

todas as resisténcias da cadeia:

k k
:1 = VREF X 121—, (43)

v = VREr X

2 2VR
E
VREF kVREF VREF
v = ong |(RIR+ ZAR Nt one ZARZ, (4.4)

e, simplificando, obtém-se que a tensao no ponto k da cadeia de resisténcia é:

k

VrER AR;
Uk = Uk,ideal + N ; R (4.5)

A expressao 4.5 ¢é construida assumindo a referéncia inferior do DAC
VREF inferior = Vo = 0 V. Esta assuncao, no entanto, nao interfere nas conclusoes
seguintes.

No Capitulo 2, em 2.2.3, viu-se que a INL corresponde a diferenca entre a tensao

ideal e a tensao real nos pontos de transicao ou, por outras palavras:

INL = Vi — Uk,ideal - (46)

Substituindo a Equagao 4.5 em 4.6, tem-se que:

Vaer o= AR;
N R

i=1

INL =

(4.7)

Assumindo que o pior caso acontece quando a metade superior da cadeia de
resisténcias é afetada pelo valor méximo positivo da tolerancia e a metade inferior

¢ afetada pelo valor maximo negativo (ou vice-versa), o INL méximo é dado por:

VREF 2 AR; o VREF N1 % AR; 1
STk

[INL|jpax = SN 7= v X 0 = 5LSB x 2% x (% matching).

=1

(4.8)
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Para N = 10 bits, a maxima tolerancia admitida seria de aproximadamente 0,1%.

A DNL, por sua vez, é escrita em funcao de duas tensoes adjacentes da cadeia

de resisténcias:

4.9)

e S T 7 = o T oNg

(k)VREF VREF Z ( 1)VREF VREF )
AR; — Z AR

Vi AR
Uk — V1| = ‘ ;AE;F (1 + Rk)' (4.10)

A DNL pode ser obtida subtraindo na Equacao 4.9, o tamanho do passo ideal
(1 LSB):

DNL; = ‘VREF (1 I ARk) _ VREF

2N R 2N

Vrer _ ARy
= X :
2N R

(4.11)

A Equagao 4.11 ilustra a grande caracteristica desta topologia, ou seja, a tensao
de saida do DAC formado por uma cadeia de resisténcias é sempre monotona (nao
hé auséncia de codigos).

A Figura 4.1 apresenta uma visao detalhada do circuito utilizado para a im-
plementagao do DAC da Figura 2.13. Este bloco é composto por um interruptor
controlado pela palavra D;<9:0> que determina se a respetiva célula esta ativa ou
nao. O transistor Ms funciona como interruptor principal e é apenas ativado quando
os transistores My e M; e o interruptor controlado por D;<9:0> estao ativos.

Durante o funcionamento normal do DAC, os transistores M, e M; permanecem
ativos, assegurando o correto comportamento do circuito. O transistor M, controla
a corrente que flui pela logica de selecao, enquanto M; tem como funcao eliminar
o consumo estatico durante o periodo de inatividade, contribuindo para a redugao
do consumo de poténcia. O sinal & saida do inversor controla o transistor M,
responséavel por conectar o n6 superior da respetiva resisténcia a saida do DAC.

A cadeia resistiva do DAC ¢é formada por 1024 resisténcias ligadas em série.
Cada resisténcia R[i] tem o seu no6 superior conectado ao né inferior da resisténcia
anterior R[i — 1] e o seu no inferior conectado ao noé superior da resisténcia seguinte
R[i 4+ 1]. Esta configuragao repete-se ao longo de toda a cadeia, estabelecendo uma

divisao uniforme da tensao de referéncia. As tinicas excegdes ocorrem nos extremos:

52



Capitulo 4. Projeto dos Circuitos do ADC

a resisténcia superior, R[0], tem o seu no6 superior ligado a Vrgr,superior, enquanto

a resisténcia inferior, R[1023], tem o seu no inferior conectado a Vrgr,inferior.

Vbp

Mlg[i]

e DAC_OUT

1+ 1

M12[i+1}

Figura 4.1: Implementacao do DAC em cadeia resistiva de 10 bits.

Para selecionar apenas um dos 1024 ramos resistivos do DAC foi desenvolvida
uma estratégia de ativagao baseada em descodificacao distribuida, que substitui a
abordagem convencional de um descodificador convencional 1:1024. Esta solucao
permite associar diretamente o codigo digital de entrada ao ramo correspondente da
cadeia resistiva, garantindo que apenas um interruptor é ativado de cada vez.

Por isso, o sinal digital de entrada do DAC ¢é o vetor SAR_DAC_SET<9:0> e trans-
porta uma palavra binaria de 10 bits correspondente a um ntimero inteiro entre 0 e

1023. A ativacao de M, de uma determinada célula s6 ocorre se todos os transistores
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da respetiva célula estiverem no modo de condugao — ou seja, se todos os bits de
D;<k> se encontrarem no nivel l6gico alto, com k a variar entre 0 e 9. Cada uma das
1024 células possui, assim, um codigo tinico de ativagao, determinado pela seguinte

relacao aritmética:

ok
SAR_DAC_SET_N<k> caso contrario,

SAR_DAC_SET<k>  se {iJ mod 2 =1,

D;<k>= (4.12)

onde 7 é o indice da célula selecionada, que pode assumir valores entre 0 e 1023, e
k representa a posicao do bit da palavra de controlo, variando entre 0 e 9. O termo
SAR_DAC_SET_N<k> corresponde ao valor l6gico negado de SAR_DAC_SET<k>.

A operagao mod devolve o resto da divisao inteira, assim, {%J mod 2 alterna
ciclicamente entre 0 e 1 ao longo de 7, permitindo enderecar de forma binaria cada
ramo da rede resistiva em fungao da palavra digital fornecida ao DAC. A Tabela 4.1
mostra o resultado da légica de controlo para os primeiros valores de ¢ = 0,1,2,...,7,

correspondentes as oito resisténcias iniciais da cadeia.

Tabela 4.1: Exemplo da palavra digital D,<k> formada parat=0a7e k=0 a9,
onde S = SAR_DAC_SET<k> e N = SAR_DAC_SET_N<k>.

xlmmﬂ;oown—lo%
wnZ wnzZ2wnZ un 2o
n n 'z Z wnwn 2 2=
N wnwnwmZZZ22ZN
Z Z2 22222 2w
Z Z2 22222 2k
Z 222222 Z|w
Z ZzZz2Z222 220
Z 222222 2N
Z Z2 22222 Z|w
Z Zz 2z 2Zz2Z2'Z2Z2'Z|©

Os valores S e N indicam, respetivamente, que o sinal D;<k>] assume
SAR_DAC_SET<k> ou o seu complemento SAR_DAC_SET_N<k>. Assim, quando
o resultado ¢é 1, atribui-se SAR_DAC_SET<k> (S), caso contrario, D;<i> =
SAR_DAC_SET_N<k> (N). No final, forma-se a palavra digital D;<9:0>, aplicada ao

circuito de descodificacao da Figura 4.1.
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Numa primeira fase dimensionou-se o divisor resistivo para um consumo estético
de 40 pA. Tratando-se de um conversor composto por 1024 resisténcias idénticas
com tensoes de referéncia superior, VRgr superior, € inferior, VRer in ferior, de 2,1 V e

1,1 V, respetivamente, pode-se determinar que:

‘/REF superior VIY%EF inferior (2 I1-1 1) Vv
I ivisor resistivo — il d : < R otal — T = 25 k€.
d a ’ Rtotal total 40 ,UA

(4.13)

O valor unitario de cada resisténcia, obtido pela divisao de Ry, pelas 1024

resisténcias da cadeia, foi de aproximadamente 24,41 2.

Para avaliar o tempo de estabilizacao do DAC, procedeu-se a simula¢ao da sua
resposta dinamica sob a condi¢ao em que se antecipa o maior tempo para a estabili-
zacao do sinal de saida. No contexto dos conversores SAR, esta situacao ocorre apos
a primeira iteragao do algoritmo, momento em que o DAC transita da meia-escala
para um quarto da escala total, no sentido ascendente ou descendente da escala de
tensao. Para forcar esta condi¢ao aplicou-se uma transi¢ao abrupta no sinal digital
de entrada, SAR_DAC_SET<9:0>, e registou-se o tempo para a estabilizacao do sinal

de saida do DAC. A Figura 4.2 ilustra o tempo de resposta obtido.

Frequency Response of the DAC

(70.14 ns 1.3515 V)

1.35 1 =
i At = 60.14 ns E
1.30 ; : : : : : :
0 10 20 30 40 50 60 70
Time (ns)

Figura 4.2: Tempo de resposta do DAC com resisténcia uma unitaria de 24 €.
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O tempo de estabilizacao desta topologia é maioritariamente determinado pela
constante de tempo 7 = RC, onde R corresponde & resisténcia vista na malha de
saida da cadeia resistiva e C' representa a capacidade de saida associada ao n6 de
comutacao, que é, sobretudo, dominada pela capacidade entre dreno e fonte do
interruptor, Mis, do respetivo n6. Para mitigar este atraso, recorreu-se a duas es-
tratégias complementares: por um lado, reduziu-se o valor unitario das resisténcias
do divisor de 24,41 ) para 5 2, aumentando a corrente de polarizacao para apro-
ximadamente 200 pA e, consequentemente, diminuindo o tempo de resposta. Por
outro lado, minimizou-se a contribui¢ao capacitiva do interruptor M;s reduzindo a
sua dimensao fisica, de forma a diminuir a capacidade Cy,. A Figura 4.3 apresenta
a resposta ao mesmo impulso de entrada, com as melhorias efetuadas, em contraste

com a proposta inicial.

Frequency Response of the DAC

1.65 r
—— Conventional Resistor-String DAC (5 Q)
1.60 1 —— Conventional Resistor-String DAC (24 Q)
1.55 A
>
~— 1.50 1

1.40 o — A 3
2343 ““;l"“’l' (70.14 ng 1.3515 V) §

1.35 - =
le———— > At = 60.14 ns ]

At =13.48 ns: ;

1;30 T T T T T T T

0 10 20 30 40 50 60 70
Time (ns)

Figura 4.3: Tempo de resposta do DAC com resisténcias unitarias de 5 e 24 €.

Com esta otimizacao, o tempo de estabilizacao foi reduzido de 60 ns para cerca
de 13 ns, o que representa uma melhoria superior a 78%. Esta reducao assume par-
ticular relevancia no contexto de uma conversao SAR completa de 10 bits, uma vez
que a eliminacao de 47 ns por bit representa um ganho acumulado de aproximada-
mente 470 ns no tempo total de conversao de 10 bits. Em contrapartida, o consumo

estatico do DAC aumentou para 195 pA.
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A capacidade de saida do DAC pode ainda ser otimizada com uma ligeira modi-
ficagdo na sua arquitetura. Como ilustrado na Figura 4.4, na configuragao conven-
cional deste conversor, a saida do DAC estd permanentemente ligada a um tnico
interruptor ativo e a 2V — 1 interruptores desligados. Cada um destes interruptores
corresponde a um transistor NMOS, cujo terminal da fonte esta interligado em pa-
ralelo aos das restantes 1023 unidades, formando um né comum de leitura da tensao

de saida.

Vrer
Son_1q T
L
gl =
Son_g Can ::chb [ o A —
2N -1
D S
Coa —— _ —— Cys
5
: < Vbac el
Ryv_y § EN[i] [ Vbac
R3 § “’ B -
SQ
Cap —— Cgp —— Cap ——
’.. 521\",2
] D s
Cyd —— —_— T Cys
3 G
3 EN[i+1]
So

Figura 4.4: Tlustragao das capacidades parasitas do n6 de saida do DAC em cadeia
resistiva.

Mesmo desligados, estes transistores contribuem com uma capacidade parasita
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entre a fonte e o substrato, Cy,. Embora esta capacidade tenha um valor redu-
zido, o seu efeito cumulativo resulta numa capacidade significativa no n6 de saida.
Esta capacidade parasita afeta negativamente o tempo de estabilizacao da tensao,
degradando o desempenho do DAC.

Uma solucao alternativa para este problema ¢ ilustrada na Figura 4.5, onde
um conjunto de interruptores binarios garante que o né de saida esta ligado, no
maximo, a N interruptores em condugao e a N interruptores em corte. Desta forma,

a capacidade de saida ¢ substancialmente reduzida [17].

VREF

RQN

R2N71
MSB
Dy
RZN,Q
Rov_3
' Vbac
Dy Dy
‘—/‘
D
Rl ,# ,,,,,,,,,,, :

Figura 4.5: Arquitetura do DAC em cadeia resistiva com a introdugao de conjuntos
de interruptores binarios para diminuigao da capacidade de saida [17].

Os resultados ilustrados na Figura 4.6 confirmam, de facto, a melhoria no tempo
de estabilizacao com a introducao da arquitetura com interruptores binérios. Para
uma resisténcia unitaria de 5 2, o tempo de estabilizacao medido foi de 3,51 ns,
evidenciando uma melhoria significativa face aos 23,48 ns da topologia convencional.
Comparando com a proposta inicial, que utilizava resisténcias unitarias de 24 2 e

apresentava um tempo de 60,14 ns, a melhoria é ainda mais expressiva.
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1.65

Frequency Response of the DAC

—— Conventional Resistor-String DAC (5 2)
—— Conventional Resistor-String DAC (24 )
—— Binary Switch DAC (5 Q)

Start

(70.14 ns 1.3515 V) §

At = 60.14 ns .
20 30 40 50 60 70
Time (ns)

Figura 4.6: Comparacao dos tempos de resposta do DAC com interruptores binérios
com resisténcia unitaria de 5 €2 e com o esquema de ativagao convencional para
resisténcias unitarias de 24 Q e 5 2.

Apesar do beneficio 6bvio que seria reduzir ainda mais o valor das resisténcias,
tal abordagem revela-se contraproducente do ponto de vista de implementagao fi-
sica. Em tecnologias CMOS, e em particular na tecnologia de 65 nm utilizada,
resisténcias com valores abaixo de 5 {2 requerem maior largura ou maior niimero de
segmentos em paralelo, resultando num aumento substancial da area ocupada em
layout. Este aumento nao s6 compromete a densidade de integragao, como pode
introduzir gradientes térmicos e variagoes de processo ao longo da matriz resistiva,
afetando a linearidade do DAC. Assim, optou-se por fixar o valor unitario das re-
sisténcias em 5 €2, por se considerar este valor um compromisso adequado entre

desempenho dindmico e viabilidade de implementacao fisica.

4.2. Circuito de Amostragem (S&H)

O circuito de amostragem (Sample and Hold, S&H) é um bloco fundamental numa

arquitetura SAR, pois permite capturar e manter constante o valor da tensao ana-

29



Capitulo 4. Projeto dos Circuitos do ADC

logica de entrada durante o processo de conversao. Sem este circuito, a conversao
digital seria imprecisa devido a flutuagoes da entrada enquanto a conversao ocorre.

Além disso, o circuito de amostragem também influencia diretamente o desempe-
nho global do ADC, em particular no que diz respeito ao ruido térmico e a velocidade
de amostragem. A implementacao tipica do S&H é composta por um condensador
de amostragem e um interruptor de controlo. Quando esse interruptor é ativado,
aparece uma pequena diferenca de potencial aos seus terminais, sendo geralmente
modelado como uma resisténcia, ron. A Figura 4.7 mostra o circuito de amostragem

implementado (4.7a) e o seu modelo equivalente (4.7b) para andlise de ruido.

SH_EN

A

VouTt VouTt
VIN VIN
2 _ ToN
T M vy = 4kTron
—_—C —_—C

SH EN

(a) (b)

Figura 4.7: (a) Circuito de amostragem convencional e respetivo (b) modelo equi-
valente [49].

Nesta implementacao foi utilizado um complementary switch, constituido por um
par de transistores NMOS e PMOS em paralelo, controlados pelos sinais comple-
mentares (SH_EN e SH_EN). Esta topologia permite manter uma baixa resisténcia de
conducao em toda a gama de tensoes de entrada, uma vez que pelo menos um dos
transistores estara na regiao de triodo.

E conhecido que uma resisténcia com resistividade roy atua como uma fonte de
ruido (proveniente do ruido Johnson) e pode ser modelada, segundo [50], como uma

fonte de tensao aleatoria de densidade espectral de poténcia igual a

v2 = 4kTronDB, (4.14)

onde k é a constante de Boltzmann, 7" é a temperatura absoluta, ron representa

a resisténcia de conducao do interruptor que esta ativo e B a largura de banda
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do sistema. Por outro lado, o condensador C' nao gera ruido térmico, no entanto,
quando associado a uma resisténcia, o circuito comporta-se como um filtro passa-

baixo com largura de banda [50]:

1
B= .
4TONC

(4.15)

Substituindo em (4.14), obtém-se a expressao que caracteriza o ruido térmico no

circuito de amostragem:

— 4k3TTQN kT
2 _ ON 7 4.16
Un 4r ONC C ’ ( )
e, consequentemente, a tensao eficaz, Vrus, aos terminais do condensador:
kT

Esta equacao é particularmente importante no dimensionamento do condensador,
C, do circuito de amostragem uma vez que se deve garantir que o ruido no sistema
seja muito inferior ao tamanho do LSB do ADC. Neste trabalho considerou-se um
condensador de 1 pF. Para uma temperatura tipica de 35 °C (308,15 K), obtém-se

que:

1,380 x 10-23 x 308,15
Vrms = \/ i Z OO 65,2 n% (4.18)

1x10-12

Embora ron nao afete diretamente o ruido (por ser eliminado na expressao final),
tem impacto direto no tempo de carregamento do condensador. A constante de
tempo do circuito é 7 =ronC, e considera-se que o tempo necessario para carregar
completamente o condensador é cerca de 57. Para garantir um tempo de amostragem

curto, é desejavel minimizar royn, o que justifica o uso do complementary switch.

4.3. Buffer

Apesar de contribuir significativamente para a melhoria do desempenho em termos
de ruido, a introducdo do circuito de amostragem (S&H) introduz um novo desafio
no sistema. Partindo do pressuposto que o condensador de amostragem se encontra

completamente descarregado no instante em que o interruptor do circuito S&H é
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ativado, este apresenta uma impedancia extremamente baixa. Essa baixa impedan-
cia aparece em paralelo com o divisor resistivo do DAC, alterando o valor da tensao
que o DAC procura impor na sua saida.

Adicionalmente, o divisor resistivo do DAC nao consegue fornecer corrente sufi-
ciente para carregar o condensador de amostragem de forma eficiente. Em teoria, a
rede resistiva do DAC foi dimensionada para fornecer uma corrente continua na or-
dem dos 200 pA. Durante o instante de amostragem, parte desta corrente é desviada
para o carregamento do condensador, sendo, no entanto, insuficiente para assegurar
esta operacao com a celeridade exigida. Esta limitacao pode originar desvios tran-
sitorios no nivel de tensao de saida do DAC e, consequentemente, introduzir erros
na conversao analogico-digital.

Para resolver esta limitagao, foi implementado um buffer entre a saida do DAC
e a entrada do circuito S&H. O buffer atua como um amplificador de corrente com
ganho unitario de tensao. A Figura 4.8 representa o buffer desenvolvido para este
trabalho.

< My

VIN

our
W s
IBIAS—J é\ﬁ
{\ﬁ 'H’—| fl\//[ll EN_N 4[:1 M
. ; :

Figura 4.8: Esquematico do buffer implementado.

A topologia adoptada corresponde a um seguidor de tensao baseado num ampli-

ficador operacional, onde a saida esté realimentada na entrada inversora. A entrada
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do DAC é ligada a entrada nao-inversora, assegurando que a tensao de saida do
amplificador replica com precisao a tensao do DAC, mas com maior capacidade de
fornecimento de corrente. A entrada do buffer é aplicada ao transistor M3, sendo o
sistema polarizado por uma corrente de referéncia, Igias. O primeiro estégio multi-
plica a corrente de referéncia por um fator de 4, enquanto o segundo estigio introduz
um fator de multiplicagao adicional de 2. A elevada impedéancia de entrada garante
que o DAC nao é sobrecarregado, enquanto a impedancia de saida reduzida permite
fornecer rapidamente a corrente necessaria para carregar o condensador do S&H de
forma estavel.

O principal beneficio deste arranjo reside na sua capacidade de isolar as impe-
dancias envolvidas. Do lado do DAC, o circuito vé uma carga praticamente nula,
enquanto do lado do circuito de amostragem é disponibilizada uma corrente sufici-
ente para garantir uma amostragem precisa, sem introduzir perturbacoes na tensao

de referéncia.

4.4. Comparador — StrongARM Latch

O comparador StrongARM considerado é apresentado na Figura 4.9. Este compa-
rador é composto por um par diferencial (M; e Ms) polarizado por uma corrente I
e um circuito latch, com os transistores M3 - Mg a desempenharem essa funcao. Os
transistores M,-M;o atuam como interruptores para reinicializacao dos diferentes
no6s do comparador.

Quando o EN = 0, o circuito entra na fase de reinicializacao, onde M;; nao conduz
e M7, Mg, My e My estao ligados, forcando os nés X, Y, P e Q a Vpp. Nesta fase
o circuito latch é forcado a um equilibrio, que é algo necessario para posteriormente
desempenhar a fase de regeneracao.

Quando EN = 1, M;, Mg, My e Mg estao desligados e M;; esta ligado. Comeca a
fluir uma corrente proporcional a diferenca de tensao na malha de entrada diferencial
(Vins+ — Vin—) € inicia-se a descarga dos nos internos P e ). Esta fase ¢ denominada
de fase de amplificacao, uma vez que qualquer pequena diferenca nas tensoes de
entrada ¢ amplificada nos nés P e @), e dura até Vp e Vg atingirem Vpp-Vrp 3, onde
Vrus € a tensao de threshold do transistor Ms, considerada igual & de My nesta

analise.
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VDD

MJ:]FA%JMS ‘ Q My F%EMM

oUT- < .
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EN‘{ M11

Figura 4.9: Esquematico do comparador StrongARM Latch implementado.

O tempo da fase de amplificacao é afetado pelas capacidades dos nos P, Cp, e

Q), Cg, sendo aproximadamente [51]:

_ Cpg X Vrugs

T, :
2 1o

(4.19)

onde Cpg = Cp = Cq.
No instante em que os transistores M3 e M, entram em condugao, tem inicio a
fase de propagacao. Durante esta etapa existe uma transferéncia de carga entre os

nos Pe X e @ eY. Este processo decorre até os nés de saida atingirem Vpp-Vru 5
e dura [51]:

T _ (Cxy +Cpq) X |Vrngs|
p l] )
2 0

(4.20)

com Cyy = Cx = Cy arepresentar a capacidade de saida do comparador e Vry 5 a

tensao de threshold do transistor Ms que se considera idéntica & de Mg nesta analise.

64



Capitulo 4. Projeto dos Circuitos do ADC

Na tltima fase, denominada de fase de regeneragao, M5 e My estao ligados e
qualquer pequena diferenca de tensao na entrada serda amplificada e colocada na
saida. Um dos noés é posto de volta a Vpp e o outro atinge 0 V, completando a
decisao do comparador.

Além do par diferencial de entrada formado por M; e M,, os restantes tran-
sistores desempenham fungoes importantes no funcionamento do comparador. Os
transistores M3 e M, sao responsaveis por cortar a componente estatica da corrente
apos a tomada de decisao do comparador. Ja My e Mg tém a funcao de colocar o
nivel alto da saida a Vpp. Na auséncia destes dispositivos, a descarga nos nés X e
Y resultaria num nivel logico alto degradado, especialmente para diferencas entre
Vint € Uiy pequenas. Os interruptores M7, My tém duas fungoes essenciais. Ao
estabelecerem uma tensao de Vpp em P e () eliminam os estados anteriores nesses
nos, além de permitirem uma fase de amplificacao antes de M; e M, entrarem na
regiao de triodo. Adicionalmente, os interruptores Mg e My carregam os nos de
saida para Vpp, assegurando que Ms e Mg estao descarregados durante a fase inicial
de amplificagao [33].

O buffer presente na saida é composto por dois inversores em série e tem como
objetivo diminuir a capacidade de saida do comparador. Além de permitir uma oti-
mizacao no tempo de resposta do comparador, garante que ambos os nds apresentam

a mesma impedancia de saida.

4.4.1. Desequilibrios do Circuito

O mismatch entre transistores é uma das principais fontes de erro no contexto de
comparadores dinamicos como o StrongARM Latch. Neste tipo de arquitetura, a
precisao da decisao de comparacao ¢ altamente sensivel as assimetrias introduzidas,
sendo essencial compreender os mecanismos de propagagao dos desajustes (mis-
match) até a saida do circuito.

Tal como discutido em [51], uma abordagem eficaz consiste na analise do circuito
durante as fases de amplificacao e de regeneracao, onde M; — M, estao em saturagao.
Partindo do principio de que os desajustes constituem pequenas perturbagoes num
circuito idealmente simétrico, é possivel aplicar o principio da sobreposicao e estudar
isoladamente a influéncia de cada fonte de mismatch.

As duas principais fontes de desajuste no par diferencial de entrada (M; e M)
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sao a variagdo da tensao de limiar, AVry, e a variacao do coeficiente de trans-
condutancia, AfS. Estas manifestam-se como um offset de tensao a entrada, dado
por [51]:

(4.21)

Al , AP12  Vbsar
= = AVry,, + — X -,
gmLz b 51,2 2

onde Aly, , € a corrente de desajuste resultante das variagoes da tensao de threshold,

UOS‘MLQ =

AVrH1,2, € do coeficiente de transcondutancia, AB; o, de My e My; gmi 2 representa
o parametro de transcondutancia dos transistores M; e My e Vpgarie € a tensao
minima para estes operarem em saturacao.

Quanto ao par regenerativo M5 e Mg, o seu impacto no offset é geralmente ne-
gligenciavel, uma vez que, aquando da sua ativacao, o ganho interno ja amplificou
suficientemente o sinal diferencial de entrada, ultrapassando quaisquer desequili-
brios residuais entre estes transistores. Relativamente aos transistores Mz e My, o
desajuste em Vg traduz-se numa corrente diferencial constante durante a fase de
propagacao. No entanto, esta corrente nao altera a carga total das capacidades nos
nés P e @), nem tem grande influéncia nos nos de saida. Além disso, dado que as
correntes nestes transistores sao fixadas pelo par diferencial M;—M,, o desajuste do
coeficiente de transcondutancia, 3, entre Ms e M, também é irrelevante [51].

Deste modo, a otimizagao do projeto centrou-se, essencialmente, na mitigacao
das assimetrias nos transistores M; e M,, assumindo que estes se mantém na regiao

de saturacao ao longo da fase de propagacao.

4.4.2. Velocidade

A velocidade do comparador StrongARM Latch é determinada principalmente por
duas componentes: a laténcia associada as fases de amplificagao e propagacao e o

tempo de regeneragao:

tdelay = Ts -+ Tp + nTreg, (422)

onde Ty é o tempo de amostragem, T}, € o tempo de propagacao, Tys ¢ a constante
de tempo de regeneragao e n representa o numero de constantes de tempo necesséario
para alcancar o nivel logico desejado, em funcao da taxa de erro admissivel. Esta

constante é necessaria para a situacao em que o diferencial de entrada ¢ demasiado
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pequeno para que a regeneracao alcance o limiar logico dentro de uma janela de
relogio.
A constante de tempo de regeneracao, 7., depende da capacidade de saida, C',

e da transcondutancia do par PMOS regenerativo, gm 56 [51]:

Cr

9Im.5,6

(4.23)

Treg ~

Assim, para maximizar a velocidade, é desejavel minimizar C';, e maximizar g,,.

E também essencial assegurar que os transistores M e M, permanecem na regiao
de saturacao durante toda a fase de propagacao. Se entrarem em triodo, o ganho
dindmico interno pode ser comprometido, com os noés internos P e () a descarre-
garem prematuramente a tensao amplificada, prejudicando o tempo de resposta e
aumentando a probabilidade de erro do comparador. Este fenémeno ocorre geral-
mente quando a tensao comum de entrada é proxima de Vpp. Além disso, o controlo
da corrente I deve ser assegurado. Tipicamente procura-se aumentar esta corrente
para diminuir o tempo de propagacao, no entanto, isto também significa que o tempo
que M; e M, permanecem em saturagao diminui. Em termos praticos, isto signi-
fica que a duragao da fase de amplificacao é encurtada, o que pode comprometer a

amplificacao total da tensao de entrada antes do inicio da regeneracao.

4.4.3. Ruido de Kickback

O Fkickback noise é uma caracteristica inerente ao funcionamento do comparador
StrongARM Latch e resulta da operagao dindmica e regenerativa do circuito. Este
ruido consiste na propagacao inversa de perturbacgoes dos nos internos para os ter-
minais de entrada, o que pode introduzir erros na leitura da tensao de entrada ou
interferir com o funcionamento de circuitos sensiveis que o antecedem. A Figura 4.10
ajuda a ilustrar este fenémeno.

Uma das principais origens do ruido de kickback esta associada aos impulsos de
corrente que ocorrem aquando da ativagao do comparador. No instante em que
o transistor M;; entra em condugao, a corrente de dreno é inicialmente fornecida
diretamente das capacidades Cgg1 € Cgso dos transistores de entrada. Posteriormente,
quando M7, desliga, o sinal de relogio (EN) acopla-se novamente as entradas através

das capacidades parasitas Cgq11, transferindo carga para Cgg e Cgeo € originando
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Figura 4.10: Caminhos do ruido kickback num StrongARM Latch [33].

novos impulsos de corrente indesejados [33], [51].

Embora esta corrente seja maioritariamente de modo comum, mismatches nos
transistores ou assimetrias nas impedéncias das fontes de entrada podem converté-la
parcialmente numa componente diferencial. Esta componente ¢é refletida nas entra-
das como uma perturbacao transitoria que, quando o sinal diferencial é pequeno,
pode induzir erros na decisao do comparador. Tal como no efeito observado no sis-
tema de interruptores do DAC, as capacidades parasitas associadas aos transistores
exercem uma influéncia significativa no desempenho global, sendo, por isso, essencial

a sua caracterizagao com vista a maximizagao do desempenho do circuito.

4.5. Loégica SAR

A arquitetura da logica SAR implementada neste trabalho seguiu a que foi descrita
por T. O. Anderson em [48], estando representada na Figura 4.11. Esta implementa-
¢ao utiliza dois blocos principais de conjuntos de flip-flop do tipo D sincronizados por
um relogio: um sequenciador de bits e um registo de coédigo que guarda o resultado,
tal como nomeado pelo autor.

A conversao por aproximacoes sucessivas baseia-se num algoritmo de busca bi-
naria para determinar a palavra digital que melhor representa a tensao analogica de
entrada. A logica SAR opera iterativamente bit a bit, do mais significativo (MSB)
ao menos significativo (LSB), decidindo cada bit com auxilio do comparador. Em

cada ciclo, o bit correspondente é colocado a 1 e a nova palavra digital é aplicada
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Figura 4.11: Esquematico da logica SAR implementado — Adaptado de [48].

ao DAC que, por sua vez, é responsavel por colocar uma nova tensao de referéncia
para comparacao. O comparador verifica entao se a soma das contribui¢oes dos bits
excede ou nao a tensao analogica de entrada vyy. Conforme o resultado, o bit que
inicialmente foi colocado a 1 é mantido caso vy > Vpac ou redefinido para 0, caso

contrario. Em férmula simples:

b — 1, sewvn > Vpaci (4.24)
0, se v < Vpac; ,
em que b; é o bit em decisdo (na posi¢ao de peso 2°) e Vpac,; é a tensdo de referéncia
gerada pelo DAC assumindo b; = 1 e os bits mais significativos ja decididos. Apos
decidir o MSB, o processo repete-se para os proximos bits seguindo o fluxograma da
Figura 2.11. A Tabela 4.2 mostra a evolucao da palavra digital durante a aplicagao
da logica SAR ao longo de um ciclo completo de conversao.

Para operar esta logica o registo de deslocamento no sequenciador contém N+1
flip-flops, dos quais apenas um assume o nivel alto 1 de cada vez. A cada ciclo de
relogio, esse valor é deslocado uma posicao para a direita, percorrendo do MSB até
ao LSB.

Para iniciar a logica SAR, o sinal RST ¢ temporariamente colocado a zero en-
quanto SET permanece a 1. Desta forma, o flip-flop do sequenciador associado ao
MSB tem a sua saida, Q, a 1, enquanto os restantes sao reinicializados com Q =

0. No ciclo de relogio seguinte, RST volta a 1 e os flip-flop entram no modo de

69



Capitulo 4. Projeto dos Circuitos do ADC

Tabela 4.2: Evolugao dos sinais internos da logica SAR durante a conversao.

Ciclo D9 D8 D7 D6 D5 D4 D3 D2 D1 DO Comp.

1 1 0 0 0 0 0 0 0 0 0 b
2 by 1 0 0 0 0 0 0 0 0 bs
3 bg bg 1 0 0 0 0 0 0 0 by
4 by bg by 1 0 0 0 0 0 0 bs
5 b9 bg by bg 1 0 0 0 0 0 bs
6 by bs by bg bs 1 0 0 0 0 by
7 by bs by bs bs by 1 0 0 0 bs
8 by bs by bg bs by b3 1 0 0 ba
9 by bg by bg bs bs b3 by 1 0 b1
10 by bs by bsg bs bs b3 b2 b 1 bo
11 by bs by bg bs by b3 b2 by by -

deslocamento, com o sinal 1 a percorrer toda a cadeia de flip-flop do sequenciador.

O registo de cédigo é composto por N+1 flip-flops do tipo D, que armazenam
os bits by_1 até by. Cada flip-flop é atualizado apenas quando o bit correspondente
estd em teste, ou seja, quando o respetivo sinal do sequenciador esta ativo.

O mecanismo de armazenamento baseia-se na interacao entre dois flip-flop con-
secutivos. Quando o bit seguinte é colocado em teste, o flip-flop anterior é ativado,
respondendo a transi¢ao ascendente do sinal de relogio. Uma vez que SET e RST
estdao a 1, o resultado da comparacao, Voomp é captado. Dado que o flip-flop do
bit em teste apenas mantém o nivel logico 1 ou realiza uma transicao descendente
para 0 — nunca ocorrendo uma nova transicao ascendente — garante-se que o valor
de comparacao ¢ corretamente armazenado. Em simultaneo, o sequenciador avanca
para o bit seguinte (7 — 1), iniciando um novo ciclo de decisao.

No final dos N ciclos, os flip-flop do registo de codigo contém a palavra digital

convertida, representando vy [48|.
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CAPITULO

Analise de Resultados

A avaliagao do comportamento de circuitos integrados requer a aplicacao de me-
todologias de simulacao capazes de reproduzir, de forma realista, as variagoes que
ocorrem tanto durante o processo de fabrico como nas condi¢oes de operagao. No
presente trabalho, foram realizados diversos testes para a validagao dos diferentes
blocos que compoem o ADC desenvolvido. Os principais testes incluem a anélise
sob variagoes de processo, tensao e temperatura (Process, Voltage and Temperature,
PVT), simulagdes estatisticas do tipo Monte Carlo além da analise de estabilidade
em regime de frequéncia.

Uma anélise PVT permite estudar o desempenho o circuito em cenarios extremos
de variacao de processo (P), tensao de alimentagao (V) e temperatura (T). Durante
o processo de fabrico CMOS, pequenas variacoes no processo originam diferencas nas
caracteristicas dos transistores e componentes passivos de um lote para outro, sendo
que, por exemplo, dispositivos de um lote podem ser mais rapidos ou mais lentos
que o normal. Normalmente consideram-se corners de processo, como TT (tipico),
FF (fast/fast — transistores NMOS e PMOS ambos mais condutivos que o normal),
SS (slow/slow — ambos mais lentos), FS e SF (combina¢ao de NMOS rapido e
PMOS lento e vice-versa). Além disso, analisa-se o comportamento do circuito para
diferentes valores de temperatura, abrangendo tipicamente um intervalo entre -40 °C
e 125 °C, e para valores diferentes de tensao de alimentagao — tipicamente entre
3,2V e 3,4V, em torno do valor nominal de 3,3 V.

Complementarmente, recorreu-se a simulagoes do tipo Monte Carlo com o ob-
jetivo de estudar os efeitos de dispersao estatistica nos parametros dos dispositivos
associado as suas tolerancias. Neste tipo de analise sao introduzidas variagoes ale-
atorias nas dimensoes dos transistores, nas suas tensoes de limiar, nas capacidades

parasitas e noutros parametros elétricos relevantes, de acordo com distribuicoes es-

71




Capitulo 5. Analise de Resultados

tatisticas compativeis com a tecnologia usada. Ao realizar um grande nimero de
simulagoes Monte Carlo, é possivel avaliar o comportamento tipico do ADC e de-
terminar o desvio padrao e a dispersao de parametros como o offset, o tempo de
resposta ou o consumo de poténcia.

A analise de estabilidade é fundamental para os blocos com realimentagao ne-
gativa, como € o caso do buffer implementado neste trabalho. Esta anélise permite
caracterizar a resposta em frequéncia do sistema e determinar pardmetros criticos
como a margem de fase e a frequéncia de ganho unitério. A margem de fase repre-
senta a distancia angular, em graus, entre a resposta em fase do sistema e o limiar
de instabilidade de -180°, quando o ganho em malha aberta atinge 0 dB [52]. A
estabilidade e a resposta transitoria do circuito dependem diretamente destes para-
metros. Assim, com esta analise procura-se encontrar um equilibrio, garantindo que
o sistema ¢é estavel mesmo perante perturbacoes e, simultaneamente, apresenta um
tempo de resposta aceitavel para os requisitos do projeto.

Todas as simulagoes realizadas neste trabalho incluiram a modelacao explicita
do ruido interno dos circuitos. A introducao do ruido no circuito foi feita com a
adicao de sinusoides com frequéncias e amplitudes aleatorias aos diferentes sinais
do circuito, reproduzindo as componentes espectrais tipicas do ruido eletrémico.
A conjugagao destas metodologias de simulagao permite avaliar o desempenho do
circuito de forma abrangente garantindo que o circuito é funcional, estavel e preciso,

em diferentes condi¢oes de operacao.

5.1. Avaliacao da Precisao do DAC

Além da anéalise da velocidade de resposta apresentada no capitulo anterior, foi
também avaliada a precisao do DAC na imposicao de uma tensao analogica para
cada codigo digital de entrada. Para esse efeito, procedeu-se a caracterizacao do erro
absoluto, definido como a diferenca entre o valor tedrico ideal e a tensao de saida
obtida em simulac¢ao. A entrada do DAC, composta por um vetor digital de 10 bits,
foi incrementada sequencialmente de 0 a 2V — 1, garantindo a cobertura integral
da gama de conversao. Para avaliar a robustez da arquitetura perante condicoes

realistas de operacao, todas as simulagoes foram realizadas sob variagoes de PVT.

A expressao tedrica da tensao de saida de um DAC ideal de N bits, baseado

72



Capitulo 5. Analise de Resultados

numa rede resistiva, ¢ dada por:

VOUT = VREF,infcrior + ( ) X (VREF,supcrior - VREF,infcrior); (51)

N 1
onde D representa o codigo digital de entrada, € VRgr inferior € VREF superior 0 limites
inferior e superior da tensao de referéncia, respetivamente.

A Figura 5.1 ilustra o erro absoluto obtido para todos os coddigos da gama,
permitindo observar a conformidade do comportamento simulado com o modelo
ideal. A discrepancia maxima foi registada no cédigo D = 1023, com um erro de
aproximadamente 41,5 uV, o que representa aproximadamente 0,04 LSB. O erro

minimo ocorreu a meia-escala, com um desvio de apenas 19,8 nV.

Resistor String DAC Output Error

Méx
40 1 (1024, 41.51 pnV
30 1
S
=
5 20 1
g
=
10 A
Min
0 (516, 0.02 pV) —— 3
0 200 400 600 800 1000
Code

Figura 5.1: Erro absoluto da tensao de saida do DAC em cadeia resistiva.

Para complementar a analise, foram realizadas simulagoes Monte Carlo a di-
ferentes codigos digitais, de forma a quantificar a variabilidade estatistica do erro
associado as tolerancias dos dispositivos. A Figura 5.2 apresenta os histogramas do
erro absoluto nos cédigos 100 e 950, escolhidos por se encontrarem proéximos dos
dois picos maximos do erro absoluto do DAC. Verifica-se uma tendéncia crescente
do erro absoluto com o aumento do c6digo de entrada, com erros médios de 12,96 1V
para o codigo 100 e 23,37 uV para o codigo 950, estando em concordancia com os

resultados obtidos anteriormente.
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O desvio padrao, o, que quantifica a dispersao do erro em torno do valor médio,
i, foi de aproximadamente 8,04 1V para o codigo 950 e 8,30 'V para o codigo 100.
Admitindo uma distribuicao aproximadamente normal, é expectavel, com 99,7 % de
confianga, que o erro absoluto permanega dentro do intervalo |u - 30; pu + 30| [53].
No pior caso (codigo 950), tal intervalo correspondeu a [15,32 pV; 31,42 V], valor

significativamente inferior a 1 LSB, confirmando assim a elevada precisao do DAC.

45.1+
Number = 200
Mean = 12.9568u
» Std Dev = 8.29758p
2 | | Skewness = -232.273m
£ || Kurtosis = -152.613m
% Jarque-Bera = 1.99245
=)
Z —
°° 8
o (-]
o o
0.0- sl
: T — T T T
0.0 Error (HV) 20.0
(a)
42.9-
| | Number =200
Mean = -23.3705pn 50 ° o0
| | Std Dev = 8.04908u o o0 8 &,
5 680", o=E—0
<. | | Skewness =25.9501m %, ° of g’ b 3\ g
E | Kurtosis = -278.169m g°° oo & P
©n o, = 0°° o 0°
& || Jarque-Bera = 667.261m 90 o 8o % o° o0%
S ® ? o o ¢ U
d ° o 9 °§ % o ° O % \
Z ° % [o° o % 3
(-] (-] (-]
T L R BRSO i §\
°°° ° 8 Do = : o ° (-] 00, o o o
° °° o g o °°g o L o ko > 8
0.0 476;?93’ o°°oso osm
400 Error (V) -20.0 0.0

(b)
Figura 5.2: Dispersao do erro absoluto do DAC para os codigos (a) 100 e (b) 950.

Para permitir uma avaliacao contextualizada da precisao alcancada pela arqui-
tetura baseada em divisor resistivo, implementou-se e testou-se uma arquitetura
alternativa de DAC com rede resistiva R-2R, conforme ilustrado na Figura 2.14.
Os resultados obtidos, detalhados no Apéndice A, evidenciam um erro maximo de

3,83 mV, cerca de 3,92 LSB, sob as mesmas condi¢oes de simulagao.
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5.2. Caracterizacao do Comparador

A validacao do comparador centrou-se essencialmente na anéalise do seu offset e
tempo de resposta. Conforme discutido no Capitulo 4, o par diferencial de entrada
apresenta elevada sensibilidade a assimetrias estruturais, que podem resultar em
desequilibrios de corrente e, consequentemente, em desvios sistematicos no ponto de
comutacao, ou seja, um offset. De modo a quantificar estes efeitos, foram realizadas
simulagoes Monte Carlo, com o objetivo de analisar o impacto das assimetrias tanto
no offset como na velocidade de decisao do comparador.

Durante cada simulagao, aplicou-se uma tensao de entrada em modo comum,
Vo, variando entre 1,1 V e 2,2 V com incrementos de 100 mV. Para cada valor
de Voum, determinou-se a tensao diferencial minima capaz de inverter a saida do
comparador — este valor foi interpretado como o offset de entrada. Em paralelo,
registou-se o tempo de resposta, definido como o intervalo temporal entre a ativagao
do comparador (via o sinal EN) e a comutagao de uma das suas saidas. As Figu-
ras 5.3 e 5.4 apresentam os resultados obtidos para diferentes configuracoes do par
diferencial, permitindo observar a evolugao do offset e do tempo de resposta em
funcao de Vo

Com o par diferencial de entrada dimensionado com W /L= 10 (razao entre a lar-
gura e o comprimento do canal do transistor) e corrente de polarizagao Ip= 200 pA,
os resultados mostraram um offset relativamente estavel entre 7 mV e 7,4 mV em
toda a gama de V. O tempo médio de resposta registado foi de aproximadamente
2,07 ns. Estes resultados estao ilustrados na Figura 5.3a. Reduzindo a corrente para
Iy= 20 pA, observou-se uma reducao significativa no offset, para cerca de 5,3 mV,
com uma variacao maxima de apenas 0,2 mV ao longo da escala de Viy. No en-
tanto, o tempo médio de resposta aumentou consideravelmente para cerca de 14,67
ns, como mostra a Figura 5.3b.

Estes resultados corroboram as Equagoes 4.19 e 4.20, discutidas no Capitulo 4,
que demonstram que o aumento da corrente de polarizacao Iy reduz o tempo total
de resposta do comparador. No entanto, este aumento também acelera a fase de am-
plificacao, contribuindo para um maior offset, devido & menor duracao da integracao
diferencial.

A fim de estudar o impacto das dimensoes do par diferencial, reduziu-se a razao

W /L para 5, mantendo a mesma metodologia. Para In= 200 pA, o offset situou-se
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(a) W/L = 10, I, = 200 A

(b) W/L = 10, I = 20 pA
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Figura 5.3: Comparativo do offset e do tempo de resposta do comparador em fungao
de Voum para o par difirencial de entrada com W /L= 10 e corrente (a) Ip= 200 nA
e (b) Io= 20 pA.

entre 7,2 mV e 7,5 mV, com tempo de resposta médio de 1,78 ns. Para Ih= 20 puA,
o offset manteve-se estavel nos 7,3 mV, mas o tempo de resposta aumentou para

cerca de 11,4 ns. Estes resultados estao apresentados na Figura 5.4.

A Equagao 4.21 é 1util para complementar esta analise pois modela o contributo
do par diferencial de entrada para o offset do comparador. Esta equacao mostra
que o offset pode ser visto como o racio entre o desvio de corrente, Al 2, € a
transcondutancia, gn12. Recordando que a transcondutancia de um MOSFET em

saturacao ¢ dada por [32]:

w
f(VGs — V),

onde gy, representa a transcondutancia do transistor, u, representa o parametro de

9m = ,unoox (52)

mobilidade dos portadores de carga no canal, C, é a capacidade por unidade de
area do oxido de porta, W e L sao, respetivamente, a largura e o comprimento do
canal, Vg ¢ a tensdo entre porta e fonte, e Vg é a tensdo de limiar. E evidente
que ¢gp, ¢é diretamente proporcional a W /L, portanto, a redu¢do de W conduz a

uma diminuicao de gy, 0 que, por sua vez, aumenta o offset — se todos os restantes
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(a) W/L =5, I = 200 uA (b) W/L =5, Iy =20 pA
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Figura 5.4: Comparativo do offset e do tempo de resposta do comparador em fungao
de Vom para o par difirencial de entrada com (a) W /L= 5 e corrente (a) Io= 200 uA
e (b) Ip= 20 pA.

parametros se mantiverem constantes. Esta indicacao corresponde com os resultados
ilustrados na Figura 5.4 onde, para W /L= 5, o offset, de uma forma geral, foi
superior ao caso com W /L= 10. A redugao de W também implica uma diminui¢ao
das capacidades parasitas associadas aos transistores, o que se traduz num tempo
de resposta ligeiramente melhor do que o registado para W /L= 10.

Outra nota importante a retirar desta andalise ¢ a variagao do offset para dife-
rentes valores de tensao em modo comum de entrada. A variagao méaxima de offset
registada aconteceu para a situagao de W /L= 10 e Ip= 200 pA, com uma diferenga
de tensao AV = 0,4 mV < 1 LSB. Esta caracteristica é fundamentalmente impor-
tante para a aplicacao do CDS no ADC. Caso existisse uma variagao de offset ao
longo da escala superior a =1 LSB, a aplicacao do CDS nao seria eficaz.

A Tabela 5.1 apresenta os resultados das simulacoes Monte Carlo realizadas,
descriminando a contribui¢ao individual de cada transistor do circuito do compara-
dor para o offset, considerando dois valores distintos da tensao em modo comum de
entrada, Vo

Como previsto pela analise tedrica, o par diferencial de entrada (M; e M)

revelou-se o principal responséavel pelo desvio no ponto de decisao, com uma contri-
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Tabela 5.1: Contribuicao dos diferentes transistores do comparador no offset do
mesmo para diferentes valores de Vi nas simulagoes Monte Carlo.

Transistor | Max. | Vom =14V | Ve =19V
M, 46% 46% 42%
Mo 38% 36% 38%
M3 8% 7% 8%
My 10% 8% 10%
Ms 1% 1% 1%
Mg 1% 1% 1%

buicao combinada superior a 80%. Os transistores Mz e My, localizados na parte
inferior da latch e conectados aos drenos do par diferencial, apresentaram também
uma influéncia nao negligenciavel, na ordem dos 7-10%. Por fim, os transistores Ms
e Mg, posicionados na parte superior da latch, demonstraram um impacto minimo
no offset, limitado a cerca de 1% cada. Estes resultados confirmam que a variabi-
lidade do par diferencial é o fator dominante no mismatch do comparador, sendo
crucial garantir um dimensionamento cuidadoso destes dispositivos para melhorar a

precisao da decisao.

5.3. Testes do Buffer

O dimensionamento correto do buffer foi alcancado com base numa anélise cuidada
da sua estabilidade dindmica. Em circuitos com realimentacao negativa, é essencial
garantir que o sistema opere com margem suficiente em relagao as condigoes de
instabilidade. A instabilidade classica ocorre quando o ganho de malha — definido
por L(s) = BA(s), sendo A(s) o ganho em malha aberta do amplificador e § o fator
de realimentacao — atinge o valor —1 a uma determinada frequéncia, ou seja, quando
|L(jw)| =1 e a fase é igual a —180° [52].

A estabilidade do sistema é geralmente quantificada por dois parametros funda-
mentais, a frequéncia de ganho unitario e a margem de fase. A frequéncia de ganho
unitério, f., corresponde a frequéncia a qual o ganho de malha atinge a unidade. J&
a margem de fase é definida como a diferenca angular entre a fase real do sistema
e —180°, medida precisamente & f.. Em termos praticos, esta margem traduz a

distancia do sistema ao limiar de instabilidade.
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Uma margem de fase elevada estéa associada a um sistema bem amortecido, menos
propenso a oscilacoes e mais robusto face a variacoes paramétricas. Contudo, tal
robustez tende a comprometer a velocidade de resposta, pois implica uma redugao
na largura de banda. Por outro lado, uma margem de fase reduzida favorece tempos
de resposta mais rapidos, mas a custa de maior overshoot e possiveis oscilacoes
transitorias. Uma margem de fase de 45° é considerada o limiar da estabilidade
aceitavel, sendo comum, na literatura, adotar 60° como valor de compromisso entre
estabilidade e desempenho [52] [54].

A anélise de estabilidade do buffer foi realizada para diferentes condigoes de
operacao, com o objetivo de compreender a sensibilidade do sistema a variacao dos
parametros de projeto. Em particular, foram avaliadas combinagoes distintas de
corrente de polarizacao, Igras, para 25, 50 e 100 pA, e de dimensao dos transistores
do segundo estagio (Mg e My da Figura 4.8), com razoes W /L=2 ¢ W /L= 10. Os

resultados obtidos encontram-se sintetizados na Tabela 5.2.

Tabela 5.2: Margem de fase e frequéncia de ganho unitéario do buffer para diferentes
valores de Igias € W/L (Mg, My).

Igias (pA) | W/L (Mg,My) | Margem de Fase (°) | Frequéncia (MHz)
2 2 47,68 110,84
25 10 39,94 143,88
50 2 60,23 170,91
50 10 49,64 231,11
100 2 86,23 224,13
100 10 59,30 343,62

De uma forma geral, observou-se que o aumento da corrente de polarizacao
provocou um acréscimo significativo na frequéncia de ganho unitério do buffer. Ao
aumentar Igjas= 25 pA para 100 pA, a frequéncia duplicou (de 110,84 MHz para
224,13 MHz no caso de W /L= 2), acompanhada por um aumento da margem de fase
de 47,68° para 86,23°. Este valor, embora indique excelente estabilidade, traduz-se
num sistema potencialmente mais lento a estabilizar, devido a uma menor rapidez
da resposta transitéria. Por outro lado, verificou-se que o aumento do ganho do
segundo estagio — associado ao aumento da razao W /L — resultou numa redugao
da margem de fase. No entanto, esta configuracao foi evitada, uma vez que implica
um segundo estagio significativamente maior e um consumo de poténcia consideravel

— no transistor M, a corrente seria em torno de 400 pA. Adicionalmente, verificou-
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se que o aumento da corrente Igjag conduzia a um acréscimo do offset do buffer.
Por estas razoes, a configuragdo com Igias= 50 pA e W /L= 2 (MF = 60,23°,

f = 170,91 MHz) revelou-se a mais equilibrada para os objetivos deste trabalho.

Esta solugao assegura estabilidade adequada e proporciona um bom compromisso

entre consumo de poténcia, area, offset e desempenho em frequéncia.

5.4. Analise de Desempenho do ADC SAR

Apos a validacao individual dos principais blocos constituintes, procedeu-se a in-
tegracao e anéalise funcional do ADC completo. Todos os resultados apresentados
nesta seccao foram obtidos com simulacoes realizadas sob variagoes de processo,
tensao e temperatura (PVT), permitindo avaliar ndo s6 a funcionalidade do sistema
— nomeadamente a precisao, o consumo energético e a velocidade de operagao —

mas também a sua robustez sob condi¢oes extremas de fabrico e operagao.

5.4.1. Velocidade e Consumo de Poténcia

A avaliacao do desempenho temporal do sistema revelou-se essencial para o cor-
reto dimensionamento dos sinais de controlo internos, assegurando que todas as
transi¢oes do ciclo de conversao decorrem corretamente mesmo nos cenarios mais
desfavoraveis. Para tal, realizaram-se simulagoes sob regime PVT, com particular
enfoque nos corners SF, FS e SS — os mais criticos para a analise da velocidade,
uma vez que envolvem combinagoes de transistores NMOS e PMOS mais lentos do
que o nominal.

Dado o elevado custo computacional associado a simulacao exaustiva dos 1024
codigos possiveis, o estudo foi limitado a um subconjunto representativo de 10 valores
de tensao de entrada, vy, abrangendo valores proximos dos extremos da gama de
conversao, um valor a meia-escala e codigos pares e impares, de forma a garantir
cobertura adequada dos casos relevantes.

A Figura 5.5 apresenta os tempos de resposta do comparador obtidos nas dife-
rentes simulagdes PVT, destacando-se trés cenérios: tipico (a verde), melhor caso
(a magenta) e pior caso (a azul). A anéalise centrou-se especialmente no pior caso,
pois é este que define o limite inferior para as temporizagoes dos sinais de controlo.

Para determinar o tempo de decisao do comparador, monitorizou-se o instante
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Figura 5.5: Tempo de resposta do Comparador.

em que o sinal de ativagao (EN) cruza a tensao de 1,65 V (meia-escala) e o momento
em que a saida do comparador alcanca esse mesmo valor. A diferenga entre ambos foi
interpretada como o tempo de resposta. Em condic¢oes tipicas, este tempo situou-se
em torno de 1,9 ns, aumentando para cerca de 2,4 ns no cenario mais desfavoravel,
correspondente ao corner SS.

Esta metodologia foi replicada para os restantes blocos. A légica de controlo
apresentou um tempo tipico de 3 ns, atingindo até 4 ns no pior caso. O conversor
DAC, com arquitetura de interruptores binarios, registou tempos de estabilizagao
até 5 ns. Ja o conjunto formado pelo buffer e o circuito de amostragem e retengao
(S&H) revelou-se o mais exigente, com tempos de estabilizagdo que chegaram aos
23 ns.

A Figura 5.6 resume a contribuicao temporal de cada bloco, considerando os
piores casos. Para assegurar uma margem de seguranga adequada, foi acrescentado
um intervalo adicional de 5 ns, o que estabelece um tempo total de 40 ns por bit
convertido, traduzindo-se numa frequéncia de rel6gio méaxima de 25 MHz.

A Figura 5.7 apresenta o diagrama temporal representativo de um ciclo completo
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O Comparador (3 ns)
A O Logica (4 ns)

O DAC (5 ns)

O Buffer + S&H (23 ns)

O Margem de seguranca (5 ns)

Figura 5.6: Distribuicao percentual dos tempos de settling dos principais blocos do
ADC SAR ao longo de um ciclo de conversao.

de conversao do ADC SAR implementada, ilustrando a sequéncia de ativagao dos
blocos de acordo com os tempos de resposta obtidos.

Durante o ciclo de 40 ns, o sinal de reloégio SAR_CLK ativa sequencialmente a
logica de controlo, que interpreta o resultado da comparacao anterior e gera um
novo codigo digital de entrada para o DAC. Este, por sua vez, atualiza a tensao
analdgica & sua saida, que é aplicada ao buffer e amostrada no condensador de

S&H. Incluindo as margens de segurancga, esta fase ocupa cerca de 34 ns.

SAR ADC

40 ns

SAR_CLK 74 I

SAR_SH_ENABLE 7}
SAR_COMP_ENABLE 7/ [
SAR_LOGIC_N_RST | |
STATUS ~_ YLogic\ DAC Buffer+S&H ¥ Comp. X

4 ns +—6 ns —& 24 ns +—6ns—

Figura 5.7: Representagao temporal dos sinais de controlo que coordenam a operagao
do ADC SAR com margem de seguranca distribuida.
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Imediatamente apos a estabilizacao, o interruptor que liga o buffer ao conden-
sador de amostragem é desligado, isolando o restante do circuito da operacao de
comparagao. Em seguida o comparador é ativado, permanecendo ligado durante 6

ns (3 ns estimados + 3 ns de margem), tempo suficiente para realizar a comparagao.

No que respeita ao consumo energético, a corrente média por conversao regis-
tada foi de aproximadamente 316 pA, o que para uma tensdao de alimentagao de
3,3 V, traduz-se num consumo médio de poténcia de aproximadamente 1 mW. Esta
métrica comprova a eficiéncia energética da solugao proposta, tendo em conta a sua
complexidade funcional. A Figura 5.8 mostra a distribuigao percentual do consumo

de corrente pelos principais blocos do ADC.

O Comparador (6 pA)
O Logica (35 pA)
00 DAC (205 pA)
O Buffer (70 pA)

Figura 5.8: Distribuicao percentual do consumo médio de corrente pelos blocos
principais do ADC.

Como previsto, o DAC revelou-se o componente mais exigente neste aspecto,
com uma corrente média de 205 pA, o que representa aproximadamente 65% do
consumo total — valor justificado pelo seu funcionamento continuo e estatico. Por
contraste, o comparador apresentou um consumo médio de apenas 6 pA (cerca de
2%), beneficiando da sua natureza dindmica, com atividade limitada aos instantes
de decisao. A logica de controlo e o buffer contribuiram com 35 pA e 70 pA,

correspondendo a cerca de 11,1% e 22,2% do consumo total, respetivamente.
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5.4.2. Linearidade

Para a avaliacao da linearidade estatica do ADC, foram analisados os parametros
de nao-linearidade diferencial (DNL) e nao-linearidade integral (INL). Diversos mé-
todos sao descritos na literatura para esta finalidade, nomeadamente os propostos
em [55]. Neste trabalho optou-se por aplicar um sinal de rampa linear a entrada
do ADC, cobrindo todo o intervalo de conversao e registando o codigo digital de
saida a cada conversao, com o conversor a operar nas suas condi¢oes normais de

funcionamento.

Os dados da simulacao foram exportados do ambiente Cadence e processados
com um script desenvolvido em Python, o qual permitiu calcular e representar gra-
ficamente a curva de transferéncia, bem como os valores de DNL e INL, com auxilio
das Equagoes 2.5 e 2.6. A Figura 5.9 ilustra a curva de transferéncia obtida. Os
pontos azuis representam os resultados simulados, enquanto a linha tracejada indica
o comportamento ideal de um ADC linear. A curva a vermelho representa o erro de

INL acumulado ao longo da gama de conversao.

SAR ADC Transfer Curve: Ideal vs Experimental

10
P
g . »
% P >
S ° =
- ]
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Zdl e  Experimental Data
i —— Average Experimental Curve
O 7 ® / T T T T
1.100 1.102 1.104 1.106 1.108 1.110

Input Voltage (V)

Figura 5.9: Curvas de transferéncia obtidas do ADC SAR: comparagao entre o
comportamento ideal e o obtido em simulacao.
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De forma a obter miltiplas amostras por co6digo, o declive da rampa foi cuida-
dosamente ajustado para garantir cerca de quatro amostras por codigo. Com esse
ajuste, a tensao de entrada aumentava cerca de 0,25 LSB por conversao, garan-
tindo uma boa resolucao temporal sem comprometer excessivamente o tempo de
simulagao. A Figura 5.10 apresenta os erros de DNL e INL obtidos.

DNL - Differential Non-Linearity

0.2 1

0.0 -

DNL (LSB)

—0.2 1

0 200 400 600

1000

0.2 1

0.1 1

INL (LSB)
o
o

0 200 400 600 800 1000
Code

(b)
Figura 5.10: Resultados obtidos dos erros de (a) DNL e (b) INL do ADC SAR.

Os resultados obtidos revelam que ambos os parametros de linearidade perma-
neceram abaixo de 0,25 LSB, o que atesta o elevado grau de linearidade do sistema.
Tal como abordado no Capitulo 4, a utilizacao de uma arquitetura DAC baseada
num divisor resistivo assegura a auséncia de codigos faltantes.

Importa ainda sublinhar que o passo de teste adotado introduz uma incerteza na

estimativa da posicao exata das transicoes, da ordem de 0,25 LSB. E plausivel que
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os valores reais de DNL e INL sejam inferiores aos estimados, caso fosse utilizada
uma resolucao mais fina — por exemplo, com 8 ou 16 amostras por codigo. Tal me-
lhoria permitiria detetar irregularidades mais subtis na resposta do conversor. Este
aumento do ntimero de amostras tras consigo um aumento do custo computacional,

tornando-se pouco viavel no contexto de simulagao.

5.4.3. Impacto do CDS no desempenho do ADC

A introdugdo da técnica de amostragem dupla correlacionada (CDS) para cancela-
mento do offset consistiu na realizagao sequencial de duas conversoes completas no
ADC. A primeira conversao visa capturar a tensao de reset, enquanto a segunda
amostra corresponde ao sinal de interesse propriamente dito. A diferenca entre os
dois resultados fornece uma estimativa corrigida do sinal, livre do offset e de ou-
tras perturbacoes sistematicas comuns as duas fases. Como consequéncia direta, o
tempo total requerido por cada conversao com CDS é o dobro de uma conversao
convencional.

Além disso, cada conversao analogico-digital introduz inevitavelmente um erro
de quantizacao de até :l:% LSB. Como o processo de CDS envolve duas conversoes,
o erro total pode atingir +£1 LSB. O diagrama em arvore da Figura 5.11 detalha as
quatro combinacoes possiveis resultantes dos erros de quantizagao de :I:% LSB em

cada uma das duas conversoes envolvidas no CDS.

(S— %LSB) - R+ %LSB) =(S—R)—LSB

S —1LSB

A

(S—1LSB) — (R — LLSB) = (S —R)

(S+ SLSB) — (R + 1LSB) = (S — R)

S+ LSB

S+ ;LSB

A

(S+ 1LSB) — (R — 1LSB) = (S — R) + LSB

Figura 5.11: Representagao em arvore dos possiveis resultados de uma conversao
CDS, considerando o erro de quantizacao associado a duas conversoes consecutivas.
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O ponto de partida sao os dois possiveis valores para o cédigo do sinal, S + % LSB,
os quais derivam em dois ramos consoante o cdédigo do reset que também apresenta
dois possiveis valores, R =+ % LSB, ap6s uma conversao analogico-digital. As
subtragoes entre as combinagoes possiveis originam trés resultados finais distintos:
(S—R), (S—=R)+1LSBe (S—R)—1LSB. Assim, mesmo num ADC ideal, o
processo de conversao introduz uma incerteza inevitavel, associada ao processo de
quantizagao.

O valor da tensao de reset foi definido como 1,9 V, garantindo uma cobertura
adequada do sinal de reset proveniente do pizel, cujo valor tipico, no caso do pixel
do P110 é de 2,1 V na auséncia de luz. Este valor corresponde ao cédigo 818 do
ADC de 10 bits, sendo esse o codigo de referéncia utilizado nas simulagoes. A
Figura 5.12 apresenta os histogramas obtidos apos a conversao do cédigo 950 com
e sem a aplicacao de CDS.

A anélise dos histogramas permite verificar o impacto significativo da técnica
CDS. Os dados apresentados seguem uma distribuicao aproximadamente normal,
onde os resultados se distribuem em torno de um valor médio. No caso da conversao
sem CDS (Figura 5.12a), o valor médio obtido foi aproximadamente 949,7. Isto
significa que, apds 200 simulagoes Monte Carlo de uma conversao do codigo 950,
os resultados tenderam a concentrar-se em torno deste valor. Com base na regra
empirica para distribui¢oes normais, pode afirmar-se que ha 68 % de probabilidade
de uma conversao real resultar num valor entre 946 e 953, 95 % de probabilidade
de se situar entre 934 e 957, e 99,7 % de estar entre 940 e 960 [53]. Observa-se,
portanto, uma dispersao de até £10 LSB, resultante da acumulacao de erros de
quantizacao, offset do comparador, imprecisoes no DAC e outras fontes de ruido.

Com a introducao do CDS, esta dispersao reduz-se drasticamente, com os codigos
finais praticamente todos concentrados no c6digo 950 e um desvio maximo de apenas
+1 LSB, atribuivel exclusivamente ao erro de quantizagao. Assim, conclui-se com
elevado grau de confianga que a implementacao do CDS contribui de forma decisiva
para a fiabilidade e robustez da conversao, eliminando os principais erros sisteméaticos
do sistema.

Adicionalmente, calculou-se o desvio da tensao de saida (DVO), que quantifica
a variacao méxima esperada da saida do ADC em torno do valor ideal. Neste
caso, os resultados da simulagao foram obtidos em codigo digital (LSB), pelo que

se procedeu a conversao para unidades de tensao. Considerando uma distribuicao
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Figura 5.12: Comparacao do histograma do codigo final obtido apds uma simulagao
Monte Carlo (a) sem CDS e (b) com CDS.

aproximadamente normal dos dados, utilizou-se o intervalo de trés desvios padrao

para estimar essa variagao [56]. Assim, obteve-se:

1V
DVO =3 x 320546 x 700 ~ 9,7V, (5.3)

Com base nos resultados obtidos, conclui-se que a implementagao da técnica de
CDS foi bem-sucedida, reduzindo para os limites tedricos os efeitos de offset e das

variagoes de processo no codigo de saida do ADC.
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5.5. Andlise comparativa com o ADC do sensor P110

e outras implementacoes SAR da literatura

A Tabela 5.3 resume as principais caracteristicas de diversas implementagoes de
ADC SAR reportadas na literatura, além do conversor desenvolvido neste trabalho
e do ADC em rampa do sensor P110. O conversor do P110 é considerado a principal
referéncia de comparacao, uma vez que o ADC desenvolvido neste trabalho tem como
objetivo claro a melhoria face & solugao existente no P110. Entre os parametros
incluidos na comparacao destacam-se a tecnologia de fabrico, resolucao, tensao de
alimentacdo, linearidade, desvio de tensdo de saida (DVO), gama de cobertura,
consumo de poténcia e velocidade de conversao.

Observa-se, antes de mais, que os ADC listados foram concebidos em tecnologias
bastante distintas, desde processos CMOS antigos, como 350 nm e 500 nm em [56]
e [57], até tecnologias mais modernas de 90 nm em [58] e 65 nm (P110 e este
trabalho). Naturalmente, a tecnologia influencia diversos aspetos do desempenho.
Por exemplo, os conversores implementados em 500 nm tendem a operar com tensoes
de alimentacao mais altas, como 5 V, ao passo que designs mais recentes utilizam
tensoes menores (1 a 3,3 V).

No que diz respeito a resolucao, os exemplos apresentados situam-se entre os
10 e 12 bits, valores tipicos para sensores de imagem. As arquiteturas de maior
resolucao recorrem frequentemente a estratégias de segmentagao para otimizacao do
circuito — por exemplo, 0 ADC de [59] utiliza uma conversao em dois passos (indicada
como 8+4 bits) e em [57| foi adotada uma abordagem dual-ladder (6+6 bits). Estas
técnicas dividem a conversao em etapas, combinando diferentes arquiteturas de DAC
com o objetivo de maximizar as vantagens de cada uma.

A segmentacao, no entanto, pode introduzir desafios adicionais de calibracgao e
linearidade. Efetivamente, os ADC segmentados da tabela apresentam os erros de
INL mais elevados. O INL atinge cerca de 1,5 LSB em [59] e 2,0 LSB em [57],
valores superiores aos verificados nos designs de 10 bits nao segmentados. O ADC
em rampa do P110 revela um erro de INL da ordem de 3 LSB. Por outro lado, o
ADC desenvolvido neste trabalho destaca-se neste requesito, com DNL e INL de
0,25 LSB e 0,22 LSB, respetivamente.

O desvio de tensao de saida (DVO) constitui outro parametro relevante de com-
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Tabela 5.3: Resumo das principais caracteristicas de diferentes propostas de ADC
SAR presentes na literatura, incluindo o ADC do P110 e o desenvolvido neste tra-

balho.

Artigo [56] [57] [58] [59] [60] [61] P110 Este
trabalho
Tecnologia (nm) 350/500 500 90 350 110 100 65 65
Resolucao (bits) 10 12 (6+6) 10 12 (8+4) 12 10 10 10
VDD (V) 5 +5 5 ; 3 15 /5 33 33
DNL (LSB) 0,44 025  0,11/1,37 0,49 031 ~ 0.4 ; 0,25
0,38
INL (LSB) 0,58 20  092/145 1,51 0,23 ~ 0,7 3 0,22
0,39
DVO (mV) 15,9 - 19,5-22 9,3 - 20 - 9,7
Gama de saida (V) | 027472 37— 0247 0132 024 025475 ; 033
3,7
Consumo (mW) - - - - 1 20 1 1
Velocidade (us) 6,2 240000 4 20 2 - 0,6 0,4
Velocidade ¢/CDS - - - - - - > 1,17*% 0,8
(ps)

* Dependente do ganho aplicado & rampa.

paracao. Nos trabalhos consultados, este parametro situa-se entre 9 mV e 20 mV.
O ADC desenvolvido neste trabalho enquadra-se nas topologias com menor DVO
apresentadas na tabela, com 9,7 mV, o que evidencia uma boa imunidade ao ruido

e variagoes de fabrico.

No dominio da velocidade de conversao e consumo de poténcia, as diferencas
entre os ADC refletem compromissos de projeto orientados as aplicagoes-alvo. Por
exemplo, o projeto de 12 bits em 350 nm de [59] atinge 20 s por conversao (50 kS/s),
refletindo possivelmente a penalizacao de velocidade imposta pela maior resolugao e
pela arquitetura de dois passos. Em contraste, solu¢oes mais recentes conseguiram
reduzir significativamente o tempo de conversdo. Em [60], um ADC SAR de 12 bits
em 110 nm alcanga conversoes em apenas 2 us, com um consumo de poténcia de
1 mW. O ADC deste trabalho destaca-se, entre as topologias listadas, pelo menor
tempo necessario por conversao — cerca de 0,4 ps (equivalente a 2,5 MS/s), mantendo
um consumo semelhante aos outros trabalhos. Este resultado deve-se, em parte, a
utilizacao de uma tecnologia de semi-condutores mais moderna, de 65 nm, e a uma
forte preocupagao em otimizar os diversos circuitos que compoem o ADC.

Comparado com o ADC do P110, o conversor desenvolvido apresenta um desem-

penho superior em velocidade, particularmente nas conversoes com CDS. O tempo
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minimo necessério para completar uma conversao CDS é de aproximadamente 0,8 us
em contraste com os 1,17 us do ADC do P110, o que representa uma redugao superior
a 30% no tempo de conversao.

Se aplicado ganho 3 a conversao, o tempo de conversao do ADC do P110 aumenta
para 1,73 us, enquanto o ADC desenvolvido neste trabalho mantém-se nos 0,8 us,
revelando uma otimizacao superior a 50 % no tempo de conversao. Com ganho 4,
a otimizagao atinge mais de 60% em relagao ao ADC do P110, como ilustrado na
Figura 5.13. Em termos praticos, isto significa dizer que, para ganho 4, o ADC
proposto é capaz de realizar cinco conversoes CDS de 10 bits no mesmo intervalo de

tempo em que o ADC do P110 efetua apenas duas.

2.5

B ADC Rampa
I8 ADC SAR 201

x1 X2 X3 x4
Conversion Gain

Figura 5.13: Comparagao dos tempos totais de conversao para diferentes ganhos do
ADC do P110 e o ADC SAR desenvolvido neste trabalho.

Os resultados obtidos confirmam que a arquitetura de ADC SAR desenvolvida
neste trabalho oferece vantagens face a solugoes em rampa como a do sensor P110,
nomeadamente ao nivel da linearidade e velocidade de conversao. Esta melhoria
alinha-se com a tendéncia observada na literatura, onde os conversores SAR se desta-
cam cada vez mais como op¢ao dominante para sensores de imagem. A substituicao
de um ADC em rampa por um SAR pode traduzir-se, portanto, numa otimizacao

significativa do desempenho global do sensor.
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CAPITULO

Conclusao

Ao longo desta dissertagao, foi desenvolvido um conversor analogico-digital (ADC)
do tipo SAR, otimizado para integragao em sensores de imagem CMOS. O trabalho
teve como principal objetivo superar as limitacoes da arquitetura de rampa utilizada
no sensor P110, nomeadamente em termos de velocidade de conversao, linearidade e
consumo energético. A abordagem adotada envolveu o estudo aprofundado do estado
da arte, o desenho da arquitetura do ADC, o projeto dos seus blocos funcionais e a

analise detalhada dos resultados obtidos em simulacao.

6.1. Conclusoes Gerais

Numa primeira fase foi realizada uma revisao abrangente da bibliografia, centrada
nos sensores de imagem e nos conversores analdgico-digitais. Discutiram-se as ar-
quiteturas CCD e CMOS, destacando a evolugao que levou a adogao generalizada
dos sensores CMOS pela sua eficiéncia e capacidade de integragao. Foram ainda
analisadas as arquiteturas de pixeis (PPS e APS), bem como os principais tipos de
ADC aplicados em sensores de imagem, salientando-se as vantagens e desvantagens
de topologias como flash, rampa e SAR. Esta anélise permitiu enquadrar os desafios
de linearidade, consumo e velocidade, fundamentando a escolha de um ADC SAR
como solugao mais equilibrada para o caso em estudo. Adicionalmente, foi estudada
a técnica CDS, com demonstracao clara dos seus beneficios na reducao de ruido e
offset.

O desenho global do ADC assentou numa topologia SAR classica, com requisitos
de elevada velocidade de conversao, baixo consumo de poténcia e boa linearidade.

Foram estabelecidos os blocos principais do sistema — DAC resistivo, comparador,
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logica SAR, circuito de amostragem e buffer —, clarificando a sua fun¢ao no desem-
penho global. A definicao da arquitetura mostrou que seria possivel atingir tempos
de conversao reduzidos, assegurando simultaneamente uma operacao robusta com a
introduca@o da técnica de amostragem dupla correlacionada (CDS).

Depois de definida a arquitetura base, foi desenvolvido o projeto detalhado dos
circuitos eletrénicos que compoem o ADC. O DAC em cadeia resistiva destacou-se
pela sua elevada linearidade intrinseca, ainda que com um consumo estatico associ-
ado. Para melhorar a velocidade de resposta deste bloco introduziu-se um esquema
de interruptores binarios de forma a minimizar a capacidade de saida do mesmo.
Esta alteracao resultou numa otimizacao de aproximadamente 90% no tempo de
resposta do DAC.

O comparador StrongARM foi dimensionado com especial aten¢ao ao par dife-
rencial de entrada, dado que as variagoes de largura, comprimento e corrente de
polarizacao destes transistores constituem a principal fonte de offset e afetam dire-
tamente a velocidade de decisao. A escolha das dimensoes e do regime de operacao
permitiu, assim, reduzir o offset e maximizar a rapidez da regeneracao. O con-
densador de amostragem foi otimizado para reduzir o ruido térmico, e o buffer foi
projetado para isolar o DAC do S&H, assegurando estabilidade e precisao. A 16-
gica SAR foi implementada com base num algoritmo classico de [48], garantindo
fiabilidade e sincronismo na conversao.

Os testes realizados confirmaram o desempenho esperado da arquitetura. O
conversor atingiu uma taxa de 2,5 MS/s (10 bits) representando uma melhoria de
cerca de 30% em relacao ao ADC rampa do sensor P110. Em modo CDS, duas
conversoes de 10 bits (reset + sinal) sdo completadas em apenas 0,8 us, face a 1,17 s
do P110. Importa destacar também a flexibilidade proporcionada pela arquitetura
SAR nesta modalidade de operacao, que tornou possivel aplicar ganho durante a
conversao CDS sem qualquer penalizacao adicional em tempo. Para ganho 4, numa
conversao CDS, a otimizagao temporal pode ir além dos 60%, demonstrando uma
clara vantagem desta topologia face ao ADC do P110.

Outro aspecto relevante diz respeito a precisao e linearidade do conversor. O
ADC desenvolvido apresentou erros de nao-linearidade integral (INL) e diferencial
(DNL) inferior a +0,25 LSB. Estes resultados indicam que a nova arquitetura as-
segura uma conversao praticamente isenta de nao-linearidades significativas, nao se

tendo observado codigos invélidos (missing codes) na saida digital.
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E importante destacar que todas estas melhorias de desempenho foram alcan-
cadas sem aumento notorio do consumo de poténcia. O DAC de rede resistiva
contribuiu para uma linearidade intrinsecamente alta, & custa de um pequeno con-
sumo estatico de corrente. O consumo médio do sistema foi de aproximadamente
1 mW, com o DAC responséavel por 65% desse valor e o comparador por apenas
1,9%.

A analise dos resultados permitiu identificar o buffer como o principal fator
limitativo da velocidade de conversao. Devido a sua resposta finita, cerca de 58%
do tempo de cada conversao é despendido pelo buffer a carregar o condensador
de amostragem até ao valor de sinal a converter, o que evidencia que a etapa de

aquisicao analdgica impede tempos de conversao mais interessantes.

6.2. Propostas de Melhoria e Trabalhos Futuros

A analise realizada permitiu identificar oportunidades claras de evolucao do projeto.
A limitacao mais evidente é a dependéncia do buffer, responséavel por cerca de 65% do
tempo total de conversao. O desenvolvimento de topologias de buffer mais rapidas e
eficientes constitui, por isso, uma linha prioritaria de investigacao. Também o DAC
resistivo, embora muito linear, representa uma fatia elevada do consumo estatico do
sistema. Uma possibilidade de melhoria seria aumentar a resistividade do divisor
resistivo, reduzindo a corrente estatica do sistema, assumindo que um aumento da
area ocupada fosse aceitavel. No entanto, é importante salientar que uma diminuigao

da corrente estatica levaria, potencialmente, a um aumento do tempo de settling do
DAC.

Outro desafio inerente a esta arquitetura é a sua baixa escalabilidade. De facto,
um incremento de apenas 1 bit na resolucao do ADC implicaria duplicar o niimero
de resisténcias necessarias. Consequentemente, para resolucoes superiores, esta ar-
quitetura torna-se rapidamente desaconselhavel. Neste sentido, a exploracao de
arquiteturas alternativas para o conversor digital-analogico poderia constituir um
desenvolvimento vantajoso para a robustez e versatilidade deste sistema. Uma pos-
sibilidade seria a exploragao da integracao de arquiteturas segmentadas, as quais
dividem o processo de quantizacao em etapas de menor resolu¢ao com o objetivo

de tirar proveito das vantagens de dois ou mais sistemas. E importante salientar,
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contudo, que o conversor desenvolvido neste trabalho foi especificamente concebido
para aplicacoes onde uma resolucao de 10 bits é adequada e suficiente — como é o
caso do sensor P110 — estando, por isso, otimizado para esse nicho.

Como proposta para trabalhos futuros, destaca-se a necessidade de evolugao do
projeto para a fase de desenho fisico do circuito. A concretizacao do layout consti-
tuiria um passo fundamental para validar as métricas de desempenho numa imple-
mentacao realista, possibilitando a extragao de parametros parasitas, consideragoes
da area ocupada e simulagoes pos-layout. Esta etapa é fundamental para depois,
eventualmente, preparar o sistema para fabrico e caracterizagao experimental.

O trabalho realizado resultou num ADC SAR de alta velocidade e elevada preci-
sao adequado a sensores de imagem CMOS modernos, evidenciando vantagens claras
face a arquitetura de rampa anteriormente utilizada. A reducao do tempo de conver-
sao, a significativa melhoria da linearidade estatica e a possibilidade de efetuar CDS
com ganho (sem penalizagdo temporal), aliadas & manutenc¢ao de um baixo consumo
de poténcia, demonstram a eficacia da abordagem adotada e o cumprimento integral
dos objetivos propostos.

Numa perspetiva de aplicabilidade do ADC desenvolvido, as caracteristicas al-
cancadas sao interessantes para diversas aplicagoes, como a area biomédica, onde
se procuram sistemas que oferecam um bom equilibrio entre consumo de potén-
cia e fidelidade de imagem. Este sistema também pode servir de base a sistemas
eletronicos noutras areas, estendendo os beneficios do desenho a dominios como o
da Internet das Coisas (IoT) e instrumentacdo portatil. Assim, considera-se que o
trabalho realizado oferece uma base solida para desenvolvimentos futuros — seja na

otimizacao do circuito ou na demonstragao pratica do sistema num contexto real.
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APENDICE

Erro do DAC R-2R

Neste apéndice é analisada a precisao de uma arquitetura alternativa para o DAC,
baseada numa rede resistiva R-2R, com o objetivo de avaliar a sua viabilidade face
a solucao adotada do tipo resistor string.

Foram realizadas simulagoes sob variagoes PVT, calculando-se o erro absoluto
como a diferenca entre a tensao de saida obtida na simulacao e a tensao ideal teérica.
O erro maximo foi de aproximadamente 3,83 mV, o que equivale a aproximadamente

3,92 LSB para uma resolucao de 10 bits. Os dados sao ilustrados na Figura A.1.

R-2R DAC Output Error
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Figura A.1: Erro absoluto da tensao de saida do DAC R-2R.
Estes resultados evidenciam uma degradagao significativa da precisao do DAC

face a topologia baseada num divisor resistivo, levando & conclusao de que a arqui-

tetura R-2R nao constitui uma opgao viavel no contexto do presente projeto.
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