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[bookmark: _Toc308615781]RESUMO


A produção em circuitos integrados CMOS de conversores de sinais analógicos em sinais digitais, normalmente designados por conversores ADC, requer uma fase inicial de projecto onde são especificados os diversos parâmetros que definem as características básicas do conversor.

No desenvolvimento de um simulador é necessário efectuar a modelação matemática dos sinais eléctricos e o comportamento do conversor para que os resultados obtidos sejam o mais possível aproximados à realidade.

Esta tese apresenta um simulador de conversores ADC do tipo Pipeline que simula a conversão dos sinais analógicos em sinais digitais, efectua a correcção digital aos códigos finais, assim como a calibração dos andares iniciais do conversor. Através da realização sucessiva de diversas simulações podemos verificar se as especificações iniciais são cumpridas para o design escolhido.

O simulador SCALES tem em conta as não-idealidades que afectam a linearidade da função de transferência do conversor, tais como o ruído, variação da capacidade dos condensadores, erros de ganho e de estabelecimento, capacidades parasitas e outras fontes de erros.



Palavras-chave: Conversor Analógico-Digital, conversor Pipeline, calibração digital, correcção digital, MDAC, função de transferência, INL, DNL, Python.
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The production of Analog-to-Digital Converters using CMOS technology requires an initial project phase where are specified the various parameters that define the basic characteristics of the converter.

The development of an ADC simulator requires the mathematical modeling of electrical signals and the behavior of the converter so that the results obtained are approximate as closely as possible to reality. 

This thesis presents a Pipeline ADC simulator that simulates Analog-to Digital signal conversion, correct digitally the output and calibrate the converter. Through successive simulations, we can verify that the initial specifications match the simulation results.

The SCALES simulator takes into account the non-idealities that affect linearity of converter´s transfer function, such as noise, capacitors mismatch, gain errors, parasitic capacitances, settling errors and other error sources.



Keywords: Analog-to-Digital, Pipeline ADC, digital calibration, digital correction,  MDAC, transfer function, INL, DNL, Python.
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[bookmark: _Toc308615790]Descrição geral do projecto
Este trabalho pretende descrever o processo de desenvolvimento de um ambiente de simulação para conversão de sinais de vídeo, para aplicações aeroespaciais. O programa SCALES é uma ferramenta de desenvolvimento que permita simular um conversor de sinais analógicos em sinais digitais (conversor A/D), com o objectivo de testar diversas opções de design deste tipo de conversores com a topologia Pipeline, parametrizável pelo utilizador em diversas vertentes relacionadas com o dimensionamento de componentes e circuitos, parâmetros relacionados com a tecnologia CMOS, e parâmetros relacionados com as não-idealidades que influenciam o comportamento estático e dinâmico do conversor.
[bookmark: _Toc308615791]Introdução à conversão de sinais A/D
Os conversores de sinais são elementos relevantes no mundo tecnológico em que vivemos. A conversão de sinais analógicos em sinais digitais revela-se um processo de extrema importância para que a informação contida em sinais analógicos seja convertida em sinais digitais passíveis de serem tratados computacionalmente com o mínimo de perdas de informação.

Os avanços registados nos processos de fabrico de circuitos integrados com tecnologia CMOS e no desenvolvimento dos próprios métodos de conversão e calibração permitem que estes conversores sejam fabricados num único circuito integrado com recurso a muito poucos ou mesmo nenhuns componentes electrónicos externos, no que diz respeito ao processo de conversão propriamente dito.

A exigência de fiabilidade e consumos reduzidos tem levado ao aperfeiçoamento constante da tecnologia associada ao desenvolvimento deste tipo de conversores. As aplicações dos conversores A/D são diversas e estão presentes em muitos equipamentos que utilizamos no nosso dia-a-dia.

Por exemplo, na conversão de sinais de áudio (telefones móveis, telefones IP, equipamentos HIFI de Áudio Digital, e equipamentos de som profissionais) e na conversão de sinais de vídeo (Câmaras de vídeo CCD, câmaras fotográficas digitais, HDTV, equipamento médico). Também a comunicação de dados recorre a este tipo de conversores (Redes WIFI e redes de Rádio Digital, redes Fast Ethernet, xDSL, transmissão de dados por fibra óptica, etc…).

Em termos de topologia, os conversores A/D dividem-se habitualmente em conversores que seguem a relação dada pelo teorema de Nyquist, tais como os conversores do tipo SAR (Successive Aproximation Register), Flash, e os do tipo Pipeline que serão utilizados no simulador, e os que seguem a técnica de sobre-amostragem, como o conversor Sigma/Delta (Σ/∆). Cada topologia de conversor tem as suas características próprias em termos de resolução e de tempos de amostragem.


[bookmark: _Toc308615881]Figura 1‑1 – Topologias de conversores A/D.

De acordo com o Teorema de Nyquist, a frequência de amostragem fs deve ser superior ao dobro da maior frequência fi(max) contida no sinal, para que este possa ser reproduzido sem distorção de aliasing [5]:

  					( 1‑1)
A taxa de sobre-amostragem OSR (Over-Sampling Ratio) é dada então por [5]:

					( 1‑2)
Num conversor A/D de Nyquist, a largura de banda do sinal é normalmente igual a fs/2, obtendo-se uma OSR igual a 1, a que corresponde uma variação de 0dB no valor da Relação Sinal/Ruído (SNR).

O processo de quantização num conversor A/D de Nyquist é diferente de um conversor de sobre-amostragem. Enquanto um conversor A/D que segue o Teorema de Nyquist executa a quantização num intervalo de amostragem simples para a precisão total do conversor, um conversor por sobre-amostragem quantiza o sinal de entrada com uma taxa de amostragem muito superior à determinada pelo Teorema de Nyquist, e os dados obtidos passam de seguida por um processo de dizimação no domínio digital para calcular uma estimativa mais precisa do valor do sinal de entrada e obter na sua saída um sinal representando uma taxa de amostragem muito inferior, que segue esta sim o critério de amostragem definido pelo Teorema de Nyquist.

A técnica de sobre-amostragem permite reduzir fortemente o efeito do ruído no processo de conversão, no entanto é um processo que ao exige elevadas frequências de amostragem no sinal analógico, mas o processo de dizimação no mundo digital, que mencionamos, vai reduzir fortemente essa frequência de amostragem para valores que são muito inferiores a outros tipos de conversores que seguem o Teorema de Nyquist.

Os conversores Flash são os conversores mais rápidos mas estão normalmente associados a resoluções mais baixas. Pelo contrário, os conversores Sigma/Delta são os que conseguem resoluções mais elevada mas em contrapartida a sua frequência de amostragem é relativamente baixa[2].

Os conversores do tipo Pipeline estão actualmente disponíveis para resoluções até 16 bits e frequências de amostragem até 1Gs/s (1 Giga de amostras por segundo). Devido a estas características, este tipo de conversores são os mais utilizados, sobretudo nas áreas de telecomunicações e vídeo digital, e neste ponto este ambiente de simulação também se revela de maior importância, permitindo testar e afinar características de modo a que se consiga bons resultados na conversão, de elevada resolução.

Este tipo de conversores, que iremos estudar de modo mais aprofundado, é um conversor em que diversos estágios com a mesma ou com diferente resolução individual, se encadeiam em série, convertendo o primeiro estágio o sinal de entrada e os estágios seguintes permitem determinar sucessivamente, cada vez com maior definição, os resíduos dos estágios anteriores, isto é, a diferença entre o sinal que entra no estágio e o valor digital do sinal convertido.

A calibração e a correcção de erros são técnicas importantes para corrigir as não-idealidades nos conversores Pipeline. Os erros que provocam as não-linearidades são de origem diversa, como o offset originado em comparadores e amplificadores, os erros derivados da variação de capacidade dos condensadores (erros de mismatch), erros de ganho, ruído, ou erros derivados de capacidades parasitas.
[bookmark: _Toc308615792]Organização do Projecto
Esta tese está estruturada da seguinte forma:

Capítulo I – Introdução

Capítulo II – Análise dos diversos conversores A/D e definição do seu design das suas características típicas. Breve descrição do processo de conversão de sinais analógicos em sinais digitais, análise das características estáticas e dinâmicas dos conversores e descrição dos erros típicos.

Capítulo III – Desenvolvimento do estudo do conversor Pipeline, avaliação dos erros associados a este tipo de conversores, descrição e análise de cada um dos seus componentes principais.

Capítulo IV – Descreve os diversos métodos de calibração analógicos e digitais de conversores A/D.

Capítulo V – Descreve o ambiente de simulação, aprofunda as opções de linguagem de programação, design do ambiente gráfico e opções de construção do conversor Pipeline, descreve também em grande profundidade o método de calibração implementado e o módulo estatístico que permite determinar o yield dos conversores simulados. No final apresenta-se os resultados numa simulação de um conversor de 10 Bits e num conversor de 14 bits, ambos a 20 MHz de frequência de amostragem.

Capitulo V I – Conclusões e descrição de possíveis desenvolvimentos futuros no ambiente de simulação.

Capítulo VII – Bibliografia e referências.

Capítulo VIII – Anexos em que se disponibiliza partes do código do programa, assim como gráficos e esquemas de maiores dimensões não incluídos no texto principal mas com interesse relevante para o projecto.







[bookmark: _Toc308615793]CONVERSORES A/D
Neste Capítulo, iremos comparar alguns tipos de conversores de sinais A/D, isto nas topologias mais utilizadas: Flash, Sigma/Delta, SAR e Pipeline
[bookmark: _Toc308615794]Tipo de conversores A/D
Existem actualmente diversos topologias de conversores de sinais A/D. No entanto, apenas quatro se destacam devido à sua utilização mais frequente. Os pontos seguintes descrevem esses quatro tipos de conversores A/D. 

No gráfico da Figura 2‑1, apresenta-se o estado actual da evolução dos conversores e a relação resolução/frequência de amostragem para cada tipo, assim como exemplos de utilização.


[bookmark: _Ref300426026][bookmark: _Ref300332265][bookmark: _Toc300612497][bookmark: _Toc300612825][bookmark: _Toc308615882]Figura 2‑1 – Estado da Arte em topologias de conversores A/D [1].

[bookmark: _Toc308615795]Conversor FLASH
Os conversores Flash são os mais simples, os mais rápidos, e os que utilizam o menor número de componentes. No entanto, a sua baixa resolução limita a sua utilização em áreas onde não é exigido elevada fiabilidade na conversão de sinais, como por exemplo, na conversão de sinais de sondas de temperatura e outras grandezas semelhantes.

A estrutura básica de um conversor Flash Figura 2‑2 é constituída por um divisor de tensão, que fornece patamares de tensão (threshold levels) a um conjunto de comparadores, aos quais se aplica o sinal de entrada.

Todos os comparadores funcionam em simultâneo, e a sua saída fica activa desde que a amplitude do sinal de entrada seja superior ao patamar de activação respectivo. À saída dos comparadores obtemos um código termométrico que é convertido, através de lógica digital num encoder, em código binário.



[bookmark: _Ref300415520][bookmark: _Toc300612498][bookmark: _Toc300612826][bookmark: _Toc308615883]Figura 2‑2 – Topologias de típica de um conversor A/D Flash

No código termométrico, uma matriz de zeros vai sendo preenchida de forma contínua com uns à medida que cada comparador vai activando a sua saída, por exemplo, quando o terceiro comparador passa a sua saída a 1, o valor binário do conjunto das saídas dos comparadores é representado por 0….0111. O encoder vai converter estes dados em código binário no tipo de codificação desejada, o que irá permitir tratar a informação.
[bookmark: _Toc308615796]Conversor Sigma/Delta (Σ/∆)
O conversor Sigma/Delta é um conversor que utiliza a técnica de sobre-amostragem e é constituído basicamente por um integrador, um conversor A/D (N bits ADC), um conversor D/A (sub-DAC) e um andar de filtragem na saída, que também efectua a dizimação dos dados obtidos em cada ciclo de conversão, como mostrado no diagrama da Figura 2‑3.

O sinal digital de saída, convertido novamente em sinal analógico pelo sub-DAC, é subtraído ao sinal de entrada e o resultado é integrado. O sinal de saída do integrador é depois aplicado num ADC que converte a informação num dígito binário (0 ou 1) o bit resultante passa a ser a entrada do sub-DAC e todo o processo se repete. Este ciclo fechado funciona a uma velocidade muito elevada de sobre-amostragem.



[bookmark: _Ref300332874][bookmark: _Toc300612499][bookmark: _Toc300612827][bookmark: _Toc308615884]Figura 2‑3 – Topologia típica de um conversor A/D Sigma/Delta
A informação digital na saída do ADC é uma sequência de dígitos binários (0´s e 1´s) e o valor do sinal de entrada é proporcional à densidade de dígitos ”1” vindos do ADC. Esta sequência de bits é depois filtrada e é efectuada a dizimação de modo a obtermos um valor digital na saída do conversor Sigma/Delta a uma frequência muito inferior à da amostragem do sinal de entrada devido ao processo de dizimação.

Uma das maiores vantagens deste tipo de conversor é a sua capacidade de filtragem do ruído, num processo no qual a maioria do ruído de baixa-frequência é efectivamente empurrado para frequências mais elevadas fora da largura de banda que é relevante para a aplicação. Como resultado disso, os conversores Sigma/Delta tem sido largamente usado em aplicações de elevada resolução e reduzida largura de banda.

Ao efectuar sobre-amostragem do sinal diversas vezes, o conversor Sigma/Delta consegue efectuar médias dos erros derivados do ruído e erros de quantização. O ruído é reconvertido para frequências superiores que podem ser facilmente eliminadas pelo filtro digital.
[bookmark: _Toc308615797]Conversor SAR
Os conversores SAR (Successive Aproximation Register) devem o seu nome à utilização de um registo de aproximação sucessiva ao valor real do sinal de entrada, por sucessivas comparações do sinal de entrada com o registo do valor digital de saída do SAR obtido em cada ciclo de conversão anterior.

Essa aproximação é realizada bit a bit por um comparador de alta velocidade e elevada acuidade, desde o bit mais significativo (MSB – Most Significant Bit), até ao bit menos significativo (LSB – Least Significant Bit), como apresentado no diagrama da Figura 2‑4. Este processo exige um número elevado de ciclos para obter o valor aproximado da amplitude do sinal de entrada, o que limita fortemente a velocidade de operação deste tipo de conversores.



[bookmark: _Ref300334678][bookmark: _Toc300612500][bookmark: _Toc300612828][bookmark: _Toc308615885]Figura 2‑4 – Diagrama de funcionamento de um conversor A/D SAR

Os conversores SAR são usualmente usados em aplicações de elevada resolução mas onde não se exige velocidades de conversão elevadas. Este tipo de conversor também é usado em conversão de sinais de entrada não dependentes do tempo, já que o processo de conversão pode ser iniciado em qualquer momento.
[bookmark: _Toc308615798]Conversor Pipeline
O conversor do tipo Pipeline é um conversor que permite elevada flexibilidade em termos de resolução, frequências de amostragem, tendo também baixa dissipação de potência. Isto deve-se à sua constituição, dividindo a tarefa de conversão em vários andares consecutivos, que podem possuir resoluções individuais variáveis, medindo sucessivamente cada estágio o resíduo resultante do estágio anterior.

Como se pode verificar na Figura 2‑5, cada estágio é constituído por um circuito de amostragem (S/H - Sample & Hold), um conversor A/D (sub-ADC) de m bits, que é basicamente um conversor Flash que converte o sinal de entrada no código digital de saída do estágio, um conversor D/A (sub-DAC) que converte o código digital de saída de modo a subtraí-lo ao sinal de entrada, obtendo-se assim um valor residual de tensão que, depois de amplificada no ampop de saída, é aplicado na entrada do andar seguinte.



[bookmark: _Ref300334621][bookmark: _Toc300612501][bookmark: _Toc300612829][bookmark: _Toc308615886]Figura 2‑5 – Diagrama de funcionamento de um conversor A/D Pipeline

Este processo é repetido até ao estágio final. Este estágio final é constituído apenas por um conversor A/D Flash com resolução mk bits. A resolução total N do conversor Pipeline é dada por:

			( 2‑1)
Caso se efectue correcção de truncagem digital de códigos (correcção digital), este valor pode ser alterado, dependendo do número de bits de correcção usados (deslocamento de c bits à direita) e é dado por:

		( 2‑2)
O código de saída é dado pela soma dos códigos resultantes de cada um dos andares, após serem afectados do seu factor de actualização de ordem digital (“peso” do código), processo normalmente designado por correcção digital, e ser efectuada a calibração digital. Os processos de correcção digital e de calibração digital são apresentados de forma detalhada no Capítulo respectivo.

De forma simplificada, o código de saída é então dado por:

			( 2‑3)
Aqui também, se houver necessidade de efectuar a correcção de truncagem digital de códigos, o código de saída é então dado por:

		       ( 2‑4)
em que  o operador  >>  corresponde a um deslocamento de c bits à direita.

De notar que neste tipo de conversores, cada sinal amostrado de entrada se propaga por todos os andares do Pipeline para se conseguir obter o conjunto de bits do código digital final, antes de correcção digital e da calibração. No entanto, a informação dos códigos de saída de cada andar vai sendo armazenada ao longo do tempo, pelo que em cada ciclo de conversão se pode iniciar a conversão de uma nova amostra no estágio inicial, em simultâneo com a conversão dos resíduos das amostras anteriores nos andares posteriores.

As velocidades de amostragem e conversão permitem assim obter dados actualizados da amostragem de forma muito rápida na saída deste conversor. Estas características são importantes na conversão de sinais de áudio e de vídeo, por exemplo, campos em que estes conversores são largamente utilizados actualmente.


























[bookmark: _Toc308615799]CONVERSÃO DE SINAIS
[bookmark: _Toc308615800]Conversão A/D e conversão D/A
Os conversores de sinais A/D permitem efectuar a conversão de sinais analógicos contínuos no tempo em sinais digitais interpretáveis por uma Unidade Central de Processamento (CPU). Permitem interligar o mundo analógico, real, com o mundo digital da CPU. 

Os conversores D/A efectuam o processo inverso de conversão da informação digital já tratada e manipulada na CPU em sinais analógicos aplicáveis em dispositivos capazes de interpretar informação analógica. A Figura 3‑1 apresenta o diagrama simplificado do processo completo de conversão atrás descrito.



[bookmark: _Ref300941189][bookmark: _Toc308615887]Figura 3‑1 – Diagrama de processamento de sinais - conversão A/D e D/A
Os sinais analógicos contínuos no tempo podem ou não ser inicialmente limitados por um Filtro Passa-Baixo (LPF), dependendo da amplitude do sinal original se enquadrar ou não na gama possível de tensões de entrada do conversor A/D (ADC). 

O processo de amostragem deste sinal analógico é depois efectuado em dois passos principais. Num passo inicial a amplitude do sinal analógico de entrada é amostrada em determinados instantes intervalados no tempo com uma determinada frequência de amostragem e o valor é retido no espaço de tempo entre amostragens (Sample & Hold – S/H). Num segundo passo, é efectuada a quantização deste sinal, atribuindo-lhe um determinado valor em código digital, usando um dos métodos de codificação descritos na Tabela 3‑1 [2].

[bookmark: _Ref300941715][bookmark: _Ref300941706][bookmark: _Toc308615959]Tabela 3‑1 – Esquemas de codificação digital mais comuns
	Decimal
	Magnitude com sinal
	Complemento para 2
	Binário com offset
	Complemento para 1
	Código Gray 
	Termométrico

	+3
	011
	011
	111
	011
	100
	110

	+2
	010
	010
	110
	010
	101
	101

	+1
	001
	001
	101
	001
	111
	100

	+0
	000
	000
	100
	000
	110
	011

	-0
	100
	-
	-
	111
	110
	011

	-1
	101
	111
	011
	110
	010
	010

	-2
	110
	110
	010
	101
	011
	001

	-3
	111
	101
	001
	100
	001
	000

	-4
	-
	100
	000
	-
	000
	-



Assim, na saída do conversor A/D obteremos sinais discretos definidos nos níveis de quantização disponíveis no conversor. Estes níveis de quantização são múltiplos do bit menos significativo (LSB). Para um código de saída constituído por N bits, existem 2N-1 níveis de quantização. Existe uma diferença entre o valor real analógico e o valor equivalente atribuído no processo de quantização e essa diferença é designada por erro de quantização.

Na CPU, a informação digital saída do conversor A/D é armazenada e manipulada segundo processos pré-programados, e o resultado desse tratamento de dados pode depois ser aplicado no conversor D/A de modo a poder ser convertido de novo num sinal analógico, aplicável em dispositivos com capacidade de receber esses sinais.

No conversor D/A (DAC), a cada nível de codificação digital saído da CPU, vai corresponder na sua saída um determinado valor de tensão proporcional, contínuo no tempo. Este sinal de saída do conversor D/A é formado pelos sucessivos patamares de tensão definidos pelo processo de conversão, originando um sinal com uma aspecto típico em degraus. Esse sinal pode no entanto ser tratado de modo a suavizar as transições. A saída deste conversor pode também ser limitada em amplitude por um Filtro Passa-Baixo (LPF).
[bookmark: _Toc308615801]Conceitos gerais de conversão A/D
Os conversores A/D convertem sinais analógicos, contínuos no tempo, em informação digital que pode ser depois utilizada em processos de tratamento de dados. O processo utilizado nestes conversores passa por converter uma função contínua no tempo e de amplitude variável numa função discreta em tempo e valor mas de amplitude variável em cada passo da amostragem. Isto implica efectuar a quantização do sinal de entrada no domínio do tempo e em amplitude. Estes dois passos do processo de quantização são funcionalmente independentes mas podem ser combinados num único passo.
[bookmark: _Toc308615802]Amostragem e quantização de sinais
Um conversor A/D é um dispositivo de sinais mistos, pois na sua entrada temos sinais analógicos contínuos no tempo, e na saída obtemos um sinal discreto digitalizado. A função do conversor A/D, na maioria dos casos, passa então por obter na sua saída uma representação no mudo digital de uma tensão, ou corrente, variáveis no mundo analógico, que é ligada à sua entrada.

O processo divide-se então em duas partes. No primeiro passo é efectuada a análise do sinal de entrada momentos separados por um determinado intervalo de tempo. O número de amostras por segundo designa-se por frequência de amostragem. O segundo passo é a determinação do valor do sinal, ou da sua amplitude, e a este processo é atribuído o termo quantização.

Na Figura 3‑2, que representa um conversor A/D ideal [3], podemos observar que um sinal Vin(t) contínuo em tempo e amplitude (a amplitude é normalmente limitada para corresponder à gama dinâmica do conversor), colocado na entrada do conversor, é inicialmente quantiado em tempo pelo dispositivo interno de amostragem (S/H).  


[bookmark: _Ref302219089][bookmark: _Ref301086569][bookmark: _Toc308615888]Figura 3‑2 – Diagrama de um conversor A/D ideal
O dispositivo S/H (Figura 3‑3) efectua a amostragem do sinal (Figura 3‑4) num determinado instante nTs, onde Ts é o período de amostragem e n é o índice da amostra observada. A saída do dispositivo S/H, designada por s(nTs) não sofre alterações no intervalo de tempo nTs ≤  t < (n + 1)Ts. Apenas é actualizada na amostra seguinte, no instante t = (n + 1)Ts, instante em que o seu valor é actualizado para s((n+1)Ts).



[bookmark: _Ref300415907][bookmark: _Toc300612502][bookmark: _Toc300612830][bookmark: _Toc308615889]Figura 3‑3 – Modelo básico do dispositivo de amostragem de sinal [1]


[bookmark: _Ref301087626][bookmark: _Toc308615890]Figura 3‑4 – (a) Operação de amostragem S/H; (b) Sinal de saída s(n)
Como podemos observar na Figura 3‑4, obtém-se assim um sinal s(n) que é depois quantizado em amplitude pelo quantizador, que nos fornece na sua saída a informação digital Dout(n) correspondente ao sinal amostrado e quantizado.
A resolução do conversor A/D é determinada pelo número de códigos diferentes, correspondentes aos valores discretos determinados pelo processo de amostragem e quantização, dentro da gama dinâmica de tensões na entrada do conversor. 

Existem dois métodos básicos de quantização de um sinal. Essa quantização pode ser efectuada em série, o que obriga ao armazenamento dos valores anteriormente convertidos, ou em paralelo, em que normalmente não é necessário efectuar essa memorização. O conversor Flash, que também existe incorporado no conversor Pipeline, utiliza o método de quantização paralelo. 

A Figura 3‑5 apresenta o gráfico de saída de um conversor Flash de 4 comparadores, com o valor de tensão residual de quantização entre cada um dos níveis de tensão (Threshold Levels), determinados pelo divisor de tensão. Na parte superior é indicado o código digital de saída do conversor, após ter sido convertido de código termométrico para código binário.



[bookmark: _Ref300415954][bookmark: _Toc300612503][bookmark: _Toc300612831][bookmark: _Toc308615891]Figura 3‑5 – Gráfico do resíduo de quantização de um conversor A/D Flash ideal.
O intervalo entre dois níveis de quantização diferentes é denominado região de quantização. Os níveis de quantização devem percorrer toda a gama de tensões de entrada, mas não obrigatoriamente com regiões de quantização com a mesma dimensão (por exemplo um conversor logarítmico possui regiões de quantização com dimensões diferentes). A dimensão de uma região de quantização é denominada code bin width, que corresponde ao valor de 1 LSB. 

Num quantizador com a dimensão das regiões de quantização uniforme (caso mais comum), o valor do code bin width é determinado por:

 		( 3‑1)
No conversor Flash, a quantização é efectuada por um divisor de tensão e um conjunto de comparadores (Figura 2‑2). A Figura 3‑6 apresenta a sequência de quantização desde a entrada do sinal até à obtenção do valor digital final na saída. 


   
[bookmark: _Ref301126282][bookmark: _Toc308615892]Figura 3‑6 - Processo de amostragem e quantização num conversor Flash de 3bits [4].
A Figura 3‑7 apresenta uma sequência de gráficos para o caso da aplicação de uma sinusóide como sinal de entrada num conversor Flash. No primeiro temos o sinal de entrada, e no segundo o sinal após o processo de quantização. O terceiro gráfico, por fim, mostra-nos o resíduo resultante do processo de quantização da sinusóide aplicada na entrada.


[bookmark: _Ref303424655][bookmark: _Toc308615893]Figura 3‑7 – Sinais em diversos pontos num conversor Flash [4].
No conversor Pipeline, são efectuados em simultâneo dois processos de quantização do sinal. Um deles é executado pela Flash do sub-ADC (quantização com comparadores), e o outro é efectuado pelo MDAC (baseado num método geral descrito na Figura 3‑3). 

O tratamento da informação registada pelos dois processos simultâneos em cada estágio do Pipeline permite obter o valor da tensão de resíduo que é aplicada na entrada do andar seguinte. 
[bookmark: _Toc308615803]Definição de LSB

Uma medida de tensão muitas vezes usada na análise de conversor é o valor da tensão correspondente a 1 LSB, que é definido como o valor da tensão de escala completa a dividir pelo número de patamares de referência dos comparadores, no caso da Flash, ou pelo número de códigos diferentes da saída do conversor, igual a , sendo N o número total de bits [1]:

					( 3‑2)
O gráfico da Figura 3‑8 apresenta como exemplo a função de transferência de um conversor de ideal de 3 bits, gerado com o programa SCALES. O valor de tensão correspondente a 1 LSB, para este caso em que temos uma escala total de 2V (variação entre Vref  entre -1V e 1V), é equivalente a:

			( 3‑3)


[bookmark: _Ref300395566][bookmark: _Toc300612504][bookmark: _Toc300612832][bookmark: _Toc308615894]Figura 3‑8 – Função de transferência de um conversor A/D Pipeline ideal de 3bits.


[bookmark: _Ref300420925][bookmark: _Toc300612505][bookmark: _Toc300612833][bookmark: _Toc308615895]Figura 3‑9 – Resíduo de quantização de um conversor A/D Flash não ideal de 2bits.
Na realidade os conversores de sinais, assim como qualquer equipamento ou circuito electrónico, não são perfeitos e essas imperfeições dão origem a erros que afectam a função de transferência do conversor. 

Os erros que originam as imperfeições são habitualmente designados por não-idealidades de um conversor. A Figura 3‑9 apresenta um gráfico do resíduo e quantização de um conversor Flash não ideal em que é possível observar os efeitos das não-idealidades.
[bookmark: _Toc308615804]Análise estática dos conversores A/D
Neste ponto, será efectuada a análise do comportamento estático dos conversores A/D e será aprofundada a análise dos erros que estão na origem de diversas formas de não-linearidade na função de transferência de um conversor A/D e que afectam a qualidade e acuidade do sinal digital de saída. 

[bookmark: _Toc308615805]Erros de offset
Os erros de offset são erros com origens diversas, de valor fixo (podendo no entanto variar ligeiramente com a temperatura), que são adicionados ao sinal de entrada.

 Podem ser limitados facilmente quando esses erros são originados no início da conversão e se propagam directamente até à saída, efectuando um design correto dos circuitos ou implementando circuitos complementares de correcção de offset. 

No entanto, num conversor do tipo Pipeline, a solução pode não ser tão simples, pela existência de fontes de erro de offset nos estágios intermédios, que podem originar não-linearidades significativas. 

A forma mais eficaz de resolver esse problema no conversor Pipeline é a utilização da técnica de redundância de bits, com a introdução de um nível de quantização extra em cada estágio, que permite eliminar automaticamente em cada estágio valores de offset até ½ LSB nos comparadores do flash.

O erro de offset em LSB´s é equivalente ao desvio entre o valor da transição do primeiro código, de 0 para 1 e o valor ideal, menos ½ LSB [1]:

				( 3‑4)

[bookmark: _Toc308615896]Figura 3‑10 – Erro de offset na função de transferência [4].
[bookmark: _Toc308615806]Erros de ganho 
Os erros de ganho são erros multiplicativos que afectam a conversão do sinal de entrada. Normalmente, esses erros são fáceis de remover, mas num conversor Pipeline, temos novamente dificuldades acrescidas de correcção das não-linearidades originadas por este tipo de erros. A fonte mais comum de erros de ganho é a variação dos condensadores do seu valor ideal (mismatch).


[bookmark: _Toc308615897]Figura 3‑11 – Erro de ganho na função de transferência [4].

Na prática o erro de ganho em LSB corresponde graficamente ao desvio da inclinação da recta que mais se aproxima da função de transferência do sinal de saída com a recta da função de transferência ideal [1]:

				( 3‑5)
[bookmark: _Toc308615807]Erros de fim-de-escala 
O erro de fim-de-escala é a diferença entre o valor ideal do código de saída e o valor real, quando o valor máximo da escala de tensões é convertido (note-se que a conversão do valor mínimo permitiu obter o valor dos erros de offset).


[bookmark: _Toc308615898]Figura 3‑12 – Erro de fim-de-escala e erro de offset na função de transferência. [4].

[bookmark: _Toc308615808]Erros de não-linearidade – DNL e INL
Erros de Não-Linearidade Diferencial - DNL
As não-idealidades dos conversores A/D resultam em erros que são medidos em LSB´s, isto, é, pela sua relação com o valor de 1 LSB. 

Para análise da resposta de um conversor A/D é aplicado um sinal em rampa na entrada do conversor e são medidas as diferenças entre o gráfico da função de transferência real e a função de transferência ideal. Esta medição é analisada habitualmente em duas vertentes, os erros de DNL (Differential Non-Linearity), que medem a diferença do intervalo entre dois códigos adjacentes, que num caso ideal seria de 1 LSB, e os erros de INL (Integral Non-Linearity), que integra todos os valores de DNL no intervalo de códigos de 0 a 2N – 1.

Valores de DNL superiores a 1 LSB produzem normalmente erros na sequência de códigos, como a falta de um código, normalmente designado por Missing Code. Na realidade, o valor máximo tolerável de erro de DNL é de 0,5 LSB, já que dois erros adjacentes superiores a esse valor podem originar a falha de um código.

A análise de DNL e INL com uma rampa no sinal de entrada é uma análise estática às não-linearidades. A análise dinâmica é efectuada com a injecção de um sinal sinusoidal na entrada do conversor, medindo e analisando o espectro para determinar componentes harmónicas e as características dinâmicas. Ambas as análises são efectuadas no design de conversores A/D para determinar as suas características.

A saída de um conversor A/D ideal passa de um código para outro quando é na entrada é aplicada um diferencial de tensão igual ao valor do code bin width. O valor de DNL corresponde à variação, em LSB´s, da dimensão do code bin width de duas transições de código consecutivas, como é dado pela expressão [22]:

				( 3‑6)
em que VT(n) representa a tensão de transição do nível de quantização de índice n. Quando um código falha na saída, significa que um nível de tensão de transição entre códigos se sobrepõe ao nível seguinte originando um diferencial superior a -1 LSB e a consequente falha do código (Figura 3‑13). 


[bookmark: _Ref301129578][bookmark: _Toc308615899]Figura 3‑13 – Erro de um código na função de transferência [4].
Valores elevados de DNL produzem erros graves de quantização e por consequência reduzem substancialmente a performance e fiabilidade de um conversor. Esses valores elevados também afectam o nível da potência de ruído e afectam o valor do SNR.


[bookmark: _Toc308615900]Figura 3‑14 – Erro de DNL na função de transferência [4].
O DNL provoca o aumento do ruído total, já que um determinado ruído originado pelos erros de DNL se soma ao ruído de quantização e ao ruído originado por outras fontes, como o ruído de Jitter.

Erros de Não-Linearidade Integral- INL
O INL de uma dada amostra n é dado pela expressão [4]:

			( 3‑7)
O INL resulta da análise do desvio da função de transferência real, após serem eliminados os erros de offset e de ganho, em relação à linha recta que mais se aproxima da função de transferência ideal. 


[bookmark: _Toc308615901]Figura 3‑15 – Erro de INL na função de transferência [4].
Na prática, o valor de INL corresponde ao somatório dos erros de DNL dado pela seguinte expressão [4]:

				( 3‑8)
O método dos mínimos-quadrados é o método mais usado para determinar a recta que mais se aproxima à função de transferência da saída do conversor. Com este método é possível determinar uma função que mais aproxima os pontos de transição da recta ideal. 

Este método de optimização das distâncias à recta ideal minimiza a soma dos quadrados das diferenças entre os pontos gerados pela função e o ponto correspondente nos dados de saída do conversor.

Assim, sendo Bi o código de saída que resulta da aplicação de uma tensão Vin na entrada do conversor A/D, a função gerada é supostamente dada pela expressão [4]:

					( 3‑9)
Quando a soma dos quadrados dos resíduos dada pela seguinte expressão é minimizada[4]:

					( 3‑10)
então a função f(Vi) é a recta que melhor se aproxima da função de transferência, com uma inclinação dada por a e o ponto que intercepta o eixo das abcissas é dado por b, e pode-se dizer que [4]: 

					( 3‑11)
O INL provoca o aumento da distorção e do ruído no topo do ruído de quantização.

Método do Histograma para cálculo do DNL e INL
O método do Histograma é o mais usado para a elaboração do gráfico com os dados de DNL e INL. Este teste é normalmente efectuado aplicando uma onda sinusoidal muito pura na entrada do conversor A/D e elaborando um Histograma dos dados digitais obtidos na saída. 

Os resultados de DNL e INL são determinados pela comparação entre os resultados obtidos no Histograma e os resultados que seriam esperados baseados na densidade de probabilidade de uma onda sinusoidal

Sendo Vin o sinal de entrada sinusoidal aplicado na entrada do conversor A/D [6][7]:

						( 3‑12)
A densidade de probabilidade desse sinal Vin, afectado da tensão de offset Vos, é dada pela expressão [6] [7]:

					( 3‑13)
A probabilidade de uma determinada amostra do sinal se encontrar na gama entre determinados valores de tensão Va e Vb , é dada por [6][7]:

	( 3‑14)
A diferença entre o valor real medido e o valor esperado determinado pelo cálculo da probabilidade para um determinado código correspondente a uma determinada amostra é uma função dependente do valor do código. Esta diferença calculada é o valor que permite determinar o DNL. 

Devido ao número elevado de pontos por código necessários para obter dados mais precisos da densidade por código, é necessário determinar um número mínimo de amostras para garantir que os dados obtidos possuem a precisão desejada, dentro de um determinado grau de confiança. 

A expressão que permite calcular o número mínimo de amostras é a seguinte [6] [7]:

				( 3‑15)
Em que N é o número de bits do conversor, β refere-se à resolução pretendida na determinação do DNL. Para um nível de confiança de 99%, o valor de Zα/2 pode ser consultado em tabelas relativas à distribuição normal e é aproximadamente de 2.576. 

Na Figura 3‑16 [7] podemos observar a diferença entre um Histograma criado com um número insuficiente de amostras e um Histograma criado com dados suficientes.



[bookmark: _Ref301344042][bookmark: _Toc308615902]Figura 3‑16 – Efeito do número de pontos no Histograma
Após a elaboração do Histograma, a dimensão dos desvios, definindo Vb – Va = 1bit, é obtida através dos dados do Histograma, Hk, em comparação com a probabilidade esperada Pk,, em que n representa o número de bins diferentes no Histograma [6][7]:

  	( 3‑16)
Esta é a probabilidade de um determinado código se encontrar no bin[k] do Histograma, para uma determinada amostra de amplitude A. O DNL é então dado pela relação entre o valor medido e o valor provável, isto é, por [6][7]:

				( 3‑17)
Método do Histograma alternativo para cálculo do DNL e INL
Como este método é sensível a erros na determinação da amplitude A do sinal de entrada, existe um método menos sujeito a erro de calcular o DNL [7]. Este método passa por obter directamente os dados de DNL e INL a partir do Histograma cumulativo.

Com este método a amplitude A torna-se um factor linear quando aplicada nos cálculos permitindo reduzir a sensibilidade a erros na determinação da amplitude. A amplitude é obtida através da observação do Histograma da seguinte forma [7]:

				( 3‑18)
em que Hmax e Hmin representam respectivamente o bin de ordem mais elevada e menos elevada na gama de bins do Histograma.

Podemos ainda determinar o offset a partir do número de amostras positivas Mp e do número de amostras negativas Mn [7]: 

			( 3‑19)

				( 3‑20)
A expressão seguinte permite obter a tensão nos pontos de transição [7]:

				 ( 3‑21)
O valor de 1 LSB com base no Histograma é dado por [7]:

 				( 3‑22)
Agora podemos então obter os dados de DNL da seguinte forma [7]:

			           	     ( 3‑23)
E o INL é dado por [7]:

				    ( 3‑24)
[bookmark: _Toc308615809]Monotonia
Um conversor A/D diz-se monótono quando gere valores crescentes no seu código de saída com a aplicação de valores crescentes de tensão na sua entrada. Erros de monotonia originam não-linearidades como a representada na Figura 3‑17. 

Em qualquer conversor A/D, a monotonia do conversor está garantida se se conseguir manter no valor de DNL no intervalo:

				( 3‑25)

[bookmark: _Ref301129902][bookmark: _Toc308615903]Figura 3‑17 – Erro de monotonia na função de transferência.[4].
[bookmark: _Toc308615810]Análise dinâmica dos conversores A/D
As características dinâmicas dos conversores A/D são dependentes do sinal de entrada aplicado e são influenciadas por:
Comparadores
Velocidade de resposta finita
Meta-estabilidade
Circuitos de amostragem e quantização
Velocidade de resposta finita (largura de banda – BW)
Falta de acuidade
Influências parasíticas
Redução da largura de banda (BW)
Atrasos na propagação de sinais lógicos

O espectro de saída, realizado pelo algoritmo da FFT, é usado para obter os dados sobre as características dinâmicas de um conversor A/D.
[bookmark: _Toc308615811]Relação Sinal/Ruído (SNR)
Num conversor A/D, o erro de quantização existe sempre, pois é inerente ao processo. Assim, a relação sinal/ruído (SNR) de um conversor A/D nunca é infinita, mesmo num conversor ideal. A performance de um conversor é sempre limitada por erros de diversas origens que afectam o SNR (Figura 3‑18). 


[bookmark: _Ref302223883][bookmark: _Toc308615904]Figura 3‑18 – Limitações na performance de um conversor A/D [8].

Considerando um conversor com a amplitude máxima na entrada a varia entre +Vref e -Vref, o valor de um nível de quantização VLSB tem uma amplitude que designaremos por ∆ tal que [2]:

					( 3‑26)
Num caso ideal, a diferença entre cada nível de quantização é igual e tem o valor de 1 LSB. Assumindo que o sinal teve origem na aplicação de uma rampa na entrada do conversor A/D, uma distribuição uniforme dos códigos resulta num resíduo em forma de dente de serra (Figura 3‑5) com um determinado período T. O sinal de erro pode então ser descrito, nesta situação, como [2]:

					( 3‑27)
O valor RMS de Vε(t) pode então ser calculado da seguinte forma [2]:


	( 3‑28)

					( 3‑29)
No caso do sinal de entrada aplicado ao conversor ser uma sinusóide com uma amplitude pico-a-pico de 2 vezes o valor da tensão de referência do conversor, o valor RMS da tensão Vin será dado por [2]:

			( 3‑30)
O valor da relação sinal-ruído (SNR) em decibéis para um conversor ideal por [2]:

			( 3‑31)
Esta equação representa o valor ideal do SNR e facilmente podemos observar que aumentando a resolução N, aumentamos também a qualidade do sinal e consequentemente é também melhorado o SNR. 

Assumindo que o ruído de quantização possui espectro branco, podemos observar na Figura 3‑19 a localização do ruído de quantização no espectro.



[bookmark: _Ref301132503][bookmark: _Toc308615905]Figura 3‑19 – Representação espectral do ruído de quantização [4].

Para medir o SNR, é efectuada uma análise ao sinal de saída do conversor recorrendo ao algoritmo da FFT (Fast Fourier Transform). A análise do sinal amostrado através da FFT fornece-nos o espectro do conversor A/D.

O valor real RMS do ruído é, na realidade superior ao ruído ideal derivado apenas dos erros de quantização e a esse ruído deve ser somado os erros originados por outras fontes de ruído, como o ruído térmico (kT/C) e o ruído originado por erros de Jitter. Acresce ainda o ruído derivado da existência de harmónicas no espectro do sinal de saída.

O valor real da SNR é então dado pela expressão [5]:

				( 3‑32)
em que Vin é o valor RMS do sinal de entrada  e Vq é o valor RMS do sinal quantizado.

A relação entre a frequência da sinusóide e a frequência de amostragem deve ser irracional, quando se determina o valor da SNR. 

No caso da frequência de entrada se tornar numa onda sinusoidal com algum grau de distorção, o termo constante que depende do valor RMS da amplitude, difere do valor dado de 1.76 dB. 

Também no caso da utilização de técnicas de sobre-amostragem, a média do ruído de quantização é efectuada sobre uma largura de banda maior, e também a SNR se torna maior, dada pela expressão [5]:

			( 3‑33)
em que a fs representa a frequência de amostragem e fi representa a frequência do sinal de entrada sinusoidal. 

Como podemos observar o erro de quantização é a única fonte de ruído num conversor ideal, no entanto, num conversor real, outras fontes de erros afectam o nível de ruído existente no circuito, podendo originar não-linearidades na função de transferência.


[bookmark: _Toc308615906]Figura 3‑20 – Representação espectral do ruído num caso ideal e num caso real [4].

Analisando o gráfico da FFT, o SNR total em dB´s pode ser também obtido através da expressão:

		( 3‑34)
[bookmark: _Toc308615812]Distorção Harmónica Total (THD)
Erros derivados do comportamento dinâmico do conversor e INL contribuem fortemente para o aparecimento de distorção harmónica no conversor durante a conversão de sinais. 

No caso de se utilizar uma sinusóide perfeita como sinal de entrada, a distorção harmónica é verificada em valores de frequência do espectro que são múltiplos inteiros da frequência fundamental da sinusóide. A amplitude destas frequências, ainda num caso de uma sinusóide perfeita, depende da amplitude da frequência fundamental, e vai diminuindo à medida que se avança no espectro para frequências superiores. A amplitude das harmónicas é normalmente dada relacionando, em dB, o seu valor com o valor da frequência fundamental.

A Distorção Harmónica Total (THD) é a soma do valor RMS de todas as harmónicas no espectro do sinal de saída obtido através do algoritmo da FFT. Por definição da THD, todas as harmónicas seriam realmente somadas, mas devido à amplitude de valor muito pouco significativo das harmónicas de ordem superior, apenas são somadas as harmónicas de ordem inferior. Numa sinusóide perfeita, basta somar até à 3ª ordem, no entanto pode ser necessário incluir mais alguns valores das harmónicas seguintes.

Temos então que a THD é dada pela expressão [5]:

    				( 3‑35)
Onde Afin(RMS) é o valor RMS da amplitude da frequência fundamental, e An.fin(RMS) é o valor RMS da amplitude das harmónicas, começando na de ordem n=2 até à harmónica de ordem n=i. 

A melhor forma de escolher a ordem máxima que deve ser incluída passa pela observação do espectro conseguido através da FFT e observar quais as harmónicas que possuem valores significativos e qual a sua ordem. Deve existir o cuidado de não incluir os pulsos de amplitude elevada relativos a frequências que não são múltiplas da frequência fundamental, originados principalmente por ruído.

A partir do espectro da FFT, o valor de THD em dB pode também ser obtido através da expressão [5]:

		( 3‑36)
Na análise da FFT usa-se o termo bin (contentor) ao registo vertical correspondente a uma determinada frequência por esta conter toda a energia correspondente a essa frequência. 

Ampliando o gráfico da FFT (Figura 3‑21), vemos que a amplitude dos bins na proximidade da harmónica analisada, são considerados dependentes desta, e não como tendo origem em ruído ou distorção, pelo que a amplitude dos bins próximos é somada à amplitude da harmónica analisada, sendo considerados parte desta.


[bookmark: _Ref301280502][bookmark: _Toc308615907]Figura 3‑21 – Representação do espectro próximo de uma harmónica.
Em contrapartida, estes bins, incluindo os da frequência fundamental, não são considerados para a determinação da potência total devida ao ruído e à distorção, necessária para o cálculo do SNDR.
[bookmark: _Toc308615813]Ratio sinal/ruído e distorção (SNDR)
O SNDR (Signal to Noise Distortion Ratio), muitas vezes também designado por SINAD, representa o ratio entre a amplitude RMS do sinal e a soma da amplitude RMS do ruído com as harmónicas iniciais da THD, normalmente da 2ª até à 5ª ordem). 

O SNDR em dB´s permite avaliar a qualidade da gama dinâmica de um conversor A/D e é dado por [5]:

	   ( 3‑37)
[bookmark: _Toc308615814]Número efectivo de bits (ENOB)
Outra das características que se utiliza muitas vezes na análise dinâmica de um conversor é o número efectivo de bits (ENOB), que serve de indicador global da acuidade do conversor A/D, para determinadas frequências de sinal de entrada e de amostragem. 

O ENOB do conversor é calculado através da expressão seguinte, em que N é o número de bits [5]:

    		( 3‑38)
O ENOB pode no entanto ser obtido através dos dados digitais de saída do conversor, usando o SNDR e relacionando-o com o valor do SNR ideal, através da expressão [5]:

	   			( 3‑39)
Temos no entanto de ter em consideração que o SNR ideal se baseia numa distribuição uniforme de códigos, que tipicamente não existe na realidade. Num conversor ideal, o ruído é apenas originado pelos erros de quantização. /Nos conversores reais, no entanto, as fontes de ruído são diversas, tais como, os erros de não-linearidade, erros de Jitter e códigos de saída em falta. O ruído da tensão de referência Vref e originado na fonte de alimentação também afecta o valor do ENOB. 

O valor de ENOBFS relativo à frequência fundamental é dado pela expressão [5]:

	      ( 3‑40)
Ou ainda [5]:

			( 3‑41)
[bookmark: _Toc308615815]Gama dinâmica livre de distorção (SFDR)
A gama dinâmica livre de distorção (SFDR) refere-se à gama de potência de sinal de saída, no espectro da FFT, livre de distorção, isto é, desde o valor da potência da frequência fundamental até ao bin de distorção mais elevado na restante gama de frequências do espectro. O SFDR indica a gama dinâmica utilizável do conversor livre de distorção.



[bookmark: _Toc308615908]Figura 3‑22 – Determinação do SFDR no espectro da FFT [4].

O seu valor é dado pelo ratio entre a amplitude RMS da frequência fundamental (bin mais elevado no espectro da FFT) e a amplitude RMS do bin correspondente à distorção mais elevado do restante espectro de frequências considerado. 

Num conversor cujo design foi bem concebido, o bin de distorção mais elevado corresponde a uma harmónica da frequência fundamental.

O valor do SFDR em dBc´s, relativo à frequência fundamental é então dado pela expressão [5]:

			( 3‑42)
O valor do SFDR em dBFS´s, relativo à escala completa é dado por [5]:

			( 3‑43)

[bookmark: _Toc308615816]Gama dinâmica (DR)
A gama dinâmica de um conversor (DR – Dynamic Range), corresponde ao ratio entre a amplitude máxima e a amplitude mínima detectável, no sinal de entrada. O DR é obtido através da expressão [5]:

		( 3‑44)
[bookmark: _Toc308615817]Largura de banda na máxima potência (BWFP)
 A largura de banda na máxima potência (BWFP – Full Power Bandwidth) pode ser definida de duas formas:

Como a frequência na qual o ganho sofre uma atenuação de 3dB relativamente ao ganho em DC para um sinal de entrada de escala completa.
Calculado através do Slew Rate (SR) da amostragem. O BWFP, neste caso, é a frequência do sinal sinusoidal de entrada para a qual a máxima alteração do seu valor iguala o valor do SR.	

Assim o BWFP pode ser calculado através da expressão [4]:

				( 3‑45)
Em que VFS  é a escala completa do conversor e SR é o valor de Slew Rate do S/H,
num conversor com a escala a variar entre -Vref  e -Vref, VFS  = 2 Vref.
[bookmark: _Toc308615818]Slew Rate (SR)
SR é a abreviatura de Slew Rate, que representa a máxima inclinação da rampa no sinal de saída do S/H, quando este se encontra na fase de amostragem (Figura 3‑23). O seu valor depende do valor do condensador de amostragem e afecta o BWFP e o tempo de aquisição da amostra do S/H.


[bookmark: _Ref301365073][bookmark: _Toc308615909]Figura 3‑23 – Representação do Slew Rate [4].
[bookmark: _Toc308615819]Tempos e atrasos na amostragem e retenção
Tempo de Abertura
Tempo de Abertura ou Aperture Time representa o tempo entre a ordem de início do modo de retenção e o momento em que efectivamente o sinal de entrada se pode considerar desconectado do condensador de amostragem. Inclui o tempo entre a ordem de início de retenção e o início do corte do transístor de comutação (Figura 3‑24). O tempo de abertura não limita a frequência máxima de uma sinusóide de entrada, porque não afecta a amplitude ou frequência, apenas se manifesta como mudança de fase.

Tempo Efectivo de Abertura
O Tempo Efectivo de Abertura ou Efective Aperture Time é o tempo entre a ordem lógica de início do período de retenção e a estabilização do valor de tensão retida no condensador de amostragem (Figura 3‑24).  



[bookmark: _Ref301365032][bookmark: _Toc308615910]Figura 3‑24 – Representação do Tempo de Abertura [4].

Jitter de Abertura
O Jitter de Abertura ou Aperture Jitter, deriva da incerteza em torno do Tempo de Abertura que não termina em intervalos exactos, podendo variar o tempo efectivo de fim (Figura 3‑25 – área a vermelho). Esta incerteza origina ruído que se sobrepõe ao comando de retenção, afectando a sua actuação efectiva.



[bookmark: _Ref301364914][bookmark: _Toc308615911]Figura 3‑25 – Representação do Tempo de Jitter [4].
O Jitter de Abertura é normalmente dado por um valor que representa o desvio standard no Tempo de Abertura. O Jitter limita a frequência máxima da sinusóide do sinal de entrada que pode ser amostrada de forma correta. Para que não afecte a saída, o sinal de entrada não pode mudar em amplitude mais de ½ LSB durante o Tempo de Jitter. 

Para um sinal de entrada V tal que [4]:

				   ( 3‑46)
temos que o Tempo de Jitter tem de ser inferior a [4]:

			( 3‑47)
em que A é a amplitude de metade do sinal de escala completa e taj é o Tempo de Jitter. Como ½ LSB é dado por A/2N, temos que a frequência máxima para a qual o ruído devido ao Jitter não afecta a conversão é dada por [4]:

				( 3‑48)
É no entanto necessário ter em atenção que a frequência de amostragem tem de ser pelo menos 2 vezes superior à frequência do sinal para cumprir o critério de estabilidade de Nyquist, factor a ter sempre em conta num conversor A/D.

Se aplicarmos como sinal de entrada um coseno Vi à frequência fi, obtemos uma sequência de n amostras dadas por [4]:

			   ( 3‑49)
Como o instante de amostragem real é diferente do instante de amostragem ideal devido ao Jitter, O erro de Tempo de Jitter δ dá-nos um erro no valor da amostra retida que é dado por [4]:

		   ( 3‑50)
Se δ for uma distribuição Gaussiana aleatória de média zero e desvio standard σT, a potência deste erro é dada por [4]:

				   ( 3‑51)
O erro devido ao Jitter de amostragem é proporcional à amplitude do sinal de entrada e é mais significativo para amplitudes maiores. 

[bookmark: _Toc308615820]Transição de amostragem para retenção no S/H
Transferências de carga nos Condensadores
A transferência de carga é a quantidade de carga transferida para o condensador de amostragem durante a abertura do interruptor. É causado por acoplamentos capacitivos entre o condensador de amostragem e a Gate do transístor que efectua a comutação. 

Devido a esta transferência de carga, obtém-se um ressalto no valor da tensão amostrada no condensador que se reflecte na saída. A este ressalto dá-se o nome de degrau de retenção (Figura 3‑26).



[bookmark: _Ref301375502][bookmark: _Toc308615912]Figura 3‑26 – Representação do degrau de retenção [4].

O valor do degrau de retenção pode ser determinado através da carga Q transferida para o condensador de amostragem, usando a expressão [4]:

		   			( 3‑52)
Aumentando a dimensão do condensador de amostragem, conseguimos reduzir a influência da carga transferida, no entanto, o tempo de aquisição do sinal de entrada na fase de amostragem é aumentado e isso deve ter tido em conta. 

Nos conversores A/D, o degrau de retenção não pode ser superior a ½ LSB.

Tempo de estabelecimento do modo de retenção
O tempo de estabelecimento do modo de retenção é o tempo desde o comando lógico de retenção até que o sinal de saída estabilize dentro de um margem de erro definida, normalmente entre 0,01 e 1% numa entrada a degrau de escala completa. 

Nos conversores A/D o tempo de estabelecimento deve estar concluído durante o tempo necessário para o sinal de entrada variar em ½ LSB.

A soma do tempo de aquisição, do tempo de retenção, do tempo de conversão e do tempo de estabelecimento do modo de retenção determinam o valor máximo do tempo de amostragem do circuito de S/H [4]:

			  	    ( 3‑53)
A amplitude máxima do transitório de estabelecimento do modo de retenção é muitas vezes uma das especificações de um conversor A/D. 
[bookmark: _Toc308615821]Transição de retenção para amostragem no S/H
Tempo de Aquisição
 O Tempo de Aquisição é o tempo máximo necessário para adquirir uma nova amostra do sinal de entrada. 

A amostra considera-se adquirida quando o seu valor da tensão no condensador de amostragem estabiliza dentro de uma margem de erro definida nas especificações do controlador, que pode variar normalmente entre 0.01 e 1%, mas que nunca pode exceder ½ LSB. 

O tempo de aquisição depende do valor do condensador de amostragem de forma directa, o que em conjugação com a influência contrária do degrau de retenção, obriga a um dimensionamento ponderado e equilibrado do condensador de amostragem de modo a que nenhum dos efeitos excede as margens definidas.
[bookmark: _Toc308615822]Consumo de Energia
Uma das formas de avaliar um conversor é pela energia consumida por conversão (Figura 3‑27), que é dada pela expressão [4]:

			   ( 3‑54)
em que P é a potência dissipada, BW é a largura de banda do sinal, e SNDR é o ratio de distorção sinal/ruído. 

Este factor tem vindo a sofrer uma evolução muito positiva ao longo do tempo, com uma redução do consumo de energia por conversão, conseguida na base da melhoria do design e de avanços tecnológicos. 

A Figura de Mérito (F.o.M. – Figure of Merite) pode ser obtida através de: 

			    		( 3‑55)
Ou ainda por:

		  ( 3‑56)
            [image: ]
[bookmark: _Ref302225201][bookmark: _Toc308615913]Figura 3‑27 – Consumos típicos de energia por aplicação dos conversores A/D [4].

[bookmark: _Toc308615823]CONVERSOR PIPELINE NO SIMULADOR SCALES
Neste capítulo é apresentada uma descrição da estrutura básica do conversor Pipeline usado no simulador SCALES, dos erros associados a este tipo de conversor, em complemento aos erros descritos no Capítulo anterior, e dos seus efeitos.

Num conversor Pipeline, o processo de quantização está distribuído ao longo da cadeia de estágios, uma arquitectura que permite elevadas resoluções e velocidades de conversão. No simulador SCALES os estágios simuláveis possuem resoluções de 1.5, 2.5 ou 3.5 bits, e podem ser simulados até ao máximo de 16 estágios encadeados mais a Flash final, que pode possuir 2 ou 3 bits de resolução.
[bookmark: _Toc308615824]Estrutura do conversor Pipeline simulado
Um conversor Pipeline simulado em SCALES (Figura 4‑1), é constituído por diversos estágios em série que podem possuir diversas resoluções que como já vimos, no caso do simulador SCALES, podem ser de 1.5, 2.5 e 3.5 bits. 



[bookmark: _Ref301398066][bookmark: _Toc308615914]Figura 4‑1 – Topologia do conversor Pipeline do simulador SCALES. 
Um algoritmo de correcção digital do código (RSD) é implementado de modo a reduzir a hipótese de erros de offset com origem nos comparadores afectem a linearidade do conversor. Este algoritmo utiliza um bit redundante r que é adicionado ao número total de bits Bi do estágio.

Todos os estágios possuem o bit de redundância (r = 1), excepto a Flash final que não possui redundância (r = 0). Cada estágio possui Bi + r bits de resolução, em que Bi representa a resolução efectiva do estágio e r representa o bit de redundância.

No simulador SCALES, utiliza-se tensões de referência, nos patamares superior e inferior de, respectivamente, +Vref  e -Vref.

Os estágios individuais são por sua vez constituídos por dois elementos fundamentais:

Um sub-ADC, construído basicamente com um conversor Flash que efectua a quantização do sinal que entra no estágio.
Um conversor DAC com amplificação (Multiplying DAC, ou MDAC), que converte a informação digital saída do sub-ADC num sinal analógico, o subtrai ao sinal de entrada para calcular o erro, e que amplifica este erro (resíduo) de modo a determinar o seu valor com recurso aos andares seguintes.

A resolução N de um conversor A/D Pipeline com k estágios de m diferentes resoluções individuais Bj , em que Bk é a resolução do último estágio (Flash final), é dada por:

				( 4‑1)
[bookmark: _Toc308615825]Estágio de 1.5 bits
Como exemplo iremos apenas apresentar o estágio de 1.5 bits, já que os estágios de 2.5 e 3.5 funcionam de forma idêntica, com o correspondente aumento do número de componentes tais como o número de condensadores de amostragem Cs e o número de comparadores e consequente número de níveis de tensão no divisor de tensão.

O diagrama da Figura 4‑2 apresenta um estágio de 1.5 bits com indicação das áreas correspondentes ao sub-ADC e ao MDAC. O diagrama inclui também o controlo lógico de cálculo dos erros de calibração, com o comando dos interruptores associados, e o condensador Caux usado apenas durante esse mesmo cálculo de erros de calibração. 

A posição φC nos interruptores é comandada pela lógica de cálculo de erros de calibração durante o arranque do conversor simulado em SCALES, e apenas se tiver sido activada a opção de calibração. Durante o período de funcionamento normal, o condensador Caux fica sempre com a armadura inferior ligada à massa.

[image: ]
[bookmark: _Ref301398119][bookmark: _Toc308615915]Figura 4‑2 – Estágio de 1.5bits no simulador SCALES. 
[bookmark: _Toc308615826]sub-ADC 
O sub-ADC que se encontra num estágio de um conversor Pipeline é na prática um conversor A/D do tipo Flash. 

O conversor Flash já foi descrito no Capítulo 3 pelo que nos limitamos aqui a analisar um exemplo para um conversor sub-ADC num estágio de 1.5 bits, como exemplo.

Num estágio de 1 bit, como o número de comparadores num conversor Flash é de 2N-1, teríamos apenas 1 comparador. 

Como no simulador SCALES se efectua a correcção digital do código de saída temos em cada sub-ADC um comparador extra, e passamos a ter, neste caso um estágio de 1.5 bits. A estrutura de um sub-ADC de 1.5 bits está representada na Figura 4‑3.

[image: ]
[bookmark: _Ref301290418][bookmark: _Toc308615916]Figura 4‑3 – Sub-ADC de um estágio de 1.5 bits usado no simulador
A saída deste sub-ADC é dada da seguinte forma:

				( 4‑2)
Note-se que apesar termos dois bits na saída, não é usada a combinação 11, já que a esta opção corresponderia a combinação impossível numa situação real de Vin menor que −Vref /4 e maior que Vref /4. 

Da ausência desta combinação, resulta a origem do nome dado a este tipo de estágio, já que o valor real da resolução é de:

				( 4‑3)
[bookmark: _Toc308615827]MDAC (Multiplying DAC) 
O MDAC tem a função de calcular o resíduo do estágio e amplificá-lo antes de o entregar ao estágio seguinte. É constituído ele próprio por três componentes com funções distintas, mas que se complementam. 

O primeiro elemento é um conversor sub-DAC (conversor D/A – que converte sinais digitais em sinais analógicos). Este conversor tem como função converter a saída Dout proveniente do sub-ADC num sinal analógico que se vai subtrair no segundo elemento, o S/H, através dum conjunto de condensadores comutados, ao sinal de entrada do estágio. 

Obtemos assim a diferença entre o sinal de entrada e o valor digital determinado no sub-ADC, que é designado por resíduo do estágio. 

Este resíduo é finalmente amplificado no terceiro elemento, o amplificador, antes de ser aplicado como sinal de entrada no estágio seguinte.

Funcionamento do MDAC
O funcionamento do MDAC divide-se em duas fases distintas [2]:

Fase de amostragem, em que o sinal de entrada é amostrado pelos condensadores comutados.

Fase de retenção, em que ao valor do sinal retido nos condensadores Cs vai ser subtraído o valor digitalizado pelo sub-ADC e novamente convertido para um sinal analógico no sub-DAC.

Fase de amostragem (φ1): na fase de amostragem representada na Figura 4‑4, um sinal de entrada Vin é aplicado aos condensadores Cs e Cf, cujas armaduras inferiores são ligadas à massa, ao mesmo tempo que o sub-ADC converte o mesmo sinal num sinal digital. 

O valor final do sinal retido será o valor do sinal de entrada, afectado dos erros já descritos, como a transferência de carga, no momento em que termina o Tempo de Abertura.


[bookmark: _Ref301459580][bookmark: _Toc308615917]Figura 4‑4 – Fase de amostragem num estágio de 1.5 bits.
Fase de retenção (φ2): durante a fase de retenção (Figura 4‑5), a armadura inferior do condensador Cf é ligada em modo de realimentação à saída do ampop. Às armaduras inferiores dos condensadores de amostragem Cs, que no caso deste estágio de 1.5 bits é apenas um, é ligado um potencial definido pelo sub-DAC, que está dependente do código binário digitalizado pelo sub-ADC para a mesma amostra. O potencial aplicado a cada condensador Cs pode tomar os valores de +Vref, 0 ou –Vref, consoante o código digital na entrada do sub-DAC.



[bookmark: _Ref301459897][bookmark: _Toc308615918]Figura 4‑5 – Fase de retenção num estágio de 1.5 bits.

Num estágio de 1.5 bits, em que existe apenas um condensador de amostragem, a tensão na saída do sub-DAC é subtraída ao sinal de entrada Vin de forma que a tensão de saída do estágio, o resíduo dessa subtracção, é tal que [2]:

			( 4‑4)
O resíduo de um estágio de 1.5 Bits ideal está representado na Figura 4‑6, com indicação do código binário saído do sub-DAC.


[bookmark: _Ref301461647][bookmark: _Toc308615919]Figura 4‑6 – Resíduo de um estágio de 1.5 bits.
A forma genérica de calcular a tensão analógica de saída de um estágio, normalmente designada por resíduo, é dada por [4]:

[bookmark: _Ref301445154]				( 4‑5)
em que Di é um número inteiro correspondente à saída digital Bi do sub-ADC com [4]:

			( 4‑6)
O Ganho ideal G é dado por [4]:

			( 4‑7)
em que n é o número de condensadores de amostragem Cs do estágio, r é o valor do bit redundante para correcção digital, e o seu valor 2 é de 2 para um estágio de 1.5 bits, de 4 para 2.5 bits e de 8 para 3.5 bits. O ganho real Gi, diferente do Ganho ideal devido ao mismatch dos condensadores é dado pela expressão seguinte, em que n = (2N – 1), correspondente ao número de condensadores de amostragem de um estágio [4]:

				( 4‑8)
e Di também é dado por [4]:

				( 4‑9)
em que m é um factor multiplicativo para cada um dos condensadores Cs, igual a +1, 0 ou -1, dependendo do valor da saída digital do sub-ADC (Bi +r), e seguindo as seguintes condições [4]::

			( 4‑10)
a equação de Vout pode ser reescrita na forma [4]:

		( 4‑11)
No entanto, além do mismatch dos condensadores, várias não-idealidades afectam o cálculo do resíduo tais como:

Não-idealidades no amplificador
Transcondutância gm finita
Corrente máxima de saída Imax
Resistência de saída r0
Capacidade parasita na entrada Cpar
Tensão de offset Vos
Mismatch do valor dos condensadores Cs e Cf
Mismatch na tensão de referência Vref
Erros de temporização na amostragem
Injecção de carga proveniente dos interruptores

Algumas dessas não-idealidades, representadas na Figura 4‑7, diagrama simplificado de um MDAC genérico que inclui as diversas fontes de erro, foram comtempladas no simulador SCALES.


[bookmark: _Ref301456056][bookmark: _Toc308615920]Figura 4‑7 – Diagrama simplificado de MDAC genérico com fontes de erro.

[bookmark: _Toc308615828]Erros em conversores Pipeline
A maioria dos erros que afectam um conversor A/D Pipeline tem origem no MDAC. A análise dos erros neste bloco é fundamental no sentido de desenvolver algoritmos de calibração que incrementam a performance do conversor Pipeline. Além do ruído kT/C, os erros de três áreas do MDAC são dos mais importantes e são eles: 

Erros originados nos condensadores
mismatch dos condensadores
Injecção de carga
Erros nos tempos de amostragem
Tempo de estabelecimento
Tempo de Jitter
Erros no Ampop:
Offset
GBW limitado
Slew Rate
Ganho de malha aberta finito
Ganho DC não linear
[bookmark: _Toc308615829]Erros de offset 
Algumas fontes comuns de erros de offset num conversor Pipeline são o offset e o ganho finito do ampop, o offset dos comparadores do sub-DAC e o offset originado no sub-DAC. Outra fonte de erros de offset é a injecção de carga nos condensadores de amostragem, originada no desligamento dos interruptores. 

O offset dos comparadores é actualmente de importância muito relativa, com a utilização da técnica RSD de correcção digital do código de saída do Pipeline com o auxílio de um bit redundante por estágio. O offset na saída do sub-DAC não está incluído na saída digital do estágio pelo que não pode ser corrigido digitalmente. Num estágio com redundância, o valor máximo admitido de offset nos comparadores é dado pela expressão [4]:

				( 4‑12)
O valor do offset no ampop VosC, por seu lado, é evidenciado na entrada negativa. Na fase de amostragem, Cs e Cf ficam ligados à massa directamente e o offset do ampop não influencia a sua carga. Na fase de retenção, no entanto, o efeito do offset do ampop na saída é dado por [4]:

			( 4‑13)
O efeito do offset total na saída de um estágio de 1.5 bits é mostrado na Figura 4‑8.



[bookmark: _Ref301475579][bookmark: _Toc308615921]Figura 4‑8 – Efeito do offset no resíduo de um estágio de 1.5 bits.
[bookmark: _Toc308615830]Erros de ganho 
O erro de ganho é um factor multiplicativo que afecta o sinal de entrada. Num conversor A/D Pipeline a fonte mais comum de erro de ganho é o mismatch dos condensadores, descrito mais adiante, e sinais discretos mal estabelecidos na amostragem. O estabelecimento incompleto do sinal amostrado cria um erro de ganho no sinal analisado. 
Uma outra fonte de erro de ganho é o mismatch da tensão de referência Vref, que pode ser afectada de um factor ∆. A tensão de referência é um sinal de muito baixa impedância que é aplicado em cada estágio do conversor Pipeline, mas o seu valor reduzido é quase negligenciável.


[bookmark: _Ref301477808][bookmark: _Toc308615922]Figura 4‑9 – Efeito do mismatch dos condensadores num estágio de 1.5 bits.
[bookmark: _Toc308615831]Erros de Ganho em malha aberta
Alguns erros estáticos também afectam a tensão de saída do estágio. O efeito do erro de ganho em malha aberta está representado no gráfico da Figura 4‑10.


[bookmark: _Ref301526920][bookmark: _Toc308615923]Figura 4‑10 – Efeito do ganho de malha aberta no resíduo de um estágio de 1.5 bits.

O ganho finito em malha aberta Ao do ampop e a capacidade parasita Cpar também afectam o valor de o sinal de saída do estágio. Assim, a saída Vout é dada nesta situação por [4]:

	( 4‑14)
Quando 1/AO ∙f >> 1, o último termo da equação anterior pode ser considerado aproximado a [4]:

					( 4‑15)
O Ganho DC finito Ao do ampop faz assim reduzir o ganho na função de transferência por um erro denominado eAo que é dado por [4]:

					( 4‑16)
em que f é o factor de realimentação dado por [4]:

				( 4‑17)
[bookmark: _Toc308615832]Erros de mismatch dos condensadores
Nos conversores A/D Pipeline, os erros de mismatch dos condensadores são uma das principais causas de não-linearidade na função de transferência do conversor, e têm como origem principal o a variação da capacidade dos condensadores Cf e Cs, cuja capacidade nunca tem o valor exacto pretendido naturalmente devidas ao processo tecnológico de fabricação do Circuito Integrado. 

O valor da divergência é dado em percentagem e está dependente da tecnologia CMOS utilizada. Para esse erro utiliza-se normalmente o termo em Inglês mismatch dos condensadores.

Se introduzirmos o mismatch dos condensadores na equação geral da saída do conversor, esta fica equacionada deste modo [4]:

	( 4‑18)
Na parte da equação que multiplica por Vin, o mismatch dá origem a um erro de ganho, como é visível na Figura 4‑9, enquanto que na parte que multiplica por Vref, dá origem a um erro na amplitude dos patamares de tensão nos comparadores.
[bookmark: _Toc308615833]Slew Rate do Ampop e Ganho de Largura de Banda GBW
Falhas originados na fase de estabelecimento do ampop podem dar origem a erros dinâmicos importantes e podem ser devidos a valores de Slew Rate (SR) finitos e de Ganho de Largura de Banda (GBW). 

Slew Rate
No início do modo de retenção, o ampop entra em processo transitório de estabelecimento do sinal, fornecendo na saída a corrente máxima Imax. Com o tempo, o transitório tende para se aproximar do valor real do sinal de entrada, sendo o estabelecimento apenas limitado pela transcondutância gm do ampop e a capacidade efectiva de carga CL.



[bookmark: _Toc308615924]Figura 4‑11 – Transitório de estabelecimento do sinal no ampop[4].
No que diz respeito às limitações impostas pelo Slew Rate, que ocupa normalmente 10 a 30% do tempo de estabelecimento (metade do período de amostragem T = 1 / fs), a capacidade efectiva de carga CL,H no modo de retenção, que tem de ser carregada e descarregada durante o tempo de estabelecimento, depende da carga dos condensadores na fase anterior de amostragem. 

No caso limite, a carga total é dada pela soma das cargas CL,total + Cf. Assim, o Slew Rate é dado por [4]:

				( 4‑19)
Em que CL,total corresponde a [4]:

				( 4‑20)
e em que Cout é uma capacidade parasita na saída do amplificador. A tensão de saída do estágio depende linearmente do SR, e no final da fase de retenção, será [4]:

				( 4‑21)
Durante o estabelecimento exponencial, a saída do estágio tende para o valor ideal V’out dado pela equação [4]:

			( 4‑22)
em que a frequência de canto a -3dB é dada por [4]:

			( 4‑23)
A capacidade efectiva de carga no modo de retenção CL,H de um MDAC com uma capacidade de carga CL é dada pela expressão [4]:

		( 4‑24)
Sendo assim, a frequência de canto a -3dB pode ser reescrita na forma [4]:

		( 4‑25)
Ganho de Largura de Banda - GBW
O tempo de estabelecimento exponencial ocupa cerca de 10 a 30% da fase de estabelecimento total e a sua máxima duração é de [4]:

					( 4‑26)
O erro de estabelecimento, ou erro de estabelecimento da saída do ampop no final da fase de retenção é dado pela expressão [4]:

					( 4‑27)
Assumindo a existência de um erro de ganho finito do ampop em DC eAo, o seu efeito sobreposto na função de transferência do estágio é dado pela seguinte equação [4]:

			( 4‑28)
em que V’out,i é a saída do estágio excluindo os erros aqui determinados  causados pelas limitações na performance do ampop. O efeito das limitações do ampop na saída do estágio está representado na Figura 4‑12.


[bookmark: _Ref301518069][bookmark: _Toc308615925]Figura 4‑12 – Efeito de erros de SR e GBW no resíduo de um estágio de 1.5 bits.

[bookmark: _Toc308615834]Ruído térmico kT/C
Ao contrário de outras fontes de erro nos conversores A/D Pipeline, o ruído não é afectado com a propagação de estágio para estágio. Devido à sua natureza aleatória, o ruído de um estágio é simplesmente somado ao ruído do estágio anterior. A aleatoriedade também torna muito difícil remover os efeitos de ruído num conversor A/D. 

As fontes mais comuns que originam ruído são o ruído térmico kT/C, ruído gerado em circuitos activos e ruído derivado da comutação dos interruptores.

O ruído térmico kT/C é o ruído térmico existente num sistema básico de condensadores comutados. A potência desse ruído é dada por [4]:

				    ( 4‑29)
O valor do SNR devido ao ruído térmico pode ser calculado da seguinte forma [4]:

				( 4‑30)
Em que VFS é o valor da amplitude de tensão de escala completa, que no caso do simulador SCALES é de 2Vref.

Em conversores A/D Pipeline de elevada resolução, a contribuição do ruído total kT/C do conjunto de todos os estágios permite definir a capacidade mínima dos condensadores e a amplitude da escala completa, dependente de Vref e do esquema utilizado de modo a não degradar o SNR abaixo do nível de ruído de quantização. 

O ruído gerado em circuitos activos como o ampop também deverá ser tido em conta no cálculo do SNR final.
[bookmark: _Toc308615835]Erro de Jitter
O relógio de amostragem é um dos componentes mais críticos do MDAC, já que as transições descendentes do relógio determinam o momento em que é efectuada a amostragem. 

Na verdade, variações incontornáveis no momento e no tempo de descida denominadas por Jitter de relógio ou incerteza na abertura não introduzem nenhum padrão fixo no espectro de saída mas degradam o SNR.

No caso de aplicarmos uma sinusóide como sinal de entrada com uma amplitude VFS /2 e uma frequência fi, um Jitter de amostragem com um desvio σa resulta num erro de valor de tensão RMS dado por [4]:

				      ( 4‑31)
que dá origem a uma potência de ruído na saída de  [4]:

			( 4‑32)
e que deve ser adicionada ao ruído de quantização, o que degrada o SNR.

O SNR devido ao Jitter é dado pela expressão [18]:

			( 4‑33)
em que [18]:

				   ( 4‑34)
O último estágio recebe do estágio anterior um sinal de estabelecimento exponencial quase constante. O Jitter do relógio de amostragem tem muito mais importância no primeiro estágio, que é o andar que efectua a amostragem do sinal analógico. Nos restantes andares já temos um sinal amostrado que não é sensível ao Jitter.. A saída de um estágio do Pipeline varia ao longo do tempo segundo [4]:

		  	   ( 4‑35)
[bookmark: _Toc308615836]SNR Total
Num determinado estágio i, o SNR total devido ao erro de Jitter, ao erro de quantização e ao ruído térmico é dado pela expressão [18]:

		     ( 4‑36)
[bookmark: _Toc308615837]Efeito dos erros na saída de um estágio
No simulador SCALES foram tidos em conta os diversos erros descritos como se pode observar na equação implementada no código [4]:

			( 4‑37)
Em que VosA é o offset do amplificador, eR é o erro devido a ruído térmico, eJ corresponde ao erro de Jitter, eAo é o erro de Ganho finito em malha aberta no amplificador e ets é o erro de tempo de estabelecimento.
[bookmark: _Toc308615838]Algoritmo RSD de correcção digital de erros
O algoritmo RSD de correcção digital de erros é um algoritmo que utiliza um sistema de codificação que recorre a um dígito redundante r em cada estágio de conversores A/D e que permite melhorar a acuidade na resolução de um estágio, controlando os erros de offset, desde que a sua amplitude não ultrapasse determinados limites dependentes do parâmetro r e da tensão Vref, e evitando a saturação da saída.

O algoritmo RSD pretende manter o valor do resíduo do estágio, mesmo que afectado de erros de offset, dentre da escala completa de saída do estágio (entre -Vref  e +Vref), evitando a saturação do sinal de saída.

Ao adicionar-se um bit redundante, aumenta-se a resolução em um bit mas com a particularidade de utilizarmos um nível de quantização a menos, como referido anteriormente. 

Na Figura 4‑13, podemos observar a diferença entre, a vermelho, a função de transferência de um estágio ideal de 2 bits (Bi=2, com r=0), e a azul a função de transferência de um estágio ideal de 2.5 bits (Bi=3, r=1). Nas diferenças entre os dois estágios, nota-se a passagem de quatro para seis níveis de quantização, mantendo no entanto o ganho com o valor de 4. 

Note-se também que para um sinal de entrada entre -1/8Vref e +1/8Vref, a saída do estágio de 2.5 bits se mantém limitada entre -1/2Vref  e +1/2Vref, o que permite cumprir o objectivo de evitar a saturação da saída do estágio, desde que, como já vimos, qualquer erro de offset não os limites toleráveis.


[bookmark: _Ref301906276][bookmark: _Toc308615926]Figura 4‑13 – Função de Transferência de estágios ideais de 2 e 2.5 bits.
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O efeito da correcção digital de códigos pode ser visualizado na Figura 4‑14, comparando a função de transferência de um estágio real de 2 bits, em que o erro de quantização se encontra afectado de um erro de offset Vos, e a função de transferência de um estágio de 2.5 bits, com o erro de quantização afectado do mesmo erro de offset. 

Como podemos observar também, num estágio de 2 bits o erro de offset dá origem à saturação da saída, situação que já não se verifica no estágio de 2.5 bits, onde, apesar de a saída ultrapassar o valor de tensão de ½Vref, esta já não satura.


[bookmark: _Ref301910916][bookmark: _Toc308615927]Figura 4‑14 – Efeito do offset em estágios de 2 e 2.5 bits.
O número de níveis de quantificação Q de um estágio pode ser obtido através da expressão  [4]:

					( 4‑38)
A localização destes níveis de quantização, relativamente ao valor de Vref, que corresponde à amplitude máxima pode ser determinada da seguinte forma em estágios com bit redundante r [4]:

				( 4‑39)
em que n é um número inteiro tal que  [4]:

			( 4‑40)
O número de diferentes códigos de saída do estágio é dado por [4]:

				( 4‑41)
A tensão máxima aceitável de offset é dada por [4]:

				( 4‑42)
Na prática, o offset máximo tolerável de um estágio pode ser dado por metade do valor de tensão entre dois níveis de quantização VQi,n sucessivos.

A Tabela 4‑1 apresenta as características básicas dos estágios para resoluções até 3.5 bits. 
[bookmark: _Ref301992800][bookmark: _Toc308615960]Tabela 4‑1 – Características básicas dos estágios
	Resolução do estágio
	r 
	Bi 
	Qi
	bi 
	nmax
	Níveis de quantificação 
VQi,n
	Bits de saída
Bi

	1 bit
	0
	1
	1
	2
	0
	0
	0; 1

	1.5 bits
	1
	1
	2
	3
	0
	±0,25
	 00; 01; 10

	2 bits
	0
	2
	3
	4
	1
	0; ±0,5
	00; 01; 10; 11

	2.5 bits
	1
	2
	6
	7
	2
	±0.125; ±0.375; ±0.625
	000; 001; 010; 011;
100; 101; 110

	3 bits
	0
	3
	7
	8
	3
	0; ±0.25; ±0.5; ±0.75
	000; 001; 010; 011;
100; 101; 110; 111

	3.5 bits
	1
	3
	14
	15
	6
	±0.0625; ±0.1875; ±0.3125; ±4375
±0.5625; ±0.6875; ±0.8125
	0000; 0001; 0010; 0011; 0100; 0101; 0110; 0111; 1000; 1001; 1010; 1011; 1100; 1101; 1110




A Tabela 4‑2 mostra-nos o método de construção do código final do Pipeline, com sobreposição do bit menos significativo de um estágio com o bit mais significativo do estágio seguinte (caso r=1), segundo o algoritmo RSD. 

Note-se que o bit menos significativo do último estágio, a Flash final, não é corrigido. O último estágio é normalmente constituído por um conversor Flash sem redundância (r=0).

O código de saída deste algoritmo vai depois ser calibrado e será efectuada ainda a correcção do erro de truncagem de códigos digitais, caso estes dois processos de correcção estejam implementados no conversor (Tabela 4‑2). 

[bookmark: _Ref301993039][bookmark: _Toc308615961]Tabela 4‑2 – Construção do código final com algoritmo RSD.
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[bookmark: _Toc308615839]TÉCNICAS DE CALIBRAÇÃO DE CONVERSORES PIPELINE
A calibração dos conversores A/D Pipeline pode ser efectuada seguindo várias metodologias que podem ser baseadas na análise e correcção dos erros no mundo analógico ou no mundo digital, e em que a medição dos erros pode ser efectuada antes do processo normal (Foreground Calibration) de conversão de sinais ou em simultâneo com esse processo (Background Calibration), seguindo diversas técnicas. As diversas metodologias de calibração podem ser classificadas de diversas formas mas o mais usual é organizá-las segundo os seguintes critérios:
Segundo o domínio da fase de correcção
Métodos de calibração analógica
Controlo da tensão de referência
Compensação de componentes (condensadores, resistências)
Compensação de offset nos comparadores
Técnicas dinâmicas de ajuste 
Métodos de calibração digital
Correcção digital dos dados de saída do Pipeline
Pode utilizar componentes analógicos na medição dos erros, até que pela natureza dos erros, a sua medição é sempre um processo misto analógico/digital.
Segundo o momento da correcção
Métodos de calibração em Background
Medição dos erros e tratamento dos dados de calibração são efectuados em paralelo com o processo de conversão, não interferindo neste. 
Métodos de calibração em Foreground
Requer uma fase de medição e tratamento de dados de calibração antes do processo normal de conversão.
A fase de calibração pode ser efectuada de diversas formas dependendo da metodologia: uma única vez no processo de fabrico, sempre que o conversor é ligado, ou periodicamente (esta última opção exige a paragem do processo normal de conversão)

As não-idealidades corrigidas pelas diversas metodologias de calibração incluem:
Variação da capacidade nos condensadores
Ganho finito e possivelmente não linear do amplificador
Variação da tensão de referência
Injecção de carga devida aos interruptores
Offset de comparadores e amplificador
[bookmark: _Toc308615840]Calibração digital do tipo “Foreground”
Os métodos de calibração classificados no tipo Foreground efectuam a medição dos erros de calibração no arranque do conversor, antes do processo normal de conversão. Os dados obtidos são posteriormente usados na correcção do código de saída do conversor. 

Os conversores com calibração do tipo Foreground recorrem sempre a uma zona de memória auxiliar que armazena os factores de correcção do código final de saída do conversor, determinados com base nos erros calculados. 

Os métodos Foreground têm como vantagem a determinação dos erros sem afectar o funcionamento do conversor e utilizam normalmente um reduzido número de componentes auxiliares., no entanto qualquer variação do valor dos erros (por exemplo devido à temperatura) não é conhecida do sistema e os valores não são actualizados, a não ser que se efectue uma paragem temporária do processo de conversão normal, o que pode ser crítico nalgumas aplicações.
[bookmark: _Toc308615841]Calibração digital do tipo “Background”
Os problemas descritos para a calibração do tipo Foreground de conversores A/D podem ser eliminados nas técnicas do tipo Background. Nestas técnicas, a determinação dos erros de calibração decorre em simultâneo com o processo normal de conversão e o valor dos erros é constantemente actualizado. No entanto, exige normalmente um maior número de componentes auxiliares o que faz aumentar a área de implementação e o consumo do conversor.
[bookmark: _Toc308615842]Métodos de calibração analógica
[bookmark: _Toc308615843]Calibração por ajuste do valor do condensador
Esta é uma das primeiras técnicas a ser usada na calibração de conversores A/D. A calibração é habitualmente efectuada apenas uma vez durante o processo de fabrico (normalmente na fase de testes) e baseia-se numa rede de condensadores que são ligados de forma a que o seu valor final de aproxime o mais possível do valor desejado. 

Pode-se recorrer à utilização de condensadores externos ao Circuito Integrado de modo a efectuar essa calibração nos equipamentos onde o conversor é usado.

Um condensador, seguindo esta metodologia, não é constituído por um só elemento, mas por um ou vários elementos que formam o corpo principal e mais alguns elementos de capacidade mais reduzida que são activados ou desactivados até que se obtenha uma capacidade total o mais próxima possível do valor desejado. Efectua-se a medição do ganho com os elementos principais e corrige-se com os elementos secundários.

Existem no entanto técnicas dinâmicas de calibração (Figura 5‑1) por ajuste do valor do condensador durante o funcionamento do conversor, mas exigem sempre a paragem temporária do processo normal de conversão [9]. 
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[bookmark: _Ref302142779][bookmark: _Toc308615928]Figura 5‑1 – Calibração por ajuste dos condensadores [9].
[bookmark: _Toc308615844]Calibração por cancelamento de offset
Nesta metodologia, que é sempre do tipo Background, utiliza-se normalmente um circuito de cancelamento de offset do comparador com recurso a técnicas que ajustam o seu valor (Figura 5‑2). Esse cancelamento pode também ser efectuado apenas uma vez no processo de fabrico ou pode ainda recorrer à utilização de componentes analógicos externos ao Circuito Integrado [9].


[bookmark: _Ref302217068][bookmark: _Toc308615929]Figura 5‑2 – Calibração por cancelamento de offset [9].
[bookmark: _Toc308615845]Calibração pela média dos erros de condensadores
Esta técnica (Figura 5‑3) utiliza condensadores auxiliares C1 e C2, e durante o processo de conversão, efectua a comutação destes dois condensadores de modo a que uma determinada variação ∆ se anule na fase de decisão [10].


[bookmark: _Ref302217092][bookmark: _Toc308615930]Figura 5‑3 – Calibração pela média dos erros dos condensadores [10].
[bookmark: _Toc308615846]Calibração digital
[bookmark: _Toc308615847]Calibração por algoritmo PBA (Precision Bootstrapping Algorithm)
Esta é uma técnica de calibração estática que funciona em modo Foreground (Figura 5‑4). Baseia-se na utilização de uma tensão DC mas o processo de controlo é complexo. Com esta técnica consegue-se melhorias de performance a nível de INL, se bem que possam continuar a ocorrer erros de DNL e de monotonia [11].


[bookmark: _Ref302217209][bookmark: _Toc308615931]Figura 5‑4 – Calibração por PBA (Precision Bootstrapping Algorithm) [11].

[bookmark: _Toc308615848]Calibração por tabela de espaço de estados dos erros
É também uma técnica de calibração dinâmica do tipo Foreground (Figura 5‑5). Utiliza uma tabela de espaços de estados e recorre a um sinal analógico sinusoidal de amplitude variável incrementada em passos sucessivos deixando elementos da tabela de espaços de estados por preencher correspondentes a sinais de frequências e amplitudes elevadas, a que correspondem normalmente erros de maior importância [12]. Esses elementos em falta são posteriormente preenchidos de forma estatística.



[bookmark: _Ref302217258][bookmark: _Toc308615932]Figura 5‑5 – Calibração por tabela de espaço de estados dos erros [12].
[bookmark: _Toc308615849]Calibração por sinal de entrada em rampa
Neste método, é aplicado um sinal em rampa na entrada do conversor para obter o INL do mesmo (Figura 5‑6). Os erros são posteriormente calculados pelo desvio em relação à função de transferência ideal de uma rampa [13]. 

Contudo, a utilização deste método exige que a rampa gerada tenha uma linearidade muito boa, com desvios de valor inferior à resolução do conversor A/D. Como alternativa pode ser gerada uma rampa com um conversor D/A muito linear. 

Neste método também, é necessário ter em conta o aumento da área total do conversor e o aumento da potência dissipada.
[image: ]
[bookmark: _Ref302217285][bookmark: _Toc308615933]Figura 5‑6 – Calibração por aplicação de sinal de entrada em rampa [13].
[bookmark: _Toc308615850]Calibração por medição dos erros de cada segmento
Este é o método em que se baseia em parte o processo de calibração implementado no simulador SCALES, e a sua aplicação está descrita de forma mais exaustiva no Capítulo seguinte. Este método foi inicialmente descrito por Seung-Hoon Lee e Bang-Sup Son [14] e a técnica utilizada consiste em determinar digitalmente o valor dos erros relativos a cada um dos condensadores de amostragem de cada um dos estágios em definidos para calibração, utilizando o restantes estágios do Pipeline posteriores ao estágio em calibração (Figura 5‑7). 
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[bookmark: _Ref302217329][bookmark: _Toc308615934]Figura 5‑7 – Calibração por medição dos erros de cada segmento [14].

O valor dos erros relativos a cada segmento e a cada estágio é depois armazenado numa tabela guardada numa zona de memória reservada para o efeito e os dados são posteriormente utilizados para a calibração digital do código de saída do Pipeline. Pode ser efectuada a média de várias medições sucessivas para maior precisão.

Os erros são determinados pelo cálculo do desvio originado em cada segmento em relação ao valor calculado do segmento anterior (Figura 5‑8), deslocando-se depois na fase de calibração do código de saída do Pipeline, os dados de cada segmento de modo a alinhá-lo com o segmento anterior, somando digitalmente o valor do erro calculado.
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[bookmark: _Ref302217371][bookmark: _Toc308615935]Figura 5‑8 – Determinação dos erros entre segmentos [14].
É normalmente suficiente calibrar os estágios iniciais do conversor A/D Pipeline pois o efeito dos erros dos estágios iniciais têm maior peso na não-linearidade da função de transferência do conversor.

Este método tem a vantagem de necessitar apenas de uma pequena zona de memória auxiliar e mais alguns interruptores, não aumentando de forma significativa o consumo e a área do conversor Pipeline.
[bookmark: _Toc308615851]Calibração por ajuste dinâmico de elementos
Este método utiliza um processo aleatório no cálculo dos erros de calibração (Figura 5‑9). O valor do factor de correcção capacitivo α modelado por uma sequência pseudo-aleatória PN e é atribuído dinamicamente tendo em conta a polaridade do sinal. Cada estágio calibrado possui o seu próprio módulo de calibração constituído pelo modulador PN e por um detector de polaridade (Figura 5‑10) [15].
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[bookmark: _Ref302217455][bookmark: _Toc308615936]Figura 5‑9 – Calibração por ajuste dinâmico de elementos [15].
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[bookmark: _Ref302217498][bookmark: _Toc308615937]Figura 5‑10 – Conceito de calibração por ajuste dinâmico de elementos [15].

[bookmark: _Toc308615852]Calibração com algoritmo LMS
Este método corrige as não-linearidades comuns a duas curvas de resíduos medindo a distância entre as duas respostas (Figura 5‑12). Recorre a um algoritmo estatístico complexo LMS (Least Mean Square) baseado no método dos mínimos quadrados para estimar as não-linearidades. Apenas os estágios iniciais necessitam de ser calibrados.
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[bookmark: _Ref302217607][bookmark: _Toc308615938]Figura 5‑11 – Calibração com algoritmo LMS
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[bookmark: _Ref302217540][bookmark: _Toc308615939]Figura 5‑12 – Determinação dos erros com algoritmo LMS
Esta técnica de calibração (Figura 5‑11) permite do tipo Background determinar os erros entre a saída do conversor A/D calibrado e dados de um conversor A/D de referência. Mantém constantemente actualizada uma tabela de parâmetros construída com base nos erros calculados, permitindo corrigir variações nos erros ao longo do tempo. Note-se que o conversor A/D auxiliar usado como referência funcionam com uma frequência de amostragem muito inferior à do conversor A/D principal.

[bookmark: _Toc308615853]Calibração Radix 2
Esta técnica (Radix 2 Calibration), representada na Figura 5‑13, é aplicada a estágios de 1.5 bits permite corrigir erros de mismatch dos condensadores, de ganho finito do amplificador e erros de estabelecimento linear [16].

Num estágio de 1.5 bits de um conversor A/D Pipeline temos um ganho nominal de 2. Os erros de ganho determinados por esta técnica permitem corrigir directamente qualquer desvio no valor nominal do ganho. Um código digital perfeito pode ser gerado por cálculo simples utilizando os valores das constantes S1 e S2 calculados para cada código individual e para cada estágio do Pipeline. 

[image: ]
[bookmark: _Ref302215939][bookmark: _Toc308615940]Figura 5‑13 – Calibração Radix 2 [16].
O algoritmo que permite determinar o valor da saída digital Y é dado por [16].:

				( 5‑1)
Para determinar S1, a entrada analógica do estágio é colocada a 0 e o bit de entrada é também forçado a 0. Nestas condições, S1 corresponde ao valor X. Do mesmo modo, S2 é determinado forçando o bit de entrada 1. Os valores finais das constantes S1 e S2 são obtidos após 2048 amostras sem truncagem de códigos digitais, efectuada apenas ao resultado final.



[bookmark: _Toc308615854]AMBIENTE DE SIMULAÇÃO SCALES
[bookmark: _Toc308615855]Linguagem de programação Python 2.6
A linguagem Python  é uma linguagem orientada a objectos de muito alto nível (Very High Level Language). Suportando programação modular e funcional em Python todos os elementos são objectos. Mesmo os tipos básicos são objectos. A linguagem é interpretada pelo Interpretador Python, sendo este Interpretador preponderante numa das características mais importantes em Python – a portabilidade entre diversas plataformas.
[bookmark: _Toc308615856]Descrição da linguagem
A linguagem Python possui uma sintaxe simples e intuitiva, que favorece a facilidade de leitura e interpretação do código fonte, tornando o desenvolvimento de programas nesta linguagem mais produtivo. 

O pacote básico desta linguagem inclui de raiz diversas estruturas de alto nível (listas, dicionários e outras) e além de diversas bibliotecas de módulos dedicados a áreas específicas (tratamento e manipulação de texto, controlo de tempos, funções matemáticas e algébricas, números complexos, funções estatísticas, etc…) além de bibliotecas de terceiros que podem ser adicionadas ao ambiente de trabalho (Módulos estatísticos, de simulação, de calculo vectorial avançado e outros). Além disso, possui também recursos disponíveis noutras linguagens, tais como: construtores, persistência, superclasses e unidades de teste.

A potabilidade entre plataformas permite criar o código fonte e compilar aplicações num determinado Sistema Operativo ou plataforma e utilizar directamente esse mesmo código fonte noutras plataformas, com outros Sistemas Operativos.

Python é uma linguagem de programação de código aberto (possui uma licença compatível com GPL (General Public License) [18].

A especificação da linguagem é mantida pela PSF - Python Software Foundation [19]. Além de ser utilizada como linguagem principal no desenvolvimento de software, o Python também é muito utilizado como linguagem de criação de pequenos programas que executam tarefas específicas no Sistema Operativo ou noutros programas informáticos (scripts), permitindo automatizar processos e adicionar novas funcionalidades, 

É possível integrar em Python outras linguagens, como a Linguagem C e Fortran. A linguagem Python apresenta muitas semelhanças com outras linguagens de Muito Alto Nível, como o Perl e o Ruby. 

A linguagem foi criada em 1990 por Guido van Rossum [20], no Centrum Wiskunde & Informatica (CWI) da Holanda e foi inicialmente utilizada apenas nos meios científicos por físicos e engenheiros. O Python é baseado noutra linguagem muito utilizada nessa década, o ABC. Actualmente, a linguagem expandiu a sua utilização e é aplicada na criação de software em áreas tecnológicas avançadas e em dispositivos móveis (telefones móveis, Smartphones, PDA´s) de alta tecnologia. 

A implementação oficial do Python é mantida como já foi referido, pela Python Software Foundation [19] e é escrita em C, e por isso, é também conhecida como CPython. Para a plataforma Windows, basta executar o instalador. Noutras plataformas, como por exemplo em Linux, o Interpretador da linguagem Python (Python Interpreter) e o próprio Python fazem já parte da das diversas distribuições existentes no mercado. 

No entanto, nalguns casos, pode ser necessário compilar e instalar o Interpretador através de pacotes (packages) livremente distribuídos na Internet. Existem também implementações de Python para .NET (IronPython [21]) e Java (Jython [22]). 
[bookmark: _Toc308615857]Ambiente de desenvolvimento
Existem muitas ferramentas de desenvolvimento para Python, como IDEs, editores e interpretadores por Linha de Comandos (shells), que aproveitam da capacidade interactiva do Python). 

Os programas IDE (Integrated Development Environments) integram várias ferramentas de desenvolvimento seleccionadas e integradas de forma a aumentar produtividade do programador. Os programas IDE incluem recursos como a utilização de cores distintivas no código fonte conforme o tipo de objecto, navegadores e comparadores de código, Linha de Comandos integrada e ajuda interactiva na construção do código, como por exemplo a conclusão automática de código (code completation).

No desenvolvimento do simulador SCALES, foi utilizado o IDE Eclipse [23] Versão 3.5.2 (incluído numa distribuição mais alargada de software com diversas ferramentas de desenvolvimento em ambiente Python – o Python(x,y) [24], V.2.6.5.3  e o NetBeans IDE [25], versão 6.7, mais utilizado noutras linguagens de programação, mas compatível com o Python após instalação de software adicional (plugin).

Existem também editores de texto especializados em código de programação, que possuem funcionalidades como definição de cores diferentes na sintaxe, exportação para outros formatos e conversão de texto. Estes editores suportam diversas linguagens de programação, entre elas o Python. Exemplos destes editores são o SciTE e o Notepad++. 

Programação por Linha de Comandos (Shell) é a designação dada aos ambientes interactivos para execução de comandos, que podem ser usados para testar pequenas porções de código. 

Os empacotadores são programas utilitários utilizados na criação de programas executáveis que incluem no pacote criado a Máquina Virtual Python, o Interpretador e outras bibliotecas de dependências, permitindo que o programa possa ser executado em plataformas sem instalação prévia do Python. 
O código criado é convertido em Bytecode de modo a poder ser executado pela Máquina Virtual Python (Figura 6‑1).

[image: http://upload.wikimedia.org/wikipedia/commons/3/38/Nt-bytecode.png]
[bookmark: _Ref302228557][bookmark: _Toc308615941]Figura 6‑1 – Interpretação do código-fonte e execução do programa em Python

[bookmark: _Toc308615858]Bibliotecas auxiliares
As bibliotecas auxiliares que foram adicionadas para a construção do código fonte do simulador SCALES, além do conjunto de bibliotecas que fazem parte do Python 2.6 original, foram:

Numpy – Biblioteca de cálculo vectorial avançado [26].
Pylab – Conjunto de módulos usado em Engenharia [27].
Scipy – Inclui módulos científicos, módulos estatísticos e representação gráfica [28].
PyQT4 – Construção de ambiente gráficos e manipulação de dados [29].
MatplotLib – Permite criar gráficos com base em código Matlab [30].
[bookmark: _Toc308615859]Ambiente Gráfico de Utilizador (GUI)
[bookmark: _Toc308615860]Topologias simuláveis de conversores Pipeline 
O ambiente de simulação SCALES permite simular conversores de sinais A/D Pipeline, com a topologia base descrita no Capítulo 4. Os estágios individuais podem ser definidos com resoluções seleccionáveis entre as opções disponíveis de 1.5, 2.5, e 3.5 bits e a Flash final pode possuir uma resolução seleccionável de 2 ou 3 bits.

No total, o conversor Pipeline simulado pode ser constituído com um mínimo de 1 estágio + Flash final até um máximo de 16 estágios + Flash final.

Estes valores são os valores definidos inicialmente como os valores que se enquadravam dentro da gama de topologias de Pipeline que era pretendido simular mas podem ser facilmente alterados no design do Interface de Utilizador, com o auxílio do QT designer. O código fonte principal do processo de simulação não precisa de grandes modificações excepto, fundamentalmente, no cálculo dos factores mi no MDAC.

O conversor Pipeline construído e simulado pode ou não ser calibrado, por opção. Caso não seja calibrado, são apenas apresentados os gráficos referentes ao processo de conversão sem calibração. Caso seja activada a calibração, os gráficos dos resultados com e sem calibração são apresentados na mesma janela, lado a lado, para facilitar a comparação.

Todos os dados de simulação e calibração são guardados em ficheiros com extensão .csv, facilmente editáveis, e que podem ser convertidos ou não, conforme as necessidades, para análise com outros programas.
[bookmark: _Toc308615861]Descrição geral
Na Figura 6‑2 é apresentada a janela principal do programa SCALES, disponível para o utilizador, com indicação de algumas áreas representando algumas funcionalidades do ambiente gráfico, que serão descritas no anexo B.
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[bookmark: _Ref300932077][bookmark: _Toc308615942]Figura 6‑2 – Ambiente Gráfico de Utilizador (GUI) do simulador SCALES
[bookmark: _Toc308615862]Sequência normal de operações
A sequência normal de configuração da simulação a executar e de operação do simulador SCALES é habitualmente executada com a seguinte sequência:

Definir parâmetros do sinal de entrada.
Definir parâmetros relativos às frequências.
Definir não-idealidades genéricas do Pipeline.
Definir número total de estágios.
Definir a topologia da Flash final (2 ou 3 bits).
Pressionar o botão BUILD para construir o Pipeline completo.
Definir topologia individual de cada estágio (1.5, 2.5 or 3.5 bits).
Definir parâmetros individuais dos estágios. Usar botão COPY com os parâmetros pretendidos seleccionados para configuração mais rápida)
Seleccionar a activação da calibração do Pipeline, caso se pretenda efectuá-la.
Definir número de estágios a calibrar, caso a calibração esteja activa.
Definir número de ciclos de calibração, caso a calibração esteja activa.
Pressionar o botão RUN para executar a simulação.
Pressionar o botão RESIDUES para apresentar o resíduo em cada estágio.
Pressionar o botão PLOT I/O, FFT, INL or DNL para apresentar graficamente os restantes resultados do Pipeline.

Os passos 1 a 11 podem ser excluídos quando se efectua o carregamento dos parâmetros a partir de ficheiros com extensão .csv previamente guardados. Os parâmetros podem ser também salvaguardados para ficheiros com extensão .csv em qualquer momento excepto durante a execução da simulação.

O anexo B apresenta uma descrição detalhada das funcionalidades e opções disponíveis no GUI do programa SCALES.
[bookmark: _Toc308615863]Técnica de Calibração Digital implementada
O método usado para calibração na aplicação SCALES de simulação de conversores ADC Pipeline é um método de calibração digital em que a leitura dos erros é efectuada em modo offline (normalmente designado por Foreground Digital Calibration) e baseia-se na conjugação do método descrito por Song [14] e no método descrito em [17].

Os métodos de calibração digital não requerem um acréscimo significativo de componentes, ao contrário dos métodos que efectuam a medição dos erros no mundo analógico, apenas sendo necessário alguns interruptores, uma pequena zona reservada de memória, e um andar lógico de controlo do ciclo de calibração e de adição dos dados de calibração aos dados de saída do Pipeline. 

Devido ao facto da tipologia base escolhida para o simulador incluir estágios de baixa resolução individual em termos de nº de bits (1.5, 2.5 ou 3.5 bits), a abordagem seguida por Song [14] foi modificada de modo a se conseguir um processo de calibração eficaz e adaptado às diversas estruturas de Pipeline que podemos construir com o simulador.

[bookmark: _Toc308615864]Descrição do processo de calibração
O processo de calibração é efectuado em modo offline, isto é, antes do processo normal de conversão do sinal de entrada analógico em informação digital.

O método descrito por Song [14] teve de ser modificado e adaptado devido aos problemas que se colocavam na calibração de estágios de 1,5 bits, caso fosse necessário efectuar calibração a este tipo específico de estágios (dificuldades relacionadas com a existência de apenas um condensador de amostragem Cs, que contraria o processo descrito). 

A alternativa passou por seguir um método muito semelhante [17], que efectua as medições necessários ao método de calibração em dois passos principais, com recurso a uma tensão de offset forçado. O modo de gerar esta tensão de offset não está descrito no texto, mas optamos pela utilização do condensador auxiliar Caux, que, como iremos observar, cumpre os objectivos pretendidos. 

Seja qual for o método usado para gerar a tensão de offset forçado, deve-se sempre evitar que a saída do amplificador para o  andar seguinte possa entrar em saturação (Vout maior que Vref ou menor que –Vref, na gama de tensões que usamos).

A menos que sejam usadas técnicas de correcção, a linearidade global do conversor ADC Pipeline é limitada pelos erros dos componentes nos pontos principais de transição de código. Num caso ideal, o agrupamento de todos os segmentos é supostamente linear. 

Num conversor ideal, se interligássemos os diferentes pontos de transição entre códigos, deveríamos obter uma recta, Na realidade, devido às não idealidades características dos circuitos e componentes implementados, obtêm-se desvios na transição entre códigos.
 
Se agruparmos os segmentos com o código digital de saída, verificamos que cada segmento se deslocou uma certa distância de uma linha recta ideal (Figura 6‑3, a)) os valores digitais de divergência medidos a partir da linha ideal podem ser definidos como erros de código (Figura 6‑3, b). Ou seja, cada segmento pode ser recolocado na linha recta ideal subtraindo digitalmente o deslocamento de cada saída digital que ocorre nesse intervalo (Figura 6‑3, c).
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[bookmark: _Ref300610146][bookmark: _Toc300612506][bookmark: _Toc300612834][bookmark: _Toc308615943]Figura 6‑3 – Princípio da calibração digital: a)Função de transferência num conversor ADC não calibrado; b)erros no código digital; c) Função de transferência após calibração [14]
Os deslocamentos são medidos digitalmente, com recurso aos andares do Pipeline posteriores ao andar em calibração, e armazenados na memória. Esses códigos de erro são posteriormente usados na calibração do código final. Os erros de calibração são obtidos calculando o desvio entre o valor do resíduo correspondente a um dado código e o valor do resíduo esperado para o código seguinte. A forma como esse erro é calculado depende do método de calibração utilizado, sendo no caso do programa SCALES usada uma tensão de offset forçada criada com um condensador auxiliar Caux.

O primeiro e importante passo que foi necessário efectuar foi a colocação do condensador auxiliar Caux no vector de condensadores do MDAC. Este condensador deve ser definido com um valor tal que o seja possível determinar directamente no mundo digital o modo como o seu valor afecta as medidas durante o processo de calibração.

Esse valor deve ser tal que não afecte de forma significativa o factor de realimentação do amplificador do andar MDAC, isto é, deve ter um valor muito inferior ao dos condensadores de amostragem Cs. Para o processo normal de conversão de sinal o Condensador Caux é sempre inibido ligando a sua base à massa. 

No primeiro teste deste processo de calibração digital, deve-se aplicar uma tensão de offset forçado na entrada do estágio sob calibração (que no caso do método que utilizamos é originada pelo condensador Caux) de modo a que o resíduo obtido na saída do estágio possua amplitude positiva (para valores de factor mi positivos correspondentes a amplitudes positivas do sinal de entrada), isto é, que seja superior ao ponto médio da gama de tensões de saída (dependente das características do Pipeline). 

Para cálculo de erros com valores negativos do factor mi, a tensão de offset forçado deve produzir um resíduo na saída do andar com amplitude negativa (abaixo do ponto médio da gama completa de tensões de saída).

Essa tensão de resíduo (tensão Vft, ou tensão de feedtrough) é convertida e medida pelos restantes estágios do Pipeline, obtendo-se um primeiro código digital da saída do Pipeline, que é armazenado numa memória temporária. Neste primeiro teste, todas as armaduras inferiores dos condensadores de amostragem Cs do estágio sob calibração são ligados à massa.

No segundo teste, o offset forçado que se utilizou no primeiro passo mantém-se (na prática Caux mantém a sua base ligada a +Vref ou –Vref, consoante o erro que se pretende medir no momento),  é activado um dos segmentos Cs ligando na sua armadura inferior o valor simétrico de tensão aplicada a Caux, e é efectuada uma nova medição com recurso aos restantes estágios do Pipeline. Mais uma vez é gerado um código digital. 

A diferença entre o código digital medido neste segundo teste e o código digital medido no teste anterior deverá ter um valor ideal igual ao valor exacto de metade da gama de tensões suportadas pelo estágio (com esse valor dado no seu equivalente digital). 

Qualquer divergência em relação ao valor ideal esperado corresponde ao erro originado na activação do segmento medido, que memorizamos para posterior calibração dos dados de saída do Pipeline durante o processo normal de conversão de sinais. No caso dos simulador SCALES a gama completa de tensões varia entre –Vref e +Vref, e sendo assim o valor ideal referido a considerar é igual ao valor digital de Vref,.

Este segundo teste é repetido (para os valores positivos e negativos do factor mi) tantas vezes quantos os segmentos (condensadores de amostragem Cs) o estágio sob calibração possui. 

A sequência de estágios a calibrar deve sempre iniciar-se no estágio que se encontra na posição mais avançada na sequência de estágios do Pipeline, de modo a que os erros obtidos durante a sua calibração (valor digital) sejam tidos em conta no cálculo dos erros dos estágios anteriores.

Esses erros calculados são cumulativos (os erros dos segmentos activos em cada estágio no processo de medição de uma amostra do sinal de entrada somam-se) e são um dos principais factores que afectam os dados digitais de saída e que obrigam à calibração.

Para obtermos valores reais das tensões que permitem calcular os erros para calibração, são efectuados vários ciclos no processo de modo a percorrer várias vezes todos os segmentos e que sejam medidas as tensões de saída aplicando na base de cada condensador de amostragem Cs, e de forma alternada, as tensões +Vref e –Vref,  de forma a que no final se obtenham os dados de calibração referentes a todos os condensadores de amostragem e a todos os andares que foram definidos pelo utilizador para calibração.
[bookmark: _Toc308615865]Descrição do processo utilizado no projecto
Na classe MainWindow, os dados recebidos através do interface de utilizador, são inicialmente tratados com recurso à função MDACdata de modo a construir uma base de dados com a informação relativa a todos os conversores MDAC pertencentes a cada um dos estágios. Esses dados serão utilizados tanto para o processo inicial de calibração como para o processo normal de conversão de sinais.

Para permitir a calibração, além da definição normal dos condensadores de amostragem Cs e do condensador de realimentação Cf, foi definido o condensador auxiliar Caux.
Optamos por defini-lo com um valor de 1/8 de Cs, cumprindo o objectivo de não afectar de forma significativa o factor de realimentação e de possuir no denominador uma potência de 2. Nesta fase, a função MultiplyingDAC (classe ADCStage) é chamada para a determinação dos valores de cada um dos condensadores auxiliares Caux, de cada um dos condensadores de amostragem Cs, e os valores dos condensadores Cf. 

Com todos os dados anteriormente referidos disponíveis, pode-se então iniciar o processo de determinação dos erros para calibração, em que os erros dos estágios são calculados começando pelo estágio que providencia os bits menos significativos, dentro do conjunto dos estágios em calibração, e terminando no estágio que providencia os bits mais significativos (1º estágio). Este procedimento é justificado pelo facto dos erros dos estágios mais avançados influenciarem a medição dos valores de tensão de saída dos estágios iniciais.

Na classe ADCCalibration são efectuados vários ciclos de medição de valores de tensão que, no seu conjunto e calculando os valores médios dos ciclos, permitem adquirir informação suficiente para se poder calcular os erros, em formato digital, que serão utilizados no final para a calibração do conversor ADC Pipeline.

A função MDAC_SegmentErrors (classe ADCStage) determina o valor da tensão de saída (tensão de resíduo no mundo analógico) em cada passo do processo. Em cada passo, o resíduo irá corresponder à tensão Vft_pos ou Vft_neg (tensão de resíduo com todos os segmentos inactivos excepto Caux), ou ainda Vft2_pos ou Vft2_neg (tensões de amostragem com um dos segmentos ligado a +Vref ou –Vref, respectivamente). Estes resíduo é depois digitalizado no restante Pipeline.

Em cada ciclo é criado um vector de erros de dimensão igual ao número de códigos possíveis do estágio sob calibração. Posteriormente, nos passos seguintes, esse vector vai sendo preenchido com os valores determinados com a aplicação de + Vref ou –Vref (aplicadas alternadamente) para a obtenção dos erros de calibração para cada código (soma acumulada, para cada código, dos erros dos segmentos activos).

1º Passo – medição da tensão Vft_pos - fase de amostragem
Cada ciclo de simulação é iniciado com a obtenção da tensão de saída Vft_pos (tensão de saída do MDAC para amplitudes positivas do sinal de entrada) do andar em calibração, colocando-se na fase de amostragem (Figura 6‑4) a armadura inferior de todos os condensadores de amostragem Cs à massa (equivalente a ter todos os factores mi a 0), assim como o condensador de realimentação Cf. O condensador Caux é ligado a –Vref.  Na prática, estamos a carregar o condensador Caux com um valor de tensão que permite, garantir na fase de amplificação uma tensão de offset forçado na saída do estágio abaixo do ponto médio da gama de tensões de saída.



[bookmark: _Ref300610277][bookmark: _Toc300612507][bookmark: _Toc300612835][bookmark: _Toc308615944]Figura 6‑4 – Fase de amostragem para determinação de Vft_pos.
2º Passo – medição da tensão Vft_pos - fase de amplificação
Na fase de amplificação (Figura 6‑5), os condensadores Cs mantêm a armadura inferior ligada à massa, a base do condensador Cf é ligada em modo de realimentação do amplificador do estágio, a tensão –Vref é mantida na base de Caux.  Deste modo é obtido o valor digital Vft_code_pos da tensão de resíduo na saída Vft_pos, para sinais de entrada de amplitude positiva, com recurso aos restantes andares do Pipeline. A função MDAC_CalibRes (classe ADCStage) calcula o valor no mundo analógico e a função PipeCalib (classe ADCCalibration) permite retornar, em conjunto com a função MDAC_NormalOp (classe ADCStage), o valor correspondente em formato digital.



[bookmark: _Ref300610308][bookmark: _Toc300612508][bookmark: _Toc300612836][bookmark: _Toc308615945]Figura 6‑5 – Fase de amplificação para determinação de Vft_pos.
3º Passo – medição da tensão Vft_neg - fase de amostragem
Este 3º passo (Figura 6‑6) é semelhante ao 1º, com a diferença na aplicação de +Vref na base de Caux, que nos irá permitir calcular o erro para valores negativos de amplitude do sinal de entrada. 


[bookmark: _Ref300610348][bookmark: _Toc300612509][bookmark: _Toc300612837][bookmark: _Toc308615946]Figura 6‑6 – Fase de amostragem para determinação de Vft_neg.
Neste caso, estamos a carregar o condensador Caux, aplicando +Vref na sua base, um valor de tensão que permite, garantir na fase de amplificação uma tensão de offset forçado, na saída do estágio, acima do ponto médio da gama de tensões de saída.

4º Passo – medição da tensão Vft_neg - fase de amplificação
Mais uma vez, este passo é semelhante a passo 2, com a diferença da tensão +Vref aplicada em Caux (Figura 6‑7). É assim obtido o valor digital Vft_code_neg da tensão de resíduo na saída Vft_neg, para sinais de entrada com amplitude negativa, recorrendo aos restantes andares do Pipeline. 



[bookmark: _Ref300610367][bookmark: _Toc300612510][bookmark: _Toc300612838][bookmark: _Toc308615947]Figura 6‑7 – Fase de amplificação para determinação de Vft_neg.
5º Passo – medição da tensão Vft2_pos no 1º segmento Cs - fase de amostragem
Neste 5º passo, em conjunto com o próximo, pretende-se medir a tensão de resíduo do estágio para um determinado segmento activo). 

A fase de amostragem é modificada e será aplicada ao primeiro condensador de amostragem a tensão +Vref (Figura 6‑8) correspondente à aplicação do factor mi = 1 a este condensador. Na base do condensador Caux é aplicada a tensão oposta à que é aplicada no segmento activo, isto é, -Vref,, a mesma que tínhamos aplicado no cálculo de Vft_pos.



[bookmark: _Ref300610391][bookmark: _Toc300612511][bookmark: _Toc300612839][bookmark: _Toc308615948]Figura 6‑8 – Fase de amostragem para determinação de Vft2_pos.
Ao proceder deste modo, na próxima fase de amplificação, iremos obter uma tensão de offset forçado na saída do estágio, situada na metade superior da gama de tensões de saída do estágio, com a particularidade de este possuir digitalmente, em termos relativos, uma diferença delta_ideal equivalente a Vref (em valor digital) do valor de Vft_pos calculado no passo 2, isto num caso ideal.

6º Passo – medição da tensão Vft2_pos no 1º segmento Cs - fase de amplificação
Na fase de amplificação (Figura 6‑9), os condensadores Cs mantêm a armadura inferior ligada à massa excepto o condensador activo sob medição, a base do condensador Cf é ligada em modo de realimentação do amplificador, e –Vref é mantida na base de Caux. 



[bookmark: _Ref300610419][bookmark: _Toc300612512][bookmark: _Toc300612840][bookmark: _Toc308615949]Figura 6‑9 – Fase de amplificação para determinação de Vft2_pos.

Recorrendo aos restantes andares do Pipeline, posteriores ao estágio em calibração, é determinado o valor digital Vft2_code_pos do resíduo na saída do estágio em calibração, Vft2_pos. De notar que, se estivermos a calibrar um estágio anterior a um estágio já calibrado, na função PipeCalib (classe ADCCalibration) é somado os erros dos estágios já calibrados de modo a obtermos um valor corrigido próximo do ideal.

7º passo – medição da tensão Vft2_neg no 1º segmento Cs - fase de amostragem
Este passo é semelhante ao 5º passo, mas são alteradas para os valores simétricos as tensões aplicadas na base do primeiro condensador Cs e na base de Caux (Figura 6‑10).



[bookmark: _Ref300610461][bookmark: _Toc300612513][bookmark: _Toc300612841][bookmark: _Toc308615950]Figura 6‑10 – Fase de amplificação para determinação de Vft2_neg.


8º Passo – medição da tensão Vft2_neg no 1º segmento Cs - fase de amplificação
Situação semelhante ao passo 6, mas agora com os valores simétricos de tensão aplicados nas armaduras inferiores do primeiro condensador Cs e de Caux (Figura 6‑11), para cálculo de Vft2_neg.



[bookmark: _Ref300610675][bookmark: _Toc300612514][bookmark: _Toc300612842][bookmark: _Toc308615951]Figura 6‑11 – Fase de amplificação para determinação de Vft2_neg.

9º Passo  – Cálculo do erro num segmento do estágio em análise
Os erros em formato digital são obtidos com recurso à função MDAC_CalibCodes (classe ADCStage) e, tendo em conta a aplicação de +Vref e –Vref na base do segmento em análise, são determinados pelos cálculos no código seguinte: 


def MDAC_CalibCodes(self, Vft_code_neg, Vft_code_pos, Vft2_code_neg, Vft2_code_neg, list_calib):

        ############ Initial Parameters ######

        ## N. of different bits of remaining Pipeline
        resolution = np.sum(list_calib, axis=0) + 1

        ## N. of different Digital Codes of remaining Pipeline
        ncodes = 2**resolution
		
	  ## ideal value of half range from the output
        delta_ideal = ncodes / 2


        ## Calculate errors for negative and positive mi codes
        Delta_neg = Vft2_code_neg - Vft_code_neg - delta_ideal
        Delta_pos = Vft_code_pos - Vft2_code_pos - delta_ideal

        return [Delta_neg, Delta_pos]



Em que list_calib é um vector com a lista do tipo de estágios posterior ao estágio em calibração, Vft_code_neg e Vft_code_pos são os códigos correspondentes às tensões de offset forçado sem segmentos activos, Vft2_code_pos e Vft2_code_neg representam os códigos obtidos anteriormente correspondentes aos resíduos decorrentes da aplicação de +Vref e –Vref  ao segmento do estágio em análise (estas tensões são seleccionadas pelo factor mi que multiplica pelo valor do condensador Cs do segmento activo).

O valor em código é dependente da localização do estágio em calibração no Pipeline (resolução total dos estágios restantes) e por esse motivo é calculado com base num vector representativo do número de bits correspondentes ao número de estágios posteriores ao estágio sob calibração.

Os passos 5 a 9 são repetidos para todos os segmentos do estágio em calibração e o cálculo dos erros do estágio (passos 1 a 9) é repetido a quantidade de vezes definida pelo número de ciclos de calibração indicado pelo utilizador e é efectuada uma média desses dados antes de armazenar o erro médio em memória e de passar ao segmento seguinte. 

Os códigos de erros são guardados no vector CodeErrors, e no final de um ciclo, esses valores são acumulados em cada posição do mesmo vector pelo número de segmentos activos. 
O resultado é copiado para o multi-vector(a) acum_stage que armazena os resultados de cada um dos ciclos de calibração e o vector CodeErrors é reiniciado com zeros para o ciclo seguinte.

10º Passo – Cálculo dos erros nos restantes estágios
O mesmo conjunto de passos 1 a 9 é também executado e repetido para os restantes estágios por calibrar, tendo sempre em conta os dados dos erros anteriormente calculados nos estágios já calibrados.

a) na linguagem de programação Python, assim como noutras linguagens de programação de Alto ou Muito Alto Nível, um multi-vector é um vector cujos elementos são eles próprios vectores.

Efectua-se a calibração dos restantes estágios definidos no número de estágios a calibrar, por ordem inversa à sua localização, tendo em conta os dados de erros dos estágios posteriores já calculados. 

Estes dados são adicionados ao multi-vector acum_stage que armazena temporariamente os erros para valores acumulados para todos os códigos correspondentes a cada estágio.

11º Passo – Determinação do vector de dados de calibração
O multi-vector Final_errors vai registar a média dos erros de todos os ciclos, para todos os estágios, armazenados no multi-vector acum_stage.

 É o multi-vector Final_errors que vai ser retornado da função Calibrate (classe ADCCalibration) para a função pipeline (classe ADCPipeline), e dele retiramos os dados necessários, correspondentes a cada código de saída de cada estágio, que depois de somados são usados de modo a calibrar o código de saída do Pipeline.

12º Passo – Correcção digital e calibração dos dados de saída do Pipeline
Os dados de calibração serão usados para calibrar o código de saída do Pipeline. Esta calibração é efectuada no final da função pipeline (classe ADCPipeline) após a correcção digital executada na mesma função. 

O código de calibração corresponde à soma dos erros de calibração calculado tendo em conta os segmentos activos em todos os estágios calibrados, para o código de saída correspondente. 

Na Figura 6‑12, podemos observar de forma simplificada a sequência de correcção e calibração do código de saída do Pipeline.

 Essa sequência divide-se em três fases distintas:

Soma dos códigos de saída de todos os estágios com o último bit de um estágio a sobrepor-se ao primeiro bit do estágio seguinte de modo a realizar a correcção digital.

Soma do código de calibração determinado pela soma dos erros dos segmentos activos para o código de saída do Pipeline.

Correcção da truncagem de códigos digitais, efectuada com dois deslocamentos sucessivos à direita do código saído da fase anterior.




[bookmark: _Ref300609454][bookmark: _Toc300612515][bookmark: _Toc300612843][bookmark: _Toc308615952]Figura 6‑12 – Cálculo do código de saída do Conversor ADC Pipeline.
[bookmark: _Toc308615866]Fluxograma de calibração
Na Figura 6‑13 apresenta-se o fluxograma simplificado do processo de calibração. Em anexo, encontra-se o fluxograma completo, em Inglês, com indicação das classes e funções utilizadas.





[bookmark: _Ref300685309][bookmark: _Toc308615953]Figura 6‑13 – Fluxograma simplificado do processo de Calibração
[bookmark: _Toc308615867]Resultados das simulações
[bookmark: _Toc308615868]Simulação de um conversor de 12 Bits a 20 MHz
Foi simulado um conversor Pipeline de 12bits-20Mhz composto por 10 estágios, em que os dois estágios iniciais possuíam uma resolução de 2.5 bits, e eram complementados por 8 estágios de 1.5 bits, sendo a Flash final de 2 bits de resolução. 

Para esta simulação, foram adicionados dois estágios intermédios de 1.5 bits afim de obtermos uma resolução inicial de 14 bits, e uma resolução final após correcção de 12 bits.

A Tabela 6‑1 apresenta os resultados globais da simulação. Note-se melhorias significativas no valor máximo de DNL (Figura 6‑15) e no valor máximo de INL (Figura 6‑16), melhorias que também se reflectem nas restantes características do conversor, que são apresentadas conjuntamente com o gráfico da FFT (Figura 6‑14). 

[bookmark: _Ref308606999][bookmark: _Toc308615962]Tabela 6‑1 – Resultados globais numa simulação com resolução de 12 bits
	
	Não calibrado
	calibrado

	DNL max
	1.020546
	0.392188

	INL max
	4.667137
	0.793506

	Missing codes
	37
	0

	THD
	-58,59 dB
	- 76,91 dB

	SNR
	61,81 dB
	73,15 dB

	SNDR
	56,90dB
	71,62 dB

	ENOB
	9,16 bits
	11.61 bits

	SFDR
	59,66 dBc
26,65 dBFs
	79,48  dBc
46,30 dBFs



[image: C:\Users\Carlos\Documents\ipt\projecto\SCALES\FFT_12_20.png]
[bookmark: _Ref303938675][bookmark: _Toc308615954]Figura 6‑14 – Gráfico de FFT numa simulação com resolução de 12 bits a 20 MHz.

[image: C:\Users\Carlos\Documents\ipt\projecto\SCALES\DNL_12_20.png]
[bookmark: _Ref303938650][bookmark: _Toc308615955]Figura 6‑15 – Gráfico de DNL numa simulação com resolução de 12 bits a 20 MHz.
[image: C:\Users\Carlos\Documents\ipt\projecto\SCALES\INL_12_20.png]
[bookmark: _Ref303938664][bookmark: _Toc308615956]Figura 6‑16 – Gráfico de INL numa simulação com resolução de 12 bits a 20 MHz.
Os resíduos do primeiro e do segundo estágio para um sinal de entrada em rampa são apresentados na Figura 6‑17:

[image: C:\Users\Carlos\Documents\ipt\projecto\SCALES\res_12_20_1.png][image: C:\Users\Carlos\Documents\ipt\projecto\SCALES\res_12_20_2.png]
a ) 	                                                            b)
[bookmark: _Ref308370868][bookmark: _Toc308615957]Figura 6‑17 – Resíduos do primeiro estágio (a) e do segundo estagio (b).

Esta simulação, para um sinal de entrada sinusoidal, com mais de 4 milhões de amostras para determinação dos dados de DNL e INL através do método do Histograma e com 6 x 4096 amostras para determinação da representação espectral (gráfico da FFT) e para análise dos resíduos dos estágios, teve uma duração de 13 minutos num Computador com sistema operativo Windows, versão de 32 bits e duplo processador e 4Gb de memória RAM, e de 3 minutos num Computador com sistema operativo Linux, versão de 64 bits, oito processadores e 8Gb de memória RAM.

[bookmark: _Toc308615869]CONCLUSÕES
[bookmark: _Toc308615870]Conclusões gerais
Os conversores A/D são utilizados numa grande variedade de aplicações e na sua maioria, a conversão de sinais requer elevada resolução e grande largura de banda. 

Não idealidades no processo de conversão originada por diversas fontes de erros comprometem de forma significativa estes dois objectivos e para reduzir ou anular os efeitos dos erros, são utilizadas diversas técnicas, como a calibração, e a correcção digital de códigos.

Neste trabalho vimos que é possível melhorar de forma significativa o design e a performance de um conversor A/D Pipeline simulando o seu comportamento e analisando os resultados para um dado conjunto de parâmetros de configuração definidos pelo utilizador, adaptados às especificações do projecto do conversor A/D.

A técnica de calibração em modo offline utilizada no simulador revelou-se eficaz na melhoria da performance em termos de INL e DNL, reduzindo a não linearidade da função de transferência. 

A sua aplicação um conversor real não implica um aumento significativo de componentes e da área de implantação, e o tipo de componentes utilizados no processo de calibração faz com que o aumento da potência dissipada seja reduzido.
[bookmark: _Toc308615871]Futura evolução do programa SCALES
A performance do simulador SCALES pode ser melhorada e os seus resultados podem representar valores mais próximos da realidade se forem introduzidas no código fonte a modelação matemática de erros que também afectam a linearidade do conversor Pipeline e que ainda não foram avaliados no estado actual do simulador, tais como a queda de tensão nos transístores CMOS devidas à resistência em circuito fechado RON ou os efeitos da variação da capacidade dos condensadores com a tensão do sinal de entrada.

Outra das facilidades que se pretende implementar é a função de simulação sucessivas com a mesma configuração de parâmetros para avaliar estatisticamente o yield do conversor. Pretende-se também modelar algoritmos de calibração alternativos para comparação dos resultados quando se utiliza técnicas diferentes.
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ANEXO A

Fluxograma completo do processo de Calibração

























[bookmark: _Toc308615958]Figura 9‑1 – Anexo A - Fluxograma completo do processo de Calibração















































ANEXO B

Descrição do GUI (Ambiente Gráfico de Utilizador)






























[bookmark: _Toc308615879]MENU PRINCIPAL
Neste ponto são descritas as funcionalidades disponíveis no Menu Principal do programa (Main Menu).

File
Open – Permite abrir ficheiros de parâmetros de configuração de uma determinada simulação, salvaguardados com extensão .csv.
Save – Permite efetuar a salvaguarda em ficheiros com extensão .csv dos parâmetros de simulação definidos no programa
Print – Funcionalidade não disponível.

Export
PDF – Funcionalidade não disponível.
CSV – Funcionalidade não disponível.

View
Block parameters – Funcionalidade não disponível.
Toolbars – Define quais as barras de ferramentas que estão ativas ou inativas. 

Window
Show Full Screen – Expande a janela de visualização até ao limite máximo do ecrã.
Show Normal Screen – Volta a colocar a janela de visualização com as dimensões definidas por defeito.

Help
About – Informação acerca do programa de simulação SCALES e da versão atual.
Tutorial – Instruções simples de utilização do programa, baseadas no Manual de Utilizador.
[bookmark: _Toc308615880]DESCRIÇÃO DAS ÁREAS FUNCIONAIS DO PROGRAMA SCALES
O conjunto informação disponibilizada neste ponto permite expor as funcionalidades e os parâmetros disponíveis em cada uma das áreas do Ambiente Gráfico de Utilizador, identificadas por uma letra a vermelho na Figura 6‑2

AREA A - Icons Menu – Funcionalidades genéricas do simulador
As opções disponíveis nesta barra são as mesmas que estão disponíveis no Menu Principal (Main Menu), descrito no ponto anterior.

AREA B - Input Signal – definições relativas ao sinal de entrada
Signal type – Seleção do tipo de sinal na entrada do Pipeline (Sinusoide ou Rampa)
Ref. Voltage – Definição do valor da tensão de referência que se pretende usar [V]
Sample Split – Se selecionado, o conjunto definido de amostras de sinal será fraccionado no número de partes definido pelo utilizador num campo disponível para o efeito.
Points per Code – Define o número de pontos por código que se pretende usar na análise dos valores de INL e DNL. O valor é definido pelo botão rotativo para limitar a introdução de valores não compatíveis.

AREA C – Frequency – definições relativas a frequências
Sample Frequency – Frequência de amostragem do sinal de entrada [MHz].
Input Frequency – Frequência do próprio sinal de entrada no caso de sinusoide [MHz].
FFT Average – Número de médias na análise da FFT (Fast Fourier Transform).
N. Samples FFT – Número de amostras do sinal de entrada para efetuar a análise da FFT. O valor deste parâmetro também é definido por botão rotativo para limitar a introdução de valores não compatíveis.

AREA D – Pipeline non-idealities – definição de parâmetros relativos a não-idealidades
Se colocado visto no campo de seleção respectivo, podemos definir nesta área as não-idealidades comuns a alguns elementos do Pipeline, como dados genéricos dos condensadores relativos à tecnologia e dados de temperatura, de Jitter e de offset dos comparadores. Caso não seja colocado o visto, a simulação será executada como sendo a simulação dum conversor ideal, e as não idealidades individuais de cada estágio definidas na Área F também não serão tidas em conta.

General
RMS clock Jitter – define o valor RMS do Clock Jitter para a simulação [ps].
Temperature – Define o valor da temperatura para a simulação (importante no cálculo do ruído) [ºC].
Flash Comparator Offset – Define o valor de offset da Flash final [mV].

Capacities
Area Capacitive – Define o valor para a capacidade por unidade de área para os condensadores, dependente da tecnologia CMOS [fF /µm2].
Perimeter Capacitive – Define o valor da capacidade devida ao perímetro dos condensadores, dependente da tecnologia CMOS [fF /µm].
AC(%) – Define o valor da variação de capacidade (mismatch) dos condensadores,  dependente da tecnologia CMOS [%].

AREA E – Stages options definitions – Definições específicas dos estágios
Nesta area, podemos visualizar a definição de cada um dos parâmetros individuais dos estágios. Existe nesta barra uma caixa por cada um dos parâmetros que permite copiar, carregando no botão COPY, os parâmetros selecionados do estágio inicial para os restantes estágios (excepto Flash final).

AREA F – Individual Stages
Nesta área podemos definir os parâmetros individuais para cada estágio. Esses parâmetros são descritos desta forma:
Gain – definição do ganho do estágio [dB]
GBW – Definição do valor de GBW para o estágio [MHz]
Op. Noise – Valor de referência para o cálculo do ruído do Amplificador Operacional do estágio [mV].
Capacity – Valor da unidade de capacidade relativa ao andar. Valor base sem inclusão da variação de capacidade (mismatch) relativa à tecnologia CMOS[pF].
Comp. Offset – Define o valor de offset dos comparadores de cada sub-ADC.
S.R. – Define o valor de Slew Rate para cada estágio [V/µs].
Residuals – Pressionar este botão para apresentar graficamente o resíduo na saída do estágio.

AREA G – Simulation control box
Nº of Stages – Define o número total de estágios do Pipeline excluindo a Flash final.
Last Stage – Define a topologia da Flash final (2 ou 3 bits).
BUILD – Pressionar este botão para construir o Pipeline antes da simulação, com o número previamente selecionado de estágios. Só é possível selecionar a topologia de cada estágio, na área F, após pressionar este botão.
Dig. Calibration – Colocar visto neste campo caso se pretenda ativar o processo de calibração do Pipeline.
Calibrated Stages – Número de estágios a calibrar, caso seja ativado o processo de calibração.
Calib. Cycles – Número de ciclos de calibração a efetuar.
Yield Steps – Funcionalidade não disponível.
RUN – Após a definição de todos os parâmetros do Pipeline, pressionar este botão para a execução da simulação.
Step progress – Funcionalidade não disponível.
PLOT I/O – Apresenta graficamente a função de transferência após a conclusão da simulação. Apresenta os resultados com e sem calibração.
FFT – Apresenta graficamente a FFT (Fast Fourier Transform) resultante da simulação, caso o sinal de entrada seja uma sinusoide. Os subtítulos incluem outros dados importantes relativos aos resultados da análise dinâmica do Pipeline. 
DNL – Apresenta graficamente a análise DNL resultante da simulação efectuada. Apresenta os resultados com e sem calibração.
INL – Apresenta graficamente a análise INL resultante da simulação efectuada. Apresenta os resultados com e sem calibração.
Yield Progress – Funcionalidade não disponível.
Yield Results – Funcionalidade não disponível.
Load Defaults – Pressionar este botão para efetuar a reposição de valores por defeito em todos os parâmetros do simulador SCALES.
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