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ABSTRACT

This paper presents a novel procedure for the implemen-
tation of digitally programmable switched-capacitor re-
cursive (IIR) filters. The use of a number of zeros greater
than the number of poles assures low sensitivity in the
passband, being better than that obtained with an el-
liptic filter. Digital-to-analog conversion (DAC) tech-
niques allow filter programming by controlling capaci-
tor charge instead of adjusting a capacitor bank, reduc-
ing both silicon area and costs. Finally, multiplexing
individual operational amplifiers among 2"%rder FIR
modules reduces the number of required op-amps and,
consequently, power dissipation.

KEYWORDS: Filter design; Integrated circuit; Pro-
grammable filter; Recursive filters; Switched-capacitor
filters.

RESUMO

Este trabalho apresenta um novo processo de implemen-
tacdo de filtros recursivos do tipo IIR (infinite impulse
response) programaveis a capacitor chaveado. O em-
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prego da estrutura com nimero de zeros maior que o
nimero de polos garante sensibilidade na banda de pas-
sagem melhor do que a de filtros elipticos que atendam
as mesmas especificacoes. A utilizacao de técnica de
conversao digital analégica (DAC) permite a programa-
¢ao do filtro pelo controle da carga dos capacitores eli-
minando a necessidade de bancos de capacitores que au-
mentam a drea de silicio e o custo de fabricacao do cir-
cuito integrado. Finalmente, a técnica de multiplexacao
do amplificador operacional aplicada na realizacdo de
médulos FIR (finite impulse response) de 2% ordem per-
mite projetar o filtro com baixo consumo de poténcia.

PALAVRAS-CHAVE: Projeto de filtros; Circuito inte-
grado; Filtro programaével; Filtros recursivos; Filtros a
capacitor chaveado.

1 INTRODUCAO

O constante aumento da densidade de integracdo na
tecnologia CMOS associado as caracteristicas de baixo
consumo de poténcia , alta velocidade e baixa com-
plexidade dos circuitos a capacitor chaveado, tém es-
timulado a compactacdo de sistemas de processamento
de sinais pela integracdo de sistemas mistos analégico-
digitais (Gregorian and Temes, 1986). Os circuitos a
capacitor chaveado tém sido largamente utilizados em
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aplicacoes de filtragem onde a programabilidade é uma
caracteristica que tem atraido a atencao de diversos pes-
quisadores (Paulino et alii, 1995; Moon, 2000; Martins
et alii;, 1993 e Petraglia e Mitra, 1991).

Em geral, os filtros programéveis incorporam bancos de
capacitores que permitem variar os valores das capaci-
tancias pela aplicacao de cédigos digitais. Este proce-
dimento ndo é conveniente para filtros integrados, uma
vez que as solucbes assim obtidas geralmente ocupam
grande area de silicio, encarecendo o custo de producao.
Deve-se considerar ainda, nesta técnica, dois fatores que
contribuem para erros nos coeficientes do filtro: a ca-
pacitancia parasita associada ao grande numero de ca-
pacitores do banco e a grande dispersao que se observa
nos valores dos capacitores (Moon, 2000), dificultando
a aplicacdo de técnicas de projeto de circuito integrado
que garantam a precisao da razdo dos capacitores.

Outra caracteristica desejavel para os filtros a capaci-
tor chaveado é a baixa sensibilidade as variagoes dos
coeficientes — razao de capacitores — que depende, entre
outros fatores, do tipo de estrutura adotada na imple-
mentacao do filtro. Em estudo comparativo (Petraglia e

Pereira, 1999 e Petraglia, 2001), foi mostrado que estru-

turas recursivas (IIR) a capacitor chaveado tendo fun-
¢ao de transferéncia com numero de pélos menor do que
o nimero de zeros, além de maior linearidade na fase,
apresentam menor sensibilidade as variacdes de coefi-
cientes do que as realizacbes ladder do filtro eliptico —
nimero de pélos e zeros iguais — que atendam as mesmas
especificacoes.

O principal objetivo deste trabalho é apresentar uma
nova solu¢ao para a realizacdo de filtro digitalmente pro-
gramavel a capacitor chaveado com estrutura de baixo
consumo e baixa sensibilidade & variacdo das razoes de
capacitores, e sendo assim apropriada para a implemen-
tacdo em circuito integrado.

Na programagao é empregada uma técnica de conversao
digital analégica (DAC) (Martins et alii, 1993 e Pau-
lino et alii,1995) que permite a selecdo dos coeficientes
do filtro pelo controle da carga do capacitor, e ndo pela
variagdo da area como é convencionalmente utilizado.
Como conseqiiéncia, além da facilidade de programa-
¢ao, obteve-se solucdo com baixa dispersao de valores de
capacitores e com area de integracdo significativamente
reduzida. E importante observar que a baixa dispersao,
além de melhorar a precisao das razoes de capacitores,
ainda exige menor consumo de poténcia nos amplifica-
dores.

Secoes FIR de segunda ordem, obtidas com um tunico
amplificador operacional multiplexado, sdo usadas na
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realizagdo dos zeros e polos do filtro, conduzindo a uma
estrutura bastante atraente para a integracdo por sua
modularidade e baixo consumo.

Para mostrar a viabilidade da técnica proposta foi pro-
jetado um filtro com oito zeros sobre a circunferéncia
de raio unitdrio e apenas dois pélos complexos. A com-
paracdo com um filtro eliptico de quinta ordem revela
apenas uma banda de transicao ligeiramente maior con-
forme se observa na Fig. 1. Deve-se observar que as
complexidades dos dois filtros sdo equivalentes uma vez
que, em ambos, a soma do nimero de pdlos e zeros é a
mesma.

Resposta em freqliéncia: filtro proposto X filtro eliptico
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Figura 1: Comparagdo das respostas em freqiiéncia do
filtro proposto (8 zeros e 2 pdlos) e do filtro eliptico de
5% ordem.
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2 ESTRUTURA DO FILTRO

Os zeros da funcio de transferéncia sdo realizados pela
associacdo em cascata de quatro secdes FIR de segunda
ordem. Um médulo similar, posicionado na malha de re-
alimentacao, é utilizado para a implementacgao dos pélos
complexos. O posicionamento dos zeros sobre a circunfe-
réncia de raio unitério (|z] = 1) é obtido pela realizacao
de uma funcio de transferéncia da forma 1+a,z =1 + 272
para cada moédulo, garantindo o maximo de atenuacao
na freqiiéncia desejada. O ajuste de um tunico coefici-
ente () no intervalo [—2, 2] permite o posicionamento
dos zeros em qualquer ponto da circunferéncia de raio
unitario, desde que os outros dois coeficientes sejam exa-
tamente iguais & unidade.

Contudo, mesmo a implementacdo deste polindmio de
segunda ordem requer estruturas mais elaboradas, de
modo a evitar o consumo de poténcia excessivo devido
ao numero de amplificadores operacionais necessarios
para a realizacdo da linha de atrasos e dos somadores.
Fischer (1990 e 1994) apresentou estruturas para im-
plementacao de filtros FIR onde um tnico amplificador
operacional é multiplexado de forma a implementar um
polinémio de ordem n, com a utilizagdo de (n+1) fases.
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Figura 2: Mdédulo dos zeros e fungdo de transferéncia.

Baseado neste estudo, foi desenvolvido um mddulo que
implementa o polinémio de segunda ordem com a uti-
lizacdo de trés fases, e que ainda permite o ajuste do
coeficiente de 27! (). Para realizar coeficientes nega-
tivos e positivos com a mesma estrutura utilizaram-se
dois capacitores (Cy e C5) em paralelo na fase de amos-
tragem fazendo-se a inversdo de apenas um deles (Cy)
na fase de transferéncia. Assim, o coeficiente «, é re-
alizado pela diferenca entre duas razoes de capacitores,
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Hy(z) = — (0404305 - g—?zfl + g—?z_2>
Y(z) 1 . 1
X(z) 1-Hy(z) 1+4+apBz-1+ 3272
Condicao para a realizacdo de polos complexos:

_2\/B <apf < 2\/3

Condicao para a estabilidade:

lz2l=vB<1 = 0<pg<1

Figura 3: Mddulo dos pdlos e funcao de transferéncia.

conforme mostrado em Hj(z), na Fig. 2. Ajustando Cj
para valores acima e abaixo de Cjs, fixado como refe-
réncia, é possivel implementar coeficientes negativos e
positivos sem qualquer modificacdo da estrutura.

Uma outra caracteristica importante do circuito da
Fig. 2, que é particularmente desejdvel para filtros pro-
gramaveis, é a realizacdo estrutural dos coeficientes uni-
tarios dos termos 2° e z72, garantindo a localizacio dos
zeros exatamente sobre a circunferéncia de raio unitédrio
e, consequentemente, a maxima atenuacao na freqiién-
cia desejada, independentemente de qualquer relacao de
capacitores.

A realizacdo do pdlo, conforme indicado na Fig. 3, é
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no denominador.
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Figura 4: Estrutura global do filtro com 2 pélos e 8 zeros

obtida com a introducado do somador e de uma pequena
modificacao na estrutura do zero de modo a eliminar o
coeficiente de 2° e formar o polindmio H(z). Com a
realimentacao é formado o polinémio de segunda ordem
O denominador é programado pelo
ajuste de Cy e Cy que controlam, respectivamente, os
coeficientes 3 e a;.

Na Fig. 4 é apresentada a estrutura global do filtro com-
posta de um par de pdlos e quatro pares de zeros comple-
x0s. Deve-se observar que devido ao seu elevado ganho,
o médulo que implementa os pdlos é associado em cas-
cata apos todos os médulos que implementam os zeros.
Assim esse ganho passa a ter a funcdo de compensar
as perdas acumuladas nos estagios anteriores, evitando
a distorcao do sinal pela saturacdo dos amplificadores
operacionais.

3 PROGRAMACAO USANDO DAC

A programacio é realizada pelo ajuste dos capacitores
C4 nos médulos de zeros e de Cy e C4 no médulo de p6-
los de modo a controlar, respectivamente, os coeficientes
o, B e a,. A forma convencional de programacao utiliza
bancos de capacitores digitalmente controlados que fa-
zem a variagao fisica dos componentes. As solugoes que
utilizam esta técnica, além de exigir uma grande disper-
sdo dos valores dos capacitores, ainda ocupam grande
area de integracdo e, consequentemente, encarecem O
custo de fabricacdo do circuito integrado.

Com o objetivo de reduzir a quantidade e a dispersdo
dos valores dos capacitores, utilizamos uma técnica de
conversao digital analégica (DAC) que simula a variagao

340 Revista Controle & Automacio/Vol.13 no.3/Set., Out., Nov.

S, EOC Ce
o_/
v, sl L Ok T
e C 9
SR G Cp G v
/ S0OC \/ periodo de converséo\ﬁ EOC

s UL T
[T

i I\

Figura 5: Estrutura do DAC e diagrama de tempos.

do valor do capacitor pelo controle de sua carga. Pela
andalise do circuito ilustrativo e do diagrama de tempos
indicados na Fig. 5 verificaremos que a tensao final ar-
mazenada no capacitor C, é dependente da tensdo de
entrada e da palavra binaria de N bits aplicadas ao sis-
tema.

A duracéo do processo de conversdo é determinada pelo
tempo decorrido entre os pulsos de inicio (SOC — start
of conversion) e o de final de conversao (EOC — end of
conversion). Neste perfodo as formas de onda Se T e a
palavra binaria de N bits comandam o processo de carga
dos capacitores C, e Cp. Para cada pulso do sinal S as
chaves S-b; e S-b; sdo acionadas dependendo do iésimo
bit da palavra bindria de programacao (b;), isto é, se
b; = 1, a chave Sb; é fechada e a chave Sb; permanece
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aberta, se b; = 0, a chave Sb; permanece aberta e a
chave Sb; é fechada.

Inicialmente, o pulso SOC descarrega o capacitor Cj.
Em seguida, para cada pulso do sinal S as chaves Sb; ou
Sb; sao acionadas, dependendo de b;. Se b; = 1, o ca-
pacitor C, é carregado com a tensao de entrada (V;); se
b; = 0, o capacitor C, é descarregado. A cada pulso do
sinal T, a chave correspondente é fechada conectando
os capacitores C, e Cj, em paralelo, provocando a re-
distribuicdo de suas cargas e modificando a tensao (V;)
armazenada em Cp. Este processo se repete durante
todo o periodo de conversao, para cada bit da palavra
de programacao.

Para cada pulso do sinal S, a carga elétrica acumulada
nos capacitores C, e Cj serd :

QS = CV.b;

0
b _ ’
@ = { CViy,

Pela lei de conservacao das cargas, apds cada pulso do
sinal T, a carga elétrica armazenada no capacitor equi-
valente (Cey = C, + Cp) serd igual a soma das cargas
elétricas de C, e C} antes do fechamento da chave T.
Assim :

i=0,1,2,3..(N—1)

i=0 (1)
i=1,2,3..(N-1)

Q7" =CegVi = Q7" + Q7" )

Considerando C, = Cp, = C = C¢y = 2C, podemos
escrever:

CeqVoo = CV.by
CoVi = CVib +CVp
CegVno1 = CVeby_1 +CVi_s

Explicitando V_1(Eq. 3), podemos determinar a ten-
sdo final armazenada no capacitor Cy, que é a mesma
do capacitor Ceq:

N—1 o;

2%,
Vo1 = Ve% =KV, (3)
Ao final da conversao o pulso EOC faz a transferéncia
de carga do capacitor Cp para C.. Assim, a tensdo de

saida V; serd:
Vo= — vy = By (4)

Portanto, observando a Eq. 4 pode-se entender que o
efeito final do processo de conversdo é a variacao do
capacitor Cp pelo fator de proporcionalidade K deter-
minado pela palavra bindria pré-programada.

Considerando T,; como o periodo do sinal S, pelo di-
agrama de tempos podemos observar que a duragdo de
cada fase corresponde ao numero de periodos do sinal
S, equivalente ao nimero de bits (V) utilizados na ope-
racdo do DAC, mais um periodo acrescentado no inicio
da fase como tempo de estabilizacdo do sinal na saida
do amplificador operacional. Podemos entao escrever:

Ty = (N + D)Tek
Ts:’nf‘T(z,

T, =ny - (N + )T
fck:nf‘(N"_l)‘fs

onde:

Ty - duracao de uma fase

T.- periodo do sinal S

T,- periodo de amostragem

ny- nimero de fases

N - nimero de bits usados na operacdo do DAC
fer- freqiiéncia do sinal S

fs-freqiiéncia de amostragem.

Observa-se que a freqiiéncia do sinal S aumenta com o
nimero de fases e o numero de bits utilizados na opera-
¢ao do DAC. Assim, para reduzir ao maximo a freqiién-
cia for, optamos por usar 6 bits na operagdo do DAC
controlando apenas uma parte do capacitor Cy e, para
continuar com uma resolucao de 8 bits, utilizamos 2 bits
adicionais na programagcado de uma parte fixa deste capa-
citor, cujos efeitos sdo somados na fase de transferéncia
de carga para Cf.

Esta técnica mista de programacao dos coeficientes do
filtro, parte pela programacgao de um pequeno banco de
capacitores (2 bits), parte pelo controle da carga do ca-
pacitor (6 bits), concilia os dois inconvenientes das duas
técnicas que sdo, respectivamente, o aumento da area de
integracdo e aumento da freqiiéncia de operagdo. Quan-
titativamente, estima-se um aumento de 64 vezes na area
de capacitores e 2,6 vezes no consumo, para o caso deste
mesmo filtro programado por banco de capacitores ao in-
vés da técnica de controle de cargas (DAC). O aumento
da &area se deve aos 256 capacitores unitarios que se-
riam necessarios para Cy, € 0 aumento correspondente
dos demais capacitores para a implementacao correta da
funcao de transferéncia. O aumento do consumo é pro-
porcionalmente menor, pois apesar do aumento da ca-
pacitancia de carga, pode-se permitir um tempo maior
para a estabilizacao do sinal nas saidas dos amplificado-
res operacionais.

Na Fig. 6 é apresentada a estrutura final que substitui
o capacitor C'y nos mddulos de zeros e pélos de modo
a permitir a programacao do filtro. O pulso de SOC, o
periodo de conversdo e o pulso de EOC sao, respectiva-
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mente, as fases 2, 3 e 1. As chaves ctrl0 e ctrll formam
os dois bits adicionais de controle da parte de Cy que
néo é controlada pelo DAC.

1

2C ctri1

— "
C ctrElj
— " =
Sb

. (EQC)
3 1
_/ R ——
saida do k J— 5 k L terra
amp-op J_ C:I: 8" 1 I virtual

Figura 6: Estrutura de Cy nos médulos de pdlos e zeros.

Na Fig. 7 estd a estrutura final para o capacitor Cy do
modulo de pdlos. O periodo de conversao ocorre na fase
2, e os pulsos SOC e EOC nas fases 1 e 3. A modifi-
cacdo na posicdo de C, é para permitir a inversao de
polaridade da tensdo de carga do capacitor Cj, neces-
saria para a implementacdo da funcdo de transferéncia
H;(z) mostrada na Fig. 3.

2C ctrl1 3
C c@ .
1 1
. (EOC)
2 C T

— 1} T
saida do k kT S k g_ k C terra
somador J__ 1 121 1: virtual

Figura 7: Estrutura de C, no médulo de pdlos.

4 RESULTADOS

Para testar o funcionamento da estrutura proposta foi
projetado um filtro com 8 zeros e 2 podlos comple-
xos utilizando-se o programa de otimizacao iirremez.m
(Jackson, 1994) desenvolvido para o projeto de filtros
com numero de zeros diferente do nimero de pélos.

Caracteristica do filtro:

ripple na banda de passagem : 1,0 dB
atenuacao na banda de rejeicao: 51,7 dB
freqiiéncia de corte normalizada: 0,3

Para a implementacao do filtro com 8 zeros e 2 pélos o
numerador da funcao transferéncia foi decomposto em
quatro polindmios de 2¢ ordem. Usando palavras de 8
bits na programacio é possivel ajustar os coeficientes
em passos de 1/256. Na Tabela 1 sdo mostrados os
coeficientes dos polinémios de 2¢ ordem resultantes da
decomposicao da funcdo de transferéncia do filtro pro-
jetado e os coeficientes mais préximos ajustados.

Tabela 1: Decomposicao da Funcao de Transferéncia do
Filtro em Polinémios de 2¢ Ordem. Coeficientes Proje-
tados e Programados.

Coeficientes do Filtro
Projetado

Coeficientes Programados
com Palavras de 8 Bits

Implementacao dos Zeros | Implementacao dos Zeros

1.0000 | 1.8832 | 1.0000 | 1.0000 | 1.8906 | 1.0000
1.0000 | 1.1063 | 1.0000 | 1.0000 | 1.1094 | 1.0000
1.0000 | 0.1877 | 1.0000 | 1.0000 | 0.1875 | 1.0000
1.0000 | -0.3147 | 1.0000 | 1.0000 | -0.3125 | 1.0000

Implementacao dos Pélos | Implementacao dos Pdlos

1.0000 | -1.0524 | 0.8084 | 1.0000 | -1.0487 | 0.8086

Pode-se observar na Fig. 8 que os zeros do filtro im-
plementado com a estrutura proposta ficam localizados
exatamente sobre a circunferéncia de raio unitario con-
forme previsto, e que a resposta em freqiiéncia varia
muito pouco em relacao as especificacoes desejadas.

O filtro proposto foi projetado considerando uma
freqiiéncia de amostragem f,=1MHz, e simulado usando
parametros do processo de fabrica¢io da AMS para tec-
nologia CMOS de 0.8um. As simulac¢des indicaram que
para evitar os efeitos do ganho DC finito, o amplifica-
dor operacional deve ser projetado com ganho superior a
5000 (74 dB). Utizando OTAs cascode dobrado em con-
figuracao diferencial projetados especialmente para esta
aplicacdo, com ganho DC de 107 dB, GB de 110 MHz
e margem de fase de 77 graus, foram obtidos resultados
promissores demonstrando a viabilidade da utilizagao da
técnica proposta na implementacao de circuitos integra-
dos.

A resposta em freqiiéncia obtida usando a base de da-
dos do PSPICE é mostrado na Fig. 9 em termos da
freqiiéncia normalizada, e os resultados obtidos acompa-
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Pélos e zeros do filtro programado
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Figura 8: Posicionamento dos pélos e zeros do filtro pro-
gramado e comparagio das respostas em freqiiéncia do

filtro projetado e do filtro programado com palavra de
8 bits.

nham satisfatoriamente a resposta em freqiiéncia tedrica
apresentada na Fig.1.
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Figura 9: Resposta em freqiiéncia obtida por simulacio
no PSPICE.

5 CONCLUSOES

Os resultados obtidos mostram que a estrutura apresen-
tada pode ser utilizada com vantagens na realizacao de
filtros digitalmente programaveis. O numero de zeros
maior do que o nimero de pélos garante a baixa sensi-
bilidade & variacdo de coeficientes. O ajuste do capa-
citor pela técnica de conversao digital analégica (DAC)
permite a programacao de maneira simples e conduz a
solucoes com baixa dispersao dos valores dos capacitores
que, aliada & modularidade da estrutura, sao caracteris-
ticas atraentes para a integracao tanto pela facilidade do
projeto como pela reducdo significativa da drea de ca-
pacitores necessaria para a implementacao em circuito
integrado.

A reduzida quantidade de amplificadores operacionais
conseguida com a técnica de multiplexacao viabiliza a
utilizacao da estrutura em aplicagdes onde haja exigén-
cia de baixo consumo de poténcia. Contudo, para ope-
racdo com 8 bits de resolucao, a freqiiéncia de operacio
do DAC (fer) serd 21 vezes maior do que a freqiiéncia
de amostragem do filtro (fs), impondo uma limitacdo
quanto a freqiiéncia maxima de operacao do filtro.

Embora o circuito seja sensivel as capacitancias parasi-
tas associadas ao capacitor Cp (ver Fig. 5), seus efeitos
nao foram observados nas simulacgdes devido a utiliza-
¢ao somente de chaves ideais. Modificagbes para tornar
a estrutura insensivel, em geral, introduzem inversao de
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polaridade. Com a utilizacdo de estrutura totalmente
diferencial e uma escolha conveniente do terra virtual,
é possivel introduzir uma inversao de polaridade adicio-
nal para contornar este problema, conforme ja observado
por outro pesquisador (Fischer, 1994).
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