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RESUMO

Este Trabalho de Conclusao de Curso apresenta o projeto e a analise de um Front-End
Analégico (AFE) para a aquisi¢ao de sinais de eletrocardiograma (ECG), implementado em
tecnologia CMOS TSMC 28 nm e projetado para integracdo em um System-on-Chip (SoC).
O sistema proposto é composto por um Filtro Passa-Altas (FPA), um Amplificador de
Instrumentacao (Al), um circuito Driven Right Leg (DRL), um Filtro Passa-Baixas (FPB)
e um Amplificador de Ganho Programavel (PGA), sendo o foco deste trabalho o projeto
detalhado dos blocos FPB e PGA, fundamentais para a supressao de ruidos e adaptacao
do ganho as variagoes do sinal de ECG. Como etapa preliminar, foi realizada a modelagem
comportamental do AFE em Verilog-A e SystemVerilog, utilizando modelos ideais para
representar os blocos internos e os circuitos equivalentes do corpo humano e dos eletrodos,
servindo de base para a definicao das especificagoes e validacao inicial da arquitetura. No
desenvolvimento em CMOS, o FPB foi projetado como um filtro gm-C de segunda ordem
com resposta de Butterworth e frequéncia de corte de 269,66 Hz, enquanto o PGA foi
implementado com ganho programavel entre 112,5 V/V e 450 V/V. As simulacoes elétricas
demonstraram conformidade com as especificagoes de frequéncia, ganho e estabilidade,
confirmando a viabilidade do projeto, cujos resultados indicam desempenho competitivo
em termos de consumo, area e qualidade do sinal, reforcando a contribuicao deste trabalho

para o desenvolvimento de sistemas integrados aplicados a aquisicao de sinais biomédicos.

Palavras-chave: Analog Front End (AFE), Eletrocardiograma (ECG), Filtro Passa-Baixas
(FPB), Amplificador de Ganho Programével (PGA), Sinal analégico, Modelo comporta-
mental, Tecnologia CMOS TSMC 28nm.



ABSTRACT

This Final Undergraduate Project presents the design and analysis of an Analog Front-
End (AFE) for electrocardiogram (ECG) signal acquisition, implemented in TSMC 28
nm CMOS technology and designed for integration into a System-on-Chip (SoC). The
proposed system is composed of a High-Pass Filter (HPF), an Instrumentation Amplifier
(IA), a Driven Right Leg (DRL) circuit, a Low-Pass Filter (LPF), and a Programmable
Gain Amplifier (PGA), with the focus of this work being the detailed design of the LPF
and PGA blocks, which are fundamental for noise suppression and gain adaptation to ECG
signal variations. As a preliminary step, a behavioral modeling of the AFE was carried
out in Verilog-A and SystemVerilog, using ideal models to represent both the internal
blocks and the equivalent circuits of the human body and electrodes, serving as the basis
for specification definition and initial architecture validation. In the CMOS development,
the LPF was designed as a second-order gm-C filter with a Butterworth response and a
cutoff frequency of 269.66 Hz, while the PGA was implemented with programmable gain
ranging from 112.5 V/V to 450 V/V. Electrical simulations demonstrated compliance with
frequency, gain, and stability specifications, confirming the feasibility of the project. The
results indicate competitive performance in terms of power consumption, area, and signal
quality, reinforcing the contribution of this work to the development of integrated systems

applied to biomedical signal acquisition.

Keywords: Analog Front End (AFE), Electrocardiogram (ECG), Low-Pass Filter (LPF),
Programmable Gain Amplifier (PGA), Analog Signal, Behavioral Model, TSMC 28nm
CMOS Technology.
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1 INTRODUCAO

O eletrocardiograma (ECG) é uma das ferramentas mais importantes da medicina
moderna para avaliacao da atividade elétrica do coragao, sendo essencial no diagnéstico
de arritmias, infartos e outras condi¢oes cardiovasculares. O conceito de registrar essa
atividade elétrica remonta a 1903, quando Willem Einthoven desenvolveu o primeiro
eletrocardiografo funcional, utilizando um galvanoémetro de corda. Esse feito marcou a
medicina cardiovascular, possibilitou a identificagao das ondas caracteristicas do ECG
(P, QRS e T) e rendeu a Einthoven o Prémio Nobel de Fisiologia ou Medicina em 1924
(EINTHOVEN, 1924). Desde entéo, o ECG evoluiu de registros manuais para sistemas
automatizados e digitais, ampliando sua aplicabilidade (BAROLD, 2003; MACFARLANE;
KENNEDY, 2021).

O avanco da microeletronica e da tecnologia de integracao em larga escala possibi-
litou a miniaturizacao dos sistemas de aquisicao de ECG, viabilizando sua utilizacao em
dispositivos portateis e vestiveis, como smartwatches e sensores biomédicos (JAIN; SINGH;
KAPOOR, 2021). Esses sistemas nao apenas ampliam o acesso ao monitoramento cardiaco,
como também permitem acompanhamento continuo e remoto da satide do paciente. Nesse
contexto, os circuitos dedicados a aquisicao de sinais biomédicos precisam ser projetados
com baixo consumo, alta confiabilidade e compatibilidade com integracao em SoC.

A aquisi¢ao de sinais de ECG em sistemas eletronicos exige a presenca de um
AFE, responsavel pelo pré-processamento do sinal analdgico antes de sua digitalizacao. O
AFE é composto por blocos fundamentais como amplificadores e filtros, que condicionam
o sinal para posterior conversao analégico-digital. Entre suas funcoes estao a rejeicao
de ruidos externos, a adaptacao de ganho e a limitacao da banda passante, de modo a
preservar apenas as informagoes relevantes do sinal cardiaco (SOUNDARAPANDIAN;
BERARDUCCI, 2009; NETO; ROBERTO, 2020).

Dentre as técnicas utilizadas em AFEs para ECG destaca-se o circuito DRL,
essencial na rejeicao de ruidos de modo comum, como interferéncias da rede elétrica,
melhorando a qualidade do sinal antes da amplificagao (INSTRUMENTS, 2010; Jewel
Haque Munshi, 2020). Além disso, o uso de filtros passa-altas e passa-baixas garante
a rejeicao de componentes indesejados, enquanto o PGA adapta o sinal as diferentes
amplitudes do ECG, evitando saturacao e garantindo a maxima resolucao apds a conversao
digital (PELGROM, 2012; MALOBERTI, 2007; LATHI; DING, 2012).

Este trabalho é desenvolvido em conjunto com colegas do Grupo de Arquitetura
de Computadores e Microeletronica (GAMA), onde diferentes blocos do AFE estao sendo
estudados. A contribuicao deste TCC concentra-se no projeto e analise de dois blocos
fundamentais: o Amplificador de Ganho Programavel (PGA) e o Filtro Passa-Baixas (FPB).
O PGA foi projetado para operar com quatro configuragoes de ganho reconfiguraveis,
variando de 112,5V/V até 450V /V, permitindo a adaptagao do nivel do sinal as condigoes

de entrada. O FPB, por sua vez, foi implementado como um filtro gm-C de segunda
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ordem com resposta de Butterworth e frequéncia de corte de 269,66 Hz, garantindo a
rejeicao de componentes de alta frequéncia e prevenindo efeitos de aliasing no processo de
digitalizacgao.

Ambos os blocos foram projetados em nivel de transistor na tecnologia CMOS
TSMC 28 nm, visando baixo consumo de poténcia, estabilidade e compatibilidade com
integracao em SoC. As simulagoes elétricas realizadas validaram o atendimento das especi-
ficacoes de frequéncia, ganho e estabilidade, confirmando a viabilidade do projeto para

aplicagoes biomédicas em sistemas portateis e vestiveis.

1.1 MOTIVACAO

O estudo do eletrocardiograma (ECG) tem ganhado cada vez mais relevancia
devido a necessidade de tecnologias médicas acessiveis, confidaveis e de baixo consumo de
poténcia. Nesse cenario, o desenvolvimento de circuitos integrados dedicados para aquisi¢ao
e processamento do sinal cardiaco torna-se essencial, possibilitando a integragao em dispo-
sitivos vestiveis e em plataformas de monitoramento continuo de saide. A implementacgao
de um Front-End Analégico (AFE) otimizado em tecnologia CMOS permite nao apenas
atender as especificagoes do sinal de ECG, mas também viabilizar sua incorporagao em
SoC, ampliando o potencial de uso em solucoes portateis e escalaveis. Dessa forma, a
presente pesquisa justifica-se pela contribuicao tanto para a sociedade, ao favorecer novas
aplicacoes em saude, quanto para a area académica e tecnoldgica, ao consolidar avancos

no projeto de circuitos integrados biomédicos.

1.2 OBJETIVOS

De maneira abrangente, este trabalho tem por finalidade investigar, projetar e
analisar blocos fundamentais de um Front-End Analdgico (AFE) destinado & aquisi¢ao
de sinais de ECG, assegurando que sua arquitetura e desempenho sejam compativeis
com os requisitos de sistemas biomédicos integrados em plataformas SoC. Na sequéncia,
apresentam-se o objetivo geral e os objetivos especificos que norteiam o desenvolvimento

deste estudo.

1.2.1 OBJETIVO GERAL

O objetivo principal deste Trabalho de Conclusao de Curso é projetar e validar
blocos de um Front-End Analégico (AFE) para aquisi¢ao de sinais de eletrocardiograma
(ECG), utilizando tecnologia CMOS TSMC 28 nm e visando integra¢ao em um System-
on-Chip (SoC). O foco estd no desenvolvimento detalhado do Filtro Passa-Baixas (FPB) e
do Amplificador de Ganho Programéavel (PGA), verificando seu desempenho por meio de

simulagoes elétricas e comparagao com requisitos estabelecidos na literatura.
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1.2.2 OBJETIVOS ESPECIFICOS

e Revisar fundamentos do ECG e requisitos de AFEs biomédicos: Estudar as carac-
teristicas do sinal de ECG, como amplitude, largura de banda e principais fontes de
ruido, bem como arquiteturas de AFEs utilizadas na literatura, de modo a estabelecer

parametros de referéncia para o projeto.

e Definir e especificar a arquitetura do AFE: Descrever os blocos que compoem o
sistema (FPA, AI, DRL, FPB e PGA), com énfase nos dois ultimos, determinando
suas especificacoes de projeto quanto a ganho, frequéncia de corte, estabilidade e

consumo de poténcia.

e Projetar os blocos FPB e PGA em nivel de transistor: Implementar os blocos em
tecnologia CMOS TSMC 28 nm, priorizando baixo consumo de poténcia, linearidade

e compatibilidade com integracao em SoC.

e Validar os blocos projetados: Realizar simulagoes elétricas dos blocos FPB e PGA,
avaliando ganho, resposta em frequéncia, estabilidade e robustez frente a ruidos,

além de comparar os resultados obtidos com trabalhos correlatos da literatura.

1.3 ESTRUTURA

Este trabalho estd organizado em cinco capitulos principais. No Capitulo 2,
apresentam-se os fundamentos tedricos essenciais para a compreensao do sinal de ECG, os
tipos de eletrodos, bem como a descricao dos blocos classicos de um AFE, incluindo FPA,
Al e DRL, além de uma anélise mais detalhada do FPB e do PGA, que sao os blocos de
maior relevancia para este estudo. O Capitulo 3 descreve a metodologia adotada para a
modelagem comportamental do AFE, enquanto o Capitulo 4 apresenta os resultados obtidos
a partir dessa modelagem, incluindo a resposta completa do sistema em ambiente ideal.
Em seguida, o Capitulo 5 aborda o projeto em tecnologia CMOS de 28 nm, detalhando
o desenvolvimento elétrico dos blocos, suas simulagoes, o processo de layout e a andlise
das limitacoes introduzidas pelo processo de fabricacao. Finalmente, no Capitulo 6, sao
discutidas as conclusoes gerais do trabalho, juntamente com sugestoes de melhorias e

direcoes potenciais para projetos futuros.
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2 O SINAL DE ECG E SEU PROCESSAMENTO NO AFE
Este capitulo tem como objetivo apresentar as principais caracteristicas do sinal
de eletrocardiograma (ECG), destacando sua origem fisiol6gica, forma de onda tipica e

parametros clinicos relevantes.

2.1 FUNDAMENTOS DO SINAL DE ECG

O desenvolvimento de qualquer circuito eletronico requer um entendimento prévio
e detalhado do comportamento dos sinais que serao processados. No caso do ECG, ¢é
essencial analisar suas caracteristicas, como amplitude, frequéncia e variabilidade, para
garantir um projeto eficiente e adequado as exigéncias do sistema.

Um sinal padrao de ECG registra a atividade elétrica do coracao, sendo obtido
por meio da medicao entre dois pontos com potenciais elétricos distintos. Em individuos
saudaveis, cada ciclo cardiaco apresenta um padrao ritmico caracteristico, composto por
eventos especificos que originam as ondas P, QRS e T (PLESNIK et al., 2013). A figura 1
ilustra esse padrao ritmico, destacando suas principais caracteristicas. Essa figura foi criada
com base em um banco de dados real disponibilizado por Paul van Gent (GENT, 2024), por
meio da biblioteca HeartPy, que contém arquivos de exames reais desse tipo de sinal. Esse

arquivo também sera utilizado para gerar o sinal elétrico em um ambiente de simulacao.

Figura 1 — Ciclo saudavel Cardiaco.
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O ciclo cardiaco tem inicio com a despolarizacao atrial, responsavel pela contracao

dos atrios, representada pela onda P no tracado de ECG. Em seguida, ocorre a despo-

larizacao ventricular, que provoca a contragao dos ventriculos, resultando na formacao
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do complexo QRS. Finalmente, o ciclo se conclui com a repolarizacao ventricular, que
marca o relaxamento do musculo ventricular e é representada pela onda T. Esse processo
é repetido de forma continua, caracterizando o ritmo cardiaco regular em individuos
saudaveis (PLESNIK et al., 2013).

Entre os parametros elétricos extraidos da literatura sobre o sinal de ECG,
destacam-se a largura de banda e a amplitude. O conhecimento da largura de banda,
que varia entre 0,05H z e 200H z, é essencial para o projeto do AFE, garantindo que ele
seja capaz de processar todas as componentes de frequéncia presentes nessa faixa (JANT;
BAGREE; ROY, 2017).

Quanto a amplitude do sinal de ECG, os valores reportados na literatura variam
tipicamente entre 0,5 mV e 5 mV. Para este trabalho, sera adotado um valor de referéncia
aproximado de 1 mV para o pico de amplitude, como ilustrado na figura 1, que apresenta
dados reais utilizados na pesquisa (PLESNIK et al., 2013; GENT, 2024; Journal of
Visualized Experiments, 2025). Devido a esse nivel relativamente baixo de amplitude, é
esperado que sinais ruidosos com amplitudes iguais ou maiores possam mascarar o sinal de
ECG. Isso torna essencial que o sistema de aquisicao seja capaz de minimizar a0 maximo
o ruido externo e, ao mesmo tempo, introduza o menor ruido possivel proveniente dos
proprios componentes eletronicos. As principais fontes de ruido a serem consideradas
incluem a interferéncia eletromagnética gerada pelas linhas de transmissao de energia
elétrica, que possuem frequéncias entre 50H z e 60H z. Além disso, em dispositivos vestiveis,
o movimento do dispositivo em relagao ao corpo humano adiciona componentes de ruido
que devem ser levados em conta, assim como o ruido originado pelos préprios circuitos
eletronicos (SORNMO; LAGUNA, 1994; PLESNIK et al., 2013).

O eletrocardiograma tradicional de 12 derivacoes é amplamente reconhecido como
um dos métodos mais comuns e indispensaveis para a avaliagao da saide cardiovascular.
Comumente encontrado em clinicas médicas e hospitais, esse procedimento utiliza 10
eletrodos estrategicamente posicionados no corpo (2 eletrodos posicionados nos bragos, 2
nas pernas e 6 na regiao toracica) para captar a atividade elétrica do coracao de diferentes
perspectivas. O resultado sao 12 graficos distintos, cada um representando a atividade
elétrica em diferentes regioes do coracao, permitindo uma anélise detalhada e abrangente
da funcao cardiaca (RAFIE; KASHOU; NOSEWORTHY, 2021; Journal of Visualized
Experiments, 2025).

Neste trabalho, o sinal de ECG sera capturado utilizando uma abordagem baseada
em dispositivos vestiveis modernos, como smartwatches, conforme ilustrado na figura 2. O
sistema utiliza trés eletrodos: dois para captura do sinal e um terceiro para realimentacao.
Esse terceiro eletrodo, integrado ao smartwatch e em contato com o pulso esquerdo, faz
parte do sistema Driven Right Leg (DRL). Sua fungao é conduzir o potencial DC do corpo,
polarizando os demais eletrodos e ajustando-os a uma voltagem ideal, garantindo, assim,
uma captura precisa e confidvel do sinal de ECG (UDUPA, 2022).
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Figura 2 — Aquisicao de ECG por Dispositivo Vestivel.

Fonte: Autor, adaptado de (UDUPA, 2022).

Adicionalmente, o sistema DRL serd integrado ao circuito de aquisi¢ao (AI) para
realizar a realimentacao do sinal ao corpo humano, contribuindo na reducao de ruidos de
frequéncia entre 50H z e 60H z, tipicos de interferéncias eletromagnéticas provenientes de
linhas de transmissao.

A figura 3 apresenta o AFE completo, ja empregado na literatura como uma
arquitetura otimizada para a aquisicao e processamento de sinais de ECG. Esse circuito é
composto pelos blocos: FPA, Al, FPB, PGA e por fim, o ADC. Neste trabalho, sera dada
maior énfase aos blocos FPB e PGA, que irao garantir a qualidade do sinal processado,
especialmente em relacao a eliminacao de ruidos e a definicao adequada da amplitude do
sinal. Além disso, esses blocos desempenham um papel crucial para a adaptacao do sinal

aos requisitos do ADC.

Figura 3 — AFE Completo.
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3 DESCRICAO DO SISTEMA

Este capitulo tem como objetivo apresentar a descricao geral do sistema de aqui-
sicao a ser empregado, reunindo e discutindo a bibliografia relevante que fundamenta
sua concepcao. Serao abordados os principais blocos que compoem a cadeia de aquisicao,
destacando suas fungoes, requisitos de desempenho e justificativas para as escolhas arqui-
teturais. Dessa forma, estabelece-se a base tedrica e técnica necessaria para a compreensao

do projeto e para a implementacao do sistema proposto nos capitulos seguintes.

3.1 MODELO ELETRICO DO CORPO HUMANO

Para realizar a medicao de um sinal elétrico, é fundamental compreender a fonte do
sinal a ser analisado. Dessa forma, foi necessério estudar o comportamento do corpo humano
sob a otica de um circuito elétrico. O modelo elétrico do corpo humano é apresentado
na Figura 4. Sua estrutura é baseada principalmente em trés resisténcias de 200 €2, que
representam a impedancia oferecida pelos tecidos corporais ao fluxo de corrente elétrica.
Esse modelo inclui ainda uma fonte de corrente de 1 A em paralelo com um capacitor de
200 pF', os quais representam a interferéncia da rede elétrica de 60 H z, induzida no corpo
humano devido a fenémenos eletromagnéticos (SORNMO; LAGUNA, 1994).

Além disso, ha uma fonte de tensao que representa os batimentos cardiacos,
gerando o sinal de ECG. Esse sinal diferencial é medido entre o brago direito (V;4) € o
brago esquerdo (V,). J& o terminal V,; é utilizado como referéncia para o modo comum,
sendo realimentado pelo Al (MERCIER, 2020).

Figura 4 — Modelo Elétrico do Corpo Humano com Interferéncia Eletromagnética.
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3.2 MODELO ELETRICO DO ELETRODO

A captacao dos sinais é um aspecto a ser considerado para a implementagao do
sistema, sendo indispensavel a utilizagao de um modelo elétrico para os eletrodos. Esse
modelo permite lidar com as nao idealidades presentes, como a resisténcia e a capacitancia
do eletrodo e do fio, além do deslocamento de potencial gerado na interface entre o
eletrodo e a pele. Essas caracteristicas afetam diretamente a qualidade do sinal adquirido,
influenciando tanto a impedancia de contato quanto a resposta em frequéncia do sistema
de aquisicao.

A Figura 5 apresenta um modelo elétrico que considera essas nao idealidades.
Nesse modelo, foi adotada uma tinica fonte de tensao continua de 100 mV para representar
o offset eletroquimico da interface eletrodo—pele, bem como valores fixos de resisténcia e
capacitancia. Essa abordagem simplificada permite uma analise inicial do comportamento
do sistema, porém nao contempla a variabilidade intrinseca existente entre diferentes
eletrodos e pontos de contato com o corpo.

Em uma modelagem mais completa, seria desejavel a utilizacao de fontes de tensao
distintas para cada eletrodo, representando diferentes niveis de offset eletroquimico, bem
como a adogao de valores diferentes de capacitancia, uma vez que esses parametros variam
conforme a regiao do corpo, as condicoes da pele e a pressao de contato. A consideracgao
dessas assimetrias evitaria o cancelamento ideal do offset no estagio diferencial de aquisi¢ao
e permitiria uma avaliagao mais realista do impacto dessas nao idealidades sobre o sinal
adquirido.

A resisténcia de 2 k{2 caracteriza a impedancia do eletrodo, enquanto o conjunto
formado pelo capacitor e pelo resistor de alta resisténcia modela o efeito de polarizacao da
interface eletrodo—pele (VERMA et al., 2010). Ressalta-se que os valores adotados neste
trabalho nao correspondem a parametros fixos, mas sim a valores genéricos utilizados na
literatura como referéncia para descrever o comportamento elétrico médio do eletrodo em

contato com a pele.

Figura 5 — Modelo Elétrico dos Eletrodos.
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3.3 AMPLIFICADOR DE INSTRUMENTACAO

A figura 6 ilustra a estrutura do primeiro bloco do sistema de aquisicao: o
Amplificador de Instrumentacao (Al). Ele é composto por trés amplificadores operacionais,
realimentagoes resistivas, um gerador de tensao de modo comum (VCM), um filtro passa-
altas (FPA) e o circuito de realimentacao DRL.

O AI é utilizado devido a sua elevada capacidade de rejeicao de sinais em modo
comum, caracterizada pelo alto valor do Common-Mode Rejection Ratio (CMRR). Esse pa-
rametro mede a eficiéncia do amplificador em rejeitar ruidos que aparecem simultaneamente
nas duas entradas (ALBAUGH, 2000), como interferéncias da rede elétrica e flutuagoes
de potencial entre os eletrodos, que frequentemente possuem amplitudes comparaveis
ou superiores as do sinal de ECG. Assim, o Al atua como filtro inicial, favorecendo a
amplificacao do sinal diferencial de ECG enquanto atenua os sinais indesejados em modo
comum.

A relagao entre o ganho diferencial Ap e a rejeicao de modo comum pode ser

expressa por (Analog Devices, Inc., 2006):

%
CMRR:AD-< S ) (3.1)
Vour
O ganho diferencial do Al mostrado na figura 6 é dado por:
2Rfa R2a
Ap =1 : ( > : 3.2
N ( N Ry ) Ria (32)

Figura 6 — Amplificador de instrumentagao.
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assumindo resistores perfeitamente casados (Rfa = Ryp, R1a = Ryp € Roq = Royp).
Entretanto, em implementacoes praticas em CMOS sempre existem variacoes de processo
que resultam em resistores nao idealmente casados, degradando o CM RR.

Segundo a Texas Instruments (INSTRUMENTS, 2023), a expressao geral do
CMRR considerando resistores desbalanceados da rede diferencial (usando a notacao da

figura: Riq,R1p,R24,Rop) pode ser escrita como

1 2RoqRop+ RigRop+ Rog R1p
CMRR = —- .
nm 2 R14Rop — Rog R1p

(3.3)

Definindo as razoes nominais do estdgio diferencial e suas pequenas variagoes

relativas por

Ry, (RQ) Ry (RQ)
=(—=—) (1+¢ , — == (14t ,
Ry, Ry ( p1) R R, ( D2)

onde tpy e tpo sao as tolerancias relativas das razoes resistivas, e tomando G como o

ganho diferencial nominal do Al (ver eq. 3.2), obtém-se a forma conveniente

G+1+Gtpi+tp2+itpitpe+ip1 +1ip2

CMERum = tp2—1tp1

(3.4)

Para pequenas variagoes (tp < 1) a expressao simplifica para a aproximagao

amplamente utilizada:

G+1
CMRR,,;, =~ t+, tm=tpa—1tp1. (3.5)

m

O valor em decibéis é dado por
CMRRdB =20 loglo(CMRan) .

Essa formulacao evidencia que mesmo pequenas diferencas de correspondéncia
reduzem significativamente o C'M RR, justificando o uso de técnicas de layout como
common-centroid, interdigitacao e resistores dummies (INSTRUMENTS, 2023).

Em processos CMOS, o valor absoluto dos resistores pode variar significativamente,
chegando a dezenas de porcento (ALLEN; HOLBERG, 2011a), mas o parametro critico
para o CM RR é o casamento relativo (t,,). Para ilustrar, considere G = 100: no pior caso,
com t,, = 0,30 (30%), o CMRR cai para aproximadamente 337 V/V ou 50,5 dB; jd em
um cendrio mais realista, com t,, = 0,10 (10%), alcanga cerca de 1010 V/V ou 60,1 dB.
Esse exemplo mostra como o matching relativo é determinante para o desempenho do Al
(INSTRUMENTS, 2023).

O filtro passa-altas, destacado pela cor amarela da figura 6 e localizado na entrada
do amplificador de instrumentacao, tem a funcao de eliminar a componente DC do sinal a
ser processado (MERCIER, 2020). Essa fungao é implementada por meio do acoplamento
de capacitores com resistores nas entradas, formando, assim, um filtro ativo. Dessa forma,
evita-se a necessidade de projetar um filtro passa-altas em uma etapa posterior, uma vez

que os proprios amplificadores do Al podem desempenhar essa funcao.
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A funcao de transferéncia de um filtro passa-altas ativo de primeira ordem,
considerando a topologia classica baseada em resistor R;p, = R;np € 0 capacitor Cpq = Clyp,

é representada por:

Vout(s)  sRinaCea

H(s) = = 3.6
Substituindo s = jw, tem-se a expressao com a frequéncia angular:
. JWRinaCeq
H = 3.7
(]W) 1 +jWRinaCca ( )

A frequéncia de corte f., definida como o ponto em que o ganho do filtro atinge

—3dB, é dada por (SCHAUMANN; VALKENBURG; XITAO, 2001):

1
fom
21 Ring Cca

O comportamento do filtro depende diretamente da frequéncia do sinal de entrada.

(3.8)

Para frequéncias muito baixas (w < %), o termo jwRC' tende a zero, fazendo com que
a funcao de transferéncia se aproxime de zero. Isso significa que componentes de baixa
frequéncia — como sinais DC e variacoes lentas — serao atenuadas. Por outro lado, para
frequéncias mais altas (w > %), o termo jwRC' domina, e a fungao de transferéncia tende
a 1. Nesta condicao, o sinal é transmitido com ganho proximo ao maximo, ou seja, o filtro
permite a passagem de sinais de alta frequéncia (SCHAUMANN; VALKENBURG; XIAO,
2001).

Esse comportamento é ideal para aplicacoes como a aquisicao de sinais biolégicos,
em que é necessario remover componentes de offset ou deriva lenta (DC), preservando a
integridade do conteido de interesse, como o sinal de ECG.

Este bloco também incorpora o circuito de DRL (Driven Right Leg), destacado
em verde na figura 6, o qual é fundamental para aumentar a imunidade ao ruido em modo
comum no sistema de aquisicao. Quando os eletrodos sao posicionados sobre a pele, eles
nao captam apenas o potencial elétrico gerado pela atividade cardiaca, mas também estao
sujeitos a interferéncias externas, em especial a interferéncia eletromagnética proveniente
das linhas de transmissao, como ja discutido anteriormente (MERCIER, 2020).

O circuito DRL tem como principal funcao detectar a tensao de modo comum
presente nas entradas do amplificador e realimenté-la de forma controlada ao corpo,
reduzindo significativamente esse tipo de interferéncia. Essa técnica contribui para a
estabilizacao do potencial de referéncia do paciente e melhora substancialmente a rejeicao de
sinais indesejados pelo Al, garantindo uma aquisicao mais limpa e precisa do sinal de ECG.
E valido enfatizar que a corrente injetada no corpo humano segue os limites estabelecidos
pela norma ABNT NBR IEC 60601-1:2010/Emenda 1:2016(Associacdo Brasileira de
Normas Técnicas, 2016). A corrente injetada pelo DRL normalmente nao excede 100 pA,

valor significativamente inferior ao limite de seguranga de 10 mA, considerado seguro
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para estimulacao elétrica em humanos. A equagao 3.9 mostra como é calculada a corrente

maxima segura para o corpo humano.

Vbp
R¢prr

[Maxsafe = (39)

Por fim, o Al também incorpora um bloco responsavel por estabelecer a polarizacao
em tensao de modo comum (VCM), destacado em roxo na figura 6. Esse circuito ndo atua
como um gerador independente de VCM, mas sim como um divisor resistivo conectado a
alimentacao Vpp, seguido por um amplificador operacional configurado como buffer. O

valor da tensao de polarizagao é dado por:

Rrefb
Rrefa + Rrefb

A funcao principal desse arranjo é fornecer uma referéncia estavel de modo comum,

VCM:VDD' (3.10)

utilizada para polarizar determinados noés internos do circuito. Dessa forma, o sinal
diferencial de ECG permanece centralizado dentro da faixa operacional dos amplificadores,

assegurando o funcionamento adequado do sistema.

3.4 FILTRO ANTI-ALIASING

Esta secao tem como objetivo descrever o filtro passa-baixas utilizado para atenuar
componentes de alta frequéncia do sinal de ECG, evitando o fenomeno de aliasing. Dessa
forma, garantindo que apenas a faixa de interesse seja preservada antes da etapa de

amostragem pelo conversor analégico-digital (ADC).

3.4.1 ALIASING

O aliasing no ADC ocorre quando um sinal é amostrado a uma taxa insuficiente
para capturar suas variagoes. Frequéncias mais altas no sinal original sao dobradas ou refle-
tidas em frequéncias mais baixas do sinal amostrado, criando componentes que nao estao
presentes no sinal original. Quando o sinal é amostrado a uma taxa inferior a frequéncia
de Nyquist, os componentes de alta frequéncia do sinal original sao mapeados incorreta-
mente para frequéncias mais baixas, resultando em distorcao que pode impossibilitar a
reconstrugao fiel do sinal original (RIGHI et al., 2024).

Segundo Lathi (LATHI, 2006), o espectro do sinal amostrado contém cépias
repetidas do espectro original, espacadas pela frequéncia de amostragem. Para evitar
sobreposigao entre essas cépias (o que causaria aliasing), é necessario que a frequéncia de

amostragem fs satisfaca o critério de Nyquist representado na equacao 3.11:

fs>2B (3.11)
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onde B é a maior frequéncia presente no sinal original. Esse limite é chamado de
frequéncia de Nyquist, e T = ﬁ ¢ o intervalo de Nyquist (LATHI, 2006).

Mesmo na taxa de Nyquist, efeitos como cancelamentos de fase para componentes
senoidais podem impedir a reconstrugao correta, como no caso exemplo do sinal sin(27 Bt),
cujas amostras a T' = ﬁ sao todas nulas (LATHI, 2006). Por esse motivo, recomenda-se
que a taxa de amostragem seja maior do que 2B, especialmente na presenca de sendides
puras.

Além disso, Lathi (LATHI, 2006) destaca que sinais limitados no tempo possuem
espectro ilimitado, o que torna impossivel eliminar completamente o aliasing em ambientes
praticos. No entanto, esse erro pode ser reduzido utilizando-se taxas de amostragem
elevadas e filtros passa-baixas (antialiasing) antes do processo de amostragem. Esse filtro
atua como uma barreira que limita a largura de banda do sinal a %, impedindo que
componentes acima dessa frequéncia causem distorcao.

A figura 7 ilustra o fenomeno do aliasing, no qual um sinal senoidal de 10H z é
amostrado a uma taxa de 11H z, ou seja, apenas ligeiramente acima de sua frequéncia, mas
ainda abaixo da frequéncia minima exigida pelo critério de Nyquist. Como consequéncia,
ocorre a sobreposigao espectral (aliasing), impedindo a reconstrugao fiel do sinal original

no dominio digital.

Figura 7 — Efeito do aliasing: sobreposicao espectral quando fs < 2B, conforme discutido
por Lathi (LATHI, 2006).
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Fonte: Autor

3.4.2 FILTRO PASSA-BAIXAS

Filtros analdgicos do tipo passa-baixas sao fundamentais em sistemas de processa-

mento de sinais, tendo como principal funcao a atenuacao de componentes de frequéncia
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superior a uma determinada frequéncia de corte. Essa caracteristica os torna especialmente
relevantes em aplicagoes de aquisicao de sinais, atuando como barreiras contra fenomenos
indesejaveis como o aliasing em conversores analdgico-digitais (ADCs) (BAKER, 2019).
Além disso, sao amplamente empregados na eliminacao de ruidos de alta frequéncia e na

suavizacao de formas de onda.

3.4.3 RESPOSTA EM FREQUENCIA E FUNCAO DE TRANSFERENCIA

A resposta em frequéncia de um filtro é descrita por sua funcao de transferéncia

no dominio da variavel complexa s, que, de modo geral, assume a forma de uma funcao

racional (SCHAUMANN; VALKENBURG; XIAO, 2001):

H(s) 8™+ Ay 18™ 4+ ars+ag
S) =
bys™ +by_18" L+ ...+ b1s+ by

Em que o grau do denominador, n, define a ordem do filtro. A ordem esta

(3.12)

diretamente relacionada a inclinacao da curva de atenuacao na regiao de transicao entre a
banda passante e a banda de rejeicao: filtros de ordem superior apresentam transicoes mais
abruptas. Para filtros lineares e invariantes no tempo (LTT), cada polo do sistema contribui
com uma atenuagao de —20dB/década (SCHAUMANN; VALKENBURG; XIAO, 2001).

No caso de um filtro passa-baixas passivo de primeira ordem, como o circuito RC

simples, a funcao de transferéncia é dada por:

1
- 1+4+sRC
A frequéncia de corte f., definida como a frequéncia na qual a magnitude da

H(s) (3.13)

resposta atinge % (ou seja, queda de 3dB), é expressa por:

1
Je= 2nRC
Nesse tipo de filtro, o ganho na banda passante, para f < f., aproxima-se da
unidade (|H (jw)| =~ 1) (SCHAUMANN; VALKENBURG; XIAO, 2001). Em filtros ativos,

esse valor pode ser ajustado em funcao dos requisitos do circuito, podendo assumir valores

(3.14)

diferentes da unidade.

3.4.4 RESPOSTA BIQUADRATICA DE SEGUNDA ORDEM

Filtros passa-baixas de segunda ordem sao geralmente implementados por meio
de estruturas denominadas biquadraticas (biquad). Essas topologias apresentam dois polos
complexos conjugados e permitem maior controle sobre parametros como frequéncia de
corte, fator de qualidade e ganho.

A funcao de transferéncia de um filtro passa-baixas de segunda ordem pode ser
representada por (RAZAVI, 2014):
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wi

H(s)=5———>
32+%s—l—w%

(3.15)
onde:
e wo =27 fy é a frequéncia angular de corte do filtro,

e () é o fator de qualidade, que caracteriza a seletividade do circuito, controlando o

nivel de pico na resposta proxima a frequéncia de corte.

O fator de qualidade ) também influencia a resposta em fase e o comportamento
transitério do filtro. Valores de ) > 0,707 resultam em uma elevacao (ressonancia) préxima
a frequeéncia de corte, enquanto valores menores implicam uma resposta mais amortecida
(OLIVEIRA, 2017).

Esse tipo de resposta é amplamente utilizado em implementacoes praticas, como

nos arranjos Sallen-Key ou em estruturas do tipo gm-C.

3.4.5 FILTRO DE RESPOSTA BUTTERWORTH

O filtro de Butterworth destaca-se entre as respostas padronizadas por apresentar
um comportamento mondétono na banda passante e na banda de rejeicao, sem ondulagoes,
sendo por isso denominado maximamente plano. Essa suavidade na transicao ¢ alcancada
ao custo de uma regiao de transicao mais ampla em comparagao a outras arquiteturas,
como os filtros de Chebyshev.

Sua funcao de magnitude normalizada é dada por:

H(jw) = — L (3.16)

onde:
e w. é a frequéncia angular de corte,
e n ¢ a ordem do filtro.

Os polos da resposta de Butterworth estao distribuidos uniformemente ao longo
de um semicirculo no plano S, com angulos definidos por:
(2k—1)m

Op="-—5 " k=12..n (3.17)

Esse arranjo garante a estabilidade do sistema e uma resposta suavemente decres-

cente em frequéncia. A frequéncia de corte w. é definida como o ponto onde a magnitude
da resposta atinge %, ou seja, -3 dB (SCHAUMANN; VALKENBURG; XIAO, 2001).
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Embora o filtro ideal apresente uma transicao instantanea entre a banda passante
e a banda de rejei¢ao, o que torna sua implementacao teoricamente desejavel, essa carac-
teristica é irrealizavel na pratica devido a limitagoes fisicas e tecnoldgicas. Na realidade,
filtros como o Butterworth, embora nao possuam uma transicao abrupta, oferecem um
compromisso eficiente entre desempenho em frequéncia e resposta temporal. A resposta
do filtro Butterworth é caracterizada por uma transicao gradual entre a banda passante
e a banda de rejeicao, o que evita distorcoes abruptas no sinal, mas ao mesmo tempo,
mantém um excelente comportamento no que diz respeito a suavidade e a minimizacao da
ondulacao na banda passante (ZAMARUIEV; IVAKHNO; STYSLO, 2019; SCHAUMANN;
VALKENBURG; XIAO, 2001).

Além disso, o filtro Butterworth apresenta uma fase relativamente linear, o que
contribui para uma melhor preservacao da forma do sinal. Sua principal vantagem em
relagao a filtros ideais é justamente a robustez e a facilidade de implementacao, ja que, ao
contrario dos filtros ideais que exigiriam componentes com respostas perfeitas e infinitas, o
Butterworth pode ser implementado de maneira mais simples e pratica. A figura 12 ilustra
claramente essa diferenca, destacando como a resposta do filtro Butterworth, embora nao
tao precisa quanto a do filtro ideal, ainda oferece uma performance eficiente para diversas
aplicacoes, equilibrando suavidade na transi¢ao e preservacao do sinal (SCHAUMANN;
VALKENBURG; XIAO, 2001; RAZAVI, 2014; OLIVEIRA, 2017).

Esse equilibrio torna o filtro Butterworth uma escolha popular em uma vasta gama
de aplicacgoes, desde sistemas de audio até telecomunicagoes e processamento de sinais,
onde é fundamental manter a qualidade do sinal enquanto se atinge uma redugao eficiente

de componentes indesejados fora da banda passante.

Figura 8 — Comparagao da resposta em frequéncia de um filtro ideal e um filtro de 2°
ordem do tipo Butterworth.
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3.4.6 TOPOLOGIA DO FILTRO

A topologia escolhida para o filtro passa-baixas foi a gm-C' ilustrada na figura 9,
devido a sua capacidade de implementar fungoes biquadraticas com respostas bem definidas,
como a resposta do tipo Butterworth. Essa topologia é especialmente vantajosa em projetos
integrados, pois permite a substituicao de resistores por transcondutores controlados por
corrente (ou tensao), o que facilita a sintonia de parametros como a frequéncia de corte f,
e a largura de banda por meio do controle do valor de gy, a transcondutancia (MACHHA;
LAXMINIDHI, 2019).

Uma das principais vantagens do filtro gm-C' em relacao a arquiteturas classicas
como a Sallen-Key é a possibilidade de utilizar capacitores significativamente menores
para atingir a mesma frequéncia de corte. A equagao que determina a frequéncia de corte

para um filtro gm-C do tipo passa-baixas é dada por:

gm—c __ Y9meff
e=3dB = 50 /o0, (3.18)
De acordo com essa equacao, é possivel ajustar f. variando g,,, mantendo valores
baixos de capacitancia. Em contraste, na topologia Sallen-Key, a frequéncia de corte é

determinada por:

fSK _ 1
c—3dB 21/ R1RoC1CY

Nesta configuracao, para valores de resisténcia viadveis em tecnologia CMOS, os

(3.19)

capacitores tendem a ocupar uma area muito maior no chip para alcancar frequéncias de
corte na faixa desejada (por exemplo, abaixo de 1 kHz). J& na topologia gm-C, como a
transcondutancia g, pode ser projetada para assumir valores maiores (na ordem de pS
a nS), os capacitores C e Cy podem ser reduzidos proporcionalmente, o que resulta em
uma economia significativa de drea (MACHHA; LAXMINIDHI, 2019).

Figura 9 — Filtro biquadratico de 2° ordem do tipo gm-C.

Fonte: Autor
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Para ilustrar essa vantagem, considere uma frequéncia de corte de 250 Hz. Assu-
mindo capacitores iguais (C7 = C = (') e uma transcondutancia efetiva g, o = 10 nS, a

equagao 3.18 nos da:

o Imeti _ 10X 107
C2nf.  2m-250

Com esse valor de gy, o, 05 capacitores necessdrios sao extremamente menores, o

~ 6,37 pF (3.20)

que viabiliza sua integragao em tecnologias CMOS.

Em contraste, na topologia Sallen-Key, para alcancar a mesma frequéncia de
corte com capacitores de 6,37 pF', seriam necessarios resistores de aproximadamente
100 MS2, o que é impraticavel em projetos integrados devido as limitagoes de area e as
variagoes de processo (SEDRA; SMITH, 2015). Assim, a topologia gm-C' permite uma
maior compactacao e flexibilidade de projeto, tornando-se mais adequada para integracao
em larga escala, especialmente em aplicacoes biomédicas como o monitoramento de sinais
de ECG.

Entretanto, uma limitacao importante dessa topologia é sua linearidade. Como os
transcondutores (OTAs) operam geralmente em malha aberta, o filtro gm-C apresenta
distorgao significativa para sinais de maior amplitude, o que pode comprometer a fidelidade
do sinal processado. Diversas técnicas de linearizagao, como degeneracgao resistiva, uso de
transcondutores balanceados e esquemas de realimentagao dinamica, podem ser aplicadas
para mitigar esse problema (BHUIYAN, 2014).

3.5 AMPLIFICADOR DE GANHO PROGRAMAVEL (PGA)

Esta sec@o apresenta o amplificador de ganho programavel (PGA), bloco fun-
damental no AFE para ajustar a amplitude do sinal de ECG as faixas adequadas de
processamento. O PGA permite selecionar diferentes niveis de ganho de forma controlada,
garantindo flexibilidade na adaptacao a variagoes de amplitude do sinal entre diferentes

pacientes e condicoes de medicao.

3.5.1 INTRODUCAO E ARQUITETURA

O amplificador de ganho programével (PGA, do inglés Programmable Gain Ampli-
fier) é um circuito fundamental em sistemas eletronicos que requerem adaptacao dinamica
da amplificacao do sinal. Por meio de controles digitais, o PGA ajusta eletronicamente
seu ganho, permitindo que o sistema lide com sinais de diferentes amplitudes, mantendo a
qualidade e a fidelidade do processamento (RAZAVI, 2014).

Essa capacidade de ajuste é especialmente importante em sistemas de aquisicao
de dados, nos quais é necessério que o sinal fornecido ao conversor analdgico-digital (ADC)

ocupe plenamente a faixa dinamica disponivel. Ao evitar tanto a saturagdao quanto a
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subutilizacao da resolucao do ADC, o PGA assegura uma conversao mais precisa e eficiente
(BAKER, 2019).

A arquitetura adotada neste trabalho, ilustrada na figura 10, baseia-se em um
amplificador operacional configurado como inversor, com rede de resistores de realimentacao
selecionaveis digitalmente. Essa configuracao permite ajustes rapidos e precisos do ganho
por meio da comutacao eletronica. Além disso, o sistema conta com controle automatico
de ganho, implementado por uma maquina de estados digital, que ajusta o ganho em
tempo real conforme as caracteristicas do sinal, garantindo a adequada utilizacao da faixa
dindmica do ADC (RAZAVI, 2014).

3.5.2 AMPLIFICADOR INVERSOR

A base da arquitetura do PGA adotada é o amplificador operacional em confi-
guracao inversora, uma das topologias mais utilizadas em circuitos analdgicos pela sua
simplicidade e versatilidade. Nessa configuracao, o sinal de entrada é aplicado a entrada
inversora do amplificador operacional, enquanto a entrada nao inversora é conectada a
um potencial de referéncia (geralmente o terra) (SEDRA; SMITH, 2015). O sinal de saida
corresponde a uma versao amplificada e invertida do sinal de entrada.

O ganho do amplificador inversor em malha fechada é determinado pela razao
entre o resistor de realimentacao Rp e o resistor de entrada Ry, conforme expressa a
equagao (RAZAVI, 2014):

Rp
Ag=——— 3.21
cl R[N ( )
Assim, a saida V,,; é dada por:
R
‘/out:Aclx‘/in:_RF va
IN

Figura 10 — Arquitetura do amplificador de ganho programéavel (PGA), utilizando
amplificador operacional em configuracao inversora com selecao resistiva

digital.
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A inversao de fase é uma caracteristica inerente a essa configuracao e deve ser
considerada no sistema como um todo.

No PGA projetado, o resistor de entrada Rjy é fixo, enquanto o resistor de
realimentagao Ry, é selecionado digitalmente dentre vérios valores disponiveis, através de
chaves eletronicas. Essa abordagem simplifica o controle do ganho, mantendo a estabilidade
do circuito e permitindo a selecao rapida e precisa do nivel de amplificagao.

Adicionalmente, é importante considerar que, na pratica, o ganho real do amplifi-
cador inversor é afetado pelo ganho finito em malha aberta do amplificador operacional,
Ayo. Para altos valores de ganho, essa limitacao pode introduzir erros, descritos pela
equagao aproximada (SEDRA; SMITH, 2015):

Rpn)
Rp I+
Acl(real) ~ = I(;) 1- A OIN (3'22)
v

Embora essa caracteristica represente uma restricao em aplicagoes que exigem
ganhos muito elevados, no caso do sistema em estudo o amplificador inversor mostrou-se
uma escolha adequada. Sua simplicidade estrutural, aliada a facilidade de implementacao
da comutacao digital dos resistores de realimentacao, proporciona controle eficiente do

ganho e atende de forma satisfatéria aos requisitos de aquisicao de sinais de ECG.

3.5.3 MAQUINA DE ESTADOS

Para controlar automaticamente o ajuste do ganho do PGA, este trabalho utiliza
uma maquina de estados finitos, um modelo matematico amplamente aplicado em sistemas
digitais que possuem um nimero limitado e bem definido de condi¢oes ou estados (HARRIS;
HARRIS, 2015).

Em cada instante, o sistema encontra-se em um tnico estado, podendo transitar
para outro com base em entradas ou condigoes especificas, de acordo com regras bem
definidas. Cada estado pode acionar acoes ou saidas distintas, o que torna as maquinas
de estados ideais para controlar processos sequenciais e decisoes baseadas em eventos
(HARRIS; HARRIS, 2015; PEDRONI, 2013).

No contexto do PGA, a maquina de estados monitora continuamente o sinal
digitalizado pelo conversor analégico-digital (ADC), verificando a ocorréncia de saturacao,
a qual indica que o ganho atualmente selecionado é excessivo para a amplitude do sinal de
entrada.

Com base nessas informagoes, a maquina controla a calibracao automatica do
PGA, ajustando sequencialmente o ganho para evitar distor¢oes por saturacao e, a0 mesmo
tempo, maximizar a utilizacao da faixa dinamica do ADC. Esse mecanismo garante que o
sistema opere de maneira confidvel e adaptativa, sem necessidade de intervencao manual,

tornando o PGA mais eficiente e robusto.
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3.5.4 IMPLEMENTACAO DO PGA COM CONTROLE AUTOMATICO DE GANHO

A implementagao do controle automéatico de ganho no PGA combina os conceitos
anteriores para garantir que o sinal amplificado esteja sempre dentro da faixa dinamica
ideal para o conversor analégico-digital (ADC), evitando tanto a satura¢ao quanto a perda
de resolucao. O controle do ganho é realizado por meio de uma méquina de estados finita,
descrita em System Verilog disposto no anexo 1, que monitora continuamente as amostras
digitalizadas pelo ADC. O processo de calibragao inicia-se selecionando o maior ganho
disponivel do PGA (450 V/V). Nesse ponto inicial, a chave do resistor de realimentagao
correspondente ao maior ganho ja estd ativada, garantindo que o sistema nunca opere
com todas as chaves do PGA abertas — condicao que representaria um estado proibido e
inviabilizaria o funcionamento do amplificador.

A cada ciclo de clock (250 kHz), a méquina de estados avalia a amostra do ADC
para detectar possiveis saturacoes. Caso seja identificada, o sistema reduz o ganho do PGA,
desabilitando a chave do resistor de realimentacao ativo e ativando a chave do préoximo
resistor de realimentacao com valor menor. Dessa forma, a resisténcia de realimentacao
¢é ajustada progressivamente até que o sinal esteja dentro da faixa dinamica permitida
ou até que o ganho minimo disponivel (112,5 V/V) seja atingido. Se o sinal se estabilizar
antes do ganho minimo, a calibragao é considerada bem-sucedida; caso contrario, o sistema

indica falha.

Figura 11 — Diagrama da maquina de estados responsavel pelo controle de calibragao
automatica do PGA.
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Fonte: Autor

O diagrama da maquina de estados na figura 11 apresenta seis estados principais:

e Inicializagao (sO_init): Configura varidveis internas e aguarda o inicio da calibragao.
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Requisi¢ao de Leitura (s1_adc_read_req): Solicita uma nova amostra do ADC e

sinaliza que a calibracao estd em andamento.

e Verificagao de Saturacgao (s2_verif_sat): Avalia se a amostra do ADC estd saturada.
Em caso afirmativo, direciona para o ajuste do ganho; caso contrario, contabiliza

amostras validas.

e Ajuste do Ganho (s3_calib_pga): Reduz o ganho selecionando o préximo resistor

de realimentagao com menor valor.

e Sucesso (s4_calib_success): Estado atingido apds 200 amostras consecutivas sem

saturacao.

e Falha (s5_calib_faill): Estado ativado quando o ganho minimo é alcangado, mas

a saturacgao persiste.

Para validar um ganho como adequado, o sistema requer 200 amostras consecutivas
sem saturacao, valor definido para garantir estabilidade estatistica da decisao, reduzindo
a probabilidade de ajustes indevidos causados por ruido, picos transitorios ou variacoes
momentaneas do sinal. Considerando a frequéncia de operacao de 250 kHz, a calibracao
pode ocorrer em cerca de 800 ps no melhor cenario, podendo se estender caso sejam
necessarios varios ajustes.

O PGA disponibiliza multiplos niveis discretos de ganho, por exemplo: 450 V/V,
337,56 V/V, 225 V/V e 112,5 V/V| escolhidos para maximizar o espagamento entre niveis
adjacentes — caracteristica essencial em aplicagoes como eletrocardiografia (ECG), onde a
amplitude do sinal varia significativamente entre pacientes. Esse controle automatico e
dinamico permite ao sistema adaptar-se eficientemente as diferentes amplitudes do sinal

de entrada, evitando saturacao e garantindo a plena utilizagao da resolucao do ADC.
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4 CARACTERIZACAO DA MODELAGEM DO AFE

Apoés a apresentagao dos circuitos primarios que compoem o Front-End Analdgico
para sinais de eletrocardiograma, realizou-se um estudo baseado em modelos comporta-
mentais. Essa andlise serviu como referéncia fundamental para a etapa subsequente, que
consistira no projeto elétrico detalhado dos componentes do circuito utilizando a tecnologia
TSMC CMOS de 28 nm.

Nesta secao, o foco recai sobre a avaliagao do comportamento do AFE em sua
forma ideal, implementado nas linguagens Verilog-A e System Verilog, a fim de validar a
arquitetura e extrair parametros de projeto para os blocos individuais — em especial o
filtro passa-baixas (FPB) e o amplificador de ganho programavel (PGA) — que serao
tratados em maior profundidade na se¢ao seguinte.

O ambiente de simulagao adotado para essa validagao utilizou o software Virtuoso,
da Cadence, como principal ferramenta de projeto. Para a andlise do sistema analdgico,
foi empregado o simulador Spectre, também da Cadence. Ja para a validagao do bloco
digital, utilizou-se o simulador Xcelium, igualmente pertencente ao portfélio da Cadence,
amplamente utilizado para simulacao de sistemas descritos em linguagens de descricao de
hardware (HDL), como System Verilog. Essa divisao no ambiente de simulagao permitiu
avaliar com rigor tanto o comportamento analdgico dos circuitos quanto a logica de controle
digital implementada na maquina de estados responséavel pela calibracao automatica do
PGA.

Com o objetivo de validar o modelo comportamental e a arquitetura proposta,
foram definidos e avaliados diversos parametros caracteristicos de cada um dos blocos que
compoem o sistema. Esses parametros incluem valores de referéncia, como niveis de ganho,
tempos de resposta e limites operacionais, que nortearam tanto o processo de simulacao
quanto a verificacao do desempenho esperado. Os valores utilizados e os resultados obtidos
nas simulacoes comportamentais sao apresentados a seguir, organizados em tabelas e
figuras, de modo a facilitar a andlise e a comparacao com as especificagoes estabelecidas.

Os valores utilizados e os resultados obtidos nas simulagoes comportamentais sao
apresentados a seguir, organizados em tabelas, de modo a facilitar a analise e a comparagao
com as especificagoes estabelecidas.

A tabela 1 apresenta os principais parametros definidos para a modelagem do filtro
gm-C de segunda ordem, como a transcondutancia efetiva, as capacitancias, a frequéncia
de corte e a tecnologia utilizada (TSMC CMOS 28 nm). O valor da transcondutancia foi
escolhido estrategicamente para minimizar as dimensoes dos capacitores integrados no
circuito. Em tecnologias CMOS, a implementacao de capacitores demanda areas conside-
raveis, mesmo para valores relativamente baixos. Assim, ao adotar uma transcondutancia
reduzida, é possivel projetar capacitores menores, conforme ilustrado pela equacao 3.18,

otimizando a area ocupada e favorecendo a eficiéncia e a viabilidade préatica do projeto.
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Tabela 1 — Parametros comportamentais do filtro gm-C

Parametro Valor

Transcondutancia efetiva (gmcrf) 10 nS

Capacitancia C 9 pF

Capacitancia Co 4.5 pF

Frequéncia de corte (f.) 250 Hz

Fator de qualidade (Q) 0.707

Tensao de alimentagao (Vpp) 09V

Tecnologia TSMC CMOS 28 nm
Ordem do filtro 2

Ganho em DC 0dB

A figura 12 apresenta a resposta em frequéncia obtida a partir da simulagao do
modelo comportamental proposto, evidenciando a caracteristica tipica de um filtro do tipo
Butterworth. Observa-se que o filtro apresenta um ganho de aproximadamente —3 dB na
frequéncia de 250 Hz, com atenuacao progressiva além da banda passante e uma resposta
suave, sem distorgoes significativas. Esses resultados indicam que o modelo implementado

¢é adequado para orientar as etapas subsequentes de projeto e sintese na tecnologia TSMC
CMOS de 28 nm.

Figura 12 — Resposta em frequéncia do filtro gm-C modelado.
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Fonte: Autor

Complementarmente, a tabela 2 apresenta os parametros comportamentais do
Amplificador Operacional Transcondutancia (OTA) utilizado, bem como do Amplificador
de Ganho Programavel (PGA). No contexto do PGA, destacam-se as resisténcias de
entrada e de realimentagao, as quais permitem configurar diferentes niveis de ganho de
forma ajustavel e controlada. Essa capacidade de ajuste é fundamental para adaptar a

amplitude do sinal de saida as necessidades do sistema.
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Tabela 2 — Parametros comportamentais do OTA e do PGA

Parametro Valor
Caracteristicas do OTA
Tensao de alimentagao (Vpp) 09V
Capacitancia de carga (Cjoqq) 3.4 pF
Ganho em malha aberta (Ay) 60 dB
Produto ganho-banda (GBW) 250 kHz
Relagao sinal-ruido (SNR) 35 dB
Margem de fase (PM) 60°
Caracteristicas do PGA
Resisténcia de entrada (R;y,) 10 kQ

Resisténcia de realimentacao 1 (Ryy) 1125 kQ
Resisténcia de realimentacao 2 (Ryy) 2250 k€2
Resisténcia de realimentacao 3 (Ry3) 3375 k(2
Resisténcia de realimentagao 4 (Ry4) 4500 k€2

A operacao do PGA baseia-se na configuracao classica do amplificador inversor ja
comentada, cujo ganho é determinado pela relagao entre as resisténcias de realimentacao e
de entrada, conforme expressa na equagao 3.22. O ajuste do ganho é realizado por meio da
selegao das resisténcias de realimentagao (Ry1 a Ry4), que sao conectadas ou desconectadas
pela ativacao das chaves controladas digitalmente pela maquina de estados.

Para implementar essa selecao, emprega-se uma maquina de estados que controla
dinamicamente o ganho do PGA por meio da ativacao das chaves T1 a T4, associadas aos
estados SO a S4, cujo funcionamento ¢ ilustrado na figura 13. Essa arquitetura permite
que o ganho seja ajustado automaticamente em tempo real, adaptando-se de forma rapida
e eficiente as variacoes do sinal de entrada ou as diferentes condi¢oes operacionais do
sistema.

Os resultados demonstram que o PGA projetado oferece um controle de ganho
flexivel, garantindo ajustes dinamicos eficazes sem comprometer a qualidade do sinal

processado, o que é fundamental para aplicacoes que exigem alta fidelidade e confiabilidade.

Figura 13 — Controle do ganho do PGA pela maquina de estados.
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Fonte: Autor
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A figura 14 ilustra o comportamento do sinal ao longo das etapas de controle
de ganho no circuito AFE de um sistema de aquisigao de sinais de ECG. No item (A),
observa-se o sinal de entrada no AFE, onde é evidente a presenca de interferéncia de 60 Hz,
caracteristica tipica de ruido de rede elétrica. Esse ruido se sobrepoe completamente ao
sinal do eletrocardiograma, prejudicando sua interpretacao. Ja o item (B) apresenta a
saida do AFE, evidenciando a atuacao do médulo de controle de ganho. Até o instante de
2,5 s, nota-se uma clara saturacao do sinal, causada por amplificacdo excessiva na etapa
de ganho programavel (PGA). Apds esse ponto, a maquina de estados detecta a saturagao
na saida do conversor analdgico-digital (ADC) e ajusta automaticamente o ganho do PGA,

maximizando a faixa dinamica 1til e evitando nova saturacao.

(A) Sinal de entrada no AFE com forte interferéncia de 60 Hz, tipica de ruido de
rede elétrica.

500
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(B) Sinal de saida do AFE com atuagao do controle automético de ganho do PGA,
reduzindo a saturagao.
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Figura 14 — Comportamento do sinal de ECG antes e apés o AFE.
Fonte: Autor

Apoés a corregao dinamica do ganho pelo PGA, o sinal resultante se aproxima
significativamente do tragado real do ECG, com notavel reducao das interferéncias de
modo comum, gragas a realimentacao ativa fornecida pelo circuito Driven Right Leg. A

inversao de fase observada decorre da topologia inversora do amplificador utilizado no
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PGA; no entanto, tal inversao pode ser facilmente compensada digitalmente por um
microcontrolador, se necessario.

A aquisicao de sinais de ECG impoe desafios significativos, especialmente no que
se refere a rejeicao de ruido elétrico de 60 Hz. A eficacia do amplificador de instrumentagao
(AI) em rejeitar sinais de modo comum, juntamente com o feedback ativo do circuito de
aterramento da perna direita, é fundamental para a integridade do sinal. O processo de
amplificacao é governado por um sistema de controle retroalimentado, que busca manter a
fidelidade do sinal e maximizar sua faixa dinamica antes da digitalizagao.

A implementacao de um modelo comportamental do circuito ECG AFE é indis-
pensavel para validar a arquitetura proposta e para definir corretamente os requisitos dos
blocos funcionais, viabilizando posteriormente o projeto elétrico completo do sistema.

Por fim, o modelo ideal desenvolvido mostrou-se eficaz nao apenas para a compre-
ensao global do funcionamento do sistema, mas também para evidenciar os parametros
criticos que exigem atencao no projeto dos blocos reais, servindo como uma ferramenta
essencial para orientar decisoes de projeto e mitigar riscos no desenvolvimento em nivel de

transistor.
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5 PROJETO DOS BLOCOS EM CMOS

Com base nas especificacoes obtidas a partir da andlise comportamental apresen-
tada no Capitulo 4, este capitulo descreve a implementagao fisica do Filtro Passa-Baixas
(LPF) e do Amplificador de Ganho Programével (PGA) em tecnologia TSMC CMOS de
28 nm. Sao discutidas as topologias adotadas, o dimensionamento dos transistores e capa-
citores, bem como os resultados obtidos nas simulacoes elétricas. Ademais, apresenta-se o
desenvolvimento do layout dos blocos projetados, incluindo as estratégias de floorplan, orga-
nizacao interna e consideracoes de projeto adotadas para garantir desempenho, integridade

elétrica e compatibilidade com o processo de fabricacao.

5.1 FILTRO PASSA-BAIXAS (LPF)

O filtro passa-baixas de segunda ordem com resposta de Butterworth tem como
funcao limitar a largura de banda do sinal de ECG em torno de 250 Hz, atenuando ruidos
de alta frequéncia. As principais especificacoes utilizadas no projeto estao resumidas na
Tabela 1, derivadas da andlise comportamental. A seguir, apresenta-se a implementagao em
CMOS, com énfase no dimensionamento do OTA, na selecao das capacitancias integradas

e na verificacao do desempenho por meio de simulacoes elétricas.

5.1.1 PROJETO DO OTA PARA O LPF

A Figura 16 apresenta a resposta em frequéncia obtida. Observa-se que o OTA
alcangou um ganho em regime DC de aproximadamente 21.96 dB, com um produto
ganho-banda (GBW) de 38.25 kHz e uma margem de fase de 89.24° para uma carga de
Cr, =1 pF. Além disso, foi observado um input offset de 4.162 mV, valor coerente com
implementagoes em CMOS, mas que pode impactar a faixa dinamica 1til em sinais de
ECG, dada sua amplitude reduzida. Esses resultados indicam um desempenho mediano,
compativel com a topologia escolhida e adequado para a aplicagao em filtros gm-C de
baixa frequéncia. Ressalta-se que esse comportamento é esperado para um circuito sem
técnicas adicionais de compensacao, em especial para a mitigagao do offset, cujo valor de
4.162 mV reflete limitagoes tipicas de implementacoes CMOS nessa configuragao.

O dimensionamento foi conduzido de forma a garantir que todos os transistores ope-
rem na regiao de saturacao, condicao essencial para assegurar linearidade e previsibilidade
de corrente. Essa regiao é definida por (RAZAVI, 2014):

Vps > Vas — Vrw, (5.1)

onde Vpg ¢é a tensao de dreno-fonte, Vizg a tensao de porta-fonte e Vg a tensao de limiar.

A transcondutancia efetiva do OTA é dada por:

Ai

— 5.2
i (52

Imeff = 9Gml — Gm2 =
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Figura 15 — Arquitetura do OTA utilizado no filtro gm-C, com destaque para o par diferen-
cial cruzado (cinza) e as correntes de cauda (amarelo). Os dimensionamentos
mostrados correspondem a (W/L = um). Adaptado de (MACHHA; LAXMI-
NIDHI, 2019).

em que Ai = I451 — 52 corresponde a diferenca entre as correntes de cauda, n é o fator de
inclinagao e Vr a tensao térmica. Essa relagao mostra que g, .fs depende diretamente
do desbalanceamento de corrente, o qual é controlado por uma célula auxiliar através do
resistor Rqq; (MACHHA; LAXMINIDHI, 2019).

Na literatura, o uso de comprimentos de canal elevados (L altos) é prética recor-
rente em projetos de OTAs, pois reduz a modulacao de canal, aumenta a resisténcia de
saida e possibilita ganhos DC mais elevados (RAZAVI, 2005). Entretanto, na tecnologia
TSMC CMOS de 28 nm, o comprimento de canal minimo foi limitado a 1 um, o que reduziu
a resisténcia de saida e dificultou alcancar valores muito baixos de transcondutancia efetiva.
Como consequéncia, optou-se por trabalhar com valores mais altos de g, .7, implicando
diretamente em capacitores de maiores dimensoes no filtro gm-C. Esse resultado evidencia
um trade-off cléssico: robustez operacional do OTA em troca de maior drea ocupada pelos
capacitores.

Para mitigar os efeitos da modulacao de canal, foi implementado um espelho
de corrente cascode nos transistores de saida (Ms—Ms). Embora essa estratégia tenha
aumentado a resisténcia de saida e o ganho DC, a melhoria obtida foi limitada pelas

restricoes do processo de 28 nm.
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5.1.2 DIMENSIONAMENTO E POLARIZACAO DO OTA

A corrente de referéncia do circuito foi estabelecida em 100nA, sendo espelhada
para gerar as correntes de cauda dos pares diferenciais. A regulacao fina de g, .y ¢ obtida
por meio do resistor ajustavel Ryq;, que introduz um desbalanceamento controlado entre

as correntes de cauda I e I452. Esse desbalanceamento gera a diferenca de corrente:
Al = I351 — 550, (5.3)

a qual se reflete diretamente na transcondutancia efetiva do transconductor:

Ai
2V’

Im.eff = (54)

Dessa forma, o resistor R,q; atua como um elemento de controle de tunabilidade,
permitindo ajustar o ponto de operacao do OTA de forma simples e eficaz. Conforme
discutido em (MACHHA; LAXMINIDHI, 2019), pequenas variagdes no valor desse resistor
sao suficientes para produzir mudancas significativas em Ai e, consequentemente, em
Im.eff- Esse recurso viabiliza a sintonia da frequéncia de corte do filtro gm-C sem a
necessidade de alterar os valores de capacitancia integrados.

Com base na capacitancia escolhida para o filtro (C' = 240pF) e na frequéncia de

corte de projeto, calculou-se o valor necessério de gy, crs a partir da relacao:
Imeff =27 feQC1 = 287.5n8, (5.5)

onde () = 0.707 corresponde ao fator de qualidade tipico da resposta de Butterworth em
filtros de segunda ordem.

A partir desse valor de g, .rf, foram definidos os niveis de polarizacao DC e
dimensionadas as razoes W/L de cada transistor, assegurando operagao na regiao de
saturagao e fornecendo as correntes necesséarias ao OTA.

Os transistores de entrada (M;—My) apresentaram os maiores valores de Vgg,
uma vez que foram projetados para operar na regiao de inversao moderada, condicao
importante para preservar a linearidade da conversao tensao-corrente. Ja os transistores
de espelhamento e cascode (Ms—Mg) operaram com valores mais baixos de Vg, refletindo
seu papel de fornecer ganho adicional e resisténcia de saida elevada.

A Tabela 4 resume os valores de tensao e corrente obtidos para cada conjunto de
transistores do OTA.

Tabela 3 — Parametros de polarizacao dos transistores do OTA

Transistor Vgg [V] Vps [V] Ip [nA]

My=M; 025 0.25 54.4
My=M, 024 0.24 46.15
Ms;=M; 022 0.24 100.5

M;=Ms 021 0.21 99.91
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Nota-se que uma pequena diferenca de corrente no tail current provocou valores
ligeiramente distintos de Ip entre os transistores de entrada (M;—My). Como consequéncia,
os transistores apresentaram transcondutancias diferentes, resultando em g1 # gm2.
Essa assimetria ¢ intencional e corresponde ao mecanismo de ajuste de g, ors descrito

anteriormente, em que:
Im.eff = 9ml — Gm2- (56)

Assim, a diferenca de correntes definida pelo resistor R,q = 26,04k} gera a
condicao necessaria para obter o valor efetivo de transcondutancia requerido pelo filtro.
Os valores de g1 = 1,809uS e gm2 = 1,524,115 obtidos na simulagao serao apresentados
posteriormente, de modo a comprovar que g, .rf = 285uS tendo valor proximo ao valor

calculado pela equacao de projeto.

5.1.3 CARACTERIZACAO ELETRICA DO OTA

Apéds o dimensionamento, o OTA foi caracterizado por meio de simulagoes elétricas
no simulador Spectre. A analise incluiu os principais parametros de interesse para a aplicacao
em filtros gm-C de baixa frequéncia, tais como ganho em regime DC, resposta em frequéncia,
rejeigdo a fonte de alimentagao (PSRR+ e PSRR-), ruido de saida, estabilidade, input
offset e consumo de poténcia.

A caracterizagdo em frequéncia (AC) foi empregada para avaliar o ganho em
pequenos sinais e observar o comportamento do circuito em regime linear. A Figura 16
apresenta a resposta obtida, na qual se verifica um ganho DC de aproximadamente 21.96 dB,
com um produto ganho-banda (GBW) de 38.25 kHz e uma margem de fase de 89.24° para
uma carga de C'r, =1 pF'. Observou-se ainda um nput offset de 4.162 mV, valor relevante
frente as amplitudes reduzidas do sinal de ECG, e um consumo de poténcia da ordem de

360 nW. De forma geral, esses resultados indicam um desempenho mediano, compativel

20 Avo=21.96dB | [0
F_348 =3.06 kHz
10 GBW=38.25kHz | |-25
= PM = 89.24°
2 0
= 10
< - i
Qo
201 | — Ay,
30417~ Phase
10° 10" 10° 10° 10* 10° 10°
Frequency (Hz)

Figura 16 — Resposta em frequéncia do OTA com par diferencial cruzado utilizado no
filtro gm-C.
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Figura 17 — Densidade espectral de ruido de saida do OTA.

com a topologia escolhida, mas esperado para um circuito sem técnicas adicionais de
compensacao, em especial de offset. Nota-se também o comportamento tipico do modulo
de ganho: estavel em baixas frequéncias, seguido de uma queda gradual apds a frequéncia
de canto associada ao GBW, o que evidencia a limitacao natural da arquitetura em altas
frequéncias.

Complementarmente a andlise de ganho, foi avaliado o ruido de saida do OTA,
apresentado na Figura 17. A densidade espectral evidencia o comportamento tipico de
circuitos operando em baixas frequéncias, com predominancia do ruido flicker até algumas
centenas de hertz, seguido pela regiao de ruido branco em frequéncias mais elevadas.
O ruido integrado Vj, yms, calculado de acordo com a Equacgao 5.7, apresentou valor de
aproximadamente 15.77 uV,n,s no intervalo de 250 Hz a 250 kHz. Além disso, os valores
pontuais de densidade de ruido foram de 1 pV/ VHz em 250 Hz e 0.9 nV/ VHz em
250 kHz, indicando que a contribuicao de ruido em baixas frequéncias é dominante e deve

ser considerada no contexto do processamento de sinais de ECG.

\/ 250 kHz
Vn,rms = /2 OUtv(f) df, (57)

50 Hz
Por fim, foram analisados os valores de Power Supply Rejection Ratio (PSRR),
parametro que quantifica a capacidade do circuito em rejeitar variagoes ou ruidos proveni-
entes da fonte de alimentacao, evitando que tais perturbagoes se propaguem até a saida.

As expressoes matematicas utilizadas para o calculo estao apresentadas nas equacoes 5.8 e
5.9, conforme (ALLEN; HOLBERG, 2002).

AV,
PSRR+4p = 20log; ( AVDIZ ) . (5.8)
ou
AV,
PSRR—qp = 20log;, < AVSSt ) . (5.9)
ou
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As curvas simuladas de PSRR+ e PSRR-, ilustradas na Figura 18, mostram
que em 250 Hz os valores medidos foram de aproximadamente —69.2 dB para o PSRR+
e —22.6 dB para o PSRR-, enquanto em 250 kHz foram reduzidos para —15.4 dB e
—19.8 dB, respectivamente. Essa reducao evidencia a degradacao natural do PSRR em
altas frequéncias, caracteristica intrinseca da topologia adotada, e que deve ser considerada
no contexto do sistema de aquisi¢ao de sinais biomédicos.

O baixo PSRR~ observado decorre principalmente da baixa impedancia de saida
das fontes de corrente e das cargas ativas — limitada pelo comprimento de canal maximo
permitido (1 pm) — combinada a prépria arquitetura adotada, que utiliza multiplas
fontes de cauda e cargas PMOS sem estagio cascodes, fornecendo diversos caminhos de
acoplamento entre o terra e o né de saida (ALLEN; HOLBERG, 2002).

-15.4 dB 4

' S

-22.6.dB;

PSRR (dB)
&

1
2701 i
80. i —— PSRR+
: ——— PSRR-
1
10° 10° 10°
Frequency (Hz)

Figura 18 — Resposta em frequéncia do PSRR+ e PSRR~ do OTA utilizado no filtro gm-C.

5.1.4 CARACTERIZACAO ELETRICA DO FILTRO GM-C

O filtro gm-C projetado e implementado na Figura 9 foi avaliado considerando
sua resposta em frequéncia, estabilidade, ruido e consumo de poténcia. A Figura 19 mostra
a resposta em frequéncia do filtro de segunda ordem, que apresentou ganho em DC' de
—721.9 mdB, frequéncia de corte de 247.88 Hz e consumo de poténcia de 1.08 pWW. Embora
o ganho nao tenha atingido o valor especificado de 0 dB, o resultado ¢é aceitavel, pois o
ajuste final sera realizado pelo PGA no estagio seguinte. A frequéncia de corte obtida ficou
muito proxima do alvo de 250 Hz, atendendo as especificacoes do projeto.

Além disso, os capacitores ativos do filtro — com valores de 240 pF e 120 pF —
foram projetados considerando também a capacitancia parasita associada aos pads de
entrada e saida do chip. Em tecnologias CMOS modernas, a capacitancia tipica de um
pad varia entre 0.15 pF e 1 pF, dependendo da estrutura de protecao ESD e do processo
de fabricagao utilizado (AMERASEKERA; DUVVURY, 2002). Como esses valores sao

significativamente menores que as capacitancias implementadas no filtro, a contribuicao
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Figura 19 — Resposta em frequéncia do filtro gm-C de segunda ordem.

total dos pads é desprezivel frente aos valores de 240 pF e 120 pF. Assim, nao foi necessario
realizar ajustes adicionais nos capacitores do filtro para compensar esses parasitas.

A Figura 20 apresenta a densidade espectral de ruido de saida do filtro, destacando
sua contribuicao dentro da banda de interesse. O valor de ruido integrado, calculado
entre 0.5 Hz e 250 Hz, foi de aproximadamente 51.29 uV,,,s. Esse resultado evidencia
a predominancia do ruido em baixas frequéncias, especialmente do tipo flicker, que se
mostrou totalmente predominante neste projeto. Tal comportamento ja havia sido discutido
no Capitulo 3, onde foi ressaltado que em circuitos CMOS o ruido flicker tende a dominar
em baixas frequéncias, representando um dos fatores que mais impactaram o desempenho
final do filtro.

A resposta ao impulso do filtro figura 21 também foi avaliada para verificar seu
comportamento no dominio do tempo. Essa andlise foi realizada em pequenos sinais, uma
vez que, por sua natureza, filtros gm-C convencionais — e em especial a topologia de OTA
adotada, que nao possui estagio de saida em Classe A ou AB — apresentam limita¢oes no
output swing. A simulacao mostra que, sob condicoes de pequenos sinais, o filtro apresenta

resposta aceitavel no dominio temporal, preservando a forma de onda aplicada. Para o
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Figura 20 — Densidade espectral de ruido de saida do filtro gm-C de segunda ordem.
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Figura 21 — Resposta ao impulso do filtro gm-C de segunda ordem em pequenos sinais.

ensaio, utilizou-se um sinal de entrada senoidal de 50 Hz, dentro da banda de interesse do
ECG, no qual o comportamento do circuito manteve-se estavel e previsivel. Entretanto,
observou-se que, para frequéncias acima de 300 Hz, a forma de onda de saida passa a
exibir um comportamento senoidal com tendéncia de rampa, possivelmente relacionado a
limitacao dinamica da arquitetura e ao efeito combinado entre capacitancias internas e a
resposta do OTA em altas frequéncias. Apesar desse fenémeno, dentro da faixa de interesse
do projeto (até 250 Hz), o filtro demonstrou desempenho adequado para a aplicagdo em
aquisicao de sinais biomédicos.

Adicionalmente, vale destacar que, para esta primeira versao de tape-out, os
capacitores do filtro gm-C serao implementados de forma off-chip. Embora, ao final
do projeto, tenha sido identificado espaco potencial para integragao dos capacitores no
silicio, optou-se por manté-los externos nesta etapa inicial por questoes de simplicidade de
implementacao e maior flexibilidade para ajustes experimentais. Para versoes futuras do
circuito integrado, pretende-se investigar estratégias para reduzir o tamanho efetivo dos
capacitores do filtro, incluindo o estudo de arquiteturas alternativas de OTA que permitam
operar com transcondutancias ainda menores, de modo a melhor explorar as caracteristicas
da tecnologia CMOS de 28 nm e viabilizar uma integragao completa e otimizada do filtro

no chip.

5.2 AMPLIFICADOR DE GANHO PROGRAMAVEL (PGA)

O amplificador de ganho programavel (PGA) tem como funcao ajustar dinami-
camente a amplitude do sinal de ECG, garantindo que ele permaneca dentro da faixa
ideal para posterior conversao e processamento. As principais especificacoes empregadas
no projeto foram definidas a partir da analise comportamental do sistema e visam permitir
operacao robusta em baixa tensao, com ganho configuravel e elevada linearidade. Nesta
se¢ao, apresenta-se a implementacao em CMOS do PGA, com foco no dimensionamento do

OTA Miller utilizado como nicleo amplificador, na definicao da rede resistiva responsavel
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pela programacao de ganho e na validagao do desempenho por meio de simulagoes elétricas.

5.2.1 OTA MILLER IMPLEMENTADO NO PGA

O elemento ativo central do PGA é um amplificador transcondutancia-operacional
(OTA), responsavel por converter a tensao de entrada em corrente e, em conjunto com a
rede de realimentacao, definir o ganho do estdgio. A escolha da topologia do OTA exerce
influéncia direta no desempenho global do PGA, impactando parametros como ganho em

regime DC, largura de banda, linearidade e consumo de poténcia.

vdd
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Figura 22 — Arquitetura do amplificador Miller. Os dimensionamentos mostrados corres-
pondem a (W/L = um).

O amplificador Miller, também conhecido como amplificador de dois estagios com
compensagao capacitiva, ¢ amplamente utilizado em circuitos CMOS devido a sua elevada
capacidade de ganho e a simplicidade de implementagao (ALLEN; HOLBERG, 2011b;
FABRIS, 2006; PALMA; VARELA; MOREIRA, 2023). O circuito bésico apresentado na
Figura 22 é composto por um par diferencial de entrada (primeiro estégio), seguido por um
estagio de ganho de tensao. Entre esses estdgios é conectado o capacitor de compensacao
Cc, que introduz o chamado efeito Miller, deslocando o pélo dominante para frequéncias
mais baixas e garantindo a estabilidade em malha fechada.

A Figura 23 apresenta o modelo em pequenos sinais do OTA Miller com o capacitor
de compensacao. Esse modelo é utilizado para analisar o comportamento dinamico do
circuito em regime linear, permitindo determinar o ganho, os principais polos e zeros, e
a resposta em frequéncia do amplificador (ALLEN; HOLBERG, 2011b; RAZAVI, 2014).
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A partir dele, derivam-se expressoes analiticas que auxiliam na compreensao do impacto
da transcondutancia, das resisténcias de saida e do capacitor de compensacao sobre o
desempenho global do circuito.

O ganho total em regime DC do OTA Miller é dado pelo produto dos ganhos de

cada estagio, conforme a Equacao 5.10:
Ayog= Ay - Aya. (5.10)

O ganho do primeiro estagio, formado pelo par diferencial de entrada, pode ser

aproximado por:
dml

)
9ds2 + Jds4
em que g, representa a transcondutancia do par diferencial, enquanto ggso € ggsa corres-

Ayl ~ (5.11)

pondem as condutancias de saida dos transistores de carga ativa.

O ganho do segundo estagio é expresso por:
9me6
Ay~ —F——— | 5.12
7 Gase + dst (5:12)

em que gme ¢ a transcondutancia do transistor de saida, e gg4s6 € ggs7 Sa0 as condutancias
de saida associadas a sua carga.

O pdlo dominante é introduzido pelo capacitor de compensacao C¢, cuja frequéncia

¢é dada por:
1
f 1~ s (513)
P 27 gme (16 || 7o7)Co
enquanto o zero associado ao mesmo capacitor é expresso por:
£, n Imo (5.14)

- 21C¢

Por sua vez, o produto ganho-banda (GBW), que define a frequéncia de unidade

de ganho do amplificador, é dado por:

gmil
BW ~ . 1
GBW 2rCe (5 5)

1 1

a2t &sa L 2ds6 + 8ds7
Vin <l § Vs —_—q l> § a=— Vou
gm1Vi gm6V2

n

\J

Figura 23 — Modelo em pequenos sinais do OTA Miller com capacitor de compensacao
Cc.
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Dessa forma, o OTA Miller apresenta como principais caracteristicas: (i) alto
ganho em regime DC, obtido pelo produto dos ganhos de cada estagio; (ii) facilidade
de estabilizacao por meio da compensagao Miller; e (iii) boa previsibilidade do GBW,,
proporcional a g,,1 e inversamente proporcional a Cg.

A escolha dessa topologia para o PGA justifica-se pela combinacao entre simpli-
cidade de implementagao, elevado ganho, ampla faixa de GBW e possibilidade de obter
alto output swing, ja que opera em classe AB, favorecendo a linearidade do sistema. Como
desvantagem, a compensacao Miller requer correntes de polarizacao mais elevadas para
carregar e descarregar rapidamente o capacitor C¢, resultando em maior consumo de
poténcia quando comparada a técnicas como a compensagao feedforward, mais eficientes
energeticamente em certas aplicagoes.

O dimensionamento inicial do OTA Miller foi realizado a partir das relagoes
classicas que definem o produto ganho-banda e a compensagao Miller. Considerando o
capacitor de carga do PGA de aproximadamente C7, = 3.4 pF, adotou-se o capacitor de
compensac¢ao como uma fracao desse valor, de acordo com a relagao empirica Co =0.22-CY,,
resultando em C¢ = 0.75 pF. O ganho-banda (GBW) alvo foi definido como 250 kHz.

A transconduténcia do primeiro estagio (gp,1) foi entao estimada pela Equagao 5.16:
gm1 =27 -GBW - C¢, (5.16)

resultando em:
Gm1 = 21250 x 10%-0.75 x 10712 ~ 1.18 pS. (5.17)

O segundo estagio foi dimensionado para fornecer corrente de saida suficiente e
garantir a estabilidade do sistema, adotando-se uma transcondutancia dez vezes maior que

a do primeiro estagio, conforme a Equagao 5.18:
gm7 =10-gm1 =10 x 1.18 pS =11.8 uS. (5.18)

Essa proporcao assegura boa separacao entre os pélos dominantes e favorece uma
margem de fase proxima de 60°. A escolha de Cc = 0.22-C'f, proporciona uma compensagao
eficiente, amplamente adotada para garantir estabilidade em amplificadores Miller de dois
estagios.

Com essas condicoes, o dimensionamento inicial fornece uma base consistente para
posterior ajuste fino em simulagao, assegurando estabilidade e resposta compativel com as
especificacoes de ganho e largura de banda do sistema.

A Tabela 4 apresenta os parametros de polarizagao obtidos nas simulagoes DC do
OTA Miller. Observa-se que as transcondutancias extraidas (gm1 € gm7) sao ligeiramente
superiores as calculadas analiticamente nas Equacgoes 5.17 e 5.18, devido as simplificagoes
tedricas que desconsideram efeitos de canal curto e outras nao idealidades dos dispositivos.

A corrente de referéncia de aproximadamente 200 nA, estabelecida no transistor

Mg, é espelhada para os demais ramos do circuito, definindo as correntes de polarizacao
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Figura 24 — Resposta em frequéncia do OTA Miller projetado.

dos pares diferenciais e do estagio de ganho. No entanto, diferencas de Vpg entre os
transistores dos espelhos de corrente — consequéncia direta das condicoes de polarizacao
impostas pela topologia — causam pequenas variagoes nas correntes copiadas, atribuidas
principalmente a modulacao de canal curto. Além disso, o espelho de corrente utilizado
¢é simples e nao incorpora técnicas de correcao, como cascode ou Wilson, o que limita
sua precisao. Mesmo assim, os niveis de polarizacao obtidos garantem operacao estavel e
coerente com o dimensionamento tedrico.

Apesar dessas variagoes, o circuito apresentou um G BW levemente superior ao
previsto, o que aumenta a margem de estabilidade e robustez do sistema. Embora esse
comportamento resulte em maior consumo de poténcia, optou-se por manter as condigoes

de polarizagao obtidas, assegurando desempenho confiavel dentro das especificagoes do

PGA.

Tabela 4 — Parametros de polarizacao dos transistores do OTA Miller.

Transistor Vgg [mV] Vpg mV] Ip [nA] gm [1S] gqs [n9]

My = My 273.5 476.7 45.68 1.492 1.291
Ms = M, 246.8 246.8 45.68 1.494 22.9
Ms 365.2 176.5 88.76 2.872 65.3
Mg 365.2 437.1 634 20.69 342.6
M7 246.6 462.9 634.1 20.69 259.4
Mg 365.2 365.2 100 3.225 58.24

Esses resultados servirao como referéncia para analises posteriores, incluindo
variacoes de processo e temperatura, que serao avaliadas por meio de simulacoes de Monte
Carlo nas etapas seguintes do projeto.

A Figura 24 apresenta a resposta em frequéncia do OTA Miller implementado no
PGA. Observa-se o comportamento caracteristico de um amplificador de dois estagios,

com uma regiao de ganho constante em baixas frequéncias seguida por uma queda de
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20 dB/dec apds o primeiro pélo dominante, introduzido pelo capacitor de compensacao
Ce.

O circuito alcancou um ganho DC de aproximadamente 60.68 dB, frequéncia de
—3 dB em 214.32 Hz, produto ganho-banda (GBW) de 310.32 kHz e margem de fase de
53°. O consumo de poténcia medido foi de 825.5 nW, com input offset de 6.52 mV. Além
disso, o Common-Mode Rejection Ratio (CMRR) atingiu 83.25 dB, demonstrando a boa
capacidade do circuito em rejeitar sinais em modo comum e preservar o sinal diferencial
amplificado.

A frequéncia de corte em —3 dB ficou ligeiramente abaixo do valor projetado
de 250 Hz, sem comprometer o desempenho geral do sistema na faixa de operacao de
interesse. Ja a margem de fase apresentou diferenca de cerca de 7° em relagao ao valor
esperado, indicando estabilidade ligeiramente inferior a prevista. Uma forma de aumentar
essa margem seria ampliar o valor de C¢, deslocando o pélo dominante para frequéncias
mais baixas e melhorando a estabilidade, ainda que a custa de uma pequena reducao da
largura de banda.

A Figura 25 mostra a densidade espectral de ruido de saida do OTA Miller
no PGA, obtida a partir das simulagoes de ruido em regime estacionario. Observa-se a
predominancia do ruido do tipo flicker em baixas frequéncias, comportamento tipico de
circuitos MOS operando com correntes reduzidas de polarizacao.

O ruido integrado foi calculado no intervalo de 0.5 Hz a 250 Hz, resultando em um
valor de 94.38 nV,s. Tal nivel de ruido esta dentro dos limites aceitaveis para aplicagoes
de aquisicao de sinais biomédicos, como ECG, nas quais as frequéncias de interesse sao
baixas e as amplitudes dos sinais sao reduzidas.

A Figura 26 apresenta a resposta transitéria do OTA Miller implementado no
PGA. O primeiro grafico exibe a forma de onda completa do sinal de entrada e saida,
enquanto o segundo mostra uma regiao ampliada (zoom) que evidencia a subida do sinal de

saida, delimitada pelas linhas tracejadas verticais. Essa area destaca com maior clareza a

- 7.251 (Integrated Noise = 94.38 nV rms)
:\: 7.00 -
>
£ 6.751
2
2 6.50 -
2625, 6.23 nV/\Hz
=
S 6.00- 5.99 nV/\/{Iz
10" 10" 10' 10° 10°

Frequency (Hz)

Figura 25 — Densidade espectral de ruido de saida do OTA Miller implementado no PGA.
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Figura 26 — Resposta transitéria do OTA Miller (PGA), com destaque para a regiao de
subida utilizada no calculo do Slew Rate positivo.

taxa de variacao maxima da tensao de saida, parametro essencial para avaliar a velocidade
de resposta do amplificador.

O Slew Rate (SR) representa a taxa maxima de variagdo temporal da tensao de
saida de um amplificador, indicando a rapidez com que o circuito responde a mudancas
abruptas no sinal de entrada. O Slew Rate positivo (SR™) foi determinado a partir da
inclinacao da curva de resposta do sinal de saida durante a transicao ascendente.

O calculo foi realizado considerando os instantes em que o sinal atinge 10% e
90% da diferenga entre os valores minimo e maximo da tensdo de saida, conforme a

Equacao 5.19:

Srt = Yo%~ Viow, (5.19)
too% —t10%
em que Vigy e Vggy correspondem, respectivamente, as tensoes de 10% e 90%
do valor de pico do sinal de saida, e t1gy € tgpy Sa0 0s tempos em que essas tensoes sao
atingidas.

A partir das simulagoes, obteve-se um valor de SR™ = 0.115 V/us. Esse resultado
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Figura 27 — Resposta transitéria do PGA, apresentando os sinais de entrada e saida para
diferentes configuracoes de ganho, bem como os sinais digitais de controle
correspondentes.

indica uma resposta suficientemente rapida para a faixa de operacao do sistema, garantindo
que o amplificador mantenha comportamento linear dentro da largura de banda especificada.
O uso da faixa de 10% a 90% reduz o impacto de nao linearidades no inicio e fim da

transicao, resultando em uma estimativa mais precisa da taxa efetiva de variacao.

5.2.2 CARACTERIZAGAO ELETRICA DO AMPLIFICADOR DE GANHO PRO-
GRAMAVEL (PGA)

Esta subsecao tem como objetivo avaliar o comportamento dinamico do ampli-
ficador de ganho programéavel (PGA), verificando sua resposta temporal, estabilidade e
fidelidade na amplificacao do sinal de entrada. O desempenho do PGA depende fortemente
da configuracao de sua rede de realimentacao resistiva, responsavel por definir o ganho
efetivo do circuito.

Os resistores de realimentacao utilizados foram os apresentados na Tabela 2,
implementados em tecnologia de p-polissilicio (p+ poly). Esse tipo de material foi escolhido

por apresentar uma maior resisténcia por unidade de area, favorecendo a integracao e o
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controle preciso dos valores resistivos no processo CMOS.

Inicialmente, foi realizada uma andlise em regime DC para avaliar o comportamento
do circuito e de seus parametros estaticos. Essa analise também permitiu estimar o
consumo do PGA, resultando em uma poténcia de aproximadamente 900 nW. Esse valor é
predominantemente associado ao OTA principal, que constitui a principal fonte de corrente
do bloco.

A analise transitéria do PGA, por sua vez, permite observar o comportamento do
circuito frente a variagoes abruptas no sinal de entrada, avaliando aspectos como tempo de
subida, tempo de assentamento e estabilidade em malha fechada. Essa avaliacao confirma
a eficiencia da compensacao Miller no OTA principal, bem como a coeréncia entre o ganho
projetado e o ganho efetivo obtido.

A Figura 27 apresenta as formas de onda do sinal de entrada e de saida para dife-
rentes configuragoes de ganho. Observa-se que o PGA realiza corretamente a amplificagao
do sinal senoidal aplicado na entrada, preservando seu formato e ajustando sua amplitude
conforme o ganho selecionado.

Durante toda a operagao, deve haver sempre uma chave de controle ativa no
PGA, garantindo a definicao de um caminho de realimentagao véalido. A condicao em
que nenhuma chave estd atuando é proibida, pois resultaria na perda da realimentacao e,
consequentemente, em instabilidade no circuito. As chaves de controle foram implementadas
utilizando transistores NMOS simples, que se mostraram adequados para a aplicacao,
apresentando comportamento previsivel e sem distor¢oes relevantes no dominio do tempo.
A resisténcia equivalente de condugao (on-resistance) de cada chave é de aproximadamente
13.6 k€2, valor compativel com o regime de operacao do PGA e que nao compromete a
resposta dinamica do sistema.

Complementando a analise temporal, realizou-se também uma avaliacao em regime
AC para validar os ganhos efetivos obtidos pelo PGA. Essa etapa é essencial para confirmar
que os valores de ganho programaveis — definidos pela rede resistiva e pelas chaves NMOS

— sao de fato reproduzidos em frequéncia dentro da faixa de operagao do sistema. A
Figura 28 apresenta a resposta em frequéncia do PGA para todas as configuragoes de ganho,
evidenciando a separacao clara entre cada nivel de amplificagao. Observa-se que os valores
medidos estao em estreita concordancia com os ganhos tedricos projetados e levantados
no modelo tedrico, validando o correto funcionamento da estrutura de realimentacao
programavel.

A fim de complementar a caracterizagao do PGA, foi realizada também uma anélise
de ruido referida a saida para todas as configuragoes de ganho. A Figura 29 apresenta a
densidade espectral de ruido em funcao da frequéncia, bem como o ruido integrado até
250 Hz para cada configuracao. Observa-se que a configuracao de maior ganho apresenta o
maior nivel de ruido total, comportamento esperado em amplificadores programaveis, uma

vez que o ganho do PGA amplifica nao apenas o sinal, mas também o ruido intrinseco de



Capitulo 5. Projeto dos Blocos em CMOS 57

50
40
)
= 30
R=
S 201 |==== Ganho 1 =449.8 V/V
=== (Ganho 2 =338.8 V/V
10| —— Ganho3=223.6 V/V
0. === (Ganho 4=118.2 V/V
10’ 10' 10° 10° 10’ 10°

Frequency (Hz)

Figura 28 — Resposta em frequéncia do PGA para todas as configuracoes de ganho em
uma simulacao AC.

seus elementos (RAZAVI, 2005).

A decomposicao das fontes de ruido mostrou que a maior contribuicao provém
dos resistores da rede de realimentacao do PGA, responsaveis por aproximadamente
48% do ruido total, sendo essa parcela predominantemente associada ao ruido térmico.
A segunda maior contribui¢ao é proveniente do par de entrada NMOS do OTA Miller,
que responde por cerca de 21,4% do ruido total. As demais contribuicoes sao atribuidas
aos demais componentes ativos do OTA, cujo impacto é menor em comparagao ao ruido
introduzido pela rede resistiva, mas que se torna mais perceptivel em baixas frequéncias
devido a presenca de ruido térmico.

O predominio do ruido térmico proveniente da rede de realimentacao do PGA
explica o nivel de ruido relativamente constante ao longo da banda, enquanto as com-
ponentes ativas do OTA contribuem para o aumento do espectro de ruido em baixas

frequéncias. Esse comportamento tem impacto direto na conversao A /D subsequente, uma
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Figura 29 — Densidade espectral de ruido e ruido integrado até 250 Hz para as diferentes
configuragoes de ganho do PGA.
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vez que o aumento do ruido de saida degrada a relagao sinal-ruido (SNR) percebida pelo
ADC, reduzindo assim o numero efetivo de bits (ENOB) disponivel no sistema (BAKER,
2019). Em particular, a presenga de ruido em baixas frequéncias limita o desempenho
do conversor em aplicagoes biologicas ou de sinais lentos, onde o conteudo espectral se
concentra justamente nessa faixa.

Algumas estratégias poderiam ser exploradas para mitigar esses efeitos. Uma
alternativa classica consiste na utilizacao de amplificadores com técnica chopper, que
desloca o ruido flicker para frequéncias mais elevadas, permitindo sua posterior filtragem
sem comprometer a banda 1til do sinal (KAY; LIS, 2025).

Outra solugao amplamente empregada para a reducao do offset, particularmente
relevante no estagio de PGA, é a adocao da técnica de autozero. Nessa abordagem, o
offset e as componentes de baixa frequéncia sao periodicamente amostrados e armazenados
em capacitores, sendo posteriormente subtraidos do sinal amplificado (HUIJSING, 2011).
Dessa forma, é possivel reduzir significativamente o erro de offset sem impacto relevante
sobre o ganho nominal do sistema.

Adicionalmente, o aumento das dimensoes dos transistores MOS do OTA, em
especial do par diferencial de entrada, contribui para a reducao da densidade de ruido
flicker, uma vez que esse ruido é inversamente proporcional a area efetiva do dispositivo.
Também seria benéfico reduzir os valores dos resistores da rede de realimentacao do PGA,
minimizando a contribui¢ao do ruido térmico refletido a saida (HULJSING, 2011).

A Figura 30 apresenta a resposta temporal do AFE implementado em tecnologia
CMOS de 28 nm, evidenciando o comportamento conjunto do amplificador de instrumen-
tagao (IA), do filtro passa-baixas (LPF) e do amplificador de ganho programéavel (PGA).
O sinal em azul representa o ruido aplicado na entrada do sistema, simulando um cenéario

realista de aquisicao de biopotenciais, no qual o sinal 1til encontra-se imerso em forte
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Figura 30 — Resposta temporal do AFE completo em tecnologia CMOS, mostrando o sinal
ruidoso de entrada (azul) sendo filtrado pelas etapas iniciais e posteriormente
amplificado pelo PGA.
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interferéncia.

Observa-se que as primeiras etapas — [A e LPF — exercem corretamente a
fungao de atenuar componentes ruidosas de alta frequéncia, reduzindo significativamente o
conteudo espectral indesejado. Esse comportamento é compativel com o observado nas
simulagoes ideais da Figura 14, indicando que a implementagao em CMOS manteve as
caracteristicas essenciais do modelo comportamental.

Apés a filtragem inicial, o PGA atua amplificando o sinal til remanescente para
um nivel adequado de leitura, além de suavizar pequenas distor¢oes provenientes das etapas
anteriores. Essa amplificagao final permite recuperar com clareza a forma de onda do sinal
cardiaco, demonstrando que o sistema integrado é capaz de extrair e reforcar informacoes
relevantes mesmo quando submetido a um ambiente altamente ruidoso.

Adicionalmente, embora as simulagoes de Monte Carlo tenham sido conduzi-
das para avaliar a sensibilidade dos blocos as variacoes de processo, optou-se por nao
apresentd-las neste trabalho. Observou-se que a variagao estatistica introduziu um aumento
significativo no offset do OTA, efeito que impacta de maneira critica tanto o PGA quanto o
LPF. No PGA, esse offset é diretamente amplificado pelos fatores de ganho programaveis,
comprometendo o regime DC e levando a respostas inconsistentes nas simulacoes estatis-
ticas. No caso do LPF, variagoes no offset afetam a estabilidade e deslocam o ponto de
operacao dos OTAs que compoem o filtro, prejudicando a previsibilidade das caracteristicas
de frequéncia.

Dessa forma, recomenda-se para trabalhos futuros a implementacao de técnicas
especificas de reducao de offset, considerando que esse parametro ¢ amplamente dominado
pelo OTA. Uma possivel abordagem consiste na ado¢ao de uma arquitetura totalmente
diferencial, o que tende a minimizar o offset intrinseco, aumentar a rejeicao a gradientes

de processo e melhorar a robustez global dos blocos analdgicos (RAZAVI, 2014).

5.2.3 IMPLEMENTACAO DO LAYOUT DOS BLOCOS EM TECNOLOGIA CMOS

A etapa de layout representa uma das fases mais criticas no fluxo de projeto de
circuitos integrados, pois é nela que a implementacao fisica do circuito é definida conforme
as regras tecnologicas do processo CMOS utilizado. Além da verificagao geométrica por
meio do Design Rule Check (DRC), também é realizada a verificacao elétrica através do
Layout Versus Schematic (LVS), garantindo que a topologia fisica corresponde fielmente
ao circuito projetado no diagrama esquematico. Juntas, essas verificacoes asseguram que o
circuito possa ser fabricado corretamente e que seu comportamento elétrico seja preservado.

Nesta subsecao, sao apresentados os principais blocos projetados neste trabalho que
compdem o Analog Front-End, tais como o PGA e o filtro passa-baixas (LPF). Destacam-se
os cuidados adotados durante a implementacao fisica, incluindo técnicas de matching entre
dispositivos, estratégias de roteamento destinadas a reduzir ruido e minimizar capacitancias

parasitas, além de garantir que o desempenho especificado seja mantido apds o processo
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Figura 31 — Layout do OTA realizado no filtro g,,-C.

de layout.

O primeiro bloco implementado no ambiente de layout foi o amplificador utilizado
no filtro g,,-C, mostrado na Figura 31. Ele serviu como base para padronizagao das técnicas
de matching, dimensionamento de dispositivos e estratégias de roteamento adotadas
posteriormente nos demais blocos do sistema.

As regioes destacadas em rosa, vermelho e verde na Figura 31 foram implementadas
empregando a técnica de Common Centroid Layout. Essa abordagem foi escolhida porque
esses blocos correspondem essencialmente a espelhos de corrente, exigindo elevado grau de
matching entre os dispositivos. Ao distribuir as unidades de transistores de forma simétrica
e intercalada no arranjo em centroide comum, buscou-se reduzir gradientes de processo,
minimizar variagoes sistematicas e garantir maior uniformidade elétrica entre as pernas
dos espelhos, contribuindo diretamente para a precisao do ganho transcondutancia e para
a estabilidade do filtro gm-C.

O resistor R,q;, responsavel pelo ajuste fino da transcondutancia do amplificador,
foi segmentado em miultiplas unidades resistivas menores para reduzir variacoes locais de
processo e melhorar a previsibilidade do seu valor equivalente. Apds essa segmentagao,
buscou-se uma distribuicao espacial simétrica desses segmentos no layout, posicionando-os
nas regioes extremas esquerda e direita ao longo do eixo x da célula. Essa configuracao
visa manter a simetria geométrica e elétrica associada aos gradientes longitudinais do
processo, contribuindo para que o valor efetivo de R,q; permaneca o mais proximo possivel
do projetado, mesmo na presenca de variacoes sisteméaticas do processo de fabricacao.

A regiao destacada em amarelo na Figura 31, correspondente ao par diferencial
de entrada, teve inicialmente seu layout concebido de forma simétrica em relagao ao eixo
x, explorando a natureza intrinsecamente diferencial do bloco. Entretanto, durante as
etapas de posicionamento e roteamento, verificou-se que manter essa simetria geométrica

resultava em um arranjo pouco eficiente em termos de ocupacao fisica, dificultando o
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encaixe adequado do par em relacao aos demais grupos de transistores do amplificador.
Essa limitagao levava a um aumento indesejado da area total do bloco, comprometendo a
compactagao do layout. Diante desse cenario, optou-se pela adocao da técnica de Common
Centroid Layout, acompanhada de um roteamento simétrico das interconexoes, permitindo
preservar o matching necessério ao par diferencial sem penalizar a densidade e a organizagao
fisica do circuito.

O layout completo do filtro LPF foi construido a partir da replicagao dos dois
OTAs utilizados em sua arquitetura, posicionados lado a lado ao longo do eixo x. Essa
abordagem permitiu preservar a simetria estrutural entre os blocos e facilitar o roteamento
das interconexoes internas, garantindo compatibilidade geométrica entre os elementos
compartilhados e reduzindo o esforco de ajuste fino do posicionamento.

A Figura 32 apresenta o layout final do LPF, no qual o OTA 1 estd destacado em
amarelo e o OTA 2 em azul-ciano. A drea total ocupada pelo bloco é de aproximadamente
72,42 pm x 63,82 pm, resultado considerado adequado para o nivel de complexidade do
circuito e para os requisitos de integracao do sistema.

Apés a conclusao do roteamento, foram realizadas as verificagoes fisicas obrigatdrias.
O bloco apresentou LVS completamente limpo, confirmando a correspondéncia elétrica
entre o layout e o esquema original. Em relacao ao DRC, permaneceram apenas violagoes
relacionadas a densidade minima de material, tipicas em regides pouco ocupadas. Esses
ajustes foram deixados para serem corrigidos na etapa de integracao no topo do chip, onde
a insercao de estruturas de preenchimento (metal fills) é realizada de forma global.

Encerrada a etapa de implementacao fisica do filtro g,,-C e verificada a con-
formidade de seu layout por meio das checagens de DRC e LVS, prosseguiu-se com o
desenvolvimento do layout do amplificador operacional empregado no PGA. Esse bloco
apresenta requisitos distintos em relagao ao OTA utilizado no filtro, devido as configuragoes
de ganho programavel e a presenca de chaves NMOS integradas a malha de realimentagao.

O processo de elaboracao do layout do OTA do PGA manteve a filosofia adotada
nos blocos anteriores, priorizando simetria estrutural, roteamento uniforme e aplicacao
rigorosa de técnicas de matching. Entretanto, por se tratar de um amplificador inserido em
uma topologia de ganho programéavel, cuidados adicionais foram necesséarios na disposicao
das chaves de comutacao e dos resistores de realimentacao, a fim de preservar linearidade,
minimizar parasitas e garantir a integridade do sinal amplificado.

A Figura 33 apresenta o layout completo do OTA Miller utilizado no PGA. O bloco
foi implementado de forma compacta, ocupando uma &rea total de 10.925 pum x 37.67 pm.
O par diferencial de entrada constitui a maior regiao do conjunto — escolha deliberada,
visto que maior dimensao dos transistores auxilia na reducao do ruido de offset, conforme
discutido previamente no projeto elétrico do OTA. J4 o capacitor Miller, destacado em
azul-ciano, foi posicionado de modo a favorecer o matching ao longo do eixo x, reduzindo a

sensibilidade a gradientes de processo e contribuindo para maior previsibilidade na resposta
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63.82um

Figura 32 — Layout completo do LPF. A regiao destacada em amarelo corresponde ao
OTA 1 e a regiao em azul-ciano corresponde ao OTA 2.
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Figura 33 — Layout do OTA Miller utilizado no PGA. A regiao em azul-ciano destaca o
capacitor Miller.

em frequéncia.
Os espelhos de corrente destacados em rosa foram organizados inicialmente se-

guindo a técnica de interdigitacao, buscando melhorar o casamento elétrico entre os
dispositivos. No entanto, devido ao reduzido tamanho fisico desses espelhos no layout final,
a inclusao de transistores dummy — que poderia reforcar o matching — acabou nao sendo

prevista nas etapas iniciais e, portanto, nao foi adicionada sem intervencao estrutural
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na célula. Apesar disso, a configuracao obtida apresenta desempenho adequado para os
requisitos do PGA.

Por fim, o roteamento associado aos espelhos de corrente e as demais conexoes
criticas foi realizado de maneira a manter simetria em relagao ao eixo y. Essa abordagem
assegura que as trilhas de interconexao possuam comprimentos e parasitas semelhantes,
reduzindo discrepancias resistivas e capacitivas que poderiam comprometer o equilibrio
interno do OTA. O conjunto dessas escolhas de layout contribuiu para um comportamento
estavel e previsivel do amplificador operacional na operacao programéavel do PGA.

Com a finalizacao do layout do OTA do PGA. deu-se continuidade & implemen-
tagao fisica do préoprio PGA. Para esta primeira versao do circuito integrado, optou-se
por realizar a implementacao fisica apenas de duas configuragoes de ganho. Essa deci-
sao foi tomada porque, nas etapas iniciais do planejamento de area, estimava-se que
o espaco disponivel no die seria insuficiente para acomodar todas as redes resistivas e
chaves NMOS correspondentes aos quatro niveis de ganho originalmente projetados. Dessa
forma, priorizou-se a viabilidade fisica e o fechamento do layout, selecionando dois ganhos
representativos para teste e validacao.

Entretanto, ao se aproximar a data final de envio para o tapeout, verificou-se
que a area destinada ao PGA apresentava margem suficiente para acomodar todas as
configuracoes de ganho originalmente projetadas. Ainda assim, devido ao estagio avancado
do cronograma e a necessidade de preservar a estabilidade do fluxo de verificagao, decidiu-
se manter nesta primeira fabricacao apenas duas configuracoes de ganho. Essa escolha
permitiu validar o funcionamento geral do PGA, bem como o comportamento das chaves
de comutacgao, da rede de realimentacao e do OTA associado, estabelecendo uma base
sOlida para a expansao completa do bloco em futuras versoes do chip.

A regiao destacada em rosa na Figura 34 corresponde ao OTA Miller previamente
descrito. Sua posigao central foi escolhida de forma a otimizar o roteamento das redes
de realimentacao, reduzindo comprimentos de interconexao e minimizando assimetria
parasitaria entre as malhas de ganho.

As regides em azul correspondem ao resistor de realimentagao RF'4, mostrado
esquematicamente na Figura 10. Para o layout, esse resistor foi subdividido em quatro
segmentos de diferentes dimensoes, cuja soma resulta no valor total de 4500 k2. Essa
estratégia permitiu posicionar os segmentos de forma distribuida ao redor do OTA,
favorecendo o matching geométrico nos eixos x e y e reduzindo a sensibilidade a gradientes
de processo, contribuindo para maior precisao na definicao dos niveis de ganho.

A regiao em vermelho corresponde aos resistores RF'3, igualmente subdivididos em
quatro partes. A divisao foi realizada com o objetivo de melhorar o casamento geométrico,
principalmente ao longo do eixo x, onde se observam maiores variagoes sistematicas no
processo. Ja a regiao destacada em amarelo representa o resistor de entrada R;,, o qual

foi dividido em duas partes para favorecer o casamento ao longo do eixo y.
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137.36um

152.66um

Figura 34 — Layout do Amplificador de Ganho Programavel.

Todos esses resistores foram posicionados ao redor do OTA a fim de simplificar
o roteamento e minimizar o comprimento das trilhas criticas. Embora nao tenha sido
possivel alcancar uma simetria perfeita em todas as regioes do bloco — devido a limitagoes
impostas pela propria topologia do PGA — buscou-se manter alinhamento geométrico
e distribuicao equilibrada sempre que possivel. Essas decisoes contribuiram para reduzir
variacoes parasitarias, melhorar o casamento resistivo e preservar o desempenho esperado
do amplificador de ganho programavel.

A caracterizagao em laboratério dos blocos analégicos projetados exigiu o desen-
volvimento de um amplificador operacional adicional, dedicado exclusivamente a funcao de
buffer. Essa necessidade surgiu porque os circuitos do AFE nao possuem capacidade de aci-
onar diretamente a impedancia associada aos pads de saida e aos instrumentos de medicao,
como ponteiras de osciloscopio. Sem esse estagio intermediario, a carga externa poderia
alterar o ponto de operagao dos blocos internos, resultando em medigoes inconsistentes.

Para garantir o desacoplamento adequado entre o circuito e o ambiente de teste,
foi projetado um OTA configurado como seguidor de tensao. As especificagoes utilizadas
como referéncia para o projeto estao reunidas na Tabela 5, incluindo tensao de alimentacao,

carga, ganho de malha aberta desejado e frequéncia de operagao.
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Tabela 5 — Especificagoes do OTA utilizado como buffer.

Parametro Valor
\%5%5) 09V

CL 15 pF
GBW 2.5 MHz
AVO 60 dB — 80 dB
Je,—3d4B 250 Hz

As simulagoes realizadas para validar o desempenho do buffer apresentaram
resultados compativeis com os objetivos projetados, conforme resumido na Tabela 6.
Observa-se um ganho de malha aberta proximo de 67 dB, largura de banda unificada de
aproximadamente 2.25 MHz e margem de fase de 54°, assegurando estabilidade suficiente
para operacgao em regime de seguidor. Em regime DC, a tensao de saida e os pontos de
polarizacao também se mantiveram dentro do esperado para operagao em baixa tensao.

O layout final do OTA buffer, apresentado na Figura 35, ocupa uma érea total de
60.25 pm x 47.82 pm. A metodologia de implementagao seguiu as mesmas diretrizes utili-
zadas nos demais OTAs do projeto: os espelhos de corrente foram organizados empregando
a técnica de centrdide comum, reduzindo a sensibilidade a gradientes de processo, enquanto
o capacitor de compensacao Miller foi implementado com geometria totalmente simétrica

em relagao ao eixo x. Essa abordagem minimiza variagoes sistematicas e garante maior

60.25um

47.82um

Figura 35 — Layout do OTA utilizado como buffer para medigoes.
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Tabela 6 — Resultados de simulacao do OTA buffer.

Parametro Valor Simulado

Vit 451 mV
Voteet 9.849 mV
Vi 551.3 mV
buffer_ref 3.173 pA
Ay, —3dB 67.35 dB
fer—3an 740.99 Hz
GBW 2.255 MHz
Ce 3.3 pF
PM 54°

previsibilidade do polo dominante do amplificador. O roteamento também foi realizado
buscando preservar simetria e reduzir ao maximo capacitancias parasitas, de forma a
assegurar que o buffer opere com estabilidade e interfira minimamente nos blocos que
serao medidos.

Por fim, foi realizada a etapa de roteamento completo dos blocos que compoem o
sistema de aquisicao do ECG, interligando o PGA, o LPF, o amplificador de instrumentagao
(TA) e os buffers destinados & medi¢ao em laboratério. A Figura 36 apresenta o layout
integrado desses blocos, ja posicionados e conectados entre si. Apds o roteamento interno,
procedeu-se a conexao dos sinais até os pinos destinados ao nivel superior do chip. Como
todo o sistema foi alocado no canto inferior esquerdo do die, os pinos associados aos blocos
analdgicos também foram concentrados nessa regiao, com excecao dedicada ao terminal de
referéncia Vgg, posicionado na lateral direita do chip para compatibilidade com a topologia
global.

Devido ao tamanho e a complexidade do sistema integrado, nao foi possivel manter
um grau elevado de simetria nas interconexoes de nivel superior; assim, priorizou-se a
realizacao de trilhas com o menor comprimento possivel e com roteamento direto até os
pinos, minimizando parasitas e mantendo a organizacao estrutural do conjunto.

A etapa de simulagao elétrica com o circuito extraido do layout (post-layout simu-
lation) nao foi realizada neste trabalho. Embora essa andlise seja fundamental para avaliar
o impacto das capacitancias e resisténcias parasitas introduzidas durante a implementagao
fisica, os resultados apresentados consideram apenas as simulacoes em nivel de esquema,
sem a inclusao dos efeitos parasitarios provenientes do layout.

Apesar disso, o projeto fisico do sistema foi finalizado e enviado para fabricacao,
permitindo que uma versao inicial do Analog Front-End seja efetivamente produzida. Como
o ciclo de fabricacao ultrapassa o prazo de conclusao deste relatério, ainda nao foi possivel
obter resultados de medigoes em silicio. A etapa de caracterizacao pratica do circuito, bem
como possiveis melhorias derivadas dessas medicoes, sera realizada em versoes futuras do
chip e devidamente documentada em trabalhos subsequentes.

Além da andlise funcional e do layout final do sistema, é relevante avaliar a
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Figura 36 — Layout completo do sistema de aquisicao do ECG, contendo PGA, LPF, TA e
buffers de medigao.

distribuicao do consumo de poténcia e da area ocupada pelos principais blocos do circuito
integrado. A Figura 37 apresenta essa distribui¢ao, permitindo identificar os blocos mais

criticos sob o ponto de vista energético e de ocupacao de silicio.

Ibias AL Ibias + Roteamento

14.9%,

LPF Buffers

Al [48.0% Buffers

PGA

Distribui¢io do consumo de poténcia dos blocos do sistema ECG. Distribuicio da ocupaciio de area dos blocos do sistema ECG.

Figura 37 — Distribui¢ao do consumo de poténcia e da ocupacao de area do sistema ECG.

Observa-se que, embora o PGA seja o bloco dominante em termos de area, o
consumo de poténcia é majoritariamente concentrado no amplificador de instrumentacao e
nos buffers, evidenciando o compromisso entre eficiéncia energética e custo em silicio no
projeto do sistema ECG.

Com o objetivo de contextualizar o desempenho do sistema proposto frente
ao estado da arte, a Tabela 7 apresenta uma comparagao com trabalhos previamente

publicados na literatura. Essa analise considera parametros relevantes para aplicacoes
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Tabela 7 — Comparacao de desempenho com trabalhos da literatura.

Trabalho Tecnologia Vpp Poténcia CMRR Largura de Banda
(nm) V) (uW) (dB) (Hz)
(WATCHARAPONGVINIT, 2023) 180 1.2 6.55 85 0-0.7k
(KOO, 2021) 180 1.2 22.6 100 0.6-4k
(KOO; CHO, 2021) 180 1.2 25.8 66 0.6-10k
(KOO; CHO, 2019) 180 1.2 27.8 68 4-15k
(ZHU; WANG, 2024) 180 1.8 216 113 0.5k
(WARCHALL et al., 2019) 65 1.2 340.6 - 0.25k
(ZHANG et al., 2022) 180 1.0 3.5 95 0.1k
(HUANG; MERCIER, 2021) 65 0.8 1.68 97 0.5k
Este trabalho 28 0.9 22.35 104.7 0.05-0.25k

de aquisicao de sinais bioldgicos, como tecnologia de fabricacao, tensao de alimentacao,
consumo de poténcia, CMRR e largura de banda.

Cabe destacar que os resultados apresentados nesta tabela foram consolidados
a partir do artigo intitulado Analog Front-End for ECG Signal Acquisition with Auto-
matic Gain Control, desenvolvido pelo autor deste trabalho em conjunto com Vinicius
Betim Guimaraes, submetido e aceito no 9th International Symposium on Instrumentation
Systems, Circuits and Transducers (INSCIT), realizado em 2025 na cidade de Manaus.
O referido artigo encontra-se publicado nos anais do evento, com DOI: 10.1109/INS-
CIT66472.2025.11181022.

A comparacao evidencia que o sistema proposto, implementado em tecnologia de
28 nm e operando com tensao de alimentacao reduzida, apresenta desempenho competitivo
em termos de consumo de poténcia e rejeicao de modo comum, mantendo uma largura
de banda adequada para aplicacoes de eletrocardiografia (ECG), quando comparado a

solugoes previamente reportadas.
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6 CONCLUSAO

Este estudo teve como objetivo apresentar o projeto completo de um Analog
Front-End (AFE) voltado para a aquisi¢ao de sinais de eletrocardiograma (ECG), imple-
mentado em tecnologia TSMC CMOS de 28 nm. Foram desenvolvidos e analisados circuitos
fundamentais, como o filtro passa-baixas (LPF) de segunda ordem e o amplificador de
ganho programével (PGA), abrangendo desde o projeto elétrico até a implementacao fisica
em layout.

Os resultados obtidos validaram a funcionalidade dos blocos projetados, permitindo
a simulacao de um sinal de ECG completo, desde o modelo eletrofisiolégico até sua
amplificacao e filtragem dentro do AFE. A arquitetura proposta mostrou-se coerente
com os requisitos do sinal de ECG, garantindo banda limitada, amplificacao ajustavel e
operagao em baixa tensao.

Durante o desenvolvimento, foram identificados desafios significativos que im-
pactam diretamente a etapa de fabricacao e o desempenho final do sistema. Entre eles,
destacam-se o ruido térmico e o ruido flicker, ambos criticos em aplicagoes de baixa
frequeéncia, além da necessidade de resistores de alta impedancia, cuja implementacao fisica
¢ limitada em tecnologias avancadas como a de 28 nm. O offset elevado do OTA utilizado
no PGA mostrou-se o principal gargalo, especialmente nas simulacoes de Monte Carlo,
degradando o regime DC do sistema e inviabilizando resultados estatisticos consistentes.
A etapa de layout também trouxe desafios, como o controle de capacitancias parasitas e a
necessidade de um roteamento cuidadoso para manter a integridade dos sinais.

Apesar desses obstaculos, o AFE desenvolvido representa um avanco significativo
rumo a integragao completa de sistemas portateis de monitoramento cardiaco. A possibili-
dade de incorporar esse circuito em dispositivos vestiveis abre caminho para aplicacoes

clinicas e preventivas, com impacto direto em qualidade de vida e acessibilidade a saude.

6.1 TRABALHOS FUTUROS

Com base nos desafios observados ao longo deste projeto, diversas melhorias e

extensoes podem ser exploradas em trabalhos futuros:

e Reducao do offset dos blocos analégicos: Implementacao de técnicas como auto-
zero, chopper stabilization ou adocao de arquiteturas totalmente diferenciais para

minimizar o offset, especialmente no OTA do PGA e nos amplificadores do LPF.

e Adocao de topologias totalmente diferenciais: Buscando maior imunidade a ruido
comum, reducao de offset e melhor rejeicao de interferéncias externas, especialmente

relevante para sistemas de ECG.

e Reducgao dos valores resistivos do PGA: Investigar alternativas para diminuir as

resisténcias de realimentacao, seja por ajuste de ganho, mudancas topoldgicas ou
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utilizagao de técnicas como amplificacao em transcondutancia.

e Otimizacao do ruido térmico e de flicker: Estudo de técnicas de layout e dimensio-

namento para reduzir contribuigoes de ruido nos OTAs e resistores.

e Melhoria do roteamento e mitigacao de parasitas: Desenvolvimento de estratégias

de layout mais robustas para minimizar capacitancias parasitas criticas.

e Realizagao de simulacoes de corner e Monte Carlo completas: Executar andlises
estatisticas e de variacao de processo que atendam totalmente as especificagoes do

sistema, garantindo robustez frente as condicoes reais de fabricacao.

e Simulacgoes pos-layout completas: Concluir a etapa de simulagao com circuito extraido

para validacao final do impacto das parasitas e efeitos de segunda ordem.

e Implementacao da interface de simulagao em nivel de topo: Desenvolver e validar a
simulagao integrada de todo o sistema, incluindo A, PGA, LPF e buffers, de modo

a permitir analise comportamental e elétrica do AFE completo.

e Expansao dos niveis de ganho do PGA: Integrar fisicamente as demais configuragoes
originalmente projetadas, permitindo maior flexibilidade de operagao no préximo

tapeout.

Essas melhorias possuem potencial para elevar de forma substancial a robustez,
a precisao e a confiabilidade do AFE desenvolvido, fortalecendo sua viabilidade para
aplicacoes reais e ampliando sua capacidade de integragao em futuras revisoes do projeto.
Com isso, o sistema evolui para uma base tecnoldgica mais madura, alinhada as exigéncias
de dispositivos portateis de monitoramento cardiaco e as tendéncias contemporaneas de

instrumentacao biomédica.
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Listing 1 — Controle Digital do PGA

// Coment rios sobre o bloco
// - No caso do PGA:

// [1 0 0 0] -> ganho m ximo
// [0 0 0 1] -> ganho m nimo

“timescale 1ns/1lps

// Defini es

“define ADC_BUS_WIDTH 8

“define ADC_SAT_MAX 200
“define ADC_SAT_MIN 50
“define COUNT_BUS_WIDTH 8
“define COUNT_MAX 200

“define PGA_BUS_WIDTH 4

“define PGA_MAX

4'b1000

// M dulo principal

module control_gain (

input logic
input logic
input logic
input logic

input logic

output logic
output logic
output logic
output logic
output logic

// Sinais de

output logic

output logic
)

/*
Legenda de prefix

[*ADC_BUS_WIDTH-1:0]

[*PGA_BUS_WIDTH-1:0]
teste

[2:0]
[ADC_BUS_WIDTH-1:0]

[ORST

- i : entrada (exceto clock e reset)

clk,

rst,
i_start,
i_adc_rdy,

i_adc_data,

o_adc_read_req,
o_calbr_run,
o_calbr_rdy,
o_calbr_faill,
o_pga,

o_test_state,

o_test_count
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- o : sa da

- r : registrador

- s : estados

- next : pr ximo valor do registrador

*/

// M quina de estados

logic [2:0] r_state, r_state_next;

parameter sO_wait_start = 3'do,
sl_adc_read_req = 3'd1,
s2_verif_sat = 3'42,
s3_calib_pga = 3'd3,
s4_calib_success = 3'd4,
sb_calib_faill = 3'd5;

// Contadores e registradores
logic [TCOUNT_BUS_WIDTH-1:0] r_count, r_count_next;
logic ["PGA_BUS_WIDTH-1:0] r_pga, r_pga_next;

// Atualiza o dos registradores
always_ff Q@(posedge clk) begin
if (rst) begin
r_state <= sO_wait_start;
r_pga <= "PGA_MAX;
r_count <= '0;
end else begin
r_state <= r_state_next;
r_pga <= r_pga_next;
r_count <= r_count_next;
end

end

// L gica combinacional da m quina de estados

always_comb begin

r_state_next sO_wait_start;
!
0;

r_pga;

r_count_next

r_pga_next
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o_adc_read_req
o_calbr_run
o_calbr_rdy
o_calbr_faill

case (r_state)

'0;
'0;
'0;
'0;

sO_wait_start: begin

if (i_start)

r_state_next = sl_adc_read_req;

end

sl_adc_read_req: begin

r_state_next = s2_verif_sat;
r_count_next = r_count;
o_adc_read_req = '1;
o_calbr_run = '1;

end

s2_verif_sat: begin

r_state_next = s2_verif_sat;
r_count_next = r_count;
o_calbr_run = '1;

if (i_adc_rdy) begin
if ((i_adc_data <= “ADC_SAT_MIN) ||

end

end
end

end

(i_adc_data >= “ADC_SAT_MAX)) begin

r_state_next = s3_calib_pga;
if (r_pga == "PGA_BUS_WIDTH'd1l)
r_state_next = sb_calib_faill;

else begin

r_state_next sl_adc_read_req;

r_count_next = r_count + 1;

if (r_count >= ~COUNT_MAX)

r_state_next = s4_calib_success;
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s3_calib_pga: begin

r_state_next sl_adc_read_req;
r_pga_next = r_pga >> 1;

11;

o_calbr_run

end

s4_calib_success: begin
ll;

o_calbr_rdy

r_state_next s4_calib_success;

if (i_start) begin

r_state_next sl_adc_read_req;

"PGA_MAX;

r_pga_next
end

end

s5_calib_faill: begin
o_calbr_faill "1,

r_state_next sb_calib_faill;

if (i_start) begin
r_state_next = sl_adc_read_req;
"PGA_MAX;

r_pga_next
end

end
endcase

end

// Sa das de teste

always_comb begin

o_pga = r_pga;
o_test_state = r_state;
o_test_count = r_count;

end

endmodule
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Listing 2 — Modelo comportamental de amplificador operacional ideal

“include

“include

"discipline.h"

"constants.h"

// Modelo comportamental

de amplificador operacional ideal (

Verilog-A)
module ideal_opamp(vout, vinp, vinn);

output vout;

input vinp, vinn;

electrical vout, vinp, vinn;

electrical nl1, n2;

voltage no;

// Par metros principais

parameter real Vio = O0; // 0ffset de entrada

parameter real Rin = 1e20; // Resist ncia de entrada

parameter real Voh = 5, Vol = 0; // Satura o da sa da

parameter real Aol = 74; // Ganho em malha aberta (
dB)

parameter real Av = pow(10,A01/20); // Ganho linear

parameter real GBW = 10M; // Produto ganho-largura
de banda

parameter real SRP = GBW; // Slew rate positivo

parameter real SRN = SRP; // Slew rate negativo

parameter real Rdc = 200; // Resist ncia de sa da

// Vari veis

internas

real Vin;

real a3, gml, gm3;
real rl, r3, ro;
real cc;

real Vhs;

real I1, I3, I4, I5;

// Fun o de limita o suave
analog function real ftanhO;
input x, gain, ios, hi, 1lo;
real dv;
begin
dv = (hi-lo)/2;
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ftanhO0 = lo + dv*(1 + tanh(gain*(x-ios)/dv));
end
endfunction

analog begin

@(initial_step) begin

a3 = 10;
r3 = Rdc/4;
rl = 98%r3;

gml = Av/(a3*rl);
gm3 = a3/r3;

ro = r3;
cc = gml/ (2% M_TWO_PI*GBW);
Vhs = (Voh-Vol)/2;

end

Vin = V(vinp, vinn);

V(n0) <+ laplace_np(Vin, {1}, {-2* "M_TWO_PI*GBW});

I1 = ftanhO0(V(n0), gml, Vio, SRP*cc, -SRNx*cc);

I3 = gm3*V(nl);

I4 ftanhO0(V(n2), 1, 0, Voh, Vol);

I5 = V(n2, vout)/ro;

I(n1) <+ I1 + V(nl1)/r1;
I(n1,n2) <+ cc*xddt (V(n1,n2));
I(n2) <+ I3 + V(n2)/r3 + I4;

I(n2,vout) <+ I5;
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81 end

82| endmodule




	Folha de rosto
	Epígrafe
	Resumo
	Abstract
	Lista de Figuras
	Lista de Tabelas
	Lista de abreviaturas e siglas
	Conteúdo
	Conteúdo
	Introdução
	Motivação
	Objetivos
	Objetivo Geral
	Objetivos Específicos

	Estrutura

	O Sinal de ECG e seu Processamento no AFE
	Fundamentos do sinal de ECG

	Descrição do Sistema
	Modelo Elétrico do Corpo Humano
	Modelo Elétrico do Eletrodo
	Amplificador de Instrumentação
	Filtro Anti-Aliasing
	Aliasing
	Filtro Passa-Baixas
	Resposta em Frequência e Função de Transferência
	Resposta Biquadrática de Segunda Ordem
	Filtro de Resposta Butterworth
	Topologia do Filtro

	Amplificador de Ganho Programável (PGA)
	Introdução e Arquitetura
	Amplificador Inversor
	Máquina de Estados
	Implementação do PGA com Controle Automático de Ganho


	Caracterização da Modelagem do AFE
	Projeto dos Blocos em CMOS
	Filtro Passa-Baixas (LPF)
	Projeto do OTA para o LPF
	Dimensionamento e Polarização do OTA
	Caracterização Elétrica do OTA
	Caracterização Elétrica do Filtro gm-C

	Amplificador de Ganho Programável (PGA)
	OTA Miller implementado no PGA
	Caracterização Elétrica do Amplificador de Ganho Programável (PGA)
	Implementação do Layout dos Blocos em Tecnologia CMOS


	Conclusão
	Trabalhos Futuros

	Bibliografia
	Anexos

