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I. Introdução

O aprimoramento de memórias não­voláteis eletricamente programáveis do tipo
Flash­EEPROM, capazes de armazenar, massivamente, informações multi­níveis [SÃCB8S8],
tem dado uma nova dimensão à integração de redes neurais analógicas, ao solucionar um
dos maiores problemas pertinentes: o armazenamento dos pesos sinápticos.

A representação em forma binária dos pesos, quando comparada à forma analógica,
apresenta, como principal vantagem, a possibilidade de armazenamento não­volátil da
informação em registros digitais. No entanto, além do erro associado à quantização do peso
binário, o que restringiria a utilização da rede neural a aplicações de precisão relativamente
reduzida, conversores digital/analógicos são necessários na obtenção do produto analógico
entre a variável de entrada e o seu respectivo peso. Esses conversores correspondem, de um
modo geral, a circuitos com elevado numero de componentes e que requerem, portanto,
uma significativa área de integração, associado a um consumo de potência relativamente
alto. Considerando­se a tendência de implementação de redes neurais mais complexas, com
maior densidade de sinapses, pesos em forma binária tornam­se cada vez mais limitantes.

De um modo geral, aplicada às redes neurais, em comparação às soluções digitais, a
computação analógica tem se mostrado vantajosa em aplicações especificas onde eficiência,
precisão, e simplicidade de circuito tornam­se essenciais, tais como em sistemas operados
por bateria [KRA96] [MEA89]. Memórias analógicas, além de aplicações em redes neurais,
podem ser empregadas em processamento de sinais analógicos ou em sistemas de lógica
multi­nível.

No entanto, memórias EEPROM não representam uma solução universal no
armazenamento de pesos sinápticos analógicos, pois implicam, necessariamente, na
utilização de processos de integração mais complexos em relação a processos CMOS
convencionais, refletindo diretamente no custo final do microcircuito. Ainda, essas
memórias devem estar disponíveis ­ e perfeitamente documentadas ­ ao projetista de
circuitos integrados sob a forma de elemento de biblioteca, o que não comumente ocorre,
pela própria complexidade envolvida. Em complemento, a utilização dessas memórias sofre
algumas restrições tais como:

1) o ajuste preciso do valor de tensão memorizado deve ser interativo, através de
uma sucessão de pulsos de alta tensão e medidas.

11) a deriva crescente, a cada novo ciclo de escrita, no valor memorizado.

iii) o tempo relativamente longo necessário à reprogramação (da ordem de dezenas
de milisegundos), nem sempre compatível com técnicas de aprendizado “on­line” da rede.

Como alternativa, a memorização analógica temporária tem sido cada vez mais
considerada na integração de redes neurais [VIT91]. O armazenamento de informação
analógica em capacitores, compatível com integração em escala VLSI pela alta densidade
obtida no plano de memória, possui caráter volátil devido às correntes de fuga associadas às
junções PN reversamente polarizadas dos transistores de passagem após a escrita na célula
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de memória [SZE83]. Na utilização dessa técnica de retenção, torna­se, portanto, essencial
que os níveis elétricos referentes às informações memorizadas no capacitor sejam
periodicamente restabelecidos (refresh).

O período de refresh é função da magnitude das correntes de fuga, do valor do
capacitor de armazenamento e da precisão exigida na leitura da informação memorizada
referente à aplicação destinada.

Neste trabalho, uma nova técnica para o restabelecimento da informação original é
proposta, consistindo na utilização de células de referência, idênticas às células de memória
padrão, para a estimativa da variação do valor da informação analógica, obtida após a
leitura, em relação ao valor de escrita.

Algumas técnicas, têm sido propostas em literatura, tais como:

1) a utilização de uma tensão de referência, em forma de escada, à qual a tensão
armazenada na célula é periodicamente comparada [VIT91], conforme ilustrado na Figura
1.1. Este método apresenta, como desvantagens:

1) a presença de um comparador de tensão, e circuito lógico associado,
requerem uma importante área a nível de célula, impondo uma redução considerável na
densidade de células por área de Silício.

ii) a precisão no restabelecimento da informação depende da resolução do
gerador da referência, em geral um conversor D/A. Assim, após o refresh, a informação
armazenada apresenta uma característica multi­nível, ao invés de analógica.

ii) um período de refresh relativamente longo, função da precisão ­ e
portanto do número de bits do conversor D/A. Considerando­se um sistema com reduzido
consumo de potência, como o proposto neste trabalho, o tempo de estabelecimento à saída
do conversor é da ordem de 15 a 20us. Para uma precisão de 6­bits, o tempo necessário
para se completar o refresh corresponderia a 1.28ms, intervalo durante o qual o acesso
normal à memória estaria bloqueado.

No entanto, o período de refresh deve ser suficientemente curto para que a
redução na tensão AV no capacitor de armazenamento, devido às correntes de fuga, seja
inferior à resolução do conversor D/A. Sendo AV dependente de parâmetros não uniformes
ao longo do plano de memória, tais como temperatura, tensão de limiar dos transistores,
capacitâncias parasitas, descasamento entre componentes, etc..., o compromisso entre a
precisão no restabelecimento da tensão armazenada e o tempo de refresh nem sempre é
evidente.
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Figura 1.1 Mecanismo de Refresh Baseado em Referência em Forma de Escada

2) A utilização de uma conversão A/D, seguida de uma conversão D/A, da tensão a
ser restabelecida [THI96]. Durante o refresh, a célula é lida e o valor de tensão armazenado
convertido em um valor binário. A partir de uma valor estimado das correntes de fuga,
disponível em binário, o valor lido é corrigido através de uma adição e, posteriormente,
restabelecido na célula de maneira analógica. Como desvantagens, tem­se:

1) precisão de refresh associado à resolução dos conversores. A informação
armazenada perde sua característica analógica, tornando­se multi­nível.

11) elevado período de refresh, uma vez que cada célula é individualmente
processada. O tempo de refresh para cada célula depende dos tempos de conversão e de
adição do valor de correção. Este mecanismo torna­se inviável para memórias com grande
número de células.

111) a estimativa da perda de tensão no capacitor de armazenamento,
necessária a priori para o refresh e única para todo o sistema, pode apresentar­se
consideravelmente imprecisa devido às variações de temperatura e de parâmetros ao longo
do plano.

Iv) complexidade de circuito e conseqgiiente aumento no consumo de
potência durante o período de refresh.

Em relação aos métodos descritos, o mecanismo de refresh proposto neste trabalho
caracteriza­se pela sua simplicidade, sem detrimento, no entanto, dos níveis de precisão:
células de referência, idênticas às demais células do plano, são utilizadas para a obtenção de
um valor aproximado da variação de corrente AI devido aos mecanismos de fuga. Durante o
período de refresh, o valor AI é adicionado ao valor de corrente lido, sendo a corrente
resultante rescrita na célula. O método proposto permite o refresh individual por coluna,
sendo as variações espaciais de temperatura e de parâmetros de processo melhor
representadas. Deste modo, o período de refresh é sensivelmente reduzido, permitindo o
acesso mais frequente ao plano para operações de leitura e escrita. Operando­se em modo
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corrente [TOU90­2], uma simplificação de circuito é obtida, contribuindo para uma redução
no consumo total de potência e área de integração requerida.

No Capítulo II tem­se uma descrição da arquitetura do sistema, de seus blocos
principais e do diagrama de tempo (timing) das operações de leitura, escrita e refresh,
especificando­se os sinais de interface.

No Capítulo III, a célula de memória analógica é apresentada, assim como um
modelamento das imprecisões associados à réplica da corrente memorizada, seguido de seu
dimensionamento face às especificações do sistema e resultados de simulação. A interface
entre as células de uma mesma coluna é estabelecida e o circuito de refresh discutido, sendo
apresentados e analisados os erros decorrentes e os resultados de simulação. Um conversor
D/A de 6­bits, baseado em fontes de corrente binárias comutadas a cascode regulado,
utilizado como opção de programação do plano de memória, é projetado a partir de uma
análise de estabilidade da malha de regulação [DEL97.2].

No Capítulo IV, considera­se a aplicação da memória desenvolvida na síntese de
redes neurais analógicas, em aplicações especificas como o cancelamento adaptativo de
ruído de 60Hz superposto a sinais de eletrocardiogramas. Baseado num arranjo multi­nível
de perceptrons, multiplicação analógica em quatro quadrantes é realizada adaptando­se uma
versão MOS da célula de Gilbert [GIL82] à operação em subcondução [DEL89]. Operando­
se em modo corrente, conversores tensão­corrente e corrente­tensão são realizados.
Resultados de simulação são apresentados e analisados.

No Capítulo V, tem­se a conclusão sobre o trabalho desenvolvido. Características
das partes integrantes, tais como precisão, linearidade, consumo de potência, entre outras,
obtidas através da simulação PSPICE, são discutidas. No que se refere ao sistema de refresh
proposto, suas principais vantagens e desvantagens são analisadas. O compromisso entre
sua simplicidade ­ e portanto sua adaptabilidade a sistemas de elevada densidade de
integração ­ e precisão é evidenciado. Testabilidade do sistema é analisada, propondo­se
uma metodologia para a sua caracterização. Perspectivas de integração do projeto
desenvolvido em tecnologia 0.7/um CMOS em duplo­metal [ES*95] são também
consideradas.
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II. Descrição do Sistema

A arquitetura adotada para a memória analógica procura conciliar uma dupla
orientação: 1) um subsistema independente (stand alone) e 11) um subsistema integrante
de um microcontrolador. No primeiro caso, o subsistema deve possuir uma interface
com o meio externo relativamente simples, possibilitando fácil controle e comunicação
de dados. Alem disso, sua inicialização deve ser internamente realizada. No segundo
caso, o subsistema deve ajustar­se ao timing imposto pelo microcontrolador, e como
periférico autônomo, exigir um mínimo de interação por parte da Unidade de Controle e
Processamento (CPU overhead).

Na Figura 2.1 tem­se o diagrama de blocos de uma versão independente do
subsistema, compreendendo a Memória Analógica (AM), os blocos Power­On Reset e
TEMPO, responsáveis pela Inicialização do subsistema, como será descrito na seção
2.4, o bloco Control que envia os sinais de controle à memória e a interface com o meio
exterior. O relógio principal c/k pode ser internamente gerado, através de um oscilador,
ou recebido do exterior.

A
Data Line (DL)

Qbus
R/nW

Data Line

Qbus Reset / refresh
refresh Control |reset|

PC.

pon reset
Interface

R/nW TEMPO
refresh

nchip enable
power dn

Power­On Reset
Reset

clk

XTAL Oscillator

Figura 2.1 Memória Analógica como Subsistema Independente

A Figura 2.2 representa uma possível arquitetura de um microcontrolador tendo
a memória como subsistema. Neste caso, a inicialização do sistema e o controle de
periféricos são realizados pela CPU.

Data Line (Analogue)

Data Bus (Digital)

Address Bus

EPROM AM SPLITC PORTs

Control Bus

Figura 2.1 Arquitetura de Microcontrolador com Memória Analógica
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2. 1 Arquitetura da Memória Analógica

Na Figura 2.3 tem­se a representação, em diagramas de blocos, da memória
analógica e sistema de refresh (REF) propostos. O plano de memória consiste em um
arranjo de n linhas e m colunas de células elementares. Operando­se em modo corrente,
as informações memorizadas correspondem, essencialmente, a correntes analógicas.
Cada linha de dados DL (Data Line) é compartilhada por células pertinentes à mesma
coluna. Durante a escrita ou refresh, impõe­se na linha DL uma corrente IL, a ser
amostrada pela célula endereçada. Durante a leitura, a réplica de Icen ocorre em DL. O
ti Anavés d do plano realiza­se por linha (Xo, X1, ..., x) e por coluna (yo, Y1, «..,

Mm!) através dos respectivos decodificadores (row decoder e column decoder).
Além da magnitude, Icen deve também representar o sinal da informação a ser

memorizada. Sendo Icy unidirecional na célula, estabelece­se a representação da
informação através do diferencial de corrente Iceu ­ IReFr, onde Iregr é uma corrente de
referência. Desta forma,

Icet <IRegr => Valor memorizado “negativo”
LIcen = Igge => Valor memorizado “nulo”
LIeeu > Igge => Valor memorizado “positivo”

O mecanismo de refresh baseia­se na determinação de uma variação média AI da
corrente memorizada devido às correntes de fuga e demais imprecisões, descritas na
seção 3.2. Para esta finalidade, utiliza­se um circuito do tipo sample­and­hold: um
estágio “mestre”, também denominado de célula de referência, inserido ao centro de
cada coluna (dummy cell), idêntico às demais células de memória do plano, é amostrado
com retira = Irgegr ao iniciar­se um período de refresh. Ao final do mesmo, transfere­se
Leeira ao estágio “escravo” no bloco REF, no qual AI = Irgr ­ TIeetai é determinado,
permanecendo disponível durante o período seguinte de refresh. Assim, durante o
refresh, a cada réplica Lceu adiciona­se AI, sendo a corrente resultante escrita na célula
endereçada.

Sendo AI relativo à própria coluna, este mecanismo avalia, em primeira
aproximação, o desvio na réplica de I.ey em condições reais de utilização da memória,
refletindo variações de temperatura e não­uniformidades nos parâmetros de processo ao
longo do plano.

A atuação dos sinais de controle internos e externos, são descritas de acordo com
a operação a ser realizada :

1) Operação de Programação ou Escrita

A corrente Li, a ser armazenada nas células pode ser internamente programada,
através da entrada binária Bs ­ Bo? do conversor D/A de 6­bits, ou ainda externamente
imposta, através do pad Igxt, de acordo com os controles internos Ppac e Pext. O acesso
ao plano de memória pode ser realizado sequencialmente ou de maneira aleatória. Em
um acesso seqiiencial, seleciona­se inicialmente a coluna Yo e impõe­se, na respectiva
linha de dados, a corrente Lin. Selecionando­se a primeira linha X, do plano, Li será
armazenada na célula de posição x09yo. Em seguida, impõe­se Lin referente à célula de
posição x1Xo e ativa­se a linha X,, e assim sucessivamente até que a coluna Y, seja
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completamente programada. Repete­se, então, o mesmo procedimento para as demais
colunas. Em um acesso aleatório, seleciona­se simplesmente a coluna e a linha relativa à
posição desejada.

11) Operação de Leitura

Realiza­se pela seleção das respectivas linha e coluna da célula endereçada,
sendo a corrente memorizada LIe.en copiada na linha de dados, mantida em baixa
impedância. O circuito de programação permanece inativo (alta impedância) durante a
leitura. A corrente L.ey é enviada ao exterior do circuito através do pad Iexrt.

111) Operação de Refresh

O refresh do plano de memória é realizado por coluna, sendo as linhas
segqilencialmente endereçadas. Deste modo, cada coluna possui seu circuito de refresh
independente, como mostrado na Figura 2.3. Selecionada uma célula de memória, o
mecanismo de refresh proposto consiste em se adicionar à réplica de L.ey o valor AI
determinado a partir da célula de referência. Através da ativação do sinal close, o valor
restabelecido da corrente memorizada é, em seguida, amostrado na célula selecionada.

| Definição:

­ período de refresh (Trefresn) : tempo necessário para que a informação em todas
as célula do plano seja restabelecida.

­ ciclo de refresh (Tine) : tempo necessário para o refresh de uma única linha.

­ ciclo de operação (Tcoycte) : equivalente a 2Tcx, compreendendo a operação de
base de:

1) leitura
11) escrita
111) refresh

O período de refresh corresponde a Trefresn = NTine = 2nTeorx . Durante a operação
de refresh, após a estabilização de Icen, a chave S, é fechada, impondo­se Lin = Lcen + AI.

| exemplo numérico | Paran = 16 e Tax =2us, Tine =4uS € Trees = 16 x 4us =64us.
A cada período de refresh, alternam­se k períodos de acesso normal à memória

para operações de leitura e escrita, de duração Tnop = Treesn, comO indicado na Figura
2.4. O intervalo entre períodos de refresh consecutivos equivale, portanto, a (k+1)
Trefresh .

2.2 Diagramas de Tempo (Timing) dos Sinais de Controle

Nesta seção, serão discutidos os diagramas de tempo (timing) dos sinais de
controle externos e internos da memória. As operações de leitura, escrita e refresh são
realizadas em 2 períodos consecutivos de CLK (Tçeyete), divididos em 4 subciclos,
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denominados 716, Tn, 727 e T3. O sinal extemo n chip enable sinaliza o inicio da
operação. Os endereços devem permanecer estáveis até o fim de T3. O sinal externo
R/nW indica a natureza da operação ( R/nW = “1” —> leitura, R/nW =“0”" > escrita).
Todo acesso à célula de memória é restrito aos intervalos T,7 e T3.

row

: decoder
AXn­1

reset

n chip enable

Í sample%0L p|

write [Tetoseho
! samplei2 | samplefim­1Wrinncen A i

A

i closetkm­1
| tinncen

Lead
write N

"
Icel!
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À refresh
write
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"
"ShVas s"

pets,
WTite N
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Icelld
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write

Ps
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DAC
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Ú

1
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t
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|

)

t

1
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]

t

]

t

1 ba yl

Column Decodern chip enabie

Ayl

Figura 2.3 Partição da Memória Analógica

1) Escrita

Na Figura 2.5 tem­se o timing dos sinais de controle durante uma operação de
escrita. O valor a ser escrito deve estar válido e estável na linha de dados DL durante os
intervalos T, e T3 escrita. O controle R/ÓnW deve permanecer no estado “0” até o
término do Taz.

(k+1) ciclosle
| normal | refresh" | normal |

Tnop Trefresh Tnop Tnop Tnop Trefresh

Figura 2.4 Ciclos de operação normal e refresh alternados
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n chip enable" '

R/nW F

Ú
1

|) ;

t |

HU |

Po !
DL LUIULHUHIHHHIUIIA — NULL

* Valor valido

i

X
|

|

!
|

|
!
!sample

Figura 2.5 Timing de Escrita

11) Leitura

O timing de leitura está indicado na Figura 2.6. O sinal R/(nW permanece no
estado “1” durante toda a operação. A informação memorizada é transmitida à linha de
dados DL durante os intervalos T, e T3.

10 123

n chip enable

R/nW

j

h

Ú
|

1

|
1
i
|
||

LILI KILO
* Valor valido

Figura 2.6 Timing de Leitura

11) Refresh

Na Figura 2.7 tem­se o timing referente ao período de refresh, iniciado com a
ativação do sinal interno refresh, sincronizado com n chip select. A réplica de cen
ocorre durante intervalo T, sendo a corrente Içen + AI amostrada na célula durante T3,
através da ativação do sinal close. As linhas são sequencialmente selecionadas, até que o
refresh completo ocorra, caracterizado pela desativação do sinal refresh.

10 1230123012 301)2301230123

R/nW

refresh

! | ! | | 1

close | | " rr 1 f ! |

1

1 1 Í | ! 1 '

DL LIDOSACOTITDOXNTDCX
' DIS | ; 1 Í

Valor valido

Figura 2.7 Timing de refresh
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iv) Leitura ­ Modificação ­ Escrita (Read­Modify­Write)

A operação de leitura, seguida de escrita, encadeia os timings das respectivas
operações individuais, como mostrado na Figura 2.8
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Figura 2.8 Timing Leitura­Modificaçao­Escrita

2.3 Ciclo de Inicializaçao

O timing de Inicialização do subsistema é indicado na Figura 2.9. O sinal power­
on sucede a ativação da alimentação Vpp, habilitando o oscilador gerador de clk. Uma
vez que a amplitude de oscilação alcance os níveis lógicos, inicia­se uma temporização
de 1024 ciclos de clk (2.048 ms), seguida pela ativação do sinal power­on reset e inicio
do Ciclo de Inicialização, durante o qual as fases DD, e D, são geradas para a pré­carga
do circuito gerador de AI, como será visto na seção 3.4.1. Após o Ciclo de Inicializaçao,
seguem­se os ciclos de operação normal e refresh, alternadamente.

Power­on ”
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Figura 2.9 Timing de Inicialização do Sistema
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III. Especificação e Projeto da Memória Analógica

Neste capítulo, os circuitos adotados nas partes integrantes da memória
analógica serão discutidos e dimensionados, de acordo com as especificações de projeto.
Na Tabela 3.1 tem­se a definição dos símbolos e parâmetros utilizados e na Tabela 3.2 o
modelamento básico do transistor MOS.

Ur = (kT/q) [V] Tensão térmica
Cox” = Em /tox [F/m2] Capacitância de oxido por unidade de área
nm [­] Coeficiente de subcondução
Pr [V] Potencial de Fermi no substrato
Y [V'*] Fator de Corpo
C; [F] Capacitância de junção por unidade de área

[m] Largura de canal do transistor
L [m] Comprimento de canal do transistor
Lov [m] Superposição porta­fonte, porta­dreno
Lx [m] Distancia entre Poly­Si e difusão relacionada
Cas = SQu/8Vs [F] Capacitância intrínseca entre porta e fonte
Cha = 0Q/0Vp [F] Capacitância intrínseca entre porta e dreno

x = SVrm /SVsg =7/ [202Dr + Vs) *], para Vps pequeno.
B=(W/L) u Coy'
Cox = WLCox'

Tabela 3.1 Lista de símbolos e parâmetros

inversãofraca inversãoforte

Ip 2nBUr? exp [(Vc ­ nVs ­ Va UT), (1/2(1+x)) B(Vas ­ Va)”
for Vp ­ Vs>> Ur

£m = (8I5/SVGs) Ip / nUr [215 B/( 50]?

Czs/Cox exp [([Vg ­ nVs ­ Vrm)/ nUri] 203

Cra/Cox exp [Vc ­ nVp ­ Vrm)/ nUi] = 0

Tabela 3.2 Modelamento básico do MOSFET

3.1. Constante de Tempo do Copiador de Corrente

Na Figura 3.1 tem­se o esquemático simplificado do copiador de corrente, o
elemento de base da célula de memória analógica. Durante a amostragem, o tempo
necessário para impor­se ceu a partir de Lin , definido um erro esampte, pode ser estimado
através da análise de pequenos sinais:
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NU lin

switehon | |MS1
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Icellvá) =3­ Coell V!

v V

Figura 3.1 Circuito Simplificado do Copiador de Corrente

3.1.a Ceoeiinicialmente descarregado

Esta condição ocorre quando da primeira escrita da célula, após o Ciclo de
Inicialização. O transistor M, permanece cortado enquanto Vea < VrTumL. À chave Ms,
opera na saturação, sendo representada por gms1. Admitindo fonte de corrente Li, ideal, a
constante de tempo corresponde a

Tei = (Coen + Cs1) / Bms1 = Coen /Bmsi — (3.1)

sendo Cs, é a capacitância de porta de Ms, , e Coen >> Cs1. O tempo necessário para que
M, alcance a condução corresponde a

tMion = (Coen /gms1) In[ Ven max IV ceu max 7 Vrum] (3.2)

para gms1 = 20HuA/V, Ceu = 2.5pF, Vrum! = 0.72V, Vou max EExemplo numérico 2.1V, tem­se 1.1 = 125ns e tmn = 52.5ns.

3.1.b Transistor M, em condução

À exceção da escrita inicial, My encontra­se em condução quando do inicio da
amostragem ­ sistema de refresh mantém a carga em Creu . Sendo g,., a condutância da
chave Ms) e gr, a transcondutância de M1. Ceen & Cp representam, respectivamente, as
capacitâncias de armazenamento e parasitária de dreno de M,. A constante de tempo do
circuito é aproximada por

To2 = (Coen + Cp)/gm! = Creu Igmi (3.3)

sendo o copiador de corrente equivalente a um sistema linear de primeira ordem.
Durante a amostragem, o tempo necessário para se impor o valor de corrente Len,

corresponde a

t=To ln IALTin] = To? In |Esample | 3.4)

onde AI = Ice ­ Iin E Esampte = AI /Iin é O erro relativo máximo para a corrente amostrada.

para gm = SOUA/V, Ceen =2.5pF, AITin = 1%, tem­se 1.2 = 50ns >
Exemplo numérico t =230ns.
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3.2. Imprecisão do Copiador de Corrente

Durante a leitura, a precisão com que a réplica de Leen ocorrerá na linha de dado
DL, em relação ao valor memorizado ao término da amostragem, é sujeita a inúmeros
efeitos parasitários, cada qual introduzindo uma componente de corrente:

Leeu = Iin + (Alinj + Algo + Alnoise + Alsuppiy + Alea) 3.5)

Alinj : injeção de cargas em Creu quando da abertura da chave Ms,
Algo : corrente através da condutância de saída de M,
Alnoise : ruído térmico e ruído 1/f (flicker noise) em M,
Alsuppiy : ruído acoplado das fontes de alimentação
Alieak : corrente de fuga através da junção PN reversamente polarizada de Ms,

Para o dimensionamento da célula de memória, uma análise sumária de cada
componente citada será descrita nas seções seguintes:

3.2.1 Injeção de Cargas

Ao término da amostragem, sendo o transistor Ms, levado ao corte, parte das
cargas presentes em seu canal e nas capacitâncias de superposição (overlapping) são
injetadas em Cen, como indicado na Figura 3.2. O erro relativo introduzido no valor de
Icen, definido como ein; = Alinj/Iin , pode ser estimado [VIT82] [SHE84] :

Einj Qinj gm /(Coen Tin)! (3.6.2)

Qinj = (KcnCen + Kov2Covi) (VH1GH ­ VTH) + Coy (VtH ­ Viow) (3.6.b)

onde g,, é a transcondutância de M,, Vry é a tensão de limiar de Ms1, VHi1GH & VLow, OS
valores limites de Vsampre aplicados à porta de Ms1. Cra € Cow São as capacitâncias de
canal e superposição, respectivamente e os coeficientes Ken , koy representam a fração das
cargas de canal e regiões de superposição, respectivamente, que efetivamente migram
para a capacitância de armazenamento Creu. Esses coeficientes dependem de parâmetros
de projeto como Bum, (VnHiGH ­ VTH), tempo de descida de Vsampte , relação entre Coen E
Cs, a capacitância parasita à fonte de Ms1. Para valores convencionais de polarização,
dimensionamento (W/L), tempo de descida, tem­se k.n = koy = 0.5 [SHI87] [WEG87].

­ |
Vsample

MI!

V Icell
A

Figura 3.2 Injeção de Cargas de Chaveamento
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Como pode ser observado em (3.6.a) e (3.6.b), reduz­se o erro de injeção ein; ao
adotar­se dimensões mínimas para o transistor Ms,1, assim como pelo aumento de Cret
e/ou Ii, o que conduziria, no entanto, a um aumento na área requerida pela célula de
memória e/ou na dissipação de potência.

para (W/L)s, = (2.4um/0.7um), Coy = 2.28nF/cm”, Loy = 0.15um,
Exemplo numérico VnyiGH = SV, Vrow = 0, VTH = 1, Ken = Kov = 0.5, BMMI = SOuA/V,

Ceçen = 2.5pF e li = SUA, tem­se e = 4.56%.

A injeção de cargas constitui­se em uma das principais fontes de imprecisão na
réplica de Toi durante a leitura. Pode ser reduzida através de paliativos na
implementação da chave Ms, como, por exemplo, a utilização de transistores
complementares balanceados, chaves falsas (dummy switch) [GRE87] [], e que
dependem essencialmente do casamento entre transistores, ou ainda, de um controle
especial [WEG90].

3.2.2 Condutância de Saída

Na Figura 3.3 tem­se a representação do efeito da condutância de saída. Devido
ao efeito de modulação de canal [SZE81] [TSI87], e ao acoplamento entre dreno e porta
através da capacitância de superposição Cap, a condutância de saída de M, varia de
acordo com variações no Vps aplicado. Deste modo, caso Vps sofra variações durante a
réplica, uma corrente Iz, flui através de g,, introduzindo um erro:

Ego = Algo/Tin = [(gm Cap)/(Teen Ceem]+T (1VA] AVp 3.7)

onde V, corresponde ao equivalente à tensão de Early para o transistor M,.

Exemplo numérico | gm = SO0OuA/V, Con/Ceen = 1%, Len = SHA Va =20V e AV =
0.5V, tem­se e£5 =7.5%.

Pelo valor estimado, o erro devido à variação da condutância pode ser
determinante na réplica precisa de Iceui. De modo a reduzi­lo sensivelmente, o dreno de
M, deve ser mantido a um potencial relativamente fixo, como ocorre no circuito da
Figura 3.4, no qual utiliza­se um arranjo cascode regulado. Além de fixar Vpn em função
do valor de Igras, a realimentação negativa na malha constituída por M,; e M3 aumenta
sensivelmente a resistência de saída do copiador de corrente M,.

go VD
LL... " MIC JS VV

VV

Figura 3.3 Efeito da Condutância de Saída de M,
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Figura 3.4 Copiador de Corrente a Cascode Regulado

3.2.3 Ruído Intrínseco

O erro na réplica de Len, devido ao ruído interno gerado pelo copiador de
corrente, pode ser decomposto em dois termos:

3.2.3.1 Ruído Térmico

De características análogas ao ruído branco, relaciona­se com a vibração dos
elétrons no canal de M,, sob ação da temperatura. Sua densidade espectral de potência é
dada por [TSI87] [BARB89]

Svw=4kT G,/gm” — (3.82)

onde Gh=uCo' (W/L) (Vas ­VTIH) HC) — G.8b)
H(x) = («BB ­ x +1)/1­x/2) (3.80)

x=Vps/Vpsar (3.80)

sendo 7 é a temperatura absoluta (ºK), e & a constante de Boltzmann (1.38x10ºWs/ºK).
A função H(x) corrige a transcondutância G, de acordo com a polarização de MI,
variando entre 1, para a condição de não­saturação e 2/3 para a saturação. Para
Vps/Vpsat = 1, tem­se a expressão clássica da densidade espectral de potência do ruído
térmico de canal de um transistor saturado [GRAS84]

3.2.3.2 Ruído 1/f (Flicker Noise)

Devido às ligações covalentes não preenchidas (traps) na interface SiO7S;, que
sucessivamente aprisionam e liberam os elétrons do canal de M,, o ruído 1/f tem sua
densidade espectral de potência dada por [VIT94]

Svir=2kTp/(fWL) (3.10)
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onde p [Qm”/s] é um parâmetro dependente da tecnologia utilizada, podendo assumir
uma variação de ordens de grandeza em seu valor. Tipicamente, tem­se py =2 Qm”/s e
pp=0.05 Qmº”/s, respectivamente para transistores NMOS e PMOS.

Adotando­se uma frequência de amostragem f; = 10f, , f. = 1/Q2nt.), onde 1, é a
constante de tempo do copiador de corrente, obtém­se, de modo aproximado, o valor
quadrático médio do ruído total gerado :

[Va]? = [Vin + [Vi = 2 HE)HCo(W/L)(VGs ­ VTi)kT /(gmCrçet ) + 24kTp/(WL)
G1D

sendo o erro quadrático médio sobre a réplica de I.en dado por

lEnoisel” = IInoisel* / Icet =4 Val? (Vas ­ VrH)? (3.12)

Para gn = S50uA/V, (Vas ­ Vrm) = 1V, H(x) = | (transistor não­
| Exemplo numérico | saturado), Cien = 2.5pF, p = 20m”s, W =L =40um, tem­se [Vil

=3,3nVº e [Vi =0.12nVº e lEnoisel” = 1.36E­8

Através da eqn (3.11), o erro na réplica de Leen pode ser reduzido aumentando­se
Creu 8/ou o produto W x L. Caso Creu corresponda à própria capacitância de porta de M),
dimensões adotadas de W e L para se obter Cry na ordem de pF são naturalmente
suficientes para tornar o ruído 1/f desprezível face ao ruído térmico.

3.2.4 Ruído Acoplado das Alimentações

Durante a fase de memorização, o efeito de variações nas linhas de alimentação
sobre Iceu depende, essencialmente, da topologia do circuito. No copiador de corrente
cascode­regulado indicado na Figura 3.5, a chave Ms) é substituída pela sua condutância
gon, e onde as fontes de tensão de pequenos sinais Vsamplex YDD € Vss , representam,
respectivamente, as flutuações existentes no sinal de controle de escrita (sample)
aplicado à porta de Ms, e nas linhas de Vpp e Vss.

Perturbações em Vsample São transmitidas ao copiador de corrente através das
capacitâncias C.//2 , que representam a capacitância de porta de Ms), equitativamente
distribuída entre a porta e os terminais de dreno e fonte. Essas perturbações alcançam
Creu atenuadas pelo relação capacitiva Cs1/2Ceen. Adotando­se dimensões mínimas para
a chave Ms,, o fator de atenuação é, em geral, da ordem de 1/1000, suficiente para que o
ruído através de Ms, possa ser desprezado.

A saída do copiador de corrente acopla­se às alimentações Vpp e Vss através das
capacitâncias C,., e Co2, respectivamente. Flutuações nas linhas de alimentação causam,
portanto, uma corrente de erro paralela a Icen, dada por Isuppty (D = SCo1vDD(D ­ sCo2vss(D
, cujo modelamento, relativamente complexo [DEV82] [TOU90], demonstra a
eficiência de rejeição de fonte de um circuito cascode­regulado face ao circuito cascode
clássico.
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Figura 3.5. Representação de Ruído de Alimentação

As capacitâncias C,, e Co2 dependem essencialmente da topologia da fonte de
corrente Ijy e geralmente decorrem de dimensionamentos determinados por outras
especificações, mais prioritárias, no projeto do copiador de corrente. No entanto, devem
ser minimizadas sempre que possível, principalmente através de um cuidadoso layout,
evitando­se ao máximo acoplamentos capacitivos entre a saída do copiador de corrente e
as linhas de alimentação.

3.2.5 Correntes de Fuga

Durante a fase de memorização, através da junção dreno­substrato reversamente
polarizada da chave Ms1, uma corrente de fuga rear causa um decréscimo na carga
armazenada em Cren , € portanto, um erro na réplica de Lee. Embora o efeito de Lear Seja
reduzido à temperatura ambiente (Ira, = 100fA (2) 25ºC para uma junção de área
mínima em tecnologias atuais), sua dependência com a temperatura é, no entanto,
significante, dada por

Iieax o Tº exp(­qVBa/(kKT)) — (3.13)
onde Vgçg é a tensão de band­gap (Veg =1.1V). Constata­se um fator multiplicativo de
750 sobre Tra, para um intervalo de variação de 50ºC. No projeto de memórias
analógicas densas, como o proposto neste trabalho, ao dimensionar­se cen e correntes de
polarização, deve­se encontrar o compromisso entre uma dissipação baixa de potência,
de modo a minimizar rea, € com isso reduzir a frequência de refresh, mas mantendo­se,
ainda , uma aceitável relação sinal/ruído.

3.3 ­ Célula de Memória: Circuito e Dimensionamento

Uma célula de memória analógica é ilustrada na Figura 3.6, tendo como núcleo
(core) o copiador de corrente cascode­regulado Mi, M, e M3 [SÃC90]. À exceção de
M, que opera na região triodo, os demais transistores estão saturados. Células
pertencentes à uma mesma coluna compartilham a linha de dado interna (Internal Data
Line). Seleção da célula ocorre pela ativação, no decodificador de linhas, do sinal nXL.
Na Figura 3.7 tem­se os espelhos de corrente que realizam a interface entre as linhas de
dado interna e externa. As operações de base correspondem a:
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Linha de Dado Interna

No Isampie/Tcell

ve) b­—­—­­ Vbias

EHNJ tias
peo [Mw OHnsample—

Ceell — T7
L———]

Vv

Figura 3.6 Célula de Memória Analógica Regulada

1) leitura: realiza­se através da ativação de nXKL. Mantendo­se a linha de dado em
baixa impedância, tem­se a réplica da corrente memorizada Ley sujeita, no entanto, às
variações descritas na seção 3.2.

11) amostragem (escrita ou refresh): impõe­se a corrente Isampte à ser memorizada,.
O controle sample é ativado, atuando sobre as chaves Ms, (fechada) e Ms, (aberta).
Deste modo, Isampre estabelece um nível de tensão na capacitância de memorização Crey
correspondente à condição Icen = Isample, Onde I.ey é a corrente de dreno de My. O valor da
tensão em Creu é função de Isampte &€ dos parâmetros de My: (W/L), VrtHn, região de
operação, etc. Terminada a amostragem, sample é desativado, comutando­se Ms,, o que
mantém, temporariamente, a carga em Crer.

sample
”

sample
—d

cell£o”
cem admevnêntdo o o Ao oo

cela:
nqu—

Linha de Dado Interna | Linha de Dado Externa
1IDL DL

Feellt1s
(

sample

Figura 3.7 Interface entre Linhas de Dado Interna e Externa

Na Figura 3.8 tem­se a representação do circuito em leitura e escrita. Como pode
ser observado, na passagem de leitura à escrita, o potencial em C , anteriormente a Vpp ­
VasmMA), assume o valor V.en . Essa perturbação, transmitida ao nó A pela resistência
finita de M3 e acoplamentos capacitivos, pode retardar significativamente o tempo de
estabelecimento de Isampte na célula. Este efeito ocorre mesmo ao rescrever­se uma
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mesma corrente na célula. Para Içen da ordem de uA, a variação do potencial em C pode
atingir 2V com um impacto superior a lus no tempo de estabelecimento da corrente.

O Icell

VDD ­ VGSma

LEITURA ESCRITURA/REFRESH

Figura 3.8 Circuito em Leitura e Amostragem

De modo a minimizar o referido efeito, duas soluções foram conjuntamente
empregadas:

1) utilização de um estágio cascode (Ms), como indicado na Figura 3.9,
multiplicando­se a resistência de saída do copiador de corrente pelo fator gmsros.
Tipicamente, tem­se gms ros >> 1.

Linha de Dado Interna

nXL sa
nsample — —

O)
]
L———

Figura 3.9 Célula de Memória Adotada

11) estudo da resposta em frequência da malha de regulação constituída por M,7 e
M;3 [DEL97.2] e cujos resultados principais são brevemente apresentados. A função de
transferência em malha fechada, obtida através do circuito equivalente para pequenos
sinais da Figura 3.10, corresponde a um sistema de segunda ordem, com polos p; e pr e
um zero z,. Para que ambos polos sejam reais,

gm3/ gm2 2 4CV(0PC) (3.14)

Assumindo C,;g = O para um transistor em saturação, os valores de C, e C; são
estimados:
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Cr = Cãami + Cosmo + Cj 3.159)

Ca = Covva + Cosm3 + Cj (3.15b)

onde C,, é a capacitância de superposição, C,, a capacitância entre porta e fonte, como
definido na Tabela 3.2 e C; a capacitância de junção. Em termos da geometria do
transistor,

Cr = AWiL1Cox + Cegsm2 + (W1 + W3) Lx C; (3.16a)

Ca = W2 LovCox + CasmM3 + (W2 + Wi) Lx CG; (3.16b)
onde Wa; é a largura de canal do transistor que realiza a fonte de corrente Igras.

D3

vin gm3ivas3 O ­gmb3vs3 OQ ro3 Tc3q
S3=G]

D2= G3

Figura 3.10 Circuito equivalente para pequenos sinais da malha de regulação

v

No caso de um polo dominante |p1| << |p2|, deve­se impor

Em3/ Ema >> 4C/(0?C)) (3.17)

correspondendo os polos a

pl= O. G.18a)

p2=­ r. G.18D)
1

Como C, relaciona­se com a capacitância de memorização Crçen, possui valor
bem superior a C>; . Para a assegurar (3.17), ambos transistores M; e M3 operam em
inversão forte, sendo os respectivos gm controlados através da razão (W/L).

Cecen corresponde à própria capacitância de porta de Mi, devidamente
dimensionado de modo que a variação da carga armazenada, entre períodos de refresh
consecutivos, seja mantida a uma precisão aceitável. A capacitância de porta de um
transistor MOS corresponde a Creent =/W­L.Cox'”. Para um transistor operando em região
triodo, / = 1, ao passo que, em saturação, /= 2/3 [TSI87].
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Assim, polariza­se M, na região triodo, obtendo­se um valor máximo para Cret.
A partir de Igras e (W/L), regula­se o valor de Vps,1 = Vas2 < VpsaTi = Vos! ­ V+tHn.
Como descrito na seção 3.2.2, a condutância de saída £o de M, é sensivelmente reduzida
ao fixar­se Vps1, favorecendo a réplica mais precisa de I.en. O valor de Igras corresponde
a algumas centenas de nanoamps, de modo a ter­se Vps1 = VTHn: À montagem cascode
regulado eleva a resistência à saída do copiador de corrente, dada por

ro = [&8m3 To3 (Em2 To2 +1) +1)] roitrog = (Sm3 To3)(Sm2 ro2)r O3.19)

em relação ao cascode clássico [GRA84]

ro = (8m3To3) Toi (3.20)

3.3.1 Projeto da Célula de Memória

Nesta seção, o dimensionamento dos transistores da célula de memória da Figura
3.6 será realizado, de acordo com as especificações de projeto listadas na Tabela 3.3:

­ Plano de memória: 16 linhas x 16 colunas
­ fax = 5S00KHz (Tnop =4us)
­ No. de bits conversor D/A: nbits = 6
­ Intervalo de Temperatura : 0ºC ­ 75ºC
­ Jy=25nÃ
­ IREF = 3.0HuA
­ 1.425uA < Lee S$4.575UA
­ Jieakx (0 25ºC = 2uA/m” (transistor tipo Ny
­Veell = 1.77V
­ no. ciclos normais alternando­se

a um período de refresh : k=127
­ Ela < 1%
­ Esample <1%

Tabela 3.3 Especificações de Projeto

3.3.1.a. Período de Refresh

­ ciclo de refresh (Tine) : 2 Toycle = 2X 218 = 4us
­ período de refresh (Trefresn): NX Tine = 16 x 4us = 64us
­ intervalo entre refresh consecutivos : (k+1) Tnop = 128 x 64us = 8.192ms

3.3.1.b Tempo de Descarga de Crey

! Valor especificado nas regras de projeto do processo duplo­metal CMOS 0.7um ES?, rev. C, 1995.
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Especificado um erro Etear = Iin/ Ileax , a descarga de Cree de um valor AV cel! eleak
deve ocorrer em um tempo At eleak Superior ao intervalo entre refresh consecutivos. No
limite At cleax = (K+1)Tnop , e admitindo­se descarga de Creu através de uma corrente Llreak
constante, tem­se

Coen > (Ateleak Treat) / AVeeielear = ((K+1)Tnop Tea)/ À V cell eleak

Admitindo­se uma área de dreno Ap = 1.8um? referente à chave Ms, de
dimensões mínimas, tem­se Ireak = 2 x 107 A/um? x 1.8 um? = 0.0036fA, à temperatura
ambiente. Multiplicando­se esse valor por 750, tem­se o valor corrigido de Ireak, = 2.7fA
para Tmax = 75ºC.

numericamente] Coen > [(k+1)Tnop Lteak] /AVcen 104 = (8.192ms x 2.7fAYV/(1.77 ­ 1.752)V
= 1.22fF

O valor de Jreax é fortemente dependente do processo de integração [SZE81],
sendo reportados valores que diferem entre si de ordens de grandeza [MIT91] [ES*95].
Além disso, o fato de se desprezar sua influência em circuitos de lógica estática ­ e
dinâmica, operando a frequências superiores a SOKHz [VIT95] ­ reflete na precisão,
relativamente secundaria, com que Jrak é normalmente determinado. No entanto, sua
caracterização precisa torna­se essencial no projeto de circuitos de amostragem MOS
que utilizam capacitores de porta como elementos de armazenamento temporário.

De modo a acomodar importantes desvios no valor especificado de Jieak (2uUA/mº
(2 25ºC), adota­se Coen = 1.0pF, cerca de 820 vezes superior ao mínimo calculado, sem
comprometer a constante de tempo 1, do copiador de corrente, no entanto. Como
vantagens, tem­se ainda:

1) menor variação em L.ey devido às correntes de fuga
li)>cCompensação da redução de Creny devido a eventuais excursões do transistor M,

na saturação, para Leu próximo ao valor mínimo.
111) utilização de frequências de operação inferiores, e consequente redução no

consumo de potência, devido à retenção prolongada de carga em Cren ­

3.3.1.c Constante de Tempo 7.

Considerando M, em condução, e tendo como especificação O erro Esample; à
corrente L.ey deve ser imposta durante os intervalos de amostragem T,; e T3, o que impõe
o valor mínimo de (W/L),.

Bm! > Ceen In |Esample | / Tsettle (W/L): 2 Ceen In |Esample | Il(unCox' Vps1 Tsettle)Em! = Br Vps1i = (W/L): uh Cox VDs!

Para Tsete=1.5u4s, (W/L), > 1pF x In [0.01/(250cm?/V.s x 230nF/cmº
x 0.77V x 1.5us) > (W/L), > 0.07

|numericamente

3.3.1.d Efeito das Correntes de Fuga em Len
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Entre períodos de refresh consecutivos, a variação na corrente memorizada
corresponde a Alce = 8m1 AVcen, ou seja, quanto menor for gm, menor será a variação
Alcen. Especificado­se um erro máximo Eret = AlecewIcen, Oo máximo valor de (W/L), é
determinado.

Comparando­se os valores de gn em diferentes regiões de operação, tem­se Sm =
BVos na região triodo e gm = B(Vcas ­ VTH) na saturação. Como Vps < Vas ­ VTH, gm
possui menor valor na região triodo.

Ercei = (gm, AV cem) / Lcen
em = Pp Vps! = (W/L), Hn Cox Vpsi! (W/L) < Elcell Teen Coen K HnCoxVDs! Tieak(K+1)Tnop)
AVceu = Treak (k+1)Tnop 1 Ceen

[ ­ Para Ee < 0.01 e Ice min = 1.425uA, AV ceu =2.7fA x 8.192ms/1pF
numericamentel (w/1) < 0.01 x 1425uA /(250cm”/V.s x 230nE/em? x 0.77V x
22.11V)

(W/L) < 14.55

3.3.1.e Transistor My na Região Triodo

Em relação à Figura 3.9, Mi opera na região triodo à condição Vas: < Vel ­ VTH
ao longo da faixa de variação de I.en . Sendo

Ice = (W/L)iCoxttn [(Vcet ­ VTH)VGs2 ­ Va Vos] — (3.21)
o valor mínimo de (W/L), é determinado por

21Tceu min
(WL): < 7 62)

HnCox VGs2

numericamente| Para Ice min = 1.425HA, uh = 250 emº/Vs, Cox = 230nF/cmº e Vos? z&
0.77V, (W/L), < 0.083

3.3.1.f Dimensionamento da Célula de Memória

De acordo com o intervalo de valores de (W/L), imposto nas seções 3.3.1.c,
3.3.1.d e 3.3.1.e, adota­se (W/L), = 0.05. Para obter­se Creu = 1pF, adota­se W=4.6um e
L=93.2um. A utilização de canal longo reduz sensivelmente a modulação de canal e,
consequentemente, o erro Ego.

ObjJetivando­se minimizar a injeção de cargas em Croat, assim como o
acoplamento capacitivo com Vpp e correntes de fuga, Ms, é dimensionado com valores
mínimos de W e L, assim como as demais chaves.

Impõe a corrente de polarização Igras = 250nA, reduzindo­se o consumo de
potência, e consequentemente, a temperatura no plano de memória assim como o valor
de Trax. Os transistores M; e M;3, operando em inversão forte, são dimensionados
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segundo a análise de estabilidade da malha de regulação e utilizando­se (3.18a) e
(3.19b). Especificando­se uma constante de tempo 1, = 8Ons para Lee min = 1.425pA,
obtém­se (W/L),; = 0.066 e (W/L); = 50. Nas Tabelas 3.4 e 3.5 tem­se, respectivamente,
as dimensões adotadas dos transistores da célula de memória e na interface entre linhas
de dado e um resumo qualitativo da dependência dos parâmetros elétricos em função de
seus valores.

MIM | M | M| Ms | Ms |Mst6] Mo |Ma | Mg | Mc] Mp»
W(um) | 4.6 0.8 | 40.0 | 0.8 4,4 4,8 0.8 0.8 24 24 24 24
L(um) | 93.2 | 12.0 | 08 5.4 | 24 4.8 0.8 0.8 1.2 1.2 1.2 1.2

Tabela 3.4 Dimensões dos Transistores da Célula de Memória e Interface

Trefresh Tsettle injeção À Leen
de

cargas
fl Ccell ­ x

WD +

NL +

fl Igras +­

N Wsw " XxX

+ : variação positiva x : sem variação importante
­ : variação negativa +/­ : ambas variações possíveis

Tabela 3.5 Efeito do Dimensionamento da Célula de Memória
nos Parâmetros Elétricos

3.3.2 Resultados de Simulação

Na Figura 3.11 tem­se a simulação do circuito da Figura 3.9, na presença de duas
células de memória, em operações sucessivas de escrita e leitura, ao impor­se variações
máximas de Iç.ample (1.425pA a 4.575u4A e vice­versa). Através das formas de onda de
Icen para ambas as células, observa­se um tempo de estabelecimento inferior a 1.2us para
Esample <X 1% , como especificado.

6V

nXL

Pssmple

i Icel
IHA

T T T T

(o Sus 10us 15us 20us 25us 30us

Figura 3.11 Simulação de Escrita/Leitura na célula de memória
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3.4 Circuito de Refresh

Na Figura 3.12 tem­se o diagrama de blocos do sistema de refresh. O bloco
AIGEN determina o valor de AI , o qual é adicionado à replica de Ice , sendo a corrente
resultante temporariamente armazenada no bloco REFCUR. Na ativação de close, Ieey +
AI é amostrada na célula endereçada. Esquemáticos, dimensionamento e resultados de
simulação PSPICE de cada parte integrante serão separadamente detalhados.

nsample
Interface sample

: n chip enableic sample oa refreshnelk

,
n chip enable

close — Esretresh' elk

Data Line

| close
| icsample

Figura 3.12 Circuito de refresh

3.4.1 Efeito de Irei nas Correntes de Fuga

O sistema de refresh proposto baseia­se, portanto, na estimativa de um valor
médio de corrente de fuga AI, obtido através da réplica da corrente de referência Iggr =
3uA memorizada na célula de referência. Nesta seção serão analisados os erros
decorrentes de tal aproximaçao, levando­se em consideração o intervalo de variação de
Leen «

A corrente reversa de uma junção semicondutora é multiplicada pelo fator
empirico [BUR97]

(3.23)
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r ­ . ne + .onde Vp é a tensão reversa na junção N /P, VgreAK O potencial de ruptura e n um fator
dependente dos parâmetros de processo, geralmente entre 2 e 6. De acordo com a Figura
3.2, ao valor de Vg corresponde a tensão memorizada Ve.

Para o processo CMOS a ser utilizado na integração da memória analógica, o
potencial de ruptura da junção dreno­substrato é, aproximadamente, 16V [ES?95],
embora o fator n não seja especificado. Na Figura 3.13a tem­se a tensão memorizada
Veeu em função da corrente Len e, na Figura 3.13b, o erro percentual associado ao valor
restabelecido de Icen, decorrente da utilização de AI (Q 3uA, em função do parâmetro
empirico n.

Devido à caracteristica exponencial em (3.23), o erro percentual varia
sensivelmente com o parâmetro n. Para o intervalo de variação 1.425uA < Len <
4.575pA, tem­se ­0.59% < eref € 0.68% para n = 2 (pior caso), enquanto ­0.018% < eef <
0.025% para n = 4 (valor médio).

3 1.08 r

mm erro (%veeliçy) 2? Co)

2 0.05

15

1

3

Icell (uA) Icell (nA)

Figura 3.13. a) V.eu para diferentes valores de I.eun b) Erro Percentual
Associado ao Refresh de I.en em Função do Parâmetro n

3.4.2 Gerador de Corrente AI

O circuito gerador de AI , cujo esquemático é ilustrado na Figura 3.14, consiste
de dois estágios do tipo sample­and­hold, controlado por duas fases DD, e D, não
superpostas, e espelhos de corrente. As chaves S; são fechadas pela ativação das fases
indicadas. &, e D,; são ativadas ao término de um período de refresh, conforme timing
da Figura 3.15.

O primeiro estagio (“mestre”) corresponde à célula de referência (dummy cell),
idêntica às demais células do plano, na qual a corrente de referência Iger é amostrada
durante a ativação de D,. Durante DD, = “1”, uma réplica da corrente memorizada Leen­ga é
amostrada pelo segundo estagio (“escravo”). Quando D) => “0”, o subtrator de corrente
Ms, M; e Mio determina a corrente de saída AI = IrgerF ­ Leia. Este valor de AI será
utilizado pelo comparador de corrente durante o período de refresh seguinte.

Em primeira aproximação, AI corresponde ao efeito das correntes de fuga e
demais imprecisoes descritas na seção 3.2, e sua dependência com a temperatura, na
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corrente memorizada em células pertencentes à mesma coluna, entre refresh
consecutivos.

de S2DN
sz na NA

& |( soa ­Aa

1

+
Figura 3.14 Esquemático do Circuito Gerador de AI

Na Tabela 3.6 tem­se as dimensões dos transistores do circuito gerador de ALI.
Para que o efeito das correntes de fuga sobre o valor amostrado de Iceia no segundo
estágio seja minimizado, um capacitor Cnowiaé inserido em paralelo à capacitância de
porta de M,, de valor equivalente a 3 vezes o valor de Cree. Durante o Ciclo de
Inicialização, as capacitâncias de memorização em ambos estágios são pré­carregados à
um nível de tensão correspondente a Ice = IREF «

jo 1 2 3:30 12 3:90 12 3:00 122:em SULUUIDL"IXnchipenable : :

Ehus Encrefresh | :

end refresh :
—

| no
o

| “Refresh | | Acesso Normal |

Figura 3.15 Timing do Circuito Gerador de AI

: MM, M3,Ms M3,M5 |M;y­Mi7 |Ms ­MsgW(um) | 46 4.8 48.0 9.6 0.8

L(um) 93.2 4.8 0.8 9.6 0.8

Tabela 3.6 Dimensões dos Transistores do Gerador de AÍ
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3.4.2.1 Resultados de Simulação

Simulou­se o circuito gerador de AI adotando­se uma fonte de corrente Ira, em
paralelo às capacitâncias de memorização. Na Figura 3.16 tem­se as formas de onda
obtidas para AI durante o estabelecimento de Icen = Iggr = 3uA, para um intervalo entre
refresh consecutivos convenientemente reduzido a 48us. No entanto, a duração dos
pulsos DD, e DD; correspondem aos valores especificados, ou seja, Tax (2us). Como pode
ser observado, após alguns períodos, o nível de referência nas capacitâncias é alcançado.
Na prática, este estabelecimento é realizado durante o Ciclo de Inicialização. Como
tolerância, assume­se para Jrakx um valor cerca de 2400 vezes superior face ao
especificado. De modo a manter a mesma relação entre a corrente de fuga e o intervalo
real entre refresh consecutivos ­ intervalo entre as transições negativas de D; e &D;,,
adotou­se Ira, = 1.1nA. Resultados de simulação indicam AI = 90nA à saída do circuito,
para uma diferença de 82nA no valor de Ieen.

vVr

OpÁ

vt:
Imaster NA,

i Islave
OuAÃ

Ous 20us 40us 60us 80us 100us

Figura 3.16 Simulação do Gerador de AI: Estabelecimento de Ice = IreF

3.4.3 Gerador da Corrente de Refresh

Na Figura 3.17 tem­se o esquemático do circuito gerador da corrente de refresh
Iretresn = Iceu + AI, similar ao da célula de memória. De acordo com o timing da Figura
3.18, sob a ativação do sinal refresh, a réplica de Icen, somada a Al, é temporariamente
armazenada em Cuorp durante o intervalo T,, quando icsample = “1”. A corrente
resultante Irefresn É amostrada na célula endereçada durante T3, sob a ativação de close,
restabelecendo­se, de maneira aproximada, o nível de origem. Os sinais internos de
controle icsample e close são não­superpostos. Utiliza­se a chave analógica Ms'a e
Msg para balancear a injeção de cargas em Crorp durante o chaveamento de icsample.
Na Tabela 3.7 tem­se o dimensionamento dos transistores do circuito gerador de Irefresh.
As demais chaves possuem dimensões mínimas, ou seja, W=0.8um e L=0.8um.

DE GUARATINGUETA

BIBLIOTECA
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M8

JV Icell + AI V Irefresh
­ic sample

b­—­—­ Vbias

MS

M3 YV Ibias
Msla | Ms1b

ic sample Mm

Chold = —­
L———

Figura 3.17 Circuito para Obtenção de Irefresh

0 1 2 3:01 2 3:01 2 3:0 12 3:

n chip enable : : : :

Cbas Kao Ka NO o es X
refresh

ic sample ­ : | mn : |
close FI am FF am

Figura 3.18 Timing na Geração de Irefresh

M> M; M, Ms Ms M; Ms;
4.8 24 0.8 4,4 20 20 20

4.8 0.8 5.4 2.4 7.2 712 72

Tabela 3.7 Dimensionamento do Circuito Gerador de Irefresh
gras = 250nA, Crorp = 1.0pE)

3.4.3.1 Resultados de Simulação

Na Figura 3.19 tem­se o resultado de simulação do circuito gerador de Iregresh »
para 0.5u4A < Le +AI < 5.54A. O tempo máximo de estabelecimento de Iretresn à saída
do estágio corresponde a 350ns, para um erro máximo de 2%, para Ice + AL = 0.5pA,
atendendo­se às especificações de projeto.

EV
AVAVAY

cem 1 2 3 4 5 6 7 unesp”, 12 13 14 15 16 17 18



icsample

Icell + AI

Irefresh

Ous 4us 8us 12us l6us

Figura 3.19 Simulação do Circuito Gerador de refresh

3.4.4 Simulação do Sistema de Refresh

Na Figura 3.20 tem­se o esquemático do plano simplificado de 4 células,
seqiiencialmente endereçadas, utilizado na simulação do sistema de refresh, de acordo
com os sinais de controle apresentado na Figura 3.21. Cada célula é inicialmente
memorizada com uma corrente de 3HA. Capacitâncias das linhas de dado interna e
externa são estimadas para um plano de 16 linhas e o valor de AI corresponde a 1.10nA.
Na Figura 3.22 tem­se as formas de onda das correntes memorizadas em cada célula. A
comparação entre L..y e a escrita do novo valor Irefresn = Icen + AI na célula dá­se num
tempo inferior a 800ns.
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nsample
Interface sample

close— — nsample
e l ) sample[ie

close icsample

Data Line

write nsampleIMP MRI] Fº VW Iref=Icell+AI
Al Iprog

close | a" MCL

voc
Figura 3.20 Circuito para Simulação do Refresh

0 12 3:01) 2 3:04 2 3:0 12 3:0 12 3:00 12 3:01 2 3:0 12 3:0 12 3:dk LL ULUI LULUUU UULUUuULA
n chip enabte WA WA XD XD XD WWW Soo.

bus X amo X aa X ão X eo X o X dl X ão X o X às
refresh

: : : : :
K

write — — — — : :
: :

Iprog (3HA) :

icsample :

close :

Figura 3.21 Stimuli para Simulação do Sistema de Refresh
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«Tee1 foell2º Áicell3 Joel4 À

10us 20us 30us

Figura 3.22 Simulação do Sistema de Refresh

3.5 Decodificador de Endereços

O esquemático do decodificador de endereços de linha e coluna, baseado em um
circuito de pré­carga, é mostrado na Figura 3.23, com o referido diagrama de sinais
(timing) indicado na Figura 3.24. O sinal de pré­carga PC é obtido a partir da transição
negativa do sinal externo n chip enable, utilizando­se um latch do tipo set­reset.

nstipenbio aca 1

Figura 3.23 Esquemático do Decodificador de Endereços

PV
AVAVAY

2 3 4 5 6 7 unesp”, 12 13 14 15 16 17 18



:O 12 3:0 2 3:0 12 3:0 12 3:0 12 3:

LL ULUUUS LL!
n chip enable !

| : :

EQbus X ãxo X Axl Y ax2 Y
E AFrUADu

Figura 3.24 Timing do Decodificador de Endereços

3.5.1 Resultados de Simulação

Os resultados de simulação PSPICE do decodificador de endereços estão
indicados na Figura 3.25. No caso, X1 = X2=X3="““]”,

JUULUUIUUUUUL

A

|

Figura 3.25 Formas de Onda à Saída do Decodificador de Endereços

3.6 Conversor D/A

O diagrama de blocos do conversor D/A de 6­bits é indicado na Figura 3.26,
consistindo no chaveamento de fontes de corrente de peso binário, obtidas a partir de
uma referencia interna de corrente unitária ly, e que compõem a corrente de saída Iga..
Os bits de comando das chaves Bs ­ B?g são provenientes do exterior do chip (nÉEXT =
“0”).
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BO in Bl in B2 in B3 in B4 in B5in

a a a a a
6­Bit RegisterCc

reset

Tout
e|

e

B5
"

|

|
U

16luKp, 321u

Figura 3.26 Diagrama de Blocos do Conversor D/A

3.6.1 Parte Analógica

De modo a obter­se melhor precisão na geração das correntes binarias, as fontes
de corrente chaveadas são implementadas a partir de espelhos de corrente do tipo
cascode regulado [SÁC90], conforme esquemático da Figura 3.27. Através da regulação
de tensão nos pontos A e B, eleva­se não somente a impedância de saída da fonte de
corrente, como descrito na seção 3.2.3, mas impõe, sobretudo, valores idênticos de Vps
aos transistores M, dos espelhos. O efeito de modulação de canal apresenta­se, portanto,
sob a mesma forma para esses transistores, aproximando­se do fator ideal 21/21, =2
entre as correntes geradas. Os desvios na geração do peso binário limitam­se, portanto,
ao descasamento entre parâmetros de processo e à variação das dimensões dos
transistores devido à fotolitografia [SZE83]. Para tanto, mentem­se os mesmos valores
de (W/L), e Igras em todos os geradores de corrente binária.

Um fator decisivo no tempo de estabelecimento do conversor (settling time)
corresponde à resposta da malha de regulação à variação de tensão em A, transmitida
via acoplamento capacitivo, decorrente da injeção de cargas no ponto C (nó comum a
todas as fontes de corrente de peso binário) durante a comutação das chaves.

Figura 3.27 Espelhos de Corrente Cascode Regulado
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Seja, como exemplo, o caso da Figura 3.28, no qual a chave Mk; referente ao
peso binário 7 , é comutada , permanecendo as demais em condução. Uma variação de
tensão AVc = AV (CW/Cc) é transmitida ao nó C. Considerando o efeito sobre a fonte
binária de peso i+/, uma perturbação de tensão AVp = AVc (Cy/Cp) será similarmente
transmitida ao nó D. Correspondendo M;3;x+, a um seguidor de fonte, AVp será
praticamente transmitida ao nó E, variando­se a tensão Vps de Mi. Devido à
modulação de canal, a corrente 2"*'I, sofre uma perturbação, a qual é transmitida à saída
Ipac. Obviamente, perturbações provenientes das fontes de corrente de peso mais alto
são as mais significativas sobre Ipac.

Figura 3.28 Ruído de Chaveamento sobre Inac

O efeito do ruído de chaveamento é verificado através de simulação ilustrada na
Figura 3.29. Neste exemplo, em que o dimensionamento dos transistores na malha de
regulação não é otimizado, pode­se observar a perturbação nas correntes de peso
binário, e consequentemente na corrente de saída Ipac, pelo chaveamento apenas do bit
LSB, comprometendo o tempo de estabelecimento do conversor. A variação na corrente
MSB (Is) decorre de uma perturbação de aproximadamente 30mV no potencial no ponto
E da referida fonte de corrente.
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­6.15pA
0.05ms 0.40ms

Figura 3.29 Atuação do ruído de chaveamento na corrente MSB do conversor

O ruído de chaveamento em Ipac prolonga, portanto, o tempo de estabelecimento
da corrente de saída do conversor. O circuito atuará no cancelamento de AVp, e menor
será a importância de tais perturbações no tempo de estabelecimento quanto mais rápida
for a regulação.

Analogamente ao caso descrito na seção 3.3, uma análise da estabilidade da
malha de regulação faz­se necessário para obter­se um compromisso entre o tempo de
estabelecimento e a potência dissipada. Através do circuito equivalente para pequenos
sinais da Figura 3.10, determina­se a função de transferência de malha fechada, à qual
corresponde um sistema a dois polos e um zero. À atenuação devido à malha de
regulação, a baixas e médias frequências, corresponde a

Em : (3.23)
Vc Bm2Bm3To2To3

Considerando uma corrente unitária ly = 2ónA e os valores minimizados de C, e
C2, necessários para um tempo de estabelecimento relativamente rápido, duas opções
apresentam­se em relação ao posicionamento dos polos” [DEL97.2]:

1) sistema a polos idênticos: Condição preferencialmente aplicada a casos onde
Iout E I, (fator de espelhamento K = 1). Transistores M, e M;3 operam em inversão fraca,
minimizando a razão (W/L), com polos

282 — Bm 3.232G | )pri= p=

onde , « = n em inversão fraca e a = (1 + 7) em inversão forte. Na Figura 3.30 tem­se o
fluxograma de projeto para o referido caso, tendo como especificações de projeto [,,
Igras » (W/L):, Kel;, determinando­se 1, e W3.

*polos reais, de modo a evitar oscilações que comprometeriam o tempo de estabelecimento do conversor
D/A.
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[W2] [L)] => O
[Lov] [Lx]
[Wi] >Ph"nR>

= CG, = W;
(gaasl > Bm [L3] [W,]

[K]
out ] = Bm3

Figura 3.30 Fluxograma de Projeto para Sistema a Polos Idênticos

ii) sistema a polo dominante: condição aplicada aos demais casos, ou seja, para
Iout Superior a I, . Transistores M; e M;3 operam em inversão fraca e inversão forte,
respectivamente, compatíveis com os valores de Igras € Iout . Neste caso, pi | << | jo | e

­ Bgm2 3.24aC, ( 2)pl=

A Sm32=Pp C:
(3.24b)

Na Figura 3.31 tem­se o fluxograma de projeto para o caso de um sistema a polo
dominante, tendo como especificação de projeto, a constante de tempo tr , IBlas, (W/L),,
lu, K, L3 , determinando­se Ws3, a frequência do polo não­dominante p, e o fator M =
P2/P1 (no caso M >= 10).

[7,] = Pi
=> OG > W; > p > M

Ugias] = gm — [13] [Lo]
[W2] [12]
[KIIW,]

Figura 3.31 Fluxograma de Projeto para Sistema a Polo Dominante

Na Tabela 3.8 tem­se as dimensões de M;3 , a constante de tempo 7, e fator M,
nas fontes de corrente binária, para Iy = 25nA, Igras = 10nA, (W/L); = (4/2.4), (W/L), =
(4.8/7.2), Wni = 4.8um. Visando­se um melhor espelhamento de corrente, My;
corresponde a uma associação em paralelo de K transistores unitários M,, onde K = 1,2,
4 ... 32. O canal relativamente longo de M'1; (7.2um) eleva rout da fonte de corrente. De
modo a reduzir capacitâncias parasitárias de dreno, transistores circulares podem ser
utilizados em configuração do tipo centroide [DEL96]. Wp; corresponde à largura de
canal do transistor implementando a fonte de corrente Igras.
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Bit3**

8

Tr

M 10 10 12 1

* sistema a polos idênticos ** sistema a polo dominante

Tabela 3.8 Dimensão de M; nasfontes de corrente binarias do conversor D/A, para
1, = 25nA, Igias = 10nA, (W/L); = (4/24), (W/L), = (4.8/7.2), Wa; = 4.8um

Como descrito na seção 2.3.1, a varredura d a corrente de programação Iprog deve
ser centrada em torno da corrente de referência Iggr. O circuito da Figura 3.32 permite
que o “sinal” de Iprog seja definido em função do bit de controle sign. Para sign =“1”" >
Iprog = InDac ­ IrReF , associando­se a Iprog O “sinal” positivo. Se sign = “0”, Iprog = IrREeF ­
Ipac , sendo o “sinal” de Iprog negativo. Deve­se ressaltar que, sendo Iggr > Inacmax >
mantém a condição Irr.g > O, ou seja, Iprog é sempre “drenada” pelo conversor D/A.

M!1O

Me  klrefy Iref
M9

M7 MI2

Viprog
qd M8 MI

V Iref

Figura 3.32 Circuito de Saída para Atribuição do “sinal” a Inrog

De modo a não comprometer o tempo de estabelecimento do conversor, um
estagio classe A, composto por Mg e pela fonte de corrente Mo, Mio, desacopla M; da
capacitância de carga Cr. Neste caso, uma corrente superior a Iprog (KIrerF) é utilizada na
carga e descarga de Cr. Na Tabela 3.9 tem­se as dimensões dos transistores do estágio
de saída do conversor D/A.

M,; M, M; M., M; Ms M; M;z Ms, Mw My"W(um) | 19.2 | 19.2 [192 [19.2 [ 48 [| 4.8 | 9.6 | 9.6 | 96 | 96 | 96
L(um) 9.6 9,6 9.6 9.6 2.4 2.4 4.8 2.4 2.4 2.4 4.8

Tabela 3.9 Dimensões dos Transistores do Estagio de Saída do Conversor D/A

3.5.1.1 Resultados de Simulação

Na Figura 3.33 tem­se a forma de onda da corrente de saída Inac do conversor
D/A de 6­bits, para alguns valores da entrada digital, para um incremento de 1, = 28.9nA
e Igegr = 3.lH4A, observando­se um tempo máximo de estabelecimento de l5us. À
ausência praticamente de oscilação após o chaveamento indica polos reais na malha de
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regulação, como desejado. Na Figura 3.34 tem­se a característica estática do conversor
D/A, para um consumo de potência inferior a 150uW. Na Figura 3.35 tem­se o erro de
não­linearidade integral (NLI) de conversão, permanecendo inferior a 0.01 LSB.

2.3HA

Figura 3.33 Estabelecimento da Corrente de Saída do Conversor D/A

3.0593 3

2.5

Idac (HA)
2

| |

20 40 60

63
Codigo Digital

Figura 3.34 Transferência do Conversor D/A

o

NLI (LSB)

70.005

|

o 20 40 60

o Codigo Digital 63

Figura 3.35 Erro de Não­Linearidade Integral
do Conversor D/A
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IV. Aplicação da Memória Analógica na Síntese de Redes Neurais

Neste capítulo, uma arquitetura de um circuito integrado neural baseado em
perceptrons será desenvolvida, utilizando­se como elemento armazenador dos pesos
adaptativos a memória analógica. Embora a arquitetura proposta possa ser empregada
em diferentes aplicações de controle adaptativo, objetiva­se, inicialmente, sua utilização
em separação de fontes. Como exemplo específico, o cancelamento on­line do ruído de
60Hz da rede elétrica, superposto a sinais de eletrocardiogramas [DEL97.2].

4.1 Cancelamento Adaptativo de Ruído

Uma forma de realização do cancelamento adaptativo de ruído é ilustrada na
Figura 4.1 [WID75] [WIDS5], onde

e(t) = y(t) + n(t) ­ a(t) — (4.1)
ou seja,

(1) = (1) + [n(1) ­ a(0)]º +2y(On (0) ­a (0] (42)
e, portanto, o erro quadrático médio é dado por

Efe? (1) ] = E[yº (0) ] + E[(n(t) ­ a(t))º ] + 2E[y() (N(0) ­ a(0)] — (4.3)
Fonte de

Sinal

Fonte de Filtro
Ruido Adaptativo

Mecanismo dd
Adaptação

Figura 4.1 ­ Cancelador Adaptativo de Ruído

No caso em que y(t) ­. n(t) e y(t) L a(t), tem­se que

Efe? (t)]=E[y?"(1H]+El(n(t)­a(0)º] (44)

Uma vez que E[yº(t)] não é afetado pelo mecanismo de adaptação, o objetivo é
minimizar E[(n(t)­a(t))] a partir do conhecimento de um sinal p(t) correlacionado com
n(t), ou ainda através de informações como, por exemplo, o fato de n(t) ser uma forma
de onda periódica. Em casos de separação de fontes, em que um ruído superpõe­se ao
sinal principal, o primeiro, captado através de um sensor adicional, pode ser empregado
no cancelamento adaptativo. A rede neural artificial pode ser do tipo ilustrado na Figura
4.2, possuindo uma relação entrada­saída idealmente descrita por:

a(9)= 2 w;OPj() (4.5)
IJ
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Figura 4.2 Representação da Rede Neural

A arquitetura do circuito integrado proposto está representada na Figura 4.3.
Opera­se em modo corrente [TOU90­2], obtendo­se uma simplificação de circuito e
consequente redução no consumo de potência. Um conversor tensão­corrente (V/T)
converte a tensão do sinal de entrada Vp; em uma corrente Ip. Um multiplicador
analógico de quatro quadrantes (4QM) realiza o produto entre a entrada Ip; e a corrente
Iw;, referente ao peso Wi memorizado, resultando I,i. Os pesos são armazenados na
memória analógica descrita no Capítulo III. Contribuições dos demais produtos são
linearmente somadas à entrada do conversor corrente­tensão (I/V), cuja saída
corresponde à tensão analógica Varea! (t).

| Analogic Memory

Figura 4.3 Diagrama de Blocos da Rede Neural

Na Figura 4.4 tem­se o sistema adaptativo para a cancelamento de ruído,
simplificado a uma rede neural com apenas dois neurônios. Entradas correspondem ao
sinal eletrocardiográfico e a uma amostragem do ruído de 60Hz da rede elétrica. O sinal
composto é enviado a um microcomputador externo o qual executara o treinamento da
rede “on­line”, ajustando amplitude e fase dos sinais de entrada através da adaptação
dos pesos.

o

50/60HZ POWER LINE e
30/60HZ NOISE

[avue [avrurR | =. '

SAMPLE OF 50/60HZ NOISE EGC SIGNAL | ;

: h
; VEGC SIGNAL !

PLUS NOISE :
E "

TRAINING ALGORITHM

1MICROCOMPUTER |
Figura 4.4 Sistema de Cancelamento Adaptativo do Ruído de 60Hz em Sinais ECG
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4.2 Projeto da Rede Neural

A especificação, projeto e resultados de simulação dos circuitos referentes à rede
neural proposta na Figura 4.3 serão descritos nesta seção.

4.2.1 Conversor Tensão­Corrente

A tensão referente à entrada v,(t) é convertida em corrente através do circuito
ilustrado na Figura 4.5, onde Vrgr = /AVpp e Irgr é a corrente de referência à qual
associa­se o valor armazenado “zero”, conforme descrito na seção 2.3.1. Assume­me
transistores M, ­ M, perfeitamente casados aos correspondentes Ms; ­ Mg. Um fator
multiplicativo B é adotado nos espelhos de corrente M10, M11 e Mg, My. Para um maior
intervalo de linearidade nas entradas v,(t), transistores M, e Ms são mantidos na região
triodo ­ ou linear ­ [TSI87] através da malha de regulação. Admitindo pequenos sinais,
as correntes de dreno correspondem a

Ioi = gm! Yp(0) = B1 Vosa v5(t) (4.6)

Ior = 8ms VreF = Bs Voss VReF (4.7)

Sendo à; = BB; e Vas2 = Vass , a corrente gerada à saída do conversor é dada por

Iout = IReF + B(Ioi ­ Io) = IrRer + B BiVGs2 (VY)() ­ VReF) (4.8)

Desta forma, tem­se:

Vp < VREF = low <REF = Entrada “negativa”
Vp = VreF => low=IrEeF => Entrada “nula”
vp> VreF => louw>IrReF => Entrada “positiva”

A transcondutância do conversor corresponde a

— Slout
SVp

Gm = BBiVas: — (4.9)

podendo, portanto, ser ajustada através do fator B. No caso, valores de BB, e B são
determinados para obter­se boa linearidade de conversão no intervalo 2.0V < v,(t) <
3.0V, ao qual corresponde a corrente de saída 0.5uA < Iout € 5.54A.

Na Tabela 4.1 tem­se as dimensões dos transistores adotados. Um valor reduzido

para B1, Bs permite a polarização de M1, Ms na região linear. Os transistores da malha de
regulação, assim como Igras , foram dimensionados de modo a obter­se um sistema a
polo dominante [DEL97,2].
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Iout = Iref+ B( Ioi ­ Ior)
V

y Qu mar Ma
B

Figura 4.5 Esquemático do Conversor Tensão­Corrente

M, |MO | M; MA Ms |MSM | Mg M3| Mo |My |Mo | M3 |Mu
W(um) | 2.4 |2.41 8.0 |4.8 [2.4 12.4 |8.0 [4.8 4.8 | 4.8 | 96 | 96 | 4.8 | 4.8
L(um) | 80 | 7.2 | 1.6 | 9.6 |80 17.2 | 1.61 9.61 9.6] 9.6 | 96 | 9.6 | 48 | 4.8

Tabela 4.1 Dimensões de Transistores do Conversor V/I (Tgras = 10n4)

4.2.1.1 Resultados de Simulação

Na Figura 4.6 tem­se a característica do conversor tensão­corrente obtida através
de simulação. Na condição vp(t) = VreF, tem­se Gm = 4.910mA/V e um off­set de
corrente de 57nA. A não­linearidade para Av, = 0.5V corresponde a 6.4%,.

5.412

Tout (uA)
3.0057

Iref=3pA

Figura 4.6 Característica do Conversor V/I

4.2.2 Conversor de Correntes Diferenciais

Como será visto na seção 4.2.3, o multiplicador analógico da Figura 4.3 tem,
como operandos, correntes em modo diferencial. Utilizando como referência Irgr, O
circuito da Figura 4.7 converte uma corrente de entrada [L, referente à variável de entrada
da rede neural v,; ou ao peso W; memorizado, em um diferencial de corrente [I; , 2Iger ­
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| 212£Ti
li 4 !

M! M2 M3] JH [ ma
IX IX IX

Figura 4.7 Conversor de Corrente Diferencial

IrefV'S

DD

4.2.3 Multiplicador Analógico de 4­Quadrantes

Em tecnologia bipolar, a célula de Gilbert tem sido empregada em
multiplicadores analógicos de alta performance [GIL75][GIL82]. Sendo o nível das
correntes relacionadas com vpi e Wi compatível com a operação de transistores MOS em
inversão fraca [VIT94.1], o equivalente MOS da célula de Gilbert pode ser adotada na
síntese de um multiplicador analógico de 4­quadrantes [DEL89], como indicado na
Figura 4.8.

Gilbert's Cell

Pax
NES 5,

pis Ml!

(1­X)Iref ­ D (+Y)Iref GD (1+3x0Tref

MI! Do 1L M2y :
Figura 4.8 Esquemático do Multiplicador de 4­Quadrantes

Seja as entradas do multiplicador os diferenciais de corrente [Ix1, Lo] = [Lcew,
2lreF ­ Teen] & [y1, Iy2] = [Ip, 2lger ­ LL]. Rescrevendo­os em função dos índices X e Y,
tem­se

Le = (1­X) IREF (4.10b)

In =(1+Y)Ikee (4.100)

I2=(1­Y)Ikegr —(4.10d)
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onde X = Teen —le vy=E 1
IREF IrREF

Sendo O < Leey €< 2Iggr e 0 <I, <2Irgegr , tem­se ­T <X<le ­l<sY<I.

Assumindo M; ­ Ms polarizados em inversão fraca e idealmente casados, através
do principio translinear [GIL75], tem­se:

Vas! + Vasa = Vas2 + Vas; (4.11a)

Vas! + Vass = Vas2 + Voss (4.11b)

ou, em termos das correntes de dreno,

lhLhL= LE (4.122)

hlE=bLk (4.12Db)

Considerando os espelhos M; ­ M17 unitários, a corrente de saída corresponde a

Tout= 13 +Is­ (La +Ig) (4.13)

Substituindo (4.10a­d), (4.11) e (4.12) em (4.13), obtém­se a transferência do
multiplicador

Tou TeenZe =2XY=2 DD (4.14)REF IREF

Operação em quatro quadrantes é indicada na Figura 4.9 em função dos valores
correspondentes de Teen € Ii. Como esperado, a saída normalizada Z está compreendida
entre +/­ 2.

: WE

(0; Iref) (Irefl, IreD (2Iref,Iref) = cell

Figura 4.9 Multiplicação em Quatro Quadrantes

4.2.3.1 Resultados de Simulação

Na Figura 4.10 tem­se o circuito utilizado na simulação do multiplicador de 4­
quadrantes. Dois conversores (DIFX e DIFY) geram os diferenciais de corrente [Ix1, La],
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[Iy1, Iy2] a partir das entradas Iceu e li. Um amplificador operacional de transcondutância
(OTA) converte em tensão a corrente resultante do produto. Na Tabela 4.2 tem­se as
dimensões dos transistores. De modo a aplicar o principio translinear, M, ­ Ms operam
em inversão fraca, ao passo que os espelhos M; ­ M1> são polarizados em inversão forte
para uma melhor cópia de corrente [VIT94.1].

4­Quadrant Multiplier

Ix1 = [cell
| DIFX Ix2 = 21ref­ Icell

Iy1 =p

T T Ix2 = 21Iref­[Ipl

Figura 4.10 Circuito para Simulação do Multiplicador de 4­Quadrantes

Na Figura 4.11 tem­se a transferência do circuito para 2.0uA < Leen, ID < 4.0HUA
e na Figura 4.12, a referida não­linearidade. Como pode ser observado, para 1.5uUA <

Icen , ly < 4.0hA uma não­linearidade inferior a 10% é encontrada. No entanto, fixado
um valor de Icen, a não­linearidade, apresenta um valor aproximadamente constante, e
portanto previsível, o que possibilitaria sua compensação em controle adaptativo através
do ajuste dos pesos. Na Figura 4.13 tem­se o produto entre duas senóides de frequência
de 100KHz, e defasadas de 90º, resultando em uma senoide de frequência 200KHz.

MI M2 M; M4 MS5 M6 M7 M38 M9 | MIO |MI1 | M12
L(um) | 60 60 60 60 60 60 4.8 4.8 4.8 4.8 4.8 4.8

W(um) | 0.8 0.8 0.8 0.8 0.8 0.8 4.8 4.8 4.8 4.8 4.8 4.8

Tabela 4.2 Dimensionamento do Multiplicador de 4­Quadrantes

3000

2000

1000

Tout (nÀ) o

3

Icell (pnA)

. Figura 4.11 Transferência do Multiplicador de 4­Quadrantes
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1cell (À)

Figura 4.12 Erro de Não­linearidade do Multiplicador

A FIO:

o 4us 8us 12us l6us

Figura 4.13 Resposta do Multiplicador a Entradas
Senoidais de Frequências Idênticas

4.2.4 Amplificador Operacional de Transcondutância

Na Figura 4.14 tem­se o esquemático do amplificador operacional de
micropotência utilizado como conversor corrente­tensão, o qual consiste de um OTA
com estágio de saída em classe AB, projetado para uma corrente quiescente inferior a
1.5pA, com capacidade de corrente de 100uA, para uma excursão de saída de +/­ 1V.
Na Tabela 4.3 tem­se o dimensionamento dos transistores do OTA. O par diferencial é
polarizado em inversão fraca para se obter a melhor relação I)/gm. Na Figura 4.16 tem­
se o amplificador em montagem seguidor, comprovando­se a ausência da distorção de
cruzamento (crossover distortion).
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M; TMA] Ms] Mg] M;]| Mk] MM]. | Mw,
5.2 | 5.2 | 10 | 5.2 | 5.2 | 5.2 | 5.2 | 7.5
5.2 | 5.2 | 4.8 | 5.2 | 5.2 | 5.2 | 5.2 | 45

Tabela 4.3 Dimensionamento do OTA.

ras = 1uA, Crcomp = 2.5pF, Cioap = 15pF, VregF = 2.5V)

4.2.4.1 Resultados de Simulação

Na Figura 4.15 tem­se a resposta em frequência em malha aberta. O ganho em
baixas freqilências corresponde a 89dB e a frequência unitária fr a aproximadamente
1.2MHz, para uma margem de fase de 55º.

Ganho de Malha Aberta (dB)

Figura 4.15 Resposta em Malha Aberta do Amplificador de Transcondutância

Í + Vout — Vin

Figura 4.16 Amplificador como Seguidor de Tensão e Ausência
da Distorção de Cruzamento (Io = 1.544)
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V. Conclusão e Perspectivas Futuras

Neste trabalho é proposto o desenvolvimento de uma memória analógica, em
processo de integração CMOS convencional, assim como sua utilização no
armazenamento de pesos sinápticos na implementação de redes neurais [RAM91].
Como exemplo de aplicação, o cancelamento adaptativo de ruído de 60Hz da rede
elétrica em sinais fisiológicos, como aqueles provenientes de eletrocardiogramas
[DEL97.1].

Em relação às memórias não­voláteis do tipo EEPROM, o armazenamento de
informação temporária tem sido cada vez mais necessário em sistemas com integração
em escala VLSI. Dentre as vantagens apresentadas, um menor tempo de programação,
maior densidade de células por área de Silício e compatibilidade com processos CMOS
convencionais.

A célula de memória, constituída por um capacitor de armazenamento Crey € UM
transistor de amostragem, pela sua simplicidade, possibilita uma alta densidade de
informação por área. No entanto, a informação memorizada, correspondente a um valor
de tensão através de Creu , deteriora­se com o tempo, ao sofrer os efeitos das correntes
de fuga da junção reversamente polarizada do transistor de amostragem. Um circuito
inovador de refresh, o qual avalia o valor médio das correntes de fugas atuando sobre
Cen a partir de células de referência, tende a restabelecer o nível de tensão
originalmente memorizado.

Uma matriz de 256 células, correspondente a 16 linhas e 16 colunas, é
inicialmente considerada, podendo a análise desenvolvida ser estendida a planos com
maior capacidade. Visando a aplicação da memória em controle adaptativo e
processamento de sinais de baixa frequência, impôs­se, como especificação de projeto,
um reduzido consumo de potência. Opera­se em modo corrente, o que permite uma
simplificação a nível de circuitos. As correntes de memorização, correspondendo apenas
a alguns uÃ, minimiza, sensivelmente, a temperatura no plano de memória, favorecendo
a retenção mais longa da informação memorizada e, consequentemente, períodos de
refresh prolongados.

Uma rede neural analógica simplificada, é projetada em modo corrente. Um
multiplicador analógico de 4­quadrantes, baseado na adaptação MOS da célula de
Gilbert realiza o produto entre a entrada pj(t) e o peso wi(t) armazenado na memória
analógica. |

5.1 Processo de Fabricação

A memória analógica, bem como a rede neural, foram projetados de acordo com
as regras de projeto do processo de integração CMOS 0.7um duplo­metal da European
Silicon Systems [ES*95]. Visando aplicações em controle adaptativo e processamento
de sinais de baixa freqilência ­ por ex. sinais fisiológicos ­ impôs­se um reduzido
consumo de potência como especificação do projeto, estendendo sua utilização a
sistemas operados por bateria.
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No entanto, sendo o processo de fabricação dedicado às aplicações digitais,
estabeleceram­se alguns compromissos para sua utilização no presente projeto. Os
elevados valores especificados para as tensões de limiar dos transistores MOS
praticamente impossibilitam o projeto em baixas tensões (low­voltage) com
características de elevadas linearidade e precisão. Optou­se por uma alimentação Vpp =
5V, mantendo­se, porém, a orientação de baixo consumo. O projeto pode ser, entretanto,
redimensionado para valores menores de Vpp , como 3.3V, na possibilidade de
utilização de processos CMOS adequados ao projeto analógico em baixas tensões.

5.2 Projeto da Memória Analógica

5.2.1 Arquitetura da Memória Analógica

A arquitetura adotada possibilita a utilização da memória analógica como: i) um
subsistema independente (stand alone) e il) um subsistema periférico autônomo de um
microcontrolador. Os diagramas de tempo (timing), definidos no Capítulo II, são
compatíveis com essa dupla orientação.

Cada coluna possui seu circuito de refresh, independente dos demais. Durante o
período de refresh, as linhas são sequencialmente selecionadas, restabelecendo­se a
informação na célula endereçada através do circuito de refresh da referida coluna. À
cada período de refresh, alternam­se k períodos de acesso normal à memória para
operações de leitura e escrita, de duração Tnop = Trefesn. O intervalo entre períodos de
refresh consecutivos equivale, portanto, a (k+1) Treres . O parâmetro k não é fixo,
podendo ser facilmente variado em função da magnitude das correntes de fuga e,
consequentemente, do período de refresh.

5.2.2 Modelamento da Célula de Memória

O modelamento dos mecanismos que levam a imprecisões na réplica de een,
apresentado na seção 3.2, mostrou­se essencial no dimensionamento da célula de
memória e elaboração do respectivo layout. Os erros relativos associados a Iceu devido
às correntes de fuga, efeitos de injeção de cargas, condutância finita de saída, e ruído
foram analisados e, em primeira ordem, quantificados.

5.2.3 Projeto da Célula de Memória

O projeto do copiador de corrente cascode­regulado, circuito de base da célula de
memória, e descrito na seção 3.3, teve como diretrizes:

i) manter o transistor M, em sua região linear para todos os valores de cen, de
modo a maximizar­se Creu, referente à sua capacitância porta­fonte.

ii) reduzir a condutância de Mi, minimizando variações na réplica de Teen
decorrente dos efeitos das correntes de fuga em Ven.

iii) assumir significante margem no dimensionamento de Creny de modo a prever
correntes de fuga bem superiores às especificadas para o processo de integração a ser
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utilizado [ES*95]. Deste modo, adotou­se para C.ey uma valor aproximadamente 820
vezes superior ao estabelecido pelo valor especificado de Jar.

iv) impor um tempo de estabelecimento de Ic.en inferior a 2us (Tex) quando de
uma amostragem na célula de memória.

v) de modo a reduzir AV ey devido ao acoplamento com a linha de dado no início
da amostragem, e conseqiiente prolongamento do tempo de estabelecimento da corrente
escrita na célula:

­ elevar a resistência de saída do copiador de corrente.
­ minimizar o tempo de regulação através da análise da estabilidade da malha

reguladora [DEL97.2].

Os resultados de simulação indicam esampte < 1% no estabelecimento de Ice , em
relação ao valor imposto In, após um tempo de amostragem de 1.2us. O consumo de
potência máximo relacionado com a leitura/escrita em uma única célula corresponde a
48. 7u W.

A informação é armazenada na célula através de um diferencial de corrente.
Como referência, adotou­se IggF = 3.0uA, correspondente ao valor memorizado “nulo”.
Para Ice > IgeF , tem­se o sinal (+) associado ao valor de Icen. Caso contrario, o sinal (­).
O intervalo de variação de Icen corresponde a 1.425uA < Lcen € 4.575uA, determinado a
partir da resolução de 25nA do conversor D/A de 6­bits, o qual pode ser utilizado
durante a programação do plano de memória. Os valores de corrente adotados garantem
um baixo consumo de potência, tornando o projeto atrativo para planos de maior
capacidade.

5.2.4 Circuito de Refresh

Considerando­se o intervalo especificado entre refresh consecutivos de 8.192ms,
Teak = 270fA (2 75ºC, o que corresponde a 100 vezes o valor referente ao processo de
fabricação, e Ce = 1pF, tem­se AVeem = (Tieak ATre/ Coen = 2.21mMV. Sendo gm =
3.9uA/V a transcondutância do transistor M', Alcir = gm AVcen = 8.6nA. Esta variação
de 1.05nA/ms, corresponde a, aproximadamente, 1/3 da resolução de Icen, no caso de
programação através do conversor D/A de 6­bits (25nA), ou um erro percentual de
0.83% em relação a Igegr = 3u A.

O restabelecimento da informação originalmente armazenada baseia­se na
estimativa de um valor médio de corrente de fuga AI, obtido através da réplica de IgegrF =
3uA memorizada na célula de referência. Ao considerar­se o efeito do potencial reverso
de Junção (Ven) nas correntes de fuga, como descrito na seção 3.4.1, o erro percentual
em Lecen, após o refresh, no intervalo 1.425uA < Leeu € 4.575uA, corresponde a ­0.59% <
Eref< 0.68%, para n = 2 e ­0.018% < ef €0.025%, para n= 4.

O parâmetro empírico n relaciona­se com o efeito avalanche em junções
reversamente polarizadas, não pertencendo, de modo geral, ao conjunto dos parâmetros
de processo caracterizados e disponíveis. No presente caso, além de seu valor não ser
mencionado na documentação do processo de fabricação a ser utilizado [ES*95], a
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ausência de curvas características de transistores na condição de avalanche (hard
breakdown) impossibilita sua estimação.

Estimou­se, portanto, o erro percentual nas condições n = 2, referente ao pior
caso, e n = 4, adotando­se o valor médio daqueles registrados em literatura [BUR97]. A
dependência exponencial do fator multiplicativo de avalanche M com o parâmetro n
influi, sensivelmente, no valor do erro relativo £rer, associado ao refresh de Icen. Para n =
2, embora o erro previsto possa ser considerado pequeno, sendo o mesmo acumulativo,
após períodos de refresh consecutivos, tornar­se­ia significante. Teoricamente, como
pode ser observado através da Figura 3.13b, devido ao sinal associado a Erg, o valor
final de I.en tenderia a Iger .«

5.2.4.1 Vantagens e Desvantagens do Sistema de Refresh Proposto

Como principais vantagens do mecanismo de refresh tem­se:

1) simplicidade de circuito, compatível com integração em escala VLSI.
11) timing compatível com microcontroladores, podendo a memória ser utilizada |

como periférico independente.
ui) circuito de refresh em cada coluna, diminuindo o período de refresh.
iv) obtendo­se AI através da réplica de Iggr armazenada na célula de referência,

analogamente à réplica de Icen, associa­se a AI as imprecisões decorrentes de injeção de
carga, condutância finita e acoplamento de ruído.

v) baixo consumo de potência estática no circuito de refresh.

e como principais desvantagens:

1) erro na determinação de AI a partir de uma corrente de referência.
11) imprecisões nos espelhamentos de corrente necessários.

5.2.5 Conversor D/A

O conversor D/A de 6­bits projetado, operando em modo corrente, tem como
finalidade a programação do plano de memória. O intervalo de variação da corrente de
saída corresponde a 1.425HA < Ipac € 4.575pA, com uma resolução de 25nA. A
utilização de fontes de corrente binárias do tipo cascode regulado permite uma excelente
precisão em Ipac , sendo constatado em simulação um erro de não­linearidade integral
inferior a 0.1LSB. Impondo­se valores idênticos de Vps, o efeito de modulação de canal
apresenta­se sob a mesma forma para os transistores do espelho de corrente,
aproximando­se do fator ideal 21/21, =2 entre as correntes geradas. Desvios na
geração do peso binário limitam­se, portanto, ao descasamento entre parâmetros de
processo e não uniformidade de fotolitografia.

O efeito do ruído de chaveamento das fontes de correntes binárias no tempo de
estabelecimento da corrente de saída Inac foi minimizado dimensionando­se o circuito a
partir da análise de estabilidade da realimentação cascode­regulado [DELS97.2].
Resultados de simulação indicam ausência de oscilações em Inac após comutação das
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fontes de corrente e um tempo de estabelecimento inferior a 15us, para um consumo de
potência de 150uW.

5.3 Projeto da Rede Neural

Resultados de simulação da rede neural, simplificada a dois neurônios, indicam,
para o intervalo 1.5uA & Ice , ly S 4.04A um erro de não­linearidade inferior a 10%. O
consumo de potência máximo corresponde a 240uW, para uma banda passante de
100KHz. O efeito da linearidade à saída da rede pode, no entanto, ser minimizado;
fixado um valor de corrente Icen ou Ip, o erro de não­linearidade apresenta um valor
aproximadamente constante, e portanto previsível, o que possibilitaria sua compensação
em controle adaptativo através do ajuste dos pesos.

5.3.1 Conversor Tensão­Corrente

Um circuito baseado na relação aproximadamente linear entre a corrente de
dreno e a tensão de porta do transistor MOS na região triodo é proposto, apresentando
boa linearidade de conversão no intervalo 2.0V < vW(t) € 3.0V, ao qual corresponde a
corrente de saída 0.5uA < Lou € 5.5UA, como erro de não­linearidade máximo de 6.4%.

5.3.2 Multiplicador de 4­Quadrantes

A utilização de correntes da ordem de alguns uA permite a polarização dos
transistores em sua região de inversão fraca [TSI87], o que favorece a adaptação da
célula de Gilbert em versão MOS [GIL82] [DEL89].

5.3.3 Conversor Corrente­Tensão

O conversor corrente­tensão baseia­se em um amplificador operacional de
transcondutância (OTA) de micropotência, com estágio de saída em classe AB,
projetado para uma corrente quiescente inferior a 1.5uA, com capacidade de corrente de
100uHA, para uma excursão de saída de +/­ 1V. Resultados de simulação indicam, em
malha aberta, A, = 89dB, Dyw = 55º e fi =1.2MHz. À corrente quiescente à saída
corresponde a 1.5uA.

5.4 Aplicação da Memória Analógica em Redes Neurais

Como descrito na seção 5.2.4, embora exista um erro acumulativo decorrente de
refresh consecutivos, a memória analógica proposta torna­se viável no armazenamento
de pesos sinápticos em redes neurais analógicas, em aplicações como controle
adaptativo. Nos dois métodos de treinamento de rede considerados a seguir, valores
conservativos ­ com significativa margem ­ são adotados para Jra, e o parâmetro de
avalanche n. Tempos de atualização podem apenas ser determinados mais precisamente
após caracterização crítica dos parâmetros Jreak e 1 para o processo de fabricação.
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1) treinamento on­line. Neste caso, o sistema de refresh pode não ser necessário,
devido à atualização frequente dos pesos na memória.

| Exemplo numérico| Para ALcei/At = 1.05nA/ms, Emax = 5%, = At (atualização) = 50ms

11) treinamento off­line (batch). Após um determinado número de períodos de
refresh, os pesos seriam atualizados na memória.

Para Emax = 10% e Eref = 0.68% => nº períodos de refresh = 14
= At (atualização) = 115ms| Exemplo numérico

5.5 Testabilidade do Sistema

Operando a memória analógica a frequências relativamente baixas (f.k =
S00KHz), seu teste pode ser realizado em montagens do tipo protoboard. De modo a
minimizar o efeito do ruído superposto a Vpp, presente em fontes convencionais, face
aos baixos valores de corrente utilizados, baterias devem ser utilizadas na alimentação
de 5V. Multimetros de precisão devem ser utilizados na caracterização de tensões e
correntes.

Os sinais de controle (n chip enable, Read/Write, refresh, ...) podem ser obtidos
a partir de geradores de palavra, ou mesmo através de sistemas simples baseados em
CT's convencionais.

Como pode ser observado na Figura 2.3, a programação do plano de memória
pode ser realizada através do conversor D/A on­chip, o qual permite uma resolução de
25nA, ou impondo­se o valor de Li, através do pad Iext. A réplica de I.en pode ser lida
também através do mesmo pad.

Características da rede neural como linearidade, banda passante, consumo de
potência, entre outras, podem ser obtidas utilizando­se placas de aquisição de dados
acopladas a um Computador Pessoal.

5.6 Perspectivas Futuras

Em sequência ao projeto realizado, o layout da memória analógica,
correspondendo a um plano de 16 x 16 células será realizado. Circuitos auxiliares como
decodificadores de endereço, conversor D/A, interfaces, .. serão também
implementados, assim como, a rede neural simplificada a 2 neurônios. O processo de
integração CMOS corresponde àquele mencionado na seção 5.1, prevendo­se o
financiamento da fabricação dos circuitos desenvolvidos através do Programa Multi­
Usuários da FAPESP.
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