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RESUMO

A epilepsia é um distúrbio neurológico caracterizado por convulsões recorrentes devido
a descargas anormais nas redes corticais do cérebro. Esse comportamento neuronal
inesperado seja, focal ou generalizado, reflete-se no indivíduo por meio de movimentos
involuntários, percepções distorcidas, inconsciência, danos cerebrais permanentes e
em casos mais graves, a morte súbita inesperada. Um método de predição de crises
que possua características como baixa taxa de falso-positivos, alto nível de confiança
e nenhum efeito colateral relevante pode melhorar significativamente a qualidade de
vida dos indivíduos. A análise da variabilidade da frequência cardíaca (VFC) surge
como uma das alternativas mais promissoras para a predição de crises convulsivas.
Na abordagem por VFC, o sistema nervoso autônomo (SNA) é avaliado indiretamente
por meio da análise da dinâmica do ritmo cardíaco e com isso, algoritmos de inteligên-
cia artificial (IA) podem ser treinados e usados para distinguir as diferentes fases de um
evento epiléptico, em especial, o estágio pré-ictal. Esta tese apresenta um sistema para
predição de crises dedicado à aplicações implantáveis e vestíveis, realizado por meio
do projeto, desenvolvimento e validação de um front-end analógico (AFE, do inglês
Analog Front-End) de baixo consumo, isto é, de apenas 6,42 µW. O AFE é constituído
por novas topologias de circuitos para aquisição e detecção de batimentos cardíacos,
as quais foram desenvolvidas utilizando a tecnologia CMOS (do inglês Complementary
Metal Oxide Semiconductor ) de 180 nm. Além destes circuitos, o sistema compreende
um modelo treinado e validado para classificação de períodos pré-ictais, embarcado
em um microcontrolador ESP32®. O modelo de predição utilizado, Máquina de Vetores
de Suporte (SVM, do inglês Support Vector Machine), foi escolhido por meio de um
estudo que consistiu na comparação de resultados estatísticos dos diversos classifica-
dores implementados para classificação de períodos pré-ictais. Para treinamento dos
modelos foram aplicadas 97,47 h de sinais oriundos de indivíduos de duas bases de
dados públicas contendo sinais de eletrocardiograma (ECG) com registros de eventos
epilépticos. Os classificadores foram testados por meio de 14,08 h de novos dados
adquiridos de seis indivíduos, não utilizados durante a etapa de treinamento. Os prin-
cipais resultados obtidos com o uso do SVM na predição de crises foram a acurácia
(ACC) de 97,57%, sensibilidade (Sen) de 97,70%, especificidade (Spe) de 97,51%,
valor preditivo negativo (VPN) de 98,83%, e a taxa de falso-positivos (TFP) de 0,02 h–1,
obtida a partir da base de dados MIT/BIH com 31,17 h de ECG sem crises convulsivas.
Além do projeto do AFE e do estudo comparativo de classificadores, nesta tese foram
demonstrados estudos com o uso de três métricas derivadas da VFC, as quais permiti-
ram a identificação de períodos pré-ictais de até 5 minutos antes do início de uma crise
epiléptica. O conjunto de análises e resultados obtidos nesta tese corrobora com a pos-
sibilidade da aplicação do sistema proposto como uma alternativa complementar para
uso em indivíduos com epilepsia refratária aos tratamentos convencionais. Os recursos
proporcionados pelo AFE, tais como saídas individuais de cada circuito projetado e
a sua grande largura de banda de operação, de 0,1 à 500 Hz, beneficiará também
estudos que poderão fazer uso do sistema para outros contextos fisiológicos, incluindo
aplicações que recorrem aos sinais de eletroencefalograma (EEG), fotopletismograma
(PPG), eletromiograma (EMG), entre outros.

Palavras-chave: Predição de Crises Epilépticas. Variabilidade da Frequência Cardíaca.
Circuitos Integrados CMOS.



ABSTRACT

Epilepsy is a neurological disorder characterized by recurrent seizures due to abnormal
discharges in the brain’s cortical networks. This unexpected neuronal behavior, whether
focal or generalized, is reflected in the individual through involuntary movements, dis-
torted perceptions, unconsciousness, permanent brain damage, and, in more serious
cases, unexpected sudden death. A seizure prediction method that has characteristics
such as a low false-positive rate, a high level of confidence, and no relevant side effects
can significantly improve the quality of life of individuals. The analysis of heart rate vari-
ability (HRV) arises as one of the most promising alternatives for predicting seizures. In
the HRV approach, the autonomic nervous system (ANS) is evaluated indirectly through
the analysis of the dynamics of the cardiac rhythm, and based on that, artificial intelli-
gence (AI) algorithms can be trained and used to distinguish the different phases of an
epileptic event, in particular, the pre-ictal period. This thesis presents a seizure predic-
tion system dedicated to implantable and wearable applications, carried out through the
design, development, and validation of an analog front-end (AFE) of low consumption,
that is, only 6.42 µW. The AFE consists of new circuit topologies for the acquisition, and
detection of heartbeats, which were developed using 180 nm CMOS (Complementary
Metal Oxide Semiconductor) technology. In addition to these circuits, the system com-
prises a trained and validated model for classifying pre-ictal periods, embedded in an
ESP32® microcontroller. The prediction model used, Support Vector Machine (SVM),
was chosen through a study that consisted of comparing the statistical results of differ-
ent classifiers implemented to classify pre-ictal periods. For models’ training, 97.47 h of
signals from individuals from two public databases containing electrocardiogram (ECG)
signals with epileptic events records were applied. The classifiers were tested using
14.08 h of new data acquired from six individuals, not used during the training stage.
The main results obtained with the use of SVM in predicting seizures were accuracy
(ACC) of 97.57%, sensitivity (Sen) of 97.70%, specificity (Spe) of 97.51%, negative
predictive value (NPV) of 98.83%, and false positive rate (TFP) of 0.02 h–1, from the
database MIT/BIH with 31.17 h of ECG without seizures. In addition to the AFE design
and the comparative study of classifiers, this thesis demonstrates research using three
metrics derived from HRV, which allowed the identification of pre-ictal periods of up
to 5 minutes before the onset of an epileptic seizure. The set of analyzes and results
obtained in this thesis corroborates the possibility of applying the proposed system as
a complementary alternative for use in individuals with refractory epilepsy to conven-
tional treatments. The features provided by the AFE, such as individual outputs of each
designed circuit and its large operating bandwidth, from 0.1 to 500 Hz, will also benefit
studies that may make use of the system for other physiological contexts, including
applications that resort to electroencephalogram (EEG), photoplethysmograph (PPG),
electromyogram (EMG) signals, among others.

Keywords: Prediction of Epileptic Seizures. Heart Rate Variability. CMOS Integrated
Circuits.



LISTA DE FIGURAS

Figura 1 – Diagrama esquemático do sistema proposto para predição de cri-
ses epilépticas. O AFE é constituído por circuitos para aquisição e
condicionamento de sinais de ECG. Os batimentos detectados pelo
AFE são subtraídos sucessivamente dando origem à VFC. A partir
de um classificador embarcado em um microcontrolador é possível
identificar os períodos pré-ictais, conforme destacado em vermelho
no gráfico ilustrativo. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 23

Figura 2 – Diagrama estrutural da divisão do SN em SNP e SNC. O SNC contém
o encéfalo e a medula espinhal, enquanto o SNP compreende os
sistemas autônomo e somático. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 27

Figura 3 – Ilustração de complexos QRS e derivação da VFC a partir da subtra-
ção de pares de batimentos cardíacos sucessivos. . . . . . . . . . . 29

Figura 4 – Representação de uma série temporal da VFC extraída de um sinal
de ECG real contendo uma crise epiléptica a partir do tempo igual à
670 s. Em b) observe a tendência da VFC em diminuir à medida que
há um desequilíbrio entre os ramos do SNA, conforme representado
em a). . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 30

Figura 5 – Representação do gráfico de dispersão de Poincaré para extração
de métricas não-lineares a partir de intervalos-RR. . . . . . . . . . 34

Figura 6 – Diagrama esquemático do AFE proposto. O primeiro estágio é com-
posto por um LNA para a aquisição do ECG. O ECG é então ampli-
ficado por meio de um VGA, e também condicionado por estágios
de filtragem, passa-baixas e passa-banda. Um bloco final chamado
de SD é projetado para a detecção dos batimentos cardíacos. Di-
versos outros circuitos auxiliares são desenvolvidos para suporte do
AFE, exemplos incluem as chaves seletoras realizadas por meio de
multiplexadores, uma referência de corrente, os conversores digitais-
analógicos, e um registrador deslocamento. . . . . . . . . . . . . . . 40

Figura 7 – Bio-amplificador proposto em (HARRISON; CHARLES, 2003) e pro-
jetado neste trabalho como LNA. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 42



Figura 8 – Diagrama esquemático do LNA utilizando a topologia do OTA Nauta.
Os dois inversores de entrada, formados por Mp1-Mn1 e Mp4-Mn4
formam os pares de inversores feedforward que funcionam como
mecanismos de conversão de tensão em corrente e que geram a
função de transcondutância. A diferença da transcondutância entre
os pares de inversores auto-acoplados, formados por Mp2-Mn2 e
Mp5-Mn5, e os pares de inversores de acoplamento cruzado, Mp3-
Mn3 e Mp6-Mn6, é usada para determinar a tensão de modo comum
dos nós de saída. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 44

Figura 9 – Circuitos projetados para o LNA. (a) inversor modificado e utilizado
para construção do OTA Nauta. b) circuito comparador, gerador da
tensão regulada para a alimentação dos inversores. (c) e (d) circui-
tos adicionais para proteção dos transistores, e (e) topologia Nauta
utilizada como bloco principal do LNA. . . . . . . . . . . . . . . . . . 46

Figura 10 – Pseudo-resistores em (a) e circuito de polarização por topologia se-
guidor de fonte em (b). . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 48

Figura 11 – Leiaute do LNA realizado com a técnica de centroide comum. Em (a)
capacitores Cin e Cfb, (b) amplificador de transcondutância Nauta.
(c) pseudo-resistores, e em (d) chaves para FS. . . . . . . . . . . . 50

Figura 12 – Resistência equivalente do pseudo-resistor para diferentes corners
e correção por meio da corrente de polarização. . . . . . . . . . . . 51

Figura 13 – Resposta obtida por meio da análise AC do LNA, considerando a
simulação pré-leiaute e pós-leiaute. . . . . . . . . . . . . . . . . . . 52

Figura 14 – Resposta do LNA ao IRN, considerando apenas a simulação pós-
leiaute. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 52

Figura 15 – Resposta obtida por meio da análise transiente do LNA quando apli-
cado um sinal de entrada diferencial de 4 mVpp com frequência de
17 Hz. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 53

Figura 16 – Distorção harmônica total do LNA considerando apenas a simulação
pós-leiaute para entradas com amplitude de 5 a 20 mV. . . . . . . . 54

Figura 17 – Diagrama esquemático do VGA. Em a) está representado o núcleo
do VGA com seleção de ganho realizado por meio de um sinal
oriundo de um multiplexador 4:1. Em b) a configuração interna do
bloco mostrado em a). É possível escolher quatro configurações de
ganho. As topologias mostradas em c) com entrada diferencial e
saída simples e d) com entrada e saída simples são os circuitos
internos dos estágios de ganho destacados em vermelho e azul,
respectivamente. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 55



Figura 18 – Leiaute do amplificador de ganho variável com capacitor de carga e
multiplexador utilizado para seleção dos diferentes ganhos. . . . . . 56

Figura 19 – Resposta obtida por meio da análise de ganho AC dos diferentes
estágios do VGA proposto. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 57

Figura 20 – Resposta AC avaliando-se CMRR e PSRR de um único estágio de
ganho de 12 dB do VGA. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 58

Figura 21 – Resposta obtida por meio da análise transiente considerando um
sinal diferencial de entrada com amplitude de 216 mVpp. . . . . . . 59

Figura 22 – Distorção harmônica total considerando um sinal diferencial de en-
trada com amplitude de 216 mVpp. O estágio de ganho utilizado para
esta análise é 12 dB. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 59

Figura 23 – (a) diagrama de blocos do circuito. O bloco OTA destacado em cinza
representa os seguintes circuitos em (b): ① fonte de corrente de
cauda, ② transistores de degeneração de fonte ativa, ③ o par de en-
trada diferencial PMOS e ④ duas associações de transistores idên-
ticas (entradas dos espelhos de corrente). Esta seção de entrada é
compartilhada pelas ramificações de saída identificadas como ⑤, e
⑥, que correspondem aos fatores de espelhamento de corrente, k1,
k2, e as condutâncias de saída go1 e go2 representadas em (a). . . 60

Figura 24 – Análise de Monte-Carlo para descasamento e variações de processo.
Nesta avaliação, verificou-se o impacto do valor de α, assim como
o tamanho unitário dos transistores nas transcondutâncias gm1 e
gm2. A diferença entre as curvas verde e ciano diz respeito à área
ocupada pelos transistores, ou seja, W /L = 0,5 µm/0,94 µm e W /L =
1,15 µm/2,15 µm, respectivamente. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 64

Figura 25 – Circuito de polarização e réplica do OTA para redução de tensão de
offset. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 68

Figura 26 – Leiaute do OTA proposto utilizando um valor de α = 0,032. A área
total ocupada pelo circuito corresponde a 400 µm x 188 µm. . . . . 68

Figura 27 – Resultados de simulação para as simulações nominais da topologia
simétrica padrão (Gm1), e do OTA proposto (Gm). (a) transcondu-
tâncias, (b) visão ampliada das transcondutâncias, (c) correntes de
saída, (d) visão ampliada das correntes de saída, (e) ganho de ten-
são, (f) CMRR e (g) ruído referenciado à entrada. . . . . . . . . . . . 70



Figura 28 – Avaliação do circuito proposto por meio de 500 rodadas de Monte-
Carlo considerando o descasamento, variações de processo e tem-
peratura. Em (a) a transcondutância de Gm para α = 0,112, (b) ganho
de tensão de Gm para α = 0,112, (c) transcondutância de Gm para α

= 0,032, (d) ganho de tensão de Gm para α = 0,032, (e) transcondu-
tância em função do processo de fabricação, e (f) transcondutância
em função da temperatura. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 72

Figura 29 – (a) Primeira versão do filtro passa-banda para um possível uso no
AFE. Em (b) a comparação da função de transferência H(s) de 4th

ordem ideal, e a função de transferência de 4th ordem do filtro passa-
banda proposto. A frequência dos polos estreita conforme ilustrada
no gráfico foi conquistada por meio de três OTAs idênticos utilizando
α = 0,112. Além disso, é possível observar um desvio de magnitude
em torno de 100 Hz causado pela inevitável capacitância parasita
inserida pelo aumento da largura de porta dos transistores nas as-
sociações a fim de aumentar a insensibilidade do amplificador frente
ao descasamento e variação do processo. . . . . . . . . . . . . . . . 74

Figura 30 – As simulações transientes apresentam a filtragem de um fluxo de
dados de ECG aplicado ao filtro; observe que o filtro proposto obteve
resultados semelhantes a um filtro BPF de função de transferência,
H(s), de quarta ordem. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 75

Figura 31 – Topologia Tow-Thomas de segunda ordem. . . . . . . . . . . . . . . 76
Figura 32 – Diagrama de circuito OTA proposto: ① circuito de polarização; ② tran-

sistores da fonte de corrente; ③ par diferencial com degeneração de
fonte ativa (KRUMMENACHER; JOEHL, 1988); ④ par diferencial com
técnica de linearização pelo bulk (LEHMANN; CASSIA, 2001; GAK;
MIGUEZ; ARNAUD, Alfredo, 2013); ⑤ entrada do espelho corrente
formado por associações de transistores paralelos; ⑥ amplificador
fonte comum com carga ativa; ⑦ saída de espelho de corrente feita
de uma implementação de associação de transistor trapezoidal mo-
dificada para divisão de corrente. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 77

Figura 33 – Leiaute do filtro de segunda-ordem Tow-Thomas. . . . . . . . . . . . 79
Figura 34 – OTA (a) Corrente de saída (b) Transcondutância. . . . . . . . . . . . 80
Figura 35 – OTA (a) Resultados da análise AC em malha aberta e (b) análise

transiente para verificação da THD. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 81
Figura 36 – Respostas AC do filtro Tow-Thomas de segunda-ordem. . . . . . . . 82
Figura 37 – Diagrama conceitual da referência PTAT. . . . . . . . . . . . . . . . . 83
Figura 38 – Diagrama esquemático da referência de corrente proposta. . . . . . 85
Figura 39 – Configuração self-cascode. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 86



Figura 40 – Leiaute da referência de corrente projetada. . . . . . . . . . . . . . . 90
Figura 41 – Corrente de saída em função da tensão de alimentação. Observe

que o circuito começa a operar a partir de 934 mV com uma corrente
de 2 nA. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 91

Figura 42 – Erro da corrente de saída com relação à corrente nominal em função
da variação de temperatura. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 91

Figura 43 – Corrente de saída em função da tensão de alimentação para diferen-
tes temperaturas de operação. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 92

Figura 44 – Resultados da análise transiente considerando uma fonte de ten-
são de alimentação pulsada com período de 1 segundo e amplitude
máxima de 1,8 V. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 93

Figura 45 – Resultados obtidos por meio da análise de Monte-Carlo para 500
rodadas considerando o descasamento de transistores e variações
de processo de fabricação. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 93

Figura 46 – Diagrama do circuito de energia de derivada proposto. Em a) o bloco
em azul ilustra o par diferencial de entrada PMOS; os blocos em
verde os capacitores e pseudo-resistores que implementam o dife-
renciador passivo; em amarelo é ilustrado o transistor na configura-
ção diodo; em cinza destaca-se o estágio fonte comum degenerado
com carga passiva cascode, e por último, em vermelho mostram-se
os inversores usados no circuito comparador mostrado em b). . . . 96

Figura 47 – Micrografia do chip com o circuito ED e comparadores em espaço
roxo destacado, a área ocupada pelo circuito proposto corresponde
a 0,007 mm2 da matriz de silício. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 98

Figura 48 – a) Configuração experimental para medir o desempenho do circuito
integrado do detector de QRS com registros de ECG do MIT-BIH. b)
Saída ED, observe a resposta ao quadrado para uma entrada de
onda triangular. c) Saída do comparador, observe V th=1,64 V, e d)
Resposta do detector de QRS (topo) para ECG (parte inferior). . . . 99

Figura 49 – Análise no domínio do tempo para a funcionalidade V ctrl. (a) saídas
versus entradas em função de V ctrl, e (b) Saída do comparador
versus entradas em função de V ctrl. . . . . . . . . . . . . . . . . . . 100

Figura 50 – Uma amostra de 50 s do registro 228 da arritmia MIT com rótulos de
detecção (a) Detecção de batimento ED-spike-detector (b) Sinal de
ECG filtrado por passagem de banda (c). . . . . . . . . . . . . . . . 102



Figura 51 – Detector de picos polarizado por corrente e utilizado como estágio
final do AFE. (a) filtro passa-alta, constituído por um pseudo-resistor
e um capacitor de entrada, (b) núcleo do detector, e (c) topologia
do comparador Schmitt Trigger que permite a geração dos picos
referentes a ondas R dos complexos QRS. . . . . . . . . . . . . . . 103

Figura 52 – Leiaute do detector de picos versão com a polarização por corrente. 104
Figura 53 – Caracterização DC das principais tensões e correntes do detector de

picos polarizado por uma corrente de 2,3 nA e com uma varredura
de entrada de 0 a 1 V. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 105

Figura 54 – Resposta obtida por meio da análise transiente para verificação do
limite de amplitude aceito pelo detector considerando uma corrente
de comparação de 2,63 nA. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 106

Figura 55 – Resposta obtida por meio da análise transiente para um sinal de
ECG real aplicado com onda R de 425 mV de amplitude e corrente
igual à 3,3 nA. Observe a atuação do comparador Schmitt Trigger
quando a onda S ultrapassa o limiar de comparação. . . . . . . . . . 107

Figura 56 – Diagrama da topologia do conversor digital-analógico W-2W current-
steering adaptada de (GUPTA et al., 2009). . . . . . . . . . . . . . . 108

Figura 57 – Leiaute do DAC de 4-bits. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 110
Figura 58 – Resultados da análise transiente do DAC 4bits. . . . . . . . . . . . . 112
Figura 59 – Diagrama esquemático do registrador de 32-bits construído a partir

de 8 registradores de 4-bits, contendo cada um, 4 flip-flops do tipo D
com reset assíncrono. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 114

Figura 60 – Leiaute do registrador de 32-bits construído a partir de 8 registra-
dores de 4-bits, contendo cada um 4 flip-flops do tipo D com reset
assíncrono. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 114

Figura 61 – Simulação transiente aplicando-se 50 µs de sinal de relógio no regis-
trador de deslocamento de 32-bits. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 115

Figura 62 – Topo do chip pronto para fabricação e destaque para o leiaute final
do AFE proposto contendo todos os circuitos apresentados com as
dimensões totais de 826,2 µm x 578,955 µm. . . . . . . . . . . . . . 116

Figura 63 – Diagrama esquemático utilizado para teste do AFE. . . . . . . . . . 117



Figura 64 – Prova de conceito final. Um sinal de ECG é aplicado no LNA, ge-
rando um sinal amplificado em sua saída. O sinal passa pelo VGA,
cujo estágio de ganho é selecionado por meio do multiplexador. Na
sequência, o sinal de saída do VGA passa pelos filtros BPF e LPF,
cujas saídas estão mostradas nas cores verde e roxa, respectiva-
mente. O sinal resultante da filtragem é inserido no detector de picos,
cuja saída é mostrada por meio de pulsos correspondentes aos bati-
mentos cardíacos identificados. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 119

Figura 65 – Diferentes períodos em uma gravação de ECG contendo crises epi-
lépticas. No período interictal, uma detecção é considerada alarme
falso, enquanto no período pré-ictal é considerada alarme verdadeiro. 121

Figura 66 – Exemplo da técnica de validação cruzada utilizada durante o treina-
mento e escolha dos melhores conjuntos de parâmetros dos modelos
de classificação. É importante observar que o esquema está simplifi-
cado com apenas 3 dobras e um vetor de 12 elementos, totalizando
4 rodadas de avaliação. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 121

Figura 67 – Fluxograma de trabalho para a extração das métricas da VFC e
classificação dos diferentes períodos de um sinal contendo crises
epilépticas. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 124

Figura 68 – Evolução temporal das métricas normalizadas média RR, AT e CSI
modificado. Nesta análise foram considerados quatro casos de pa-
cientes oriundos da base de dados do Departamento de Neurolo-
gia e Neurofisiologia do College of Siena (DETTI; VATTI; ZABALO
MANRIQUE DE LARA, 2020). Em (a) é possível observar alterações
significativas em todas as métricas analisadas, representando uma
variação 1,5 vezes nas médias das três métricas medidas na fase
pré-ictal, neste caso, 5 minutos antes da crise. Em (b) observa-se a
partir de 3 minutos antes da crise, uma grande variação nas métri-
cas correspondentes a média RR e CSI modificado, com variações
respectivas de 1,6 e 6,3 vezes as medições realizadas na fase inte-
rictal. Em (c), no período pré-ictal, isto é, 5 minutos antes da crise, é
possível observar variações de 1,3 na média RR, 2,1 no CSI modifi-
cado e 2,7 vezes a média de AT medida entre os períodos interictal
e pré-ictal. Por último, em (d) é possível observar variações de 1,3
vezes no valor médio medido a partir de 3 minutos antes do início da
crise. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 126

Figura 69 – Características extraídas e normalizadas de uma paciente com três
crises. (a) média dos intervalos RR, (b) CSI modificado, e (c) a mé-
trica da atividade de Hjorth (AT). . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 127



Figura 70 – Diferentes configurações de transistores. a) As associações retangu-
lares têm o mesmo tamanho nos transistores terminais de dreno e
fonte, b) as associações trapezoidais podem ser divididas em duas
associações retangulares. No terminal dreno desta topologia, o nú-
mero de transistores em paralelo é maior que no terminal fonte. . . 149



LISTA DE TABELAS

Tabela 1 – Dimensionamento dos transistores utilizados no LNA. . . . . . . . . 47
Tabela 2 – Dimensionamento dos transistores do pseudo-resistor utilizado no

LNA e seu circuito de polarização. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 50
Tabela 3 – Dimensionamento dos transistores utilizados no projeto do filtro passa

banda com a técnica de subtração de correntes. . . . . . . . . . . . 65
Tabela 4 – Resultados sumarizados do OTA proposto. . . . . . . . . . . . . . . 71
Tabela 5 – Comparação do circuito proposto com projetos de integradores si-

mulados (S) e medidos (M). . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 73
Tabela 6 – Resumo das dimensões dos transistores utilizados no OTA. . . . . . 80
Tabela 7 – Resultados da simulação de Monte-Carlo para 1000 rodadas. . . . 81
Tabela 8 – Comparação de circuitos integrados simulados (S) e medidos (M). . 82
Tabela 9 – Dimensionamento dos transistores utilizados na referência de corrente. 89
Tabela 10 – Avaliação da corrente de referência para diferentes cenários e análises. 90
Tabela 11 – Pós-leiaute — parâmetros construtivos e de ponto de operação dos

transistores. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 97
Tabela 12 – Comparação do sistema de detecção de QRS utilizando o conceito

de ED e circuitos da literatura. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 101
Tabela 13 – Dimensionamento dos transistores utilizados na topologia do detec-

tor de picos. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 105
Tabela 14 – Resumo do dimensionamento utilizado nos transistores do DAC. . . 111
Tabela 15 – Sumarização das correntes fornecidas pelo DAC projetado. . . . . . 113
Tabela 16 – Resultados de validação para diferentes modelos preditores supervi-

sionados. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 128



SUMÁRIO

1 INTRODUÇÃO . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 20
1.1 OBJETIVOS . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 24
1.1.1 Objetivos específicos . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 24
1.1.2 Contribuições . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 24
1.1.2.1 Publicação de artigos e trabalhos científicos . . . . . . . . . . . . . . 25
1.2 ORGANIZAÇÃO . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 26
2 REVISÃO DE CONCEITOS . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 27
2.1 SISTEMA NERVOSO AUTÔNOMO — SNA . . . . . . . . . . . . . . 27
2.1.1 Definições . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 27
2.1.2 Importantes funções e ramificações do SNA . . . . . . . . . . . . 28
2.2 VARIABILIDADE DA FREQUÊNCIA CARDÍACA - VFC . . . . . . . . 29
2.2.1 Definição . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 29
2.2.2 Métricas derivadas da VFC . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 31
3 PROJETO DOS CIRCUITOS INTEGRADOS . . . . . . . . . . . . . . 39
3.1 DESCRIÇÃO DO SISTEMA . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 39
3.2 AMPLIFICADOR DE BAIXO RUÍDO — LNA . . . . . . . . . . . . . . 42
3.2.1 Conceitos . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 42
3.2.2 Leiaute do LNA . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 49
3.2.3 Resultados de simulação do LNA . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 50
3.3 AMPLIFICADOR DE GANHO VARIÁVEL - VGA . . . . . . . . . . . . 54
3.3.1 Conceitos . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 54
3.3.2 Leiaute do VGA . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 56
3.3.3 Resultados de simulação do VGA . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 57
3.4 TOPOLOGIAS DE FILTROS . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 60
3.4.1 Conceitos . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 60
3.4.1.1 Técnica de subtração de correntes . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 60
3.4.1.1.1 Princípio de funcionamento . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 62
3.4.1.1.2 Leiaute do OTA utilizado no filtro passa banda com a técnica de sub-

tração de correntes . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 68
3.4.1.1.3 Resultados de simulação do filtro passa banda com a técnica de

subtração de correntes . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 69
3.4.1.2 Técnica de divisão de correntes . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 76
3.4.1.2.1 Princípio de funcionamento . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 77
3.4.1.2.2 Leiaute do filtro Tow-Thomas de segunda ordem . . . . . . . . . . . . 78
3.4.1.2.3 Resultados de simulação do OTA com a técnica por divisão de corrente 79
3.5 REFERÊNCIA DE CORRENTE — SERRA GRAELLS . . . . . . . . 82
3.5.1 Conceitos . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 83



3.5.2 Leiaute da referência de corrente . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 89
3.5.3 Resultados de simulação da referência de corrente . . . . . . . . 89
3.6 DETECTOR DE PICOS . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 94
3.6.1 Detector de picos polarizado por tensão . . . . . . . . . . . . . . . 94
3.6.1.1 Conceitos . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 95
3.6.1.2 Microfotografia do circuito fabricado . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 97
3.6.1.3 Resultados de simulação e experimentais do detector de picos polari-

zado por tensão . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 98
3.6.2 Detector de picos polarizado por corrente . . . . . . . . . . . . . . 102
3.6.2.1 Conceitos . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 102
3.6.2.2 Leiaute do detector de picos polarizado por corrente . . . . . . . . . 104
3.6.2.3 Resultados de simulação do detector de picos polarizado por corrente 104
3.7 CONVERSOR DIGITAL-ANALÓGICO — DAC . . . . . . . . . . . . . 108
3.7.1 Conceitos . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 108
3.7.2 Leiaute do DAC . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 110
3.7.3 Resultados de simulação do DAC . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 111
3.8 REGISTRADOR DE DESLOCAMENTO . . . . . . . . . . . . . . . . 112
3.8.1 Conceitos . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 112
3.8.2 Leiaute do registrador de deslocamento . . . . . . . . . . . . . . . 113
3.8.3 Resultados de simulação do registrador de 32 bits . . . . . . . . 113
3.9 PROVA DE CONCEITO FINAL DO AFE . . . . . . . . . . . . . . . . 115
3.9.1 Leiaute do AFE completo . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 116
3.9.2 Resultados das simulações do AFE . . . . . . . . . . . . . . . . . 116
4 ESTUDO COMPARATIVO DE MODELOS DE CLASSIFICADORES

SUPERVISIONADOS . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 120
4.1 MATERIAIS E MÉTODOS UTILIZADOS . . . . . . . . . . . . . . . . 120
4.1.1 Bases de dados . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 122
4.1.2 Extração da VFC . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 122
4.1.3 Hipóteses . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 122
4.2 CLASSIFICADORES DE APRENDIZADO DE MÁQUINA SUPERVI-

SIONADOS . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 123
4.2.1 Resultados e discussões . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 125
5 CONCLUSÃO . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 130
5.1 TRABALHOS FUTUROS . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 131

REFERÊNCIAS . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 132
APÊNDICE A – APÊNDICE A - ASSOCIAÇÕES DE TRANSISTORES149



20

1 INTRODUÇÃO

A epilepsia é um dos transtornos neurológicos crônicos mais comuns, atingindo
cerca de 50 milhões de pessoas no mundo (WHO, 2022). Estima-se que 80% das
pessoas com epilepsia vivam em países com baixos Índices de Desenvolvimento
Humano (IDH) e, além disso, mais da metade destes indivíduos encontra-se sem
nenhum tipo de tratamento ou acompanhamento (WHO, 2022).

Em países emergentes, as taxas de incidência e prevalência são maiores do que
em países desenvolvidos, fato este vinculado à alta proporção de indivíduos jovens
e também as condições de saneamento, socioeconômicas e de saúde pública (JO-
VEL et al., 2018). Embora as crises epilépticas geralmente possam ser controladas
com medicamentos ou procedimentos cirúrgicos, cerca de 30 a 40% dos indivíduos
são resistentes, ou seja, não possuem controle sobre as crises, mesmo utilizando os
melhores recursos disponíveis (ROY et al., 2019).

Segundo a ILAE (do inglês, International League Against Epilepsy ), a epilepsia
é a disposição recorrente do cérebro em gerar crises epilépticas e pelas consequên-
cias neurobiológicas, cognitivas, psicológicas e sociais dessa condição. A epilepsia é
definida como duas ou mais crises não provocadas ocorrendo com mais de 24 h de
intervalo, uma única crise não provocada se o risco de recorrência for alto (um risco
superior a 60% nos próximos 10 anos) ou o diagnóstico específico de uma síndrome
de epilepsia (FISHER, 2015). As crises epilépticas são associadas com alterações
temporárias e reversíveis no Sistema Nervoso Autônomo (SNA), caracterizadas pela
hiper-sincronização das redes neuronais do cérebro (STAFSTROM; CARMANT, 2015),
causando diversas manifestações clínicas. Essa ativação elétrica anormal seja, focal
ou generalizada, reflete-se no indivíduo por meio de movimentos involuntários (FREI-
TAS et al., 2019), percepções distorcidas, inconsciência, danos cerebrais permanentes
e em casos mais graves, a Morte Súbita Inesperada na Epilepsia (SUDEP, do in-
glês Sudden Unexpected Death in Epilepsy ) (TRUONG et al., 2021; CHEN, Z. S. et al.,
2022).

Os métodos preditivos são importantes ferramentas e, portanto, o foco em re-
centes pesquisas (ABDELHAMEED; BAYOUMI, 2021; LEAL et al., 2021; SUNG et al.,
2020; PINTO et al., 2022; YAN et al., 2022) para lidar com a aparente imprevisibili-
dade das crises em indivíduos com epilepsia resistente a medicamentos. A partir da
definição dos períodos, em particular o pré-ictal que corresponde ao intervalo medido
entre a atividade cerebral considerada normal e o início da descarga epiléptica, seria
possível treinar modelos para predição de crises em tempo real.

Os principais métodos de predição de crises são baseados no uso de sinais fisi-
ológicos, o eletroencefalograma (EEG) (ZHANG, Y. et al., 2020; PARVEZ; PAUL, 2017;
TANG et al., 2020; YAN et al., 2022; ABDELHAMEED; BAYOUMI, 2021) e o eletrocar-
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diograma (ECG) (JEPPESEN et al., 2020; PAVEI et al., 2017; BILLECI et al., 2018;
FUJIWARA et al., 2016; MUHAMMAD USMAN; KHALID; ASLAM, 2020; MORIDANI;
FARHADI, 2017). Embora as predições de crises epilépticas usando sinais de EEG
tenham alcançado sensibilidades e especificidades confiáveis (YAN et al., 2022; ABDE-
LHAMEED; BAYOUMI, 2021), a intolerância resultante aos artefatos de movimento por
meio de registros de EEG oriundos de eletrodos acoplados no couro cabeludo (YAN et
al., 2022; GAO et al., 2022), ou por meio de técnicas de craniotomia, necessárias para
EEG invasivo (ISLAM et al., 2022), são uma grande barreira à disseminação dessa
abordagem. Há também problemas relacionados à recuperação dos pacientes quanto
ao procedimento cirúrgico e às possíveis infecções, sangramentos e danos cerebrais.
Além disso, a obtenção e análise em tempo real do EEG convencionalmente é reali-
zada utilizando taxas de amostragem superiores a 500 Hz, exigindo máquinas com
maiores recursos computacionais para processamento desses dados (YAMAKAWA
et al., 2020). Há também o grande volume de dados gerados pelos diversos canais po-
sicionados para obtenção destes sinais. Neste sentido, os métodos baseados em EEG
são impraticáveis para dispositivos implantáveis ou vestíveis, não só devido aos re-
cursos computacionais limitados desses equipamentos, mas também pela localização
em que são usualmente inseridos, como em toucas com eletrodos encaixados (YAN
et al., 2022; TRUONG et al., 2021) que, além de prejudicarem tarefas básicas do co-
tidiano do indivíduo, podem causar desconfortos em público, discriminações, bullying
ou estereotipagens.

Dadas as limitações e desvantagens mencionadas com relação aos métodos
baseados em EEG, e tendo o compromisso de viabilizar uma solução utilizando dis-
positivos portáteis, a metodologia de análise da Variabilidade da Frequência Cardíaca
(VFC) surge como uma alternativa promissora nos contextos de predição e detecção
de crises epilépticas (PAVEI et al., 2017; JEPPESEN et al., 2020; DONO et al., 2022).
A escolha do ECG é imediata, ao oferecer muitas vantagens, como facilidade de aquisi-
ção por meios não invasivos, processamento e menor custo, tornando-se uma solução
adequada para sistemas de detecção e predição de crises e também fornecendo uma
abordagem em dispositivo para um maior conforto ao paciente.

A VFC representa as variações dos intervalos de tempo entre os batimentos
cardíacos (complexos QRS) sucessivos e extraídos a partir do ECG. Com a obtenção
da série temporal da VFC, um sistema pode verificar a estabilidade da frequência
cardíaca modulada pelo SNA em função dos mecanismos de controle simpático e
parassimpático, isto é, as ramificações do sistema nervoso autônomo. Por meio de
métricas derivadas da VFC, é possível inferir sobre o funcionamento cerebral ou ativi-
dade do sistema nervoso e, com isso predizer a ocorrência de crises epilépticas. Este
importante recurso poderia evitar até mesmo os casos críticos que ocorrem em paci-
entes com convulsões tônico-clônicas generalizadas (CTCG) e que estão associadas
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ao risco de SUDEP durante o sono (TRUONG et al., 2021; PAVEI et al., 2017).
Dado o exposto, é crescente o número de pesquisas utilizando algoritmos para

extração de métricas a partir da VFC. Alguns estudos anteriores nos contextos de
predição e detecção de crises epilépticas (PAVEI et al., 2017; JEPPESEN et al., 2020;
BILLECI et al., 2018) revelaram que a análise da atividade do SNA permite a identifica-
ção de alterações em seu estado e, a partir disso, a identificação de quando uma crise
poderá ocorrer. Embora a literatura apresente pesquisas com importantes resultados
a partir da aplicação de algoritmos na detecção e predição de crises, ainda faltam
soluções embarcadas em dispositivos vestíveis conforme exposto em (BENICZKY
et al., 2021). Sistemas de baixo consumo e os quais permitam uma fácil utilização
durante o dia-a-dia, seja pelo próprio indivíduo ou em ambientes controlados, tais
como médico-hospitalares, seriam muito importantes para um melhor preparo frente
às futuras crises, um melhor entendimento por parte dos profissionais da saúde com
relação às crises, além de redução de custos de internação, tempo dedicado pelos
profissionais, e, portanto, uma maior independência e conforto para o indivíduo.

A evolução nos cuidados da saúde vai ao encontro do que é proposto com
a Saúde 4.0, dita como a manifestação da Quarta Revolução Industrial na área da
Saúde. Essa modernização trará soluções baseadas em bio-sensoriamento em tempo
real e sistemas altamente integrados, sendo um importante recurso no monitoramento
contínuo de sinais vitais e prevenção de doenças (BENICZKY et al., 2021). Por meio
dos avanços da microeletrônica, esses dispositivos irão transferir parte dos serviços
de saúde das unidades médicas para as residências, permitindo tanto a redução da
carga financeira sobre os sistemas de saúde quanto na melhor qualidade de vida para
pacientes e cuidadores. A detecção e intervenção bioeletrônica poderá ser usada para
essas novas tendências nos cuidados da saúde, como exemplos, o desenvolvimento de
próteses retinais (JEONG et al., 2022), neuroestimuladores (BAURA, 2021) e dispositi-
vos de monitoramento de síndromes neurais (JEPPESEN et al., 2019; JORGENSEN;
ZIBRANDTSEN; KJAER, 2019), sendo estes últimos, o tema principal desta tese.

Nos últimos anos, os circuitos integrados são requisitos na evolução de diversos
campos de pesquisa, uma particularidade está no desenvolvimento de sistemas para
aplicações biomédicas em diversos contextos fisiológicos. Sistemas completos inte-
grados de ultra baixo consumo e miniaturizados são confinados em um único chip e
aplicados no registro e condicionamento de sinais fisiológicos, além de seu uso como
estimuladores.

Com o avanço da área de circuitos integrados, seja por meio do projeto e de-
senvolvimento de novas topologias de amplificadores de instrumentação, conversores,
filtros, detectores de características fisiológicas, entre outras, somado às novas ten-
dências propostas na Saúde 4.0 permitirão uma grande combinação de técnicas e
uma evolução constante na engenharia de dispositivos para uso nos cuidados com
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a saúde. Sendo assim, a motivação desta tese de doutorado está na união entre os
conhecimentos de microeletrônica e desenvolvimento de circuitos integrados como
ferramentas de registro, tratamento e condicionamento de sinais com as mais recen-
tes técnicas para predição e detecção de crises epilépticas. Por meio de um sistema
completo abre-se um horizonte de novas possibilidades e contribuições significativas
no tratamento da epilepsia, bem como, no auxílio ao tratamento de diversas outras
doenças neurológicas que poderão se beneficiar dos resultados deste estudo.

Motivados a partir dos desafios mencionados, nesta tese, são apresentados o
projeto, desenvolvimento e validação de circuitos integrados em tecnologia CMOS (do
inglês Complementary Metal-Oxide Semiconductor ) de 180 nm para uso em um AFE
como parte do sistema de predição de crises epilépticas. O projeto do AFE é baseado
no desenvolvimento de novas topologias de circuitos para operação de baixo consumo,
e tendo esses, o objetivo de aquisição e identificação de batimentos cardíacos a partir
de registros reais de ECG. Além dos circuitos do AFE, esta tese apresenta o estudo,
implementação e comparação de modelos de aprendizado de máquina supervisiona-
dos para classificação de estágios pré-ictais. A partir do classificador escolhido com
base em uma análise estatística, este é embarcado em um microcontrolador, e então
integrado à solução final com o AFE. A partir do AFE e dos algoritmos implementados,
o sistema apresentado será um importante recurso a ser utilizado em futuros dispo-
sitivos de alarme, predição e prevenção de crises epilépticas, conforme ilustrado no
diagrama da Figura 1.

Figura 1 – Diagrama esquemático do sistema proposto para predição de crises epilépti-
cas. O AFE é constituído por circuitos para aquisição e condicionamento de
sinais de ECG. Os batimentos detectados pelo AFE são subtraídos sucessi-
vamente dando origem à VFC. A partir de um classificador embarcado em
um microcontrolador é possível identificar os períodos pré-ictais, conforme
destacado em vermelho no gráfico ilustrativo.
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1.1 OBJETIVOS

O objetivo geral desta é tese é apresentar o projeto, desenvolvimento e vali-
dação de um sistema para predição de crises epilépticas. O sistema será composto
por circuitos integrados CMOS para aquisição e condicionamento de sinais de ECG
gerando em sua saída a detecção de batimentos cardíacos. Além dos circuitos, o sis-
tema contará com a implementação de algoritmos de construção, extração de métricas
derivadas da série temporal da VFC, e um classificador para predição de períodos
pré-ictais.

1.1.1 Objetivos específicos

Os objetivos específicos mostrados a seguir foram elencados de tal modo a
atingir o objetivo geral proposto.

1. Projetar novas topologias de circuitos analógicos de baixo consumo, tais
como amplificadores, filtros, e detectores de batimentos cardíacos;

2. Desenvolver o sistema do AFE para aquisição e condicionamento de sinais
de ECG;

3. Validar o sistema por meio de simulações elétricas e utilizando sinais reais
de ECG;

4. Implementar o algoritmo para construção da série temporal da VFC;

5. Implementar os algoritmos para extração de métricas da VFC;

6. Estudar as diversas métricas lineares e não-lineares extraídas da série tem-
poral;

7. Estudar os principais algoritmos de inteligência artificial supervisionados
apresentados no estado-da-arte;

8. Implementar os modelos supervisionados para classificação de períodos
pré-ictais;

9. Comparar estatisticamente os resultados dos classificadores;

10. Escolher o melhor modelo para predição de crises epilépticas;

11. Embarcar o melhor modelo em microcontrolador ESP32®;

12. Testar o sistema completo;

1.1.2 Contribuições

As principais contribuições desta tese são:
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1. O desenvolvimento de novas topologias de circuitos analógicos de baixo
consumo, tais como, amplificadores, filtros, e detectores de batimentos car-
díacos, além de contribuições significativas em circuitos apresentados no
estado-da-arte;

2. A aplicação direta da metodologia baseada em VFC em um sistema pre-
tendido à dispositivos implantáveis e/ou vestíveis para predição de crises
epilépticas;

3. O algoritmo de construção da série temporal da VFC;

4. Os algoritmos para extração de métricas lineares e não lineares a partir da
VFC;

5. A validação da metodologia por VFC para predição de crises convulsivas,
por meio da implementação de algoritmos de inteligência artificial;

6. O estudo comparativo dos modelos implementados para classificação de
estágios pré-ictais;

7. A validação do sistema final e seu uso como uma solução alternativa com-
plementar aos métodos convencionais para predição de crises epilépticas;

8. A possibilidade de emprego do AFE em diversos outros contextos da enge-
nharia biomédica, não sendo este limitado ao uso do ECG como sinal de
entrada.

1.1.2.1 Publicação de artigos e trabalhos científicos

Durante o desenvolvimento desta tese foram publicados os resultados das dife-
rentes etapas do estudo nos seguintes periódicos e congressos:

• Rafael Sanchotene Silva, Cesar Ramos Rodrigues, Roger Walz, and Jef-
ferson Luiz Brum Marques, "A Comparison of Classifiers for Epileptic
Seizure Prediction based on Heart Rate Variability", “IX Latin American
Congress on Biomedical Engineering” and “XXVIII Brazilian Congress on
Biomedical Engineering”, October 24th to 28th, 2022, Florianópolis, Santa
Catarina - Brazil.

• Rafael Sanchotene Silva, Afonso Roberto Plantes Neto, Jefferson Luiz Brum
Marques, Omid Kavehei, Cesar Ramos Rodrigues, "A compact QRS de-
tection system based on 0.79 µW analog CMOS Energy-of-Derivative
circuit.", Microelectronics Journal, v. 113, p. 105097, 2021. ISSN 0026-2692.
doi: 10.1016/j.mejo.2021.105097.

• Rafael Sanchotene Silva, Luis Henrique Rodovalho, Orazio Aiello, and Ce-
sar Ramos Rodrigues, "A 1.9 nW, Sub-1 V, 542 pA/V Linear Bulk-Driven
OTA with 154 dB CMRR for Bio-Sensing Applications.", Journal of Low
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Power Electronics and Applications, v. 11, n. 4, 2021. ISSN 2079-9268. doi:
10.3390/jlpea11040040.

• Rafael Sanchotene Silva, Luís Henrique Rodovalho, Jefferson Luiz Brum
Marques, and Cesar Ramos Rodrigues, "A 59 pA/V and 62 nW differential
OTA with 0.35 % THD for Biomedical Applications.", Journal of Integrated
Circuits and Systems, v. 16, n. 2, 2021. doi: 10.29292/jics.v16i2.490.

• Luis Henrique Rodovalho, Rafael Sanchotene Silva, and Cesar Ramos Rodri-
gues "A 1V, 450 pS OTA Based on Current-Splitting and Modified Series-
Parallel Mirrors.", 2021 IEEE 12th Latin America Symposium on Circuits
and System (LASCAS), pp. 1-4, doi: 10.1109/LASCAS51355.2021.9459122.

Além dos artigos publicados, vale destacar o prêmio Cândido Pinto de Melo
conquistado no XXVIII Congresso Brasileiro de Engenharia Biomédica (CBEB) reali-
zado na cidade de Florianópolis no ano de 2022. O Prêmio Cândido Pinto de Melo é a
mais alta distinção científica concedida pela SBEB aos estudantes de pós-graduação
que atuam em engenharia biomédica.

1.2 ORGANIZAÇÃO

Os capítulos que seguem estão organizados na seguinte ordem:

• Capítulo 2: apresenta uma revisão dos conceitos relacionados ao SNA e
as principais funções dos ramos simpático e parassimpático. Além disso,
será apresentada a definição da VFC, bem como as métricas lineares e
não lineares derivadas da série temporal que possam ser utilizadas pelos
modelos de predição de crises epilépticas.

• Capítulo 3: apresenta o AFE proposto e seus circuitos demonstrados por
meio de conceitos, topologias, projetos, leiautes e simulações elétricas. Ao
final do capítulo será apresentada a simulação do sistema completo para
aquisição e condicionamento dos sinais de ECG.

• Capítulo 4: apresenta os algoritmos implementados para a classificação
de períodos pré-ictais, além do estudo comparativo desses modelos e a
escolha do classificador utilizado no sistema final. Neste capítulo apresenta-
se também os resultados da predição de crises em pacientes de bases
de dados públicas a partir de três métricas utilizadas como biomarcadores
derivadas da VFC.

• Capítulo 5: apresenta as conclusões e perspectivas de trabalhos futuros a
partir desta tese.
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2 REVISÃO DE CONCEITOS

Neste capítulo será apresentada uma revisão dos conceitos relacionados ao
SNA e as principais funções dos ramos simpático e parassimpático que compõem este
sistema. Além disso, será apresentada a definição da VFC, assim como, as métricas
extraídas desta série temporal que possam servir como biomarcadores para a pre-
dição de crises epilépticas. Ao final deste capítulo, será mostrado um levantamento
de hipóteses que servirão de base para a abordagem por VFC na predição de crises
epilépticas.

2.1 SISTEMA NERVOSO AUTÔNOMO — SNA

2.1.1 Definições

O sistema nervoso (SN) consiste basicamente em neurônios e células da glia
que garantem o suporte aos primeiros, como isolamento, apoio e nutrição (ANGELO
MACHADO, 2013). O SN exerce o controle dos demais sistemas do corpo humano
sendo este nos níveis comportamental (motor), homeostático (fisiológico) e controle
cognitivo (emocional) (SILVERTHORN DEE UNGLAUB, 2017). A Figura 2 apresenta
a porção do SN referente ao sistema nervoso periférico (SNP) que se divide em sis-
tema autônomo (SNA) e sistema somático (SNS). Por definição o SNA é a porção do
SNP responsável por regular as funções neurovegetativas cujo controle é involuntá-
rio, tais como exercidos nos sistemas respiratório, cardiovascular, renal, digestório e
endócrino (ANGELO MACHADO, 2013).

Figura 2 – Diagrama estrutural da divisão do SN em SNP e SNC. O SNC contém o
encéfalo e a medula espinhal, enquanto o SNP compreende os sistemas
autônomo e somático.
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Fonte: Adaptado de (SILVERTHORN DEE UNGLAUB, 2017).
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2.1.2 Importantes funções e ramificações do SNA

O SNA auxilia o corpo a manter um ambiente interno constante ou balanço
fisiológico global das funções corpóreas (homeostase), por meio de comandos que
levam à ações compensatórias em decorrência de estímulos internos e externos (SIL-
VERTHORN DEE UNGLAUB, 2017).

Há basicamente três ramificações no SNA, o ramo simpático, parassimpático e
entérico, este último não será abordado, ao fugir do escopo deste trabalho visto que
é o menos citado na literatura, tratando do controle da motilidade e encarregando-
se de estímulos emocionais a partir da secreção de neurotransmissores (ANGELO
MACHADO, 2013).

No que diz respeito às importantes diferenças entre as subdivisões simpática
e parassimpática para esta pesquisa temos os aspectos fisiológicos, visto que os
ramos trabalham de forma antagônica na maioria das funções corpóreas destinadas
ao controle da homeostase.

Conforme exposto anteriormente, métricas derivadas a partir de sinais fisiológi-
cos, tais como, EEG e ECG, são úteis como biomarcadores de eventuais alterações
no SNA e possibilitam a identificação de manifestações clínicas durante uma pré-crise
epiléptica.

Para melhor ilustrar o papel das subdivisões do SNA no controle da homeostase,
algumas considerações são feitas abaixo:

• Ramo simpático: responsável por preparar o organismo para o gasto de
energia, caracteriza-se pelo aumento do metabolismo de glicose, liberação
de hormônios da glândula supra-renal (adrenalina), aumento da frequência
cardíaca (FC) e pressão arterial (PA), causadas pela contrição dos vasos,
broncodilatação, inibição da motilidade, da atividade gastrointestinal (isto é, o
sangue vai para os músculos), e também pela dilatação da pupila (midríase).
No coração, a via simpática apresenta-se nos ventrículos, controlando a
força de contração ou inotropismo (SILVERTHORN DEE UNGLAUB, 2017).

• Ramo parassimpático: exerce a função de recomposição da energia gasta
após uma atividade física ou situação de estresse. Seu funcionamento é
caracterizado por reações de repouso e digestão (SILVERTHORN DEE UN-
GLAUB, 2017). Dentre as suas funções básicas estão a diminuição da FC
por meio dos nodos e átrios (cronotropismo), diminuição da PA, resultante
da dilatação dos vasos sanguíneos, além da compressão dos brônquios,
contração da pupila (miose), estimulação da motilidade e da atividade gas-
trointestinal, visto que prioriza o fluxo sanguíneo nesta tarefa. A principal
via de saída do sistema parassimpático por meio do nervo vago, décimo
(X) par de nervos cranianos, possuindo cerca de 75% de todas as fibras
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parassimpáticas (ANGELO MACHADO, 2013).

O nervo vago é responsável pela redução da FC e atividade contrátil do
coração, como também redução da secreção e bronco-constrição, ativação
da secreção e movimento peristáltico do estômago e intestino, além de rela-
xamento dos esfíncteres digestivos e secreção de enzimas digestivas pelo
pâncreas (SILVERTHORN DEE UNGLAUB, 2017).

Em resumo, as funções apresentadas pelas ramificações do SNA correspondem
aos comandos que levam a ações compensatórias para manutenção da homeostase,
isto é, o equilíbrio ou estabilidade dinâmica do organismo.

Portanto, a ocorrência de uma alteração autonômica em função de uma crise
epiléptica é explicada devido às descargas elétricas atingirem diversas zonas do SN
que incluem as regiões de funções autonômicas. As manifestações clínicas em pacien-
tes com epilepsia sugerem a mediação do SNA, já que geralmente durante uma crise
há alterações na frequência dos batimentos, hipertensão, apneia, distúrbios na motili-
dade gástrica, resposta galvânica da pele (GSR, do inglês Galvanic Skin Response),
entre outras (BAUMGARTNER; LURGER; LEUTMEZER, 2001).

2.2 VARIABILIDADE DA FREQUÊNCIA CARDÍACA - VFC

2.2.1 Definição

A variabilidade da frequência cardíaca é o nome dado à variação no intervalo
entre batimentos cardíacos consecutivos, conforme ilustrado na Figura 3.

Figura 3 – Ilustração de complexos QRS e derivação da VFC a partir da subtração de
pares de batimentos cardíacos sucessivos.
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A atividade neural, em particular nas regiões do córtex cerebral possui grande
influência no controle cardiovascular por meio das vias autonômicas. Portanto, a VFC
reflete indiretamente a interação dinâmica entre os ramos simpático e parassimpático
do SNA, e portanto, regula a frequência cardíaca e a pressão arterial. Essa influência
pode ser analisada mediante alterações na regulação dos batimentos cardíacos em
períodos pré-ictais e ictais (WESTRHENEN et al., 2018; JANSEN; LAGAE, 2010).
Estudos revelaram haver uma prevalência de 80 a 100% de aumento súbito do tônus
simpático, correspondendo a taquicardia ictal (SEVCENCU; STRUIJK, 2010; JANSEN;
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LAGAE, 2010), sendo esta uma característica das crises convulsivas (ou seja, crises
tônico-clônicas focais a bilaterais, bem como crises tônico-clônicas generalizadas).
Além disso, já se sabe que a origem das crises é mais comum no lobo temporal
com relação ao lobo extratemporal (WESTRHENEN et al., 2018). A Figura 4 ilustra
uma representação da VFC em função das vias simpática e parassimpática, nesta,
é possível ver que o aumento da VFC indica uma mudança em direção ao equilíbrio
(homeostase), enquanto uma redução da VFC corresponde a períodos de alta atividade
do tônus simpático, conforme representado durante uma crise epiléptica.

Figura 4 – Representação de uma série temporal da VFC extraída de um sinal de ECG
real contendo uma crise epiléptica a partir do tempo igual à 670 s. Em b)
observe a tendência da VFC em diminuir à medida que há um desequilíbrio
entre os ramos do SNA, conforme representado em a).
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Em (SEVCENCU; STRUIJK, 2010) é apresentado um estudo onde se mostra
que a taquicardia pré-ictal tem uma taxa de incidência em aproximadamente um terço
das convulsões. Além disso, há estudos que revelam uma taxa de mortalidade acima
da média global em pacientes com epilepsia em decorrência de alterações cardiovascu-
lares (LEUTMEZER et al., 2003; JANSEN; LAGAE, 2010), incluindo até mesmo sinais
sutis de isquemia (LEUTMEZER et al., 2003). O estudo realizado em (LEUTMEZER
et al., 2003) mostrou uma incidência de taquicardia acima de 86% durante o período
ictal e bradicardia em cerca de 1,4% de todas as crises observadas. Este fato deve-se
principalmente em decorrência da região de origem da crise, sendo o baixo índice de
bradicardia associado aos casos de pacientes com crises epilépticas do lobo temporal
esquerdo (TINUPER et al., 2002).

Em indivíduos com epilepsia de longa duração e múltiplas convulsões, há argu-
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mentos convincentes (LEUTMEZER et al., 2003) para a disfunção crônica do sistema
nervoso autônomo, as arritmias embora sejam as mais comuns, são consideradas
autolimitadas, enquanto arritmias e apneias pós-ictais podem levar a SUDEP (LENDE
et al., 2015). A SUDEP geralmente ocorre vários minutos após uma convulsão (média
de 10 min, com um intervalo de 2 a 17 min) (RYVLIN et al., 2013). Há diversas altera-
ções morfológicas no sistema cardiovascular citadas em (KWAN et al., 2010) que estão
correlacionadas a SUDEP, tais anomalias incluem: dilatação e hipertrofia cardiovascu-
lar, fibrose em artérias coronárias, atrofia dos cardiomiócitos, degeneração miofibrilar,
infiltração leucocitária indicando miocardite focal, além de alterações morfológicas do
sistema de condução cardíaco.

Dado o exposto, a VFC pode ser um importante biomarcador de disfunção
autonômica com relação à epilepsia. O reconhecimento dessas alterações cardíacas
a curto e longo prazo pode ser de extrema importância na predição de convulsões,
além de possibilitar uma orientação de um tratamento mais especializado para cada
paciente, como também possibilitar o desenvolvimento de sistemas de alarme para
intervenções oportunas.

2.2.2 Métricas derivadas da VFC

Com o uso da abordagem por VFC, diversas métricas podem ser extraídas e
utilizadas em algoritmos de aprendizado de máquina para a classificação das diferen-
tes fases de um sinal contendo eventos epilépticos. Como exemplo de prática clínica,
a VFC pode ser monitorada e analisada em pacientes com epilepsia nos períodos
entre as convulsões (interictais ou linha base), durante as convulsões (ictais), antes
das convulsões (pré-ictais) e após as convulsões (pós-ictais). A VFC pode ser anali-
sada em períodos de 24 h, de curto prazo (ST, do inglês Short-Term), períodos de 5
min, e ultracurtos (UST, do inglês Ultra-Short Term), sendo registros de menos de 5
min (SHAFFER, Fred; GINSBERG, Jay P., 2017).

Com relação aos tipos de extrações de métricas, as medidas podem ser feitas
no domínio do tempo e no domínio da frequência, seja por meio de técnicas lineares
ou não lineares. Considerando que os registros mais longos representam melhor os
processos com flutuações mais lentas (por exemplo, ritmos circadianos), os valores
extraídos em períodos de curto a ultracurto prazo não podem ser comparados aos
valores extraídos em gravações de 24 horas.

As métricas extraídas da VFC no domínio do tempo quantificam a variabilidade
nas medições do intervalo entre batimentos (IBI, do inglês Interbeat interval). Esses
valores podem ser representados tanto em seu formato original, quanto em valores
representados em logaritmo natural para fins de obter uma distribuição normal (TAR-
VAINEN et al., 2019). As principais métricas lineares da VFC extraídas no domínio do
tempo são:
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• Média dos intervalos RR normais consecutivos: o termo "normal" significa
que batimentos anormais, batimentos ectópicos, ou seja, os batimentos car-
díacos que se originam fora do nó sinoatrial do átrio direito foram removidos;

• Raiz quadrada da média da soma do quadrado das diferenças sucessivas
dos intervalos RR normais (RMSSD, do inglês Root Mean Square of Succes-
sive Differences), obtido por meio de,

RMSSD =

⌜⃓⃓⎷ 1
N – 1

N∑︂
i=1

(RRi+1 – RRi )2, (1)

em que N é o número de intervalos RR normais e i é o intervalo RR ana-
lisado. Essa métrica reflete a variação batimento a batimento na FC e é o
principal biomarcador no domínio do tempo usado para estimar as alterações
refletidas na VFC, mediadas pelo nervo vago;

• Desvio Padrão dos Intervalos RR normais (SDNN, do inglês Standard Devi-
ation of NN intervals): calculado a partir de

SDNN =

⌜⃓⃓⎷ 1
N – 1

N∑︂
i=1

(RRi – RR)2, (2)

em que RR é a média dos intervalos RR. Enquanto o padrão convencional
de gravação de curto prazo é de 5 min (MALIK, 1996), há pesquisas que
incluem períodos de gravação de ultracurto prazo que variam entre 60 a
240 seg (SALAHUDDIN et al., 2007; BAEK et al., 2015). Há também uma
variação que é o desvio padrão das diferenças sucessivas de intervalos RR
(SDSD, do inglês Standard Deviation of Successive RR Interval Differences)
que representa apenas a variabilidade de curto prazo (KUUSELA, 2012).

• NN50: O número de intervalos NN adjacentes que diferem uns dos outros por
mais de 50 ms (NN50) e que requer uma época de 2 min para sua análise.

• Porcentagem de Intervalos RR consecutivos diferindo por mais de 50 milis-
segundos (pNN50);

Com relação ao domínio da frequência, as métricas são extraídas para estimar
a distribuição da potência absoluta ou relativa em quatro bandas de frequência. A
Força-Tarefa da Sociedade Europeia de Cardiologia e da Sociedade Norte-Americana
de Estimulação e Eletrofisiologia (MALIK, 1996) classificou as oscilações da frequência
cardíaca (FC) em ultrabaixa frequência (ULF, do inglês Ultra-Low Frequency), muito
baixa frequência (VLF, do inglês Very-Low Frequency ), baixa frequência (LF, do inglês
Low-Frequency ) e a banda de alta frequência (HF, do inglês High-Frequency ).
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A potência absoluta é expressa ms2/Hz, já a potência relativa é estimada como
a porcentagem da potência total da VFC ou em unidades normais (nu, do inglês
normal unit), sendo a razão da potência absoluta para uma banda de frequência
específica pela potência absoluta somada das bandas LF e HF. Por meio da potência
relativa é possível comparar diretamente as medições no domínio da frequência de
dois indivíduos saudáveis de mesma idade, mesmo que haja uma grande variação na
potência de banda específica e potência total (SHAFFER, Fred; GINSBERG, Jay P.,
2017).

• Banda ULF: corresponde as frequências menores ou iguais a 0,003 Hz e
representa as variações dos intervalos entre batimentos que compreendem
períodos de 5 min a 24 h (KLEIGER; STEIN, P. K.; BIGGER JR., 2005);

• Banda VLF: corresponde a períodos de 0,003 a 0,04 Hz e contém ritmos
com períodos entre 25 e 300 seg (KUUSELA, 2012);

• Banda LF: compreende a faixa de 0,04 a 0,15 Hz e é composta por ritmos
com períodos entre 7 e 25 seg sendo influenciada pela respiração de 3
a 9 bpm, como exemplo, em uma amostra de 5 min há de 12 a 45 ciclos
completos de oscilação (SHAFFER, Fred; GINSBERG, Jay P., 2017);

• Banda HF: também chamada de banda respiratória, corresponde a faixa de
0,15 a 0,40 Hz sendo influenciada pela respiração de 9 a 24 bpm (MALIK,
1996);

• Razão LF/HF: permite estimar o equilíbrio entre a atividade do sistema ner-
voso simpático e do sistema nervoso parassimpático sob condições contro-
ladas;

• Potência total: soma da energia nas bandas ULF, VLF, LF e HF para registros
de 24 h e as bandas VLF, LF e HF para gravações de curto prazo (SHAFFER,
Fredric; MCCRATY; ZERR, 2014).

As métricas não lineares podem ser utilizadas para quantificar a imprevisibili-
dade de uma série temporal (STEIN, P.; REDDY, 2005) tal como a VFC, para isso
é comum a utilização do gráfico de Poincaré (SATTI et al., 2019; HSU et al., 2012),
conforme ilustrado na Figura 5.

• SD1: desvio padrão dos pontos contidos no gráfico de Poincaré perpendi-
cular à linha identidade. Este parâmetro é normalmente interpretado como
uma medida da VFC de curto prazo (BRENNAN; PALANISWAMI; KAMEN,
2001). Este índice é equivalente à métrica linear RMSSD (CICCONE et al.,
2017);

• SD2: desvio padrão dos pontos do gráfico de Poincaré ao longo da linha
de identidade. Este parâmetro é interpretado como uma medida da VFC de
curto e longo prazo (BRENNAN; PALANISWAMI; KAMEN, 2001).
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Figura 5 – Representação do gráfico de dispersão de Poincaré para extração de métri-
cas não-lineares a partir de intervalos-RR.
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Fonte: Próprio Autor.

• S: é a área da elipse que representa a VFC total, é proporcional a SD1
multiplicado por SD2;

• Razão SD1/SD2: este índice avalia a imprevisibilidade da série temporal
RR e é utilizada para medir o balanço autonômico quando o período de mo-
nitoramento é suficientemente longo (24 h), havendo ativação do sistema
simpático. A razão SD1/SD2 está correlacionada com a relação LF/HF (BEH-
BAHANI; JAFARNIA DABANLOO; MOTIE NASRABADI, 2013);

• CVI: índice cardiovagal (do inglês Cardiac Vagal Index), definido por

CVI = log(L × T ). (3)

• CSI: índice cardio simpático (do inglês Cardiac Sympathetic Index), definido
como

CSI =
L
T

, (4)

em que T (transversal) e L (longitudinal) são equivalentes a quatro vezes os
desvios padrão de SD1 e SD2, respectivamente (TOICHI et al., 1997).

O comprimento transversal representa a variabilidade dos intervalos RR, em
que é possível correlacionar com a predominância da atividade parassim-
pática, por meio do nervo vago (MASSIMELLO et al., 2022). Por outro lado,
o comprimento longitudinal corresponde a influência na VFC modulada por
ambos os sistemas, isto é, simpático e parassimpático.

• CSI modificado: proposto por (JEPPESEN et al., 2015a), pode ser obtido
por meio de
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CSImod =
L2

T
, (5)

podendo indicar a influência da atividade simpática na VFC.

Diversas outras métricas não lineares podem ser consideradas para a análise
da VFC, as quais podemos utilizar para quantificar a auto-similaridade em uma série
temporal, como os intervalos NN formados a partir de batimentos normais identificados,
tais métricas são definidas abaixo:

• ApEn: entropia aproximada (do inglês Approximate entropy), índice que
mede a regularidade e complexidade de uma série temporal;

• SampEn: entropia de amostra (do inglês Sample Entropy) é uma modifica-
ção da ApEn e também mede a regularidade e a complexidade de uma série
temporal;

• DFA (α1): análise de flutuação sem tendência (do inglês Detrended fluctua-
tion analysis), que descreve flutuações de curto prazo;

• DFA (α2): análise de flutuação sem tendência, que descreve flutuações de
longo prazo;

• Dimensão Correlação (D2): estima o número mínimo de variáveis necessá-
rias para construir um modelo de dinâmica de sistemas;

• Parâmetros de Hjorth: são índices estatísticos de uma série temporal, co-
mumente utilizados nos métodos baseados em EEG. Há três parâmetros
que podem ser utilizados na análise da VFC, sendo estes, a mobilidade
(MH, do inglês Hjorth Mobility), relativa ao desvio padrão da potência do
sinal (veja (6)), a complexidade (CH, do inglês Hjorth Complexity ), que com-
para a similaridade de um sinal a ser analisado com uma onda senoidal
pura (veja (7)), e por último o parâmetro da atividade (AH, do inglês Hjorth
Activity ) que representa a variância de uma função no tempo (veja (8)).

MH =
Var

[︂
df (t)
dt

]︂
Var [f (t)]

, (6)

CH =
MH

[︂
df (t)
dt

]︂
MH [f (t)]

, (7)

AH = Var [f (t)] , (8)

em que Var é a variância da série temporal RR, ou de qualquer função f (t).
A variância é dada por
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Var =
1
N

N∑︂
i=1

(︁
RRi – RR

)︁2 , (9)

em que RR é a média e RRi é o intervalo RR pertencente ao conjunto de
valores analisados.

Com relação aos diversos índices mencionados, sabe-se a partir da litera-
tura (KUUSELA, 2012; MALIK, 1996) que os valores dados pela média dos intervalos
RR, RMSSD e pNN50 são dependentes de alterações de curto prazo da FC, e, por-
tanto, os valores extraídos destas métricas estão fortemente correlacionadas com a
potência HF e a métrica não linear SD1 (SHAFFER, Fred; GINSBERG, Jay P., 2017).
A RMSSD é obtida por meio do registro de 5 minutos de ECG, porém há também
pesquisas que obtém este índice em períodos de ultracurto prazo, de 10, 30 e 60
seg (SALAHUDDIN et al., 2007; BAEK et al., 2015). Visto que a RMSSD está correla-
cionada com a componente HF, a influência da frequência respiratória nesta métrica
ainda é incerta (PENTTILÄ et al., 2008). Outro importante aspecto a ser notado é o
impacto na atividade parassimpática, que possui um maior destaque quando analisado
por meio da métrica RMSSD do que no índice SDNN. Além disso, em (DEGIORGIO
et al., 2010) sugere-se que valores mais baixos de RMSSD estão correlacionados com
os casos de SUDEP.

O SDNN por sua vez reflete todos os componentes que contribuem para a
VFC e devida a sua dependência com o período em que as análises são feitas, valo-
res extraídos em diferentes períodos não devem ser comparados (SHAFFER, Fred;
GINSBERG, Jay P., 2017).

Com relação às métricas não lineares, a literatura mostra que a SampEn possui
valores menos tendenciosos e mais confiáveis da regularidade e complexidade da
série analisada do que quando utilizada a ApEn (LIPPMAN; STEIN, K. M.; LERMAN,
1994). As medidas relacionadas à SampEn são interpretadas e usadas do mesmo
modo que a ApEn, porém difere-se da última, visto que pode ser calculada a partir de
um conjunto menor de valores, isto é, contendo menos de 200 amostras (KUUSELA,
2012).

Analisando os índices DFA que extraem as correlações entre intervalos RR
sucessivos em diferentes escalas de tempo, é possível observar que a inclinação
α1 descreve as flutuações de curta duração, enquanto a inclinação α2 descreve as
flutuações de longo prazo (KUUSELA, 2012). As correlações de α1 refletem o reflexo
barorreceptor, um dos mecanismos homeostáticos que ajuda a manter a pressão
arterial em níveis quase constantes. Por outro lado, as correlações de longo prazo
(α2) refletem os mecanismos regulatórios que limitam a flutuação do ciclo cardíaco.
Portanto, a métrica DFA permite analisar gravações com várias horas de dados.
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Por último, o índice D2 é uma medida da dimensionalidade do espaço ocupado
por um conjunto de pontos aleatórios, e permite estimar o número mínimo de variáveis
necessárias para construir ou prever uma série temporal. Quanto mais variáveis forem
necessárias para prever a série temporal, maior será sua complexidade. Um atrator é
um conjunto de valores para os quais uma variável em um sistema dinâmico converge
ao longo do tempo. Portanto, o índice D2 mede a dimensão do atrator de um sistema,
que pode ser um inteiro ou fractal (KUUSELA, 2012).

As métricas derivadas da VFC e explicadas até este ponto foram consideradas
nos algoritmos desenvolvidos nesta tese. As métricas serviram como bio-marcadores
utilizados nos modelos supervisionados que foram implementados para a classificação
dos diferentes períodos mostrados nos registros de ECG contendo eventos epilépticos.
Além disso, como será visto em seu capítulo correspondente, a análise por meio da
matriz de correlação e também do algoritmo de redução de dimensionalidade PCA (do
inglês Principal Component Analysis) (JOLLIFFE; CADIMA, 2016) permitiram o uso de
apenas três métricas para identificação de estágios pré-ictais.

Para a aplicação da abordagem por VFC para a predição de crises epilépti-
cas, esta tese é baseada em hipóteses levantadas por diversos estudos publicados
anteriormente (JANSEN; LAGAE, 2010; JEPPESEN et al., 2019; JORGENSEN; ZI-
BRANDTSEN; KJAER, 2019; PAVEI et al., 2017). As afirmações permitem relacionar
os impactos das crises epilépticas, com desequilíbrios nos ramos simpático e paras-
simpático presentes no SNA com consequências no sistema cardiovascular que se
refletem por meio da VFC.

A primeira hipótese utiliza-se das abordagens com sinais de EEG, que apresen-
tam um entendimento de que as crises não ocorrem repentinamente, ou seja, há um
processo fisiológico, o qual é desencadeado vários minutos, horas ou dias antes das
manifestações clínicas. Este processo pode ser identificado por meio de análises das
séries temporais derivadas de registros de sinais fisiológicos, tais como, ECG e EEG.
Baseados nessa hipótese, pesquisas anteriores (YAN et al., 2022; ABDELHAMEED;
BAYOUMI, 2021; CHEN, H.-H.; CHERKASSKY, 2020a) extraíram diversas caracte-
rísticas ou bio-marcadores do comportamento cerebral para entender as mudanças
pré-ictais significativas nos sinais de EEG. Essa mesma suposição também é aplicada
na abordagem baseada em VFC, conforme alguns estudos anteriores (JEPPESEN
et al., 2020; PARVEZ; PAUL, 2017).

A segunda hipótese preanuncia haver alterações significativas em métricas line-
ares e não lineares derivadas da VFC. As alterações indicam um desequilíbrio entre
os ramos do SNA a medida em que uma crise aproxima-se de seu início, ou seja, em
indivíduos com epilepsia, há um desequilíbrio entre os ramos simpático e parassimpá-
tico momentos antes e durante uma crise, sendo o ramo simpático hiperativo e o ramo
parassimpático hipoativo (PAVEI et al., 2017).
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Na última hipótese, há um entendimento de que o uso da VFC como bio-
marcador para predição de estágios pré-ictais e ictais pode atingir resultados com-
paráveis, ou até melhores àquelas abordagens convencionais com o uso de EEG
intracraniano (JEPPESEN et al., 2020; PAVEI et al., 2017), tendo como vantagens,
utilizar um sinal menos complexo, genérico, ou seja, menos dependente do padrão
fisiológico de cada indivíduo, trazendo menos riscos para sua aquisição, e permitindo
o seu uso em soluções minimamente invasivas.

Baseado na revisão dos conceitos descritos e por meio das hipóteses mencio-
nadas, os próximos capítulos apresentarão a solução proposta nesta tese, trazendo o
projeto, o desenvolvimento e a validação de circuitos e dos algoritmos empregados no
sistema de predição de crises epilépticas utilizando a abordagem por VFC.

No capítulo a seguir será apresentado o AFE, bem como os circuitos que o
compõem para a aquisição e o condicionamento de sinais de ECG, bem como a sua
utilização na extração dos batimentos cardíacos mediante a um circuito de detecção
de ondas R a partir dos complexos QRS identificados.
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3 PROJETO DOS CIRCUITOS INTEGRADOS

Neste capítulo, serão apresentados os circuitos que compõem o AFE, tendo
estes, a finalidade de aquisição, condicionamento, e de detecção de batimentos cardía-
cos a partir de sinais de ECG. Além da explicação dos conceitos básicos dos blocos
do sistema, também serão analisadas as respostas obtidas por meio de simulações
elétricas pós-leiaute, ou seja, considerando os circuitos prontos para a prototipação.
Ao final deste capítulo, será mostrada a simulação do AFE completo, cuja saída, será
a detecção dos batimentos cardíacos, identificados por meio da geração de ondas
pulsadas. Os batimentos detectados serão enviados aos algoritmos de construção da
série temporal da VFC, como também, aos algoritmos de derivação de métricas que
serão utilizadas como biomarcadores pelos classificadores dos diferentes estágios de
um sinal de ECG contendo crises epilépticas.

3.1 DESCRIÇÃO DO SISTEMA

Considerando a aplicação do AFE à dispositivos implantáveis e/ou vestíveis,
onde a área de silício e o consumo de energia são requisitos cruciais, neste projeto
adotou-se a mesma abordagem de estudos anteriores, isto é, por meio do projeto
de dispositivos de sinais mistos ou puramente analógicos, ao invés de soluções al-
gorítmicas. Entre as opções de detecção de batimentos, destacam-se os AFEs cu-
jas saídas são providas por meio de operadores analógicos de energia não linear
(NEO, do inglês Non-Linear Operators). Circuitos baseados em NEO já são usados
em aplicações emergentes, que incluem interfaces cérebro-máquina (BMIs, do inglês
Brain–machine interfaces) (TARIQ et al., 2017; LEUNG et al., 2018), dispositivos de
gravação neural (TRAN; CHA, 2021; SALDAÑA-PUMARICA; SILVA-CÁRDENAS; DEL-
MORAL-HERNANDEZ, 2016; HOLLEMAN et al., 2008; KOUTSOS; PARASKEVOPOU-
LOU; CONSTANDINOU, 2013), e também para a extração de biomarcadores a partir
de sinais de ECG (BEYRAMIENANLOU; LOTFIVAND, 2018; MORSHEDLOU; RA-
VANSHAD, N.; REZAEE-DEHSORKH, H., 2018; REZAEIYAN et al., 2018).

Em sua respectiva seção, será visto que a função NEO pode ser ainda mais
simplificada (LI, Y.-G. et al., 2013; SILVA, Rafael Sanchotene et al., 2021), realizada
usando apenas um dos termos da função NEO, chamada de energia da derivada (ED,
do inglês Energy Derivative). Conforme proposto em (SILVA, Rafael Sanchotene et al.,
2021), a ideia desta manipulação algébrica permite a redução do consumo e área ocu-
pada pelo circuito, ou seja, um número menor de blocos é necessário para a realização
da componente principal da função NEO, ao passo que são obtidos resultados com-
paráveis à função completa (LI, Y.-G. et al., 2013). Isso sugere a viabilidade de AFEs
destinados à detecção de batimentos cardíacos de forma simples e eficiente. Além do
detector de batimentos, o AFE proposto nesta tese e mostrado na Figura 6 é baseado
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em novas topologias de amplificadores, filtros e circuitos auxiliares, tais como uma
referência de corrente, conversores digitais-analógicos, registrador de deslocamento,
multiplexadores, buffers, e diversos outros circuitos a serem mostrados no decorrer
deste capítulo.

Figura 6 – Diagrama esquemático do AFE proposto. O primeiro estágio é composto
por um LNA para a aquisição do ECG. O ECG é então amplificado por
meio de um VGA, e também condicionado por estágios de filtragem, passa-
baixas e passa-banda. Um bloco final chamado de SD é projetado para a
detecção dos batimentos cardíacos. Diversos outros circuitos auxiliares são
desenvolvidos para suporte do AFE, exemplos incluem as chaves seletoras
realizadas por meio de multiplexadores, uma referência de corrente, os
conversores digitais-analógicos, e um registrador deslocamento.
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Fonte: Próprio Autor.

Conforme é possível observar na Figura 6, o AFE contém estágios de aquisição,
amplificação e filtragem propostos para o condicionamento do sinal de ECG. Neste
diagrama há um amplificador de baixo ruído, LNA (do inglês Low Noise Amplifier ), um
amplificador de ganho variável, VGA (do inglês Variable Gain Amplifier ), diferentes
saídas de filtros dadas por BPF (do inglês Bandpass Filter ) e LPF (do inglês Lowpass
Filter ), pseudo-resistores, responsáveis pela construção dos filtros passa-altas que são
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componentes internos às topologias de LNA e do circuito de detecção de batimentos,
SD (do inglês Spike Detector ). Além dos circuitos mencionados, o diagrama apresenta
também os conversores digitais-analógicos, DACs (do inglês Digital-Analog Converters)
responsáveis pelo espelhamento de correntes de polarização, as quais são oriundas da
referência de corrente projetada (DAC-in). Há também um registrador de deslocamento
(do inglês Bit-Shifter ), cuja finalidade, é controlar os DACs por meio de códigos gerados
a partir de um sinal de relógio (CLK ).

Os sinais ilustrados no diagrama da Figura 6 serão explicados a seguir: primei-
ramente, o sinal de ECG é aplicado na entrada não inversora do LNA, Vinp. Ao passo
que, em Vinm há um circuito de isolamento (buffer ) gerando uma tensão de modo
comum DC (CM) que será utilizada como nível de entrada dos filtros. Ainda no LNA,
os sinais, pb, nb-LNA-inp (inm), representam as correntes de polarização dos circuitos
pseudo-resistores, as quais são oriundas do circuito representado por Pseudo-Resistor
Bias-LNA. O LNA possui duas saídas, rotuladas de LNA-outp, e LNA-outn, isto é, có-
pias do sinal de ECG, pré-filtradas, amplificadas e invertidas entre si. Conforme será
visto na próxima seção, o sinal FS é um sinal de controle do LNA responsável por
um rápido retorno ao nível DC em respostas transientes. Além deste, há um circuito
inversor (INV) responsável por receber um sinal de controle do registrador (RST) e com
isso, reiniciar o funcionamento do LNA em casos de mal funcionamento do sistema.

No VGA, existem três sinais importantes, são eles: MUX-out, o sinal oriundo de
um multiplexador que irá selecionar uma entre as quatro entradas possíveis, isto é, a
saída com ganho de 12 dB do VGA (VGA-out0), a saída do filtro BPF (BPF-out), a
saída do filtro LPF (LPF-out) ou uma das saídas de ganho do VGA dado por VGA-out
(24 dB, 36 dB, ou 48 dB). No circuito MUX 4:1 há dois sinais de controle de seleção,
dados por din e din-bar, tais sinais permitem a seleção das saídas do circuito para a
entrada do estágio de detecção de batimentos, realizado por meio do SD. No SD, há
duas entradas de corrente (pb e nb-SD), respectivas à polarização do circuito pseudo-
resistor que compõe um filtro passa-altas interno. O sinal de saída do circuito SD,
Vspikes, caracteriza-se por meio de ondas pulsadas, correspondentes aos batimentos
cardíacos detectados.

O principal sinal DC utilizado nos conversores (DACs) é o DAC-in, que é exata-
mente uma cópia da corrente de referência (Iref ) utilizada para polarização de todos
os circuitos do AFE. No registrador existem dois sinais, din e din-bar, utilizados para
configurar os DACs por meio de pesos que modificam a corrente gerada especifica-
mente para cada um dos circuitos do AFE. O maior ajuste de correntes proporcionado
pelos DACs é útil do ponto de vista de ocorrência de desvios no funcionamento dos
circuitos após a fabricação do sistema, e, portanto, permite uma correção na operação
dos dispositivos de forma individual. De modo geral, os sinais VDDA, VSSA, Vreg, Ireg

e Iref são, a tensão de alimentação de 1,8 V, a tensão terra do sistema, 0 V, a tensão
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regulada do sistema de 1,5 V, a corrente regulada do sistema que pode ser ajustada
com os DACs, e a corrente de referência correspondente à 2 nA, respectivamente.

As próximas seções apresentam os blocos do AFE proposto, seus conceitos
básicos, além de caracterizações elétricas e de validação pós-leiaute.

3.2 AMPLIFICADOR DE BAIXO RUÍDO — LNA

3.2.1 Conceitos

A topologia mostrada na Figura 7 é derivada do bio-amplificador proposto
por (HARRISON; CHARLES, 2003).

Figura 7 – Bio-amplificador proposto em (HARRISON; CHARLES, 2003) e projetado
neste trabalho como LNA.
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Fonte: Próprio Autor.

O LNA utilizado nesta tese é desenvolvido a partir de um amplificador de trans-
condutância (OTA, do inglês Operational Transconductance Amplifier ), simétrico e
totalmente diferencial. A escolha por essa topologia deve-se à simplicidade de pro-
jeto, ao baixo consumo de potência, e à ampla largura de banda de operação, sendo
esta última ideal para aplicações biomédicas. Nessa topologia, o máximo ganho é
definido pela razão das capacitâncias Av = Cin/Cfb. Ao considerarmos o capacitor de
entrada Cin e o de carga, CL, muito maiores do que o capacitor de realimentação,
Cfb, é possível calcular a largura de banda, tal como Gm/(AvCL), em que Gm, Av e CL
representam a transcondutância do OTA, ganho de tensão e capacitor de carga, res-
pectivamente. Além disso, é possível observar que a topologia apresenta resistores na
malha de realimentação (veja Figura 7), Rfb. Os resistores identificados por Rfb podem
ser implementados por meio de transistores configurados como MOS-BJT, atingindo
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elevados valores de resistência. Com isso, para diferenças de potenciais negativas en-
tre porta-fonte (VGS), os transistores se comportam como diodos PMOS. Por outro lado,
para valores de VGS positivos, a junção bipolar parasita entre fonte-substrato-dreno
é ativada e com isso os transistores se comportam como diodos BJT (HARRISON;
CHARLES, 2003). Logo, as resistências obtidas por meio dessa configuração são da
ordem de GΩ a TΩ. Vale ressaltar que dois transistores MOS-BJT podem ser coloca-
dos em série para reduzir a distorção para grandes sinais de saída. Com isso, o filtro
passa-altas gerado pela combinação de pseudo-resistor e capacitor de realimentação
possui uma frequência de corte dada por finf = 1/(2ReqCfb) (HARRISON; CHARLES,
2003).

Dentre os principais desafios do projeto do LNA estão o dimensionamento dos
transistores e a escolha de uma corrente de polarização adequada a fim de manter um
bom compromisso entre alto ganho, CMRR, PSRR, além de baixo ruído, consumo de
potência e área ocupada pelo circuito. A Figura 8 apresenta a topologia de LNA, na
qual o núcleo do circuito consiste no OTA Nauta (NAUTA, 1992) com saída totalmente
diferencial.

O OTA Nauta é uma estrutura simples baseada em inversores, isto é, uma topo-
logia Push-Pull, em que não há nós internos, ou seja, há uma redução de capacitâncias
parasitas. Conforme mencionado, o inversor CMOS é o bloco básico de construção e
usado para criar não somente o LNA como também a topologia do amplificador de ga-
nho variável proposto nesta tese. As principais características de desempenho de um
amplificador do tipo Push-Pull são: a transcondutância, largura de banda, consumo de
energia, taxa de rejeição ao modo comum (CMRR), e taxa de rejeição as variações da
fonte de alimentação (PSRR). Tais características estarão diretamente ligadas a quali-
dade do projeto do inversor CMOS e suas propriedades intrínsecas, que incluem, os
parâmetros de grande e pequeno sinais, as variabilidades do processo de fabricação,
temperatura e a dependência da tensão de alimentação (RODOVALHO, 2018).

De maneira resumida, o desempenho desta topologia de amplificador é bas-
tante interessante por providenciar grande largura de banda devido a redução das
capacitâncias internas, como também, a tensão mínima necessária para operação
neste caso mais baixa do que quando comparado à outras topologias, além de uma
grande excursão de sinal (NAUTA, 1992; RODOVALHO, 2018; WEI et al., 2019).

Conforme é possível observar na Figura 8, o OTA Nauta totalmente diferencial
consiste em seis inversores. Os dois inversores de entrada, formados por Mp1-Mn1 e
Mp4-Mn4 formam os pares de inversores feedforward que funcionam como mecanis-
mos de conversão de tensão em corrente e que geram a função de transcondutância. A
diferença da transcondutância entre os pares de inversores auto-acoplados, formados
por Mp2-Mn2 e Mp5-Mn5, e os pares de inversores de acoplamento cruzado, Mp3-Mn3
e Mp6-Mn6, é usada para determinar a tensão de modo comum dos nós de saída. A
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Figura 8 – Diagrama esquemático do LNA utilizando a topologia do OTA Nauta. Os
dois inversores de entrada, formados por Mp1-Mn1 e Mp4-Mn4 formam os
pares de inversores feedforward que funcionam como mecanismos de con-
versão de tensão em corrente e que geram a função de transcondutância. A
diferença da transcondutância entre os pares de inversores auto-acoplados,
formados por Mp2-Mn2 e Mp5-Mn5, e os pares de inversores de acoplamento
cruzado, Mp3-Mn3 e Mp6-Mn6, é usada para determinar a tensão de modo
comum dos nós de saída.
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Fonte: Adaptado de (NAUTA, 1992).

impedância de saída extremamente alta do circuito totalmente diferencial é obtida em
decorrência da resistência negativa formada pelos inversores de acoplamento cruzado.
Como o transcondutor não possui nós internos, é possível implementar circuitos com
grandes larguras de banda, conforme mostrado em (RODOVALHO, 2018).

A transcondutância diferencial desta topologia, gmd, é definida por

gmd = (V DD – V thN – V thP)
√︁
βN βP, (10)

em que V DD e V thN(P) são respectivamente, a tensão de alimentação, e a tensão de
limiar dos transistores de entrada. Além disso, o parâmetro intrínseco βN,P é igual a
μN(P)CoxSuN(P), em que μN(P), Cox e SuN(P) são mobilidade dos portadores, capaci-
tância de óxido e razão de aspecto (W /L) dos transistores do tipo NMOS e PMOS,
respectivamente. Considerando a transcondutância de um inversor dada por gmi e a
sua condutância de saída por goi, a resistência de saída do modo diferencial será dada
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por

Rmd =
1

go1 + go5 + go6 + gm5 – gm6
, (11)

e a resistência de modo comum pode ser calculada por

Rmc =
1

go1 + go5 + go6 + gm5 + gm6
, (12)

por último, o ganho diferencial DC é dado por

Av =
go

go1 + go5 + go6 + gm5 – gm6
. (13)

A partir de (13), é possível concluir que o ganho diferencial da topologia poderia
ser infinito para a condição de gm6=go1+go5+ go6+gm5, o que não ocorre na prática
em decorrência das variações de processo dos transistores.

Cada inversor utilizado para construção do transcondutor Nauta foi realizado
via associações de transistores em série visando aumentar o ganho e a resistência
de saída da topologia. Embora uma resposta do amplificador de poucos Hz seja de-
sejável para a aplicação proposta, a constante de tempo longa proporcionada pela
configuração leva a uma recuperação muito lenta das cargas na entrada do ampli-
ficador principalmente em respostas transientes. Para contornar esse problema, os
transistores MFS ilustrados na Figura 7 são utilizados como chaves MOS para uma
rápida resposta de assentamento DC, isto é, quando os transistores PMOS MFS são
ligados pelo sinal FS correspondendo a zero-volts, a saída do amplificador retorna
rapidamente à linha de base DC desejada.

A Figura 9 apresenta os diversos blocos projetados para a construção do LNA.
Na Figura 9 (a) é mostrado o inversor que difere do circuito CMOS convencional, já que
é acrescido de um transistor, Mpb, sendo este, utilizado para a polarização do circuito.

A polarização do inversor é realizada por meio do circuito mostrado na Figura 9
(b). Este circuito de polarização recebe uma corrente de referência, Iref, produzindo
uma tensão V ref no inversor curto-circuitado, cuja conexão está mostrada em linha
pontilhada no diagrama. O transistor mencionado possui a função de controlar a tensão
de alimentação regulada, V ref, do inversor mostrado na Figura 9 (a), neste caso, ao
invés de definir V ref proporcionalmente a uma tensão de referência externa, define-se
em função de uma corrente de polarização de referência Ireg. Com isso, o principal
objetivo deste circuito é forçar a corrente quiescente do inversor cópia, mostrado na
Figura 9 (b), siga a Iref oriunda do circuito de referência de corrente. Além disso, a
topologia projetada considera que exista uma tensão de alimentação, V DDA, superior
à tensão de referência, V ref, desejada para o adequado funcionamento.

O circuito mostrado na Figura 9 (b), compara as tensões V ref e V reg e regula
a tensão de porta dos transistores PMOS entre V DDA e V reg. A tensão de regulação,
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Figura 9 – Circuitos projetados para o LNA. (a) inversor modificado e utilizado para
construção do OTA Nauta. b) circuito comparador, gerador da tensão regu-
lada para a alimentação dos inversores. (c) e (d) circuitos adicionais para
proteção dos transistores, e (e) topologia Nauta utilizada como bloco princi-
pal do LNA.
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Fonte: Próprio Autor.

V reg, possui o valor de 1,5 V gerado a partir de uma referência de corrente de 2 nA.
Além disso, como há uma grande trilha de alimentação entre V reg e as portas de
entrada dos circuitos, há uma chave sempre fechada, mostrada na Figura 9 (c), que
funciona como proteção para as portas dos transistores. Neste ponto, vale mencionar
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que todos os inversores que compõem ambos os circuitos do OTA Nauta e do VGA
são alimentados por meio da tensão regulada, V reg. Além disso, os inversores são
polarizados no ponto de máxima linearidade para que ocorra um bom funcionamento
do VGA como um todo. Com os inversores polarizados por meio de uma corrente ao
invés de uma tensão de alimentação, é possível manter o ponto de polarização para
uma alta linearidade do amplificador. Conforme será visto, a corrente de referência que
polariza os circuitos recorre a uma topologia auto-polarizada, ou seja, sem o uso de
resistores passivos CMOS, isso evita que as variações de processo de fabricação não
impactem na linearidade dos amplificadores projetados.

A fim de reduzir a corrente de curto-circuito nos inversores, foram utilizadas as
associações séries de 32 transistores PMOS e 32 transistores NMOS, acrescido de um
transistor de polarização PMOS, totalizando 65 transistores para cada inversor utilizado.
A área de 0,001609 mm2 contribui para a redução do ruído flicker predominante em
baixas frequências, espectro onde estão centrados os complexos QRS de um sinal de
ECG.

Conforme já mencionado, o AFE contém células especiais de proteção mostra-
das na Figura 9 (d). Essas células são chamadas de tie-high e tie-low, sendo usadas
para evitar a conexão direta dos terminais de porta dos transistores à tensão de ali-
mentação, em especial dos transistores dummy.

Na Figura 9 (e), é mostrado o diagrama esquemático do OTA Nauta totalmente
diferencial, e na Tabela 1 são apresentados os dimensionamentos dos transistores
utilizados para o projeto do LNA proposto.

Conforme mostrado na Figura 7, a configuração do LNA contém dois resistores
de realimentação, Rfb, que permitem a construção de um filtro passa-altas em conjunto
com os capacitores, Cfb.

Tabela 1 – Dimensionamento dos transistores utilizados no LNA.

Transistor Tipo NP/NS W /L [µm/µm]
Mpa PMOS 1/32 4,3/5
Mpb PMOS 1/1 4,3/5
Mpc,pd PMOS 7/1 4,3/5
Mpe–pj PMOS 1/1 4,3/5
Mna NMOS 1/32 1/5
Mnb–ni NMOS 1/1 1/5
MFS PMOS 2/1 4,3/5
Cin MIM 28/1 15,72/15,72
Cfb MIM 2/1 15,72/15,72

NP e NS representam o número de dispositivos em
associações paralelas e séries, respectivamente, W /L
é a razão de aspecto de um transistor unitário.

Fonte: Próprio Autor.
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Para realizar os resistores do LNA, foram projetados pseudo-resistores e seu cir-
cuito de polarização para o ajuste da resistência equivalente da topologia. Os pseudo-
resistores estão ilustrados na Figura 10 (a) e Figura 10 (b), respectivamente. Apesar
do aumento do ruído térmico oriundo do circuito de divisor de tensão usado nas to-
pologias de pseudo-resistores, este não se compara ao introduzido por um resistor
passivo CMOS de mesmo valor. Isso se deve à capacitância parasita distribuída que
um resistor real exibe em relação ao substrato. Além disso, resistores integrados de
alto valor, isto é, na faixa de GΩ ocupam uma área proibitiva em um chip, isto é, de
dezenas de mm2, comportando-se portanto, como uma linha RC distribuída a partir
de uma baixa frequência que é aproximadamente dada por π/(8RCp), em que Cp é a
capacitância parasita total do resistor (GHAUSI, 1968). Por outro lado, a impedância
de alta frequência do resistor, ZR(f ), diminui proporcionalmente à raiz quadrada da
frequência (SZEKELY, 1991).

Figura 10 – Pseudo-resistores em (a) e circuito de polarização por topologia seguidor
de fonte em (b).
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Fonte: Próprio Autor.

Os pseudo-resistores ilustrados na Figura 10 (a) foram baseados na proposta
por (TAJALLI; LEBLEBICI; BRAUER, 2008). A estrutura de polarização é bastante
simples, realizada por um seguidor de fonte, conforme mostrado na Figura 10 (b).
O gerador de tensão de polarização é fundamental para permitir a sintonização da
resistência (Req) do pseudo-resistor, alterando o comportamento do transistor por
meio da condutividade de seu canal.

Para implementar esses resistores de alto valor utilizando os transistores MOS
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convencionais são necessários dispositivos de canal muito longo, para isso utilizaram-
se associações séries de transistores, contendo cada uma, 8 transistores do tipo
PMOS de óxido espesso, cuja tensão de operação nominal é de 3 V. Na configuração
apresentada, o bulk do dispositivo PMOS (sendo um n-well isolado) é conectado ao
seu dreno. Com isso, ao aumentar a tensão, VSD, a tensão de limiar do dispositivo é
modificada e, consequentemente, a corrente de dreno aumentará. Esta dependência
da corrente na tensão de dreno resulta em uma alta condutância de saída finita que
pode ser expressa por:

GSD =
ISD
nφt

⎡⎣ n(︂
1 – e(–VSD/φt)

)︂
– 1

⎤⎦ , (14)

em que φt é a tensão térmica, e n é o fator de inclinação na região sub-limiar do
dispositivo PMOS. Além disso, também pode ser mostrado que, para uma diferença de
potencial igual a zero nos terminais de fonte-dreno, a condutância finita (ou resistência
de saída) do dispositivo pode ser dada por

GSD0 = GSD|VSD=0
I0
φt

[︂
e(VSG/n φt)

]︂
, (15)

em que a corrente I0 = 2npμCox(W /Leq)φ2
t e(–|VT0|/(nφt)), μ é a mobilidade das lacunas

no dispositivo PMOS, Cox é a capacitância de óxido de porta por unidade de área,
VT0 é a tensão de limiar do dispositivo PMOS, W é a largura e Leq é o comprimento
efetivo do dispositivo, respectivamente. A condutância, GSD0 depende da diferença de
potencial VSG e, portanto, o valor da resistência pode ser ajustado por meio de VSG.
É importante observar que as expressões (14) e (15) são válidas para VSD ≥ 0. Para
o caso de VSD se tornar negativo, o dispositivo muda para inversão moderada e a
corrente aumenta consideravelmente.

A Tabela 2 apresenta o dimensionamento dos transistores utilizados nos pseudo-
resistores e em seu circuito de polarização.

3.2.2 Leiaute do LNA

A Figura 11 ilustra o leiaute do LNA projetado, contendo os pseudo-resistores,
circuito de polarização, as chaves para rápido assentamento DC e os capacitores de
entrada e realimentação utilizados, a área total ocupada pelo circuito foi de 0,0713
mm2.

É possível observar nos leiautes a utilização da técnica de centroide comum
com o uso das associações série-paralelo contendo transistores unitários de mesmo
tamanho. É graças a essas técnicas que foi possível obter desenhos modulares que
permitiram um bom casamento entre os dispositivos, reduzindo o offset intrínseco, e,
além disso, facilitando a integração entre os diferentes circuitos do sistema proposto.
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Tabela 2 – Dimensionamento dos transistores do pseudo-resistor utilizado no LNA e
seu circuito de polarização.

Transistor Tipo NP/NS W /L [µm/µm]
Mpra–prb, prc–prd PMOS 1/8 1/15
Mprba–prbb PMOS 2/1 4,3/5
Mprba–prbb PMOS 2/1 4,3/5
Mprbc NMOS 2/1 1/5
Mprbd–prbe NMOS 1/1 1/5
Mprbf–prbg NMOS 1/1 5/1

NP e NS representam o número de dispositivos em associa-
ções paralelas e séries, respectivamente, W /L é a razão de
aspecto de um componente unitário.

Fonte: Próprio Autor.

Figura 11 – Leiaute do LNA realizado com a técnica de centroide comum. Em (a) capa-
citores Cin e Cfb, (b) amplificador de transcondutância Nauta. (c) pseudo-
resistores, e em (d) chaves para FS.
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Fonte: Próprio Autor.

3.2.3 Resultados de simulação do LNA

Na primeira análise realizada do LNA foram considerados apenas os pseudo-
resistores. A topologia utilizada foi avaliada levando-se em consideração as diversas
variações de processo dos transistores (do inglês, corners), com o intuito de verificar os
impactos dessas variações na resistência equivalente. A Figura 12 mostra a variação
de tensão DC nos terminais Vap. Para a realização dessa análise foi fixado o valor DC
de Vbp em 900 mV, variando a tensão de Vap de 0 a 1,8 V.

Os resultados mostram que apesar de haver uma variação de mais de 1 TΩ com
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Figura 12 – Resistência equivalente do pseudo-resistor para diferentes corners e cor-
reção por meio da corrente de polarização.

Fonte: Próprio Autor.

relação aos diferentes corners utilizados, é possível corrigir essa diferença por meio
da corrente de polarização conforme mostrado no gráfico da Figura 12. Para isso, será
visto na penúltima seção deste capítulo que o sistema conta com o uso de conver-
sores analógicos-digitais utilizados para fornecer diferentes correntes para possíveis
ajustes na polarização dos blocos do AFE proposto. Conforme mostrado na Figura 12
é possível observar valores de resistência na ordem TΩ, tendo em vista que o capa-
citor de realimentação está na ordem de 1 pF, é possível calcular o valor aproximado
da frequência de corte do passa-altas do LNA que será na faixa de 500 mHz, ideal
para uso com sinais de eletrocardiograma. A topologia do Nauta com polarização por
corrente e tensão regulada de 1,5 V foi caracterizada mediante simulações pós-leiaute,
Os resultados obtidos foram o ganho diferencial de 56,6 dB, CMRR de 67,9 dB e PSRR
de 67,6 dB,

A Figura 13 apresenta o ganho AC obtido pela nova topologia de LNA, conside-
rando uma tensão de alimentação de 1,5 V e uma corrente de polarização de 2 nA, o
circuito consumiu aproximadamente 1,38 µW.

No gráfico mostrado pela Figura 13 é possível observar que o ganho AC do LNA
considerando a simulação elétricas pós-leiaute foi de 28,5 dB, cerca de 1 dB a mais
do que a simulação pré-leiaute. Com os resultados, também é possível concluir que
as frequências de corte alcançadas pelo LNA, não só permitem o emprego do circuito
na aquisição de sinais de ECG presentes na faixa de 0,1 a 300 Hz, como também na
aquisição de outros sinais fisiológicos, tais como o espectro do EEG (0,1 a 100 Hz), do
eletro-oculograma (0,1 a 10 Hz) e parte do eletromiograma (50 Hz a 3 kHz).
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Figura 13 – Resposta obtida por meio da análise AC do LNA, considerando a simula-
ção pré-leiaute e pós-leiaute.

78,9 mHz 554,2 Hz

Fonte: Próprio Autor.

O circuito do LNA pós-leiaute também foi testado em termos de ruído referenci-
ado a entrada (IRN, do inglês Input Referred Noise) sendo o ruído gerado pelo próprio
circuito considerando as contribuições do ruído térmico e flicker, conforme mostrado
na Figura 14.

Figura 14 – Resposta do LNA ao IRN, considerando apenas a simulação pós-leiaute.
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Fonte: Próprio Autor.
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Além das caracterizações anteriores, o LNA também foi submetido à análise
transiente, conforme mostrada na Figura 15. O gráfico apresenta as saídas diferenciais
em função de um sinal senoidal de entrada aplicado em ambas as entradas do LNA. O
sinal aplicado foi gerado de modo a simular as características de amplitude e frequência
similares de um sinal fisiológico típico como o ECG, isto é, tendo o complexo QRS
situado na frequência central de 17 Hz.

Figura 15 – Resposta obtida por meio da análise transiente do LNA quando aplicado
um sinal de entrada diferencial de 4 mVpp com frequência de 17 Hz.

4 mVpp 56 mVpp

Fonte: Próprio Autor.

É possível observar na saída diferencial do LNA que o sinal de entrada foi
amplificado em 26 dB, confirmando o mesmo ganho AC mostrado na análise anterior.

A partir da análise transiente computou-se a distorção harmônica total (THD, do
inglês Total Harmonic Distortion) com relação ao sinal de saída do circuito. Segundo
a definição de Fourier, a distorção harmônica é uma das características oriundas da
não linearidade dos amplificadores, e por meio desta, é possível analisar o sinal de
saída de um amplificador como uma combinação de sinais cujas frequências são múlti-
plas do seu valor fundamental, sendo estes sinais múltiplos, chamados de harmônicas.
Portanto, a distorção harmônica total será a composição das distorções harmônicas
individuais e na qual medirá o grau de desvio do sinal senoidal de saída do ampli-
ficador em relação a um sinal ideal, para isso usualmente referencia-se ao valor da
componente fundamental. A THD pode ser calculada de duas formas como segue:

THDF =

√︄
n∑︁

i=2
h2

i

h1
=

√︂
h2

1 + h2
2 + ... + h2

n

h1
, (16)a
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THDRMS =

√︄
n∑︁

i=2
h2

i√︄
n∑︁

i=1
h2

i

=

√︂
h2

2 + h2
3 + ... + h2

n√︂
h2

1 + h2
2 + h2

3 + ... + h2
n

, (16)b

em que hi representa as amplitudes dos harmônicos de ordem i. Além disso, a THD
pode ser expressa em dB conforme mostrado na Figura 16. Tendo em vista que os
sinais aplicados nas entradas do LNA serão oriundos de bases de dados contendo
sinais de ECG com episódios de crises epilépticas, isto é, sinais com amplitudes
que variam de centenas de µV a poucas dezenas de mV, considerou-se na análise
transiente para o cálculo da THD, sinais com amplitudes até 20 mVpp.

Figura 16 – Distorção harmônica total do LNA considerando apenas a simulação pós-
leiaute para entradas com amplitude de 5 a 20 mV.

Fonte: Próprio Autor.

A partir das características levantadas do LNA proposto, o próximo bloco a ser
apresentado será o amplificador de ganho variável.

3.3 AMPLIFICADOR DE GANHO VARIÁVEL - VGA

3.3.1 Conceitos

O amplificador de ganho variável (VGA, do inglês Variable Gain Amplifier ) pro-
posto está mostrado na Figura 17 (a). O circuito foi projetado utilizando-se a mesma
topologia Nauta do circuito do LNA, porém neste último circuito foi realizada uma
pequena modificação para torná-lo com saída simples, conforme apresentado na Fi-
gura 17 (b).
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Figura 17 – Diagrama esquemático do VGA. Em a) está representado o núcleo do
VGA com seleção de ganho realizado por meio de um sinal oriundo de um
multiplexador 4:1. Em b) a configuração interna do bloco mostrado em a). É
possível escolher quatro configurações de ganho. As topologias mostradas
em c) com entrada diferencial e saída simples e d) com entrada e saída
simples são os circuitos internos dos estágios de ganho destacados em
vermelho e azul, respectivamente.
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Fonte: Próprio Autor.

O controle de ganho de um circuito de ganho variável pode ser realizado de
duas formas, analógico ou digital. Abordagens digitais usam sinais de controle digital
em redes de resistores (ou pseudo-resistores) e capacitores para alterar o ganho
do circuito. Com essa abordagem digital, para um ganho elevado poder ser obtido é
necessário maior resolução, refletindo em um aumento no número de bits de controle e
maiores redes de chaveamento, ou seja, maior complexidade de projeto. Com isso, são
preferíveis as abordagens de controle analógico. Existem quatro métodos principais de
controle de ganho utilizados em VGAs, (1) por variação da resistência de realimentação
do amplificador, (2) por meio da transcondutância (eficiência) dos transistores MOS
operados na região de saturação, (3) por meio da resistência de carga e (4) pela
resistência de degeneração da fonte, neste caso transistores MOS operados na região
sub-limiar.

Conforme já mencionado, a base do transcondutor Nauta é o inversor estático.
Embora largamente empregado no domínio digital, ou seja, na construção de portas



Capítulo 3. Projeto dos Circuitos Integrados 56

lógicas, a topologia é muito versátil, permitindo a sua utilização em uma ampla gama de
aplicações analógicas, desde o processamento de sinais de alta velocidade (NAUTA,
1992) sob tensões de alimentação típicas até aplicações de ultra-baixas tensões (LV
et al., 2019). Outro ponto importante é a simplicidade do projeto e o leiaute que pode
se tornar modular via associações de transistores. A topologia consiste em um inversor
de entrada, um de carga e um de realimentação, no qual o ganho é obtido por meio da
manipulação da quantidade de inversores utilizados para cada segmento. No projeto do
VGA, o primeiro estágio de ganho é realizado por meio de uma topologia com entrada
diferencial e saída simples, o ganho de 12 dB é conquistado por meio da relação
de 2 inversores em paralelo na entrada, 1 inversor de carga e 1 de realimentação.
Além disso, todos os inversores são polarizados visando atingir seu ponto de máxima
linearidade. Os demais ganhos dos VGA são conquistados mediante 3 estágios de
entrada e saída simples, cada um com um ganho de 12 dB, assim, a topologia adotada
possibilita a configuração de 4 estágios de ganho, isto é, 12 dB, 24 dB, 36 dB e 48 dB,
os quais podem ser escolhidos por meio de um multiplexador 4x1.

3.3.2 Leiaute do VGA

A Figura 18 apresenta o leiaute do sistema proposto para o VGA, contendo o ca-
pacitor de carga e o multiplexador utilizado para seleção das diferentes configurações
de ganho. A área total ocupada pelos circuitos foi de 0,0866 mm2.

Figura 18 – Leiaute do amplificador de ganho variável com capacitor de carga e multi-
plexador utilizado para seleção dos diferentes ganhos.
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Fonte: Próprio Autor.
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A seguir serão apresentados os resultados obtidos com VGA por meio de simu-
lações pós-leiaute.

3.3.3 Resultados de simulação do VGA

A Figura 19 apresenta os resultados obtidos a partir de uma análise AC consi-
derando os diferentes estágios de ganho do VGA. As saídas podem ser selecionadas
por um multiplexador ou chave seletora, conforme ilustrado na Figura 17 a). A seleção
das contribuições de cada estágio é realizada com o sinal sel de dois bits proveniente
do registrador de deslocamento que será mostrado ao final deste capítulo.

Figura 19 – Resposta obtida por meio da análise de ganho AC dos diferentes estágios
do VGA proposto.

Fonte: Próprio Autor.

A CMRR é um parâmetro muito importante dos amplificadores visto que é a
medida da taxa de rejeição à dois sinais iguais (CMRR, do inglês Common Mode
Rejection Ratio), isto é, de mesma frequência, amplitude e fase, quando estes são
colocados em suas entradas inversora e não inversora. Um amplificador ideal deve
cancelar e nenhuma saída deve aparecer. Entretanto, em amplificadores reais, um
pequeno sinal ainda poder surgir em sua saída, sendo especificado em dB a razão
ao ganho diferencial máximo em termos de atenuação ou rejeição. Assim a razão de
rejeição ao modo comum é calculada conforme

CMRR =
Av

Acm
, (17)

em que Av e Acm são os ganhos diferencial e de modo comum respectivamente.
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A capacidade de um amplificador ser insensível às variações da fonte de ali-
mentação é chamada de Razão de Rejeição a Fonte de Alimentação (PSRR, do inglês
Power-Suply Rejection Ratio). A principal consequência da variação da fonte de ali-
mentação é uma tensão de offset que surge na entrada não-inversora do amplificador,
chamada de V PS. A PSRR é dada por

PSRR =
V PS
ΔV PS

, (18)

em que V PS é a tensão de offset inserida pela variação da tensão de alimentação
ΔV PS.

Com as definições dadas para CMRR e PSRR, e ainda na análise AC, estes
parâmetros foram caracterizados considerando-se um único estágio de ganho de 12
dB. Conforme mostrado na Figura 20 observa-se uma máxima CMRR e PSRR de 67
dB e 65 dB, respectivamente.

Figura 20 – Resposta AC avaliando-se CMRR e PSRR de um único estágio de ganho
de 12 dB do VGA.

Fonte: Próprio Autor.

A seleção de diferentes ganhos do VGA permite a amplificação de uma grande
faixa de amplitudes de sinais de ECG, bem como de diversos sinais fisiológicos usados
em outros contextos e aplicações.

É possível observar na Figura 21 o resultado da análise transiente para um
estágio de ganho de 12 dB, mostrando a excursão do sinal de saída de 843 mVpp

considerando uma entrada de até 216 mVpp.
A distorção harmônica total resultante da análise transiente é mostrada na Fi-

gura 22. Como resultado desta análise é possível observar que para uma excursão de
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Figura 21 – Resposta obtida por meio da análise transiente considerando um sinal
diferencial de entrada com amplitude de 216 mVpp.
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Fonte: Próprio Autor.

sinal de saída de 843 mVpp obtém-se uma THD de 1 %.

Figura 22 – Distorção harmônica total considerando um sinal diferencial de entrada
com amplitude de 216 mVpp. O estágio de ganho utilizado para esta aná-
lise é 12 dB.
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Fonte: Próprio Autor.

O consumo total do VGA considerando o seu circuito de polarização foi de 4
µW, utilizando como tensão de alimentação a fornecida pelo regulador, isto é, de 1,5 V.
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3.4 TOPOLOGIAS DE FILTROS

3.4.1 Conceitos

Nesse projeto desenvolveram-se topologias de transcondutores para projetar
filtros do tipo Gm-C com grandes constantes de tempo, ou seja, importantes para o
condicionamento dos sinais fisiológicos como o ECG. O primeiro circuito elaborado
para essa função foi realizado em tecnologia CMOS de 130 nm devido a uma possível
rodada de fabricação, e, portanto, este circuito foi utilizado como uma prova de conceito
da técnica a ser apresentada a seguir. A ideia do circuito baseou-se na subtração de
transcondutâncias para evitar o uso de pseudo-resistores, que conforme mencionado
anteriormente aumentaria o ruído e distorção no sistema.

3.4.1.1 Técnica de subtração de correntes

A técnica empregada pela topologia ilustrada na Figura 23 consiste na redução
da transcondutância conquistada por meio da criação de cópias ligeiramente diferentes
das correntes de entrada de um par diferencial que ao final são subtraídas no nó de
saída, de modo a quase se anularem.

Figura 23 – (a) diagrama de blocos do circuito. O bloco OTA destacado em cinza re-
presenta os seguintes circuitos em (b): ① fonte de corrente de cauda, ②

transistores de degeneração de fonte ativa, ③ o par de entrada diferen-
cial PMOS e ④ duas associações de transistores idênticas (entradas dos
espelhos de corrente). Esta seção de entrada é compartilhada pelas ramifi-
cações de saída identificadas como ⑤, e ⑥, que correspondem aos fatores
de espelhamento de corrente, k1, k2, e as condutâncias de saída go1 e
go2 representadas em (a).

Fonte: Próprio Autor.
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Há dois desafios que surgem na realização desse projeto: primeiro, o ajuste
com precisão das duas correntes que serão subtraídas, e segundo, superar a severa
redução de ganho devido à baixa corrente de saída. Uma solução viável para ambos os
desafios foi proposta por Arnaud et al. (ARNAUD, A.; FIORELLI; GALUP-MONTORO,
2006), que introduziu espelhos de corrente aprimorados chamados de trapezoidais de-
vido a sua geometria, implementados com associações série-paralelo de transistores.
A adoção de transistores trapezoidais em um espelho de corrente provou reduzir o erro
da relação de espelhamento e aumentar o ganho de tensão, devido a uma maior resis-
tência de saída (ARNAUD, A.; FIORELLI; GALUP-MONTORO, 2006). Para elaboração
de filtros passa-baixas com grandes constantes de tempo, em que a relação é dada
por Gm/C, implementou-se um OTA de transcondutância de pA/V com capacitores
de dimensões reduzidas. O circuito também permite atingir uma baixa THD, além de
baixo consumo de energia e moderada CMRR. Esses recursos são particularmente
importantes para o objetivo do trabalho conforme já exposto anteriormente.

O conceito proposto de subtração de gm está representado na Figura 23 (a). Na
figura, a transcondutância Gm é a razão entre a corrente de pequeno sinal de saída,
io e a tensão de pequeno sinal de entrada, vi = (VinP-VinN). Ao contrário do que foi
realizado em (MORENO; BARÚQUI; PETRAGLIA, 2015), no qual os transistores estão
atuando em inversão forte e a subtração de corrente é realizada no par diferencial de
entrada, neste projeto a redução é conquistada subtraindo-se duas correntes de saída
ligeiramente diferentes (io = io1-io2), copiadas de um par diferencial de entrada comum
a ambos os ramos de saída, em que a cópia das correntes é realizada mediante
espelhos não balanceados intencionalmente. Esta tarefa de subtração de corrente é
controlada com precisão pela adoção de espelhos de corrente avançados (ARNAUD,
A.; FIORELLI; GALUP-MONTORO, 2006; GALUP-MONTORO; SCHNEIDER, M. C.;
LOSS, 1994b), que consistem no uso de associações de transistores série-paralelo no
lugar de dispositivos individuais e uma definição cuidadosa do número de dispositivos
que fazem parte de cada ramo de saída. A transcondutância resultante pode ser
estimada, de acordo com

Gm =
io
v i

= gm1 – gm2 =
gm1 – gm2

gm1
gm1 = α gm1, (19)

em que gm1 = (io1/v i) e gm2 = (io2/v i) são ligeiramente diferentes devido ao desequilí-
brio entre io1 e io2, a atenuação da transcondutância pode ser representada por um
fator α em relação a gm1.

Devido às diferenças topológicas entre as associações demonstradas em (SILVA,
R. S. et al., 2021) e adotadas na implementação das ramificações de saída dos es-
pelhos de corrente (MR9-MT2 e MR10-MT1), a condutância de saída geral é, portanto,
dominada por go1. Consequentemente, o ganho de tensão (Av) do OTA proposto pode
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ser estimado conforme mostrado em (20), cuja característica também é atenuada por
α. A partir de (19) e (20), é possível concluir que existe um trade-off entre transcondu-
tância e ganho de tensão.

Av =
gm1 – gm2
go1 + go2

≈ α
gm1
go1

. (20)

O diagrama de blocos da Figura 23 (a) ilustra o conceito de redução de transcon-
dutância, e a Figura 23 (b) detalha cada parte do circuito. As partes indicadas como ①,
② e ③ compõem o estágio de entrada do circuito, e ④ é a entrada dos espelhos de cor-
rente que copiam o efeito de pequenos sinais do par diferencial para o nó de saída. Em
cada espelho de corrente há duas saídas diferentes que fazem parte de ramificações
identificadas por ⑤ e ⑥.

Enquanto cada transistor é representado como uma entidade única neste es-
quema, eles são na realidade implementados como associações retangulares ou tra-
pezoidais de transistores unitários (SILVA, R. S. et al., 2021). A diferença construtiva
básica entre uma associação retangular e trapezoidal é que a segunda sempre tem
o transistor conectado ao terminal de dreno mais largo do que o transistor conec-
tado ao terminal de fonte, tornando sua condutância de saída menor do que a de
uma associação retangular de mesmo tamanho e condição de polarização (GALUP-
MONTORO; SCHNEIDER, M. C.; LOSS, 1994a). Para simplificar, utilizou-se MRi e MTi
para identificar associações retangulares e trapezoidais, respectivamente. De acordo
com (GALUP-MONTORO; SCHNEIDER, M. C.; LOSS, 1994a), a adoção de associ-
ações série-paralelo geralmente melhora o casamento de transistores, condutância
de saída e imunidade contra variações de processo (particularmente para tensões
de limiar). Também aumenta a CMRR, enquanto mantém o OTA com uma grande
linearidade (KUO; LEUCIUC, 2001; KRUMMENACHER; JOEHL, 1988; ARNAUD, A.
et al., 2019). Os dois tipos de associações série-paralelo empregados neste trabalho
(retangular e trapezoidal) são detalhados no Apêndice — Associações de Transistores.
O apêndice também inclui as informações necessárias para entender os detalhes de
dimensionamento e leiaute dos transistores.

3.4.1.1.1 Princípio de funcionamento

O funcionamento do circuito pode ser entendido da seguinte forma: o estágio
de entrada consiste em um par diferencial PMOS (MR5–6), uma fonte de corrente de
cauda (MR1 e MR2), uma fonte de degeneração ativa (MR3 e MR4), e os dispositivos
de entrada (MR7 e MR8) dos dois espelhos de corrente mencionados acima, que
constituem uma carga passiva para o par diferencial.

Para forçar os transistores de degeneração (MR3 e MR4) a operar na região
linear, suas razões de aspecto (SR3, SR4) devem ser mantidas pelo menos quatro ve-
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zes menores que aquelas do par diferencial de entrada (MR5 e MR6) (KUO; LEUCIUC,
2001). Assim, duas cópias atenuadas diferentes (io1 e io2) são geradas em MR9/MT2
de iinP, e em MR10/MT1 de iinN, respectivamente. A atenuação de corrente em cada
espelho pode ser identificada pelos fatores de corrente k1 = io1/iin e k2 = io2/iin.

Em (21)a e (21)b os fatores de atenuação das correntes, ki , são definidos em
termos de razão de aspecto dos transistores (Si = Wi /Li ), em que Wi e Li são a largura
e o comprimento do canal equivalente do transistor Mi.

k1 =
SR9
SR7

=
SR10
SR8

, (21)a k2 =
ST1
SR7

=
ST2
SR8

, (21)b

no qual o sinal de corrente de saída é dado por

io = 2 (io1 – io2) = 2
(︃

1 –
k2
k1

)︃
io1 = 2 α io1, (22)

em que io1 e io2 são as correntes de saída de ⑤ e ⑥, respectivamente.
De (19) a (22) conclui-se que tanto o ganho quanto a transcondutância podem

ser ajustados escolhendo os parâmetros geométricos dos transistores utilizados nos
espelhos de corrente.

A configuração dos parâmetros pode ser entendida com a ajuda da Figura 24.
É possível observar a relação do aumento do número de transistores no terminal de
dreno das associações trapezoidais (MT3 e MT4) com o gm e, consequentemente,
α. Ainda nesta análise, observe que a curva ciano tem menor variabilidade que a
verde, o que se deve a maior área utilizada nas dimensões dos transistores unitários.
Além disso, a mesma razão de aspecto foi utilizada para construir as configurações
relacionadas às curvas laranja e roxa, diferenciando o número de transistores no ramo
trapezoidal como pode ser observado no diagrama à direita. A curva preta corresponde
a transcondutância de Gm1 que possui apenas as associações retangulares.

Como o transistor retangular tem área fixa, a modulação da transcondutância
global em função de α é alterada pela adição de mais transistores no terminal de
dreno da associação trapezoidal. Pode-se observar que a cada nova associação de
self-cascode adicionada em MD, representada pelos dispositivos destacados em ciano,
laranja e roxo, move o valor médio de gm, representado pelas curvas tracejadas com
cores correspondentes, em direção à associação retangular MR11 e MR12 (linha preta
sólida).

Ainda, na Figura 24, pode-se observar o efeito devido ao aumento de área
efetiva, isto é, da largura vezes o comprimento dos dispositivos individuais que com-
põem a associação trapezoidal, tal efeito está ilustrado na curva gaussiana mais à
esquerda do gráfico. Conforme previsto pela lei de Pelgrom (PELGROM; TUINHOUT;
VERTREGT, 1998), o descasamento é reduzido à metade ao se aumentar em quatro
vezes a área efetiva dos transistores unitários. Essas relações entre as geometrias dos
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Figura 24 – Análise de Monte-Carlo para descasamento e variações de processo.
Nesta avaliação, verificou-se o impacto do valor de α, assim como o ta-
manho unitário dos transistores nas transcondutâncias gm1 e gm2. A di-
ferença entre as curvas verde e ciano diz respeito à área ocupada pelos
transistores, ou seja, W /L = 0,5 µm/0,94 µm e W /L = 1,15 µm/2,15 µm,
respectivamente.
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Associação Trapezoidal

Fonte: Próprio Autor.

dispositivos individuais, número de dispositivos que compõem MD e diferenças entre
transcondutâncias são de suma importância para a técnica proposta. Essas relações
definem os limites da técnica, considerando o trade-off de redução de gm e área de
silício ocupada. Para este projeto, cujos tamanhos dos transistores são mostrados na
Tabela 3, a redução mínima dada por α = 0,032 é limitada pelas tolerâncias MT e MR
(assumindo 3.σ). O limite é representado pelas curvas gaussianas preta e roxa na
Figura 24. À medida que mais dispositivos em MT são adicionados, cada vez mais
as curvas irão se sobrepor, aumentando assim o número de transcondutores com
problemas de inversão de fase do sinal de gm.

Conforme já apresentado na literatura, outras técnicas de redução de trans-
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Tabela 3 – Dimensionamento dos transistores utilizados no projeto do filtro passa
banda com a técnica de subtração de correntes.

Transistor Type NPD/NSD NPS/NSS NP/NS Wu/Lu (W /L) eq
MR1,R2,R15 PMOS - - 32/2 1,15/2,15 8,558
MR24,R25 PMOS - - 32/2 1,15/2,15 8,558
MR3,R4 PMOS - - 2/1 4/10 0,8
MR5,R6,R26,R27 PMOS - - 8/1 4/10 3,2
MR12,R13,R14 PMOS - - 4/16 1,15/2,15 0,134
MR16,R17,R18,R19 PMOS - - 4/16 1,15/2,15 0,134
MR33,R34,R35 PMOS - - 4/16 1,15/2,15 0,134
MT4,T5,T6 PMOS 8/4 4/16 - 1,15/2,15 0,118
MT10,T11,T12 PMOS 8/4 4/16 - 1,15/2,15 0,118
MT10,T11,T12 PMOS 16/4 4/16 - 1,15/2,15 0,125
MT10,T11,T12 PMOS 16/4 4/16 - 1,15/2,15 0,125
MT4,T5,T6 PMOS 32/4 4/16 - 1,15/2,15 0,129
MT10,T11,T12 PMOS 32/4 4/16 - 1,15/2,15 0,129
MR9,R10,R11 NMOS - - 4/16 4/4 0,25
MR7,R8,R28,R29 NMOS - - 32/2 4/4 16
MR20,R21,R22,R23 NMOS - - 4/16 4/4 0,25
MR30,R31,R32 NMOS - - 4/16 4/4 0,25
MT1,T2,T3 NMOS 8/4 4/16 - 4/4 0,222
MT7,T8,T9 NMOS 8/4 4/16 - 4/4 0,222
MT1,T2,T3 NMOS 16/4 4/16 - 4/4 0,235
MT7,T8,T9 NMOS 16/4 4/16 - 4/4 0,235
MT1,T2,T3 NMOS 32/4 4/16 - 4/4 0,242
MT7,T8,T9 NMOS 32/4 4/16 - 4/4 0,242

As associações trapezoidais consistem em uma associação em série de dois blocos: MD representa
um vetor de NPD conexões paralelas e NSD conexões em série de transistores PMOS de tamanho
mínimo; MS é um arranjo similar feito de NPS associações NMOS em paralelo e de NSS em série. O
terminal de porta do dispositivo trapezoidal é conectado a todas as portas individuais, o terminal de
dreno principal vai para os drenos dos dispositivos PMOS superiores em MD, e o terminal de fonte é
conectado a todas as fontes dos transistores NMOS inferiores, MS.

Fonte: Próprio Autor.

condutância (ARNAUD, A.; FIORELLI; GALUP-MONTORO, 2006; KULEJ, 2015; AB-
BASALIZADEH; SHEIKHAEI; FOROUZANDEH, 2015), também sofrem do mesmo
problema da técnica de subtração de corrente proposta neste projeto, isto é, a sua
limitação imposta pela sensibilidade à variabilidade do processo, mais especificamente
ao descasamento dos transistores. Entretanto, é importante mencionar que na técnica
proposta é possível conhecer os limites, ao contrário de abordagens baseadas em
pseudo-resistores. Como o objetivo principal é obter uma transcondutância muito pe-
quena a partir de espelhos de corrente desbalanceados, um descasamento excessivo
de transcondutância pode causar não apenas um desvio de frequência no filtro, como
também pode resultar em uma inversão de fase de transcondutância (uma transcondu-
tância positiva se torna negativa ou vice-versa). Na pior das hipóteses, ou seja, uma
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inversão de fase transformaria a realimentação negativa em positiva, o que poderia
causar instabilidade, inviabilizando o projeto do filtro. Por exemplo, um filtro passa-
banda não só teria uma frequência central diferente, mas poderia ter mais atenuação
do que o previsto durante o projeto. Portanto, os transistores devem ser aumentados
de tamanho o máximo possível, respeitando o aumento da capacitância parasita e as
restrições da tecnologia.

No circuito projetado, o bloco de entrada mostrado na Figura 23 (a) (OTA desta-
cado em cinza) e o circuito de polarização são responsáveis por definir a transcondu-
tância básica da nova topologia. Supondo um casamento perfeito entre os transistores,
MR3–4, MR5–6, e desprezando os efeitos de corpo e da modulação do comprimento do
canal, as correntes de saída (inN e inP) do transcondutor são dadas por

inN(P) =

√︁
2 βR5 Ibias

Φ
v i

√︄
1 –

βR5 v i
2

Φ2 Ibias
, (23)

em que βi é o parâmetro de transcondutância tecnológica de Mi dado por

β = μCox , (24)

em que μ, Cox são a mobilidade média dos portadores no canal e a capacitância de
óxido por unidade de área da porta do transistor, respectivamente. O parâmetro Φ

possui relação com a transcondutância dos transistores no par diferencial de entrada
e os transistores de fonte degenerativa ativa, sendo dado por

Φ = 1 +
βR5

4 βR3
. (25)

De acordo com (KUO; LEUCIUC, 2001; KRUMMENACHER; JOEHL, 1988), os
termos da raiz quadrada geralmente são menores que a unidade, levando a um au-
mento na linearidade e na faixa dinâmica de entrada. Por outro lado, essa linearidade
aumentada reflete em transcondutâncias equivalentes menores, mantendo as carac-
terísticas de largura de banda e ruído semelhantes a um simples par diferencial de
entrada. A tensão de entrada mínima necessária para que o esquema de linearização
funcione bem é dada por

|v i| >

√︄
4 Ibias
βR5

Φ√
1 – 2Φ + 2Φ2

, (26)a

inN(P) =
(︃

v i
√

βR5 (4Φ–2)+
√

(8Φ–2) Ibias–βR5 v i
2

4Φ–1

)︃2
. (26)b

Da análise de (26)a, quando a tensão de entrada tem um valor superior ou
inferior à expressão mais à direita de (26)a, um desses transistores de degeneração,
MR3–4 entra em inversão forte e o outro não, portanto, a corrente de saída pode ser



Capítulo 3. Projeto dos Circuitos Integrados 67

aproximada por (26)b. É possível concluir que a polarização do par diferencial de
entrada e o nível de inversão do transistor definem a tensão mínima de alimentação,
transcondutância nominal e área, tal como proposto por (KUO; LEUCIUC, 2001).

A tensão de offset de entrada e o ruído flicker são limitados pela área ativa dos
dispositivos de entrada (MR5 e MR6). Considerando uma corrente de polarização fixa,
se a relação de aspecto dos transistores do par de entrada for aumentada, o nível de
inversão diminui, levando assim a linearidade a diminuir também. Para um nível de
inversão muito baixo, o comprimento do transistor e a área resultante tendem a ser
muito grandes. Se considerarmos um projeto de filtro integrado, grandes transistores
exibem menor descasamento, mas também aumentam a capacitância de carga para-
sita, a qual pode estar na mesma faixa de magnitude dos capacitores do filtro (e as
frequências de corte do filtro não devem ser definidas pela capacitância parasita, a
menos que seja parte do próprio projeto). Isso leva à conclusão de que o projeto de um
OTA deve minimizar o descasamento, sem aumentar significativamente a capacitância
parasita, pois isso pode alterar as frequências dos polos do filtro Gm-C projetado.

A CMRR por sua vez é definida como as não idealidades das fontes de corrente
de cauda do OTA. No circuito apresentado, um alto CMRR é obtido usando fontes
de corrente cascode, o que, por outro lado, reduz a excursão da tensão de entrada
e aumenta a tensão mínima de alimentação. Além disso, a transcondutância nominal
é limitada pelas restrições de linearidade do par diferencial de entrada, conforme
mostrado em (ARNAUD, A.; FIORELLI; GALUP-MONTORO, 2006). A transcondutância
de saída é uma função da razão de espelhamento, por meio das configurações paralelo-
série e paralelo-trapezoidal, ou seja, a subtração de corrente nos espelhos aprimorados
e desbalanceados intencionalmente.

Além do OTA destacado em cinza, na Figura 23 (a), parte da transcondutância
também é definida pela corrente de polarização mostrada na Figura 25. A Figura 25 (b)
ilustra o circuito que fornece todas as tensões de polarização, isto é, Vbp1, Vbp2 e Vbn1,
controlando a tensão de offset DC na saída do transcondutor (Vo).

A estratégia de controle de offset baseia-se no projeto do circuito de polariza-
ção como um bloco feedforward de modo comum (CMFFB, do inglês Common-Mode
Feedforward Block ) para o circuito mostrado na Figura 23 (b). O conceito ilustrado na
Figura 25 (a), no qual o circuito de polarização consiste em dois espelhos de corrente
cascode bootstrap ⑧ acionados por uma referência de corrente (Ibias) ⑦, e um circuito
de realimentação de modo comum (CMFBC) o qual é quase uma réplica do transcon-
dutor, exceto pelas conexões de diodo em MR32 e MT9, não presentes em MR11 e
MT3.

A diferença de potencial, Vbp1, causada pelo fluxo de Ibias por meio de MR15,
permite que todas as correntes de polarização no transcondutor sejam definidas por
meio desta referência. Uma malha de realimentação é estabelecida usando Vbp2 para
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Figura 25 – Circuito de polarização e réplica do OTA para redução de tensão de offset.

Fonte: Próprio Autor.

controlar os transistores cascode de saída, isto é, (MR33 e MT10), aplicando a tensão
de saída (Vbn1) de volta às portas de MR20–21. Observe que as correntes e quedas
de tensão nas fontes de corrente cascode de saída de ⑨ (MR31–34 e MT8–11) são
conjuntamente definidas por Ibias e a tensão de entrada de modo comum.

3.4.1.1.2 Leiaute do OTA utilizado no filtro passa banda com a técnica de subtração
de correntes

O leiaute mostrado na Figura 26 foi realizado em tecnologia CMOS de 130 nm
e serviu de base para estimar a área do OTA proposto utilizando um valor mínimo de
alfa, ou seja, o menor valor de transcondutância permitido pela nova topologia com o
uso desta tecnologia.

Figura 26 – Leiaute do OTA proposto utilizando um valor de α = 0,032. A área total
ocupada pelo circuito corresponde a 400 µm x 188 µm.

480um

1
8
8
u
m

OTA, =0.032

Fonte: Próprio Autor.
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3.4.1.1.3 Resultados de simulação do filtro passa banda com a técnica de subtração
de correntes

O desempenho do circuito foi analisado por meio de simulações de pós-leiaute
e 500 rodadas de Monte-Carlo (MC) considerando a variabilidade de processo e desca-
samento. Utilizou-se no projeto um processo CMOS comercial de 130 nm. Na Tabela 3,
a implementação de cada transistor é detalhada em termos do número de transisto-
res unitários em cada associação e a razão de aspecto dos transistores equivalentes
correspondentes. Para a avaliação dos resultados obtidos pela nova topologia foram
consideradas as principais métricas de desempenho para OTAs, tais como a transcon-
dutância (gm), ganho de tensão (Av), consumo dinâmico de energia, THD, CMRR e
PSRR.

Os resultados obtidos para simulações nominais são mostrados na Figura 27
e resumidos na Tabela 4. Como é possível observar nos resultados, a adoção do
método de subtração de corrente proposto levou a uma redução de transcondutância
de aproximadamente 37 vezes com relação a uma OTA usando espelhos de corrente
self-cascode clássico, ou seja, gm ≈ gm1/37. Conforme sugerido pela Figura (28),
a transcondutância pode ser diminuída ainda mais reduzindo o desvio padrão das
correntes, ao custo de mais área de silício. Observe na Figura 27 a linearidade de 150
mV na curva da transcondutância. Além disso, note que a simetria na transcondutância
e nas correntes de saída se deve ao alto CMRR alcançado pela nova topologia. Além
disso, a redução de (gm) veio à custa do aumento do THD, enquanto outros recursos
permaneceram praticamente inalterados. Ainda na Tabela 4, é possível observar que
a largura de banda obtida pela nova topologia permite a implementação de filtros
totalmente integrados usando pequenos capacitores sem comprometer muita área de
silício, o que é muito difícil de se conseguir com os clássicos topologias.

Ainda avaliando os resultados das simulações também é possível observar que
as desvantagens inevitáveis da topologia proposta são o ganho de tensão e a PSRR
relativamente baixos. Tais características são provenientes da redução drástica da
corrente de saída. Conforme foi mostrado, a corrente de saída resulta de uma sub-
tração entre duas correntes quase iguais, cuja diferença é definida pelos elementos
em paralelo (NSD) nas associações de transistores trapezoidais, pois as associações
retangulares são mantidas fixas (confira o Apêndice para mais detalhes). Quanto maior
o número de transistores paralelos (NSD) no dreno da associação trapezoidal, menor
é a diferença entre os espelhos desbalanceados, ou seja, α atinge valores menores.
Dentre as vantagens sobre os pseudo-resistores apresentam grande variação com o
processo de fabricação, a técnica permite que os projetistas adotem diferentes configu-
rações trapezoidais e retangulares nos estágios de saída para controlar tanto o ganho
quanto a transcondutância conforme os requisitos da aplicação.
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Figura 27 – Resultados de simulação para as simulações nominais da topologia simé-
trica padrão (Gm1), e do OTA proposto (Gm). (a) transcondutâncias, (b)
visão ampliada das transcondutâncias, (c) correntes de saída, (d) visão
ampliada das correntes de saída, (e) ganho de tensão, (f) CMRR e (g)
ruído referenciado à entrada.
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Fonte: Próprio Autor.

Conforme demonstrada, a técnica proposta reduz a transcondutância, gm, por
meio da subtração de duas correntes de saída ligeiramente diferentes (io = io1-io2),
copiadas de um par diferencial de entrada comum mediante espelhos de corrente não
balanceados, portanto, este esquema deve garantir que um ramo sempre tenha condu-
tância de saída maior que o outro, a fim de reduzir a transcondutância geral. Portanto,
o descasamento entre os espelhos de saída deve ser mantido controlado, pois a téc-
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Tabela 4 – Resultados sumarizados do OTA proposto.

Parâmetros Gm1 Gm, α = 0,112 Gm, α = 0,06 Gm, α = 0,032
gm [pA/V] -2192 -240,8 -121,7 -59,22
io [pA] -0,374 -0,726 -0,720 -0,710
Av [dB] 54,3 29,4 23,4 17,2
Pot. [nW] 60,89 61,68 61,73 61,75
BW [Hz] 1,508 1,195 0,9244 0,6316
GBW [Hz] 115,3 12,75 6,402 2,885
IRN [nV/

√
Hz] 2,3 339 1350 5690

THD [%] 0,03 0,08 0,18 0,35
CMRR [dB] 107,7 79,5 74,3 69,5
PSRR [dB] 57,7 32,7 26,7 20,5

V DD = 1,2 V, Ibias = 10 nA, io calculado para V in–DC = 600 mV. Usando
a configuração do integrador, a OTA foi analisada em relação ao ganho
de tensão (Av), largura de banda (BW), taxa de rejeição de modo comum
(CMRR), taxa de rejeição da fonte de alimentação (PSRR). A distorção
harmônica total (THD) foi calculada com a OTA proposta em configuração
de buffer unitário e utilizou-se outra OTA como carga com um capacitor de
0,8 pF, além de um sinal de entrada com as seguintes características V in
= 100 mVpp e 100 mHz.

Fonte: Próprio Autor.

nica depende de suas correntes desequilibradas. Consequentemente, se um ramo se
torna mais condutivo do que o outro, consequentemente o sinal de transcondutância
pode se inverter, significando uma soma de correntes e um aumento de gm. As simu-
lações de Monte-Carlo (MC) foram executadas 500 vezes avaliando o descasamento,
variação com o processo e temperatura. Os principais parâmetros testados foram a
transcondutância e o ganho de tensão. A partir da análise de MC, os casos extremos
são apresentados na Figura 28.

Conforme a Figura 28 a topologia proposta alcançou σ/μ = 8%-31,17% e σ/μ
= 2,27%-37,46% para transcondutância e ganho de tensão, respectivamente. Além
disso, esses resultados ilustram os limites da técnica proposta usando este processo
CMOS de 130 nm. Os parâmetros avaliados são fortemente dependentes da tecnologia
empregada na fabricação dos transistores e das técnicas de leiaute utilizadas no
circuito, uma vez que o coeficiente de variação (CV) depende das características de
incompatibilidade e variação do processo. Esses resultados representam os melhores
e piores casos em termos do CV.

Na Tabela 5 os valores de desempenho obtidos com a técnica são comparados
com outras topologias de redução de gm encontradas na literatura.

Os resultados sumarizados na Tabela 5 mostram que o OTA baseado na técnica
de divisão de corrente proporciona um bom conjunto de recursos quando comparado
aos demais amplificadores apresentados no estado-da-arte. É possível observar um
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Figura 28 – Avaliação do circuito proposto por meio de 500 rodadas de Monte-Carlo
considerando o descasamento, variações de processo e temperatura. Em
(a) a transcondutância de Gm para α = 0,112, (b) ganho de tensão de Gm
para α = 0,112, (c) transcondutância de Gm para α = 0,032, (d) ganho de
tensão de Gm para α = 0,032, (e) transcondutância em função do processo
de fabricação, e (f) transcondutância em função da temperatura.
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Fonte: Próprio Autor.

equilíbrio entre consumo de potência, área de silício e THD. Além disso, o maior CMRR,
de 56 dB, obtido pela nova topologia em comparação às demais, bem como, o ganho
de tensão DC e a reduzida transcondutância obtida, isto é, de apenas 450 pA/V, torna
a topologia ideal para implementar filtros com frequências de corte de poucas dezenas
de Hz conforme será mostrado a seguir.

Para demonstrar a aplicação da topologia proposta, foi projetado e simulado um
filtro passa-banda (BPF, do inglês Band-Pass Filter ) Gm-C de quarta ordem totalmente
integrado, o circuito é mostrado na Figura 29 (a). O BPF utiliza três OTAs permitindo
definir fator de qualidade (Q) e frequência central (fc) (DELIYANNIS; SUN; FIDLER,
2019). Conforme mencionado no início desta seção, o filtro tem por finalidade ser
empregado no front-end analógico para condicionar o sinal de ECG proveniente dos
eletrodos encaixados ao corpo do paciente. As frequências de corte foram definidas
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Tabela 5 – Comparação do circuito proposto com projetos de integradores simulados
(S) e medidos (M).

Parâmetros Prop. (S) 1 (S) 2 (M) 3 (M) 4 (M) 5 (S) 6 (M) 7 (S)
Alim. [V] 1,2 3,3 3,2 0,25 0,3 3,3 1,5 1,5
Proc. [nm] 130 130 350 130 180 350 800 350
Vth 0,5 - - 0,22 0,5 - - -
Técnica CS DD CD BD BD CD GG TR
Pot. [nW] 61,75 200 - 10 13 5700 230 114
Ibias [nA] 10 20 - 10 2,5 14,55 1700 -
Av [dB] 17,2 0 - - 33,3 - 0 33,4
gm [pA/V] a 59,2 0,7 3 22000 68000 5 100 1860
BW [Hz] 0,676 0,01 35 - 50 0,0318 0,066 14,8
Cap. [pF] 0,8 0,8 0,025 20 220 18 70 20
CMRR [dB] 69,5 - - - 57 - - -
PSRR [dB] 20,5 - - - 39,9 - - -
THD [%] b 0,35 1,7 - 0,53 0,15 - - < 1
Área [mm2] 0,090 - 0,025 0,053 0,035 0,073 0,1 -

Trabalhos: 1 - (RODRIGUES; SILVA, R. S., 2015); 2 - (GOZZINI; FERRARI; SAM-
PIETRO, 2006); 3 - (COLLETTA; FERREIRA, 2014); 4 - (KHATEB et al., 2018); 5 -
(YUAN et al., 2008); 6 - (RIEGER; DEMOSTHENOUS; TAYLOR, 2004); 7 - (AGOS-
TINHO et al., 2008).
Técnicas comparadas: CS — Current Subtraction; DD — Drain-Driven; CD — Cur-
rent Division; BD — Bulk-Driven; GG — g–1

m /gm chains; TR — Triode region; a Valor
absoluto; b Configuração de buffer de ganho unitário, V in = 100 mVpp e f = 100
mHz;

Fonte: Próprio Autor.

de tal modo a remover artefatos de baixo ruído, tais como linha de base e DC, além
das interferências de 50/60Hz. Por fim, o filtro deve preservar as características dos
complexos QRS, mais especificamente os picos R cujo conteúdo de frequência central
encontra-se em 17Hz (NGUYEN et al., 2019).

Ao isolar as ondas R e subtraí-las sucessivamente, a VFC pode ser extraída
de forma mais confiável com a ajuda de detectores de pico simples (YAO; CHEN, Y.;
BASU, 2016). Além disso, vale ressaltar que esse tipo de filtro pode ser aplicado a
outros sinais fisiológicos, tais como o eletroencefalograma (EEG: 0,1 — 70 Hz), eletro-
miograma (EMG: 10 – 500 Hz), eletroneurograma (ENG: 0,2 — 5 kHz), eletrogramas
intracardíacos (IEGM: 0,7 — 70 Hz), simplesmente ajustando os valores das capaci-
tâncias de carga.

Cada segmento do filtro Gm-C de quarta ordem mostrado na Figura 29 (a) usa
três dos transcondutores idênticos, além de dois pequenos capacitores de 0,3 e 0,5 pF,
C1 e C2, respectivamente. Conforme as simulações de Monte-Carlo e considerando
as restrições do projeto do filtro integrado, adotou-se um projeto de OTA com α =
0,112 devido ao bom compromisso de área, descasamento e consumo de energia.



Capítulo 3. Projeto dos Circuitos Integrados 74

Figura 29 – (a) Primeira versão do filtro passa-banda para um possível uso no AFE.
Em (b) a comparação da função de transferência H(s) de 4th ordem ideal,
e a função de transferência de 4th ordem do filtro passa-banda proposto. A
frequência dos polos estreita conforme ilustrada no gráfico foi conquistada
por meio de três OTAs idênticos utilizando α = 0,112. Além disso, é possí-
vel observar um desvio de magnitude em torno de 100 Hz causado pela
inevitável capacitância parasita inserida pelo aumento da largura de porta
dos transistores nas associações a fim de aumentar a insensibilidade do
amplificador frente ao descasamento e variação do processo.

Fonte: Próprio Autor.

Além disso, o filtro aplicado ao sinal de ECG não requer uma frequência corner muito
baixa (< 500 mHz), consequentemente valores de α maiores podem ser usados. A
relação de aspecto dos transistores de tamanho unitário (Su), fonte de tensão (VDD)
são os mesmos mostrados na Tabela 3, com exceção da corrente de polarização,
Ibias = 16 nA empregado para definir fc. A função de transferência de quarta ordem é
obtida acoplando pares de estágios de segunda ordem cuja função de transferência é
mostrada por (27).

H(s) =
B s

s2 +
ω0
Q

s + ω0
2

=

gm2
C2

s

s2 +
gm3
C2

s +
gm1 gm2
C1 C2

, (27)a

ω0 =

⌜⃓⃓⎷gm1 gm2
C1 C2

, (27)b

BW =
ω0
Q

=
gm3
C2

, (27)c

Q =

⌜⃓⃓⎷gm1 gm2
C1 C2

C2
gm3

, (27)d
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Figura 30 – As simulações transientes apresentam a filtragem de um fluxo de dados
de ECG aplicado ao filtro; observe que o filtro proposto obteve resultados
semelhantes a um filtro BPF de função de transferência, H(s), de quarta
ordem.
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Fonte: Próprio Autor.

H(s) =
–76.0514107s

s2 + 91.9033177s + 10830.5216329
, (27)e

em que w0 = 104,07 rad/s, BW = 91,9 Hz e Q = 1,14.
A viabilidade da nova topologia proposta para implementação de filtros total-

mente integrados pode ser verificada na Figura 29 (b), a qual mostra a função de
transferência obtida pelo filtro, e comparada à de um filtro com função de transfe-
rência, H(s) ideal. É possível notar que a função do filtro implementado com o novo
OTA desvia-se do ideal para frequências acima de 100 Hz. Tal fato decorre das capa-
citâncias parasitas significativas presentes da largura do canal dos transistores nas
associações. Essa não-idealidade levanta uma preocupação relevante quanto ao pro-
jeto de filtros integrados com grandes constantes de tempo. Para isso, deve-se avaliar
cuidados ante questões como evitar o aumento das capacitâncias parasitas e imple-
mentar transistores de dimensões muito reduzidas, os quais sofrem de descasamentos
e sensibilidade às variações do processo proibitivas para implementação. Ambas as
restrições precisam ser equilibradas ao definir a resposta de magnitude e as frequên-
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cias dos polos. É importante mencionar que esse desvio seria ainda maior se o circuito
fosse implementado com dispositivos únicos ao invés de associações.

A resposta no domínio do tempo mostrada na Figura 30 confirma a viabilidade
do filtro, visto que este preserva as principais características do ECG após a filtra-
gem. Outra característica importante é o baixo consumo de energia obtido, isto é, de
apenas 494,4 nW, habilitando o circuito para uso em sistemas de bio-sensoriamento,
dispositivos vestíveis e até implantáveis.

3.4.1.2 Técnica de divisão de correntes

A segunda topologia de filtro proposta nesta tese foi a Tow-Thomas de segunda
ordem, com múltiplas funções de transferência, isto é, com saída passa-baixa e passa-
banda, conforme ilustrado na Figura 31.

Figura 31 – Topologia Tow-Thomas de segunda ordem.
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Fonte: Próprio Autor.

Esta topologia foi integrada ao AFE proposto por fornecer as características de
duas funções de transferência, ideal para eventuais ajustes conforme o sinal de ECG
oriundo do paciente. Para a realização do OTA, bloco básico da topologia de filtro, foi
proposto uma nova topologia baseada em divisão de corrente e espelhos de corrente
modificados por meio de associações de transistores conforme mostrados na primeira
topologia de filtro.
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3.4.1.2.1 Princípio de funcionamento

O circuito do OTA é mostrado na Figura 32, no qual é possível observar as
modificações realizadas com relação à topologia mostrada anteriormente.

Figura 32 – Diagrama de circuito OTA proposto: ① circuito de polarização; ② transis-
tores da fonte de corrente; ③ par diferencial com degeneração de fonte
ativa (KRUMMENACHER; JOEHL, 1988); ④ par diferencial com técnica
de linearização pelo bulk (LEHMANN; CASSIA, 2001; GAK; MIGUEZ; AR-
NAUD, Alfredo, 2013); ⑤ entrada do espelho corrente formado por asso-
ciações de transistores paralelos; ⑥ amplificador fonte comum com carga
ativa; ⑦ saída de espelho de corrente feita de uma implementação de as-
sociação de transistor trapezoidal modificada para divisão de corrente.

Fonte: Próprio Autor.

Como qualquer OTA com um par diferencial degenerado, as fontes de corrente
são polarizadas por uma referência IBIAS, que por sua vez define a tensão de polari-
zação PMOS, Vb, do transistor de cauda. A cauda é dividida em dois transistores (M1
e M2) e é conectada a cada terminal de fonte do par diferencial com degeneração e
carga ativa. Entre os terminais da fonte do par diferencial, há uma carga ativa simétrica
e composta pelos transistores M3 e M4, conforme proposto em (KRUMMENACHER;
JOEHL, 1988), mas é independentemente polarizado pelos sinais de tensão de entrada
bufferizados, Vp e Vm, que serão mais detalhados no parágrafo seguinte.

Para este projeto apresentam-se duas melhorias principais em relação a outros
OTAs simétricos como os apresentados em (VEERAVALLI; SANCHEZ-SINENCIO;
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SILVA-MARTÍNEZ, 2002; ARNAUD, A.; FIORELLI; GALUP-MONTORO, 2006; GAK;
MIGUEZ; ARNAUD, Alfredo, 2013): a técnica de cancelamento de gm com polarização
de bulk e o espelho de corrente de saída elaborado na configuração trapezoidal.

O circuito funciona da seguinte maneira: primeiro, o par diferencial de entrada,
formado pelos transistores M7 e M8, é polarizado simultaneamente por duas entradas:
porta e bulk. Os terminais da porta são conectados às entradas de sinal de tensão
Vinp(m) e os terminais de bulk são conectados indiretamente às entradas opostas
Vm(p), implementando assim a técnica de cancelamento de gm (SILVA-MARTINEZ;
SALCEDO-SUÑER, 1997). O OTA proposto difere da técnica usada em (GAK; MI-
GUEZ; ARNAUD, Alfredo, 2013) porque, em vez de conectar os terminais de bulk do
par diferencial aos terminais de fonte do par oposto, neste projeto eles são conectados
ao terminal de fonte dos transistores M5 e M6. Consequentemente, esses transistores
funcionam como um seguidor de tensão e limitam a corrente de polarização do bulk. Ao
mesmo tempo, eles impedem uma impedância de entrada DC finita, já que nenhuma
corrente DC flui dos terminais de fonte do par diferencial para o terminal de entrada,
uma vez que eles são armazenados em buffer (LINDERT et al., 1999). Como um efeito
colateral favorável, a inversão do canal é aumentada enquanto a corrente de polari-
zação DC é mantida constante, diminuindo consequentemente a tensão porta-fonte,
VGS, e, portanto, a tensão de alimentação mínima necessária (LEHMANN; CASSIA,
2001).

A segunda parte do circuito é composta pelos espelhos de corrente usando
arranjos de transistores trapezoidais modificados, conforme apresentados na topologia
anterior. Os transistores M9 e M10 são as entradas do espelho de corrente sendo
conectados na configuração de diodo. O sinal negativo é invertido em uma etapa adici-
onal por um amplificador de fonte comum com carga ativa, composto pelos transistores
M11 e M12, sendo o próprio M12 a entrada de outro espelho de corrente. Cada saída
do espelho é feita por meio dos transistores M13-15 e M16-18, que compõem uma as-
sociação de transistor trapezoidal. O terminal de dreno do transistor M13 é conectado
aos terminais de fonte e dreno dos transistores M14 e M15, respectivamente. Conside-
rando que ambos os transistores compartilham as mesmas tensões de porta e fonte,
a corrente de dreno de M13 é dividida entre eles proporcionalmente as suas razões
equivalentes. Dessa forma, parte dessa corrente é dissipada na tensão de alimentação
enquanto o restante flui para a saída, reduzindo bastante a transcondutância do OTA.

3.4.1.2.2 Leiaute do filtro Tow-Thomas de segunda ordem

A Figura 33 mostra o leiaute do filtro Tow-Thomas de segunda ordem, ocupando
uma área total de 0,0504 mm2.
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Figura 33 – Leiaute do filtro de segunda-ordem Tow-Thomas.
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Fonte: Próprio Autor.

3.4.1.2.3 Resultados de simulação do OTA com a técnica por divisão de corrente

Para integrar com o AFE proposto, o novo OTA ilustrado na Figura 32 foi proje-
tado usando a tecnologia CMOS de 180 nm e suas simulações foram realizadas com
a tensão de alimentação de 1 V, parâmetros de processo típicos e temperatura ambi-
ente e polarizado com uma fonte de corrente de 10 nA. Todos os transistores PMOS
e NMOS representados no diagrama de circuito OTA são arranjos de transistores re-
tangulares feitos de transistores unitários de 1 µm de largura e 4 µm de comprimento.
Suas dimensões estão resumidas na Tabela 6 usando o formato contendo o número
de associações de transistores em paralelo e em série.

As Figuras 34a e 34b mostram a corrente de saída do OTA e os resultados da
simulação de transcondutância DC, respectivamente. Observa-se que a corrente de
saída varia entre cerca de 100 pA e -100 pA, quando a corrente máxima na entrada do
espelho de corrente é de 20 nA, imposta pela corrente de polarização, o que significa
que a corrente de saída foi atenuada em pelo menos um fator 200 vezes. Isso se traduz
em uma transcondutância de 450 pS e uma resposta linear entre a faixa de entrada de
350 e 650 mV.

A Figura 35a mostra os resultados da simulação AC em malha aberta. Observa-
se que o OTA possui um ganho de tensão diferencial de 36,6 V/V, um GBW de 6,9 Hz
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Tabela 6 – Resumo das dimensões dos transistores utilizados no OTA.

Transistor Tipo NP/NS W /L [µm/µm]
M0–2,14 PMOS 8/1 1/4
M3–4 PMOS 2/8 1/4
M12–13,15 PMOS 2/4 1/4
M5–6 PMOS 2/4 1/4
M7–8 PMOS 4/4 1/4
M9–10,17 NMOS 8/1 1/4
M11,16,18 NMOS 2/4 1/4

NP e NS representam o número de dispositivos em as-
sociações paralelas e séries, respectivamente, W/L é a
razão de aspecto de um componente unitário.

Fonte: Próprio Autor.

Figura 34 – OTA (a) Corrente de saída (b) Transcondutância.

(a) (b)

Fonte: Próprio Autor.

e uma margem de fase de aproximadamente 90°, ao possuir apenas um estágio de ga-
nho. A Figura 35b ilustra os resultados da análise transiente considerando a THD para
o circuito em malha fechada. Como a saída OTA está conectada à entrada inversora, a
linearidade do sinal de saída não é limitada pela linearidade da transcondutância, mas
pela faixa de excursão da tensão de entrada e saída do OTA. As simulações mostram
uma THD de 60 dB e 40 dB para uma amplitude pico a pico do sinal de saída de
300 mV e 450 mV, respectivamente.

Para avaliar o circuito frente as variações de processo, descasamento e ambos,
realizou-se 1000 rodadas de Monte Carlo, e os resultados estão resumidos na Tabela
7. Observa-se que os parâmetros do OTA não variam significativamente apenas com
a variabilidade do processo, pois apenas o desvio padrão do descasamento é muitas
vezes maior do que apenas o processo. O circuito mostra um offset de tensão referen-
ciada à entrada intrínseca de 5,33 mV e um desvio padrão de 5,07, resultando em um
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Figura 35 – OTA (a) Resultados da análise AC em malha aberta e (b) análise transiente
para verificação da THD.
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Fonte: Próprio Autor.

offset máximo de cerca de 20 mV, considerando 3σ.

Tabela 7 – Resultados da simulação de Monte-Carlo para 1000 rodadas.

MC AV [dB] Gm [pS] PT [nW] VOS [mV]
Processo 36,6 0,06 450 3,72 32,1 0,03 5,10 0,37
Descasamento 36,6 0,20 450 12,1 32,3 0,42 4,93 4,93
Proc.+ Descas. 36,6 0,20 449 12,6 32,2 0,42 5,33 5,07

Fonte: Próprio Autor.

A Tabela 8 mostra uma comparação do desempenho OTA proposto com inte-
gradores no estado da arte. Conforme os resultados, nota-se que a técnica proposta
proporcionou um bom compromisso entre desempenho, área e consumo de potência.
Além disso, o novo OTA alcançou CMRR e baixa frequência semelhante aos demais,
além de um dos menores consumos, e o maior ganho entre os integradores. Com base
neste conjunto de características projetou-se a versão final do filtro empregado no AFE
proposto.

Na Figura 36 é possível observar as duas funções de transferência do filtro
proposto, isto é, a saída passa-baixas com uma frequência de corte de 29 Hz e a saída
da função passa-banda com as frequências de corte de 13,6 Hz e 42,7 Hz.

Com relação à análise transiente, esta forneceu valores de THD de -50 dB para
ambas as saídas, considerando um sinal de entrada de 20 mVpp. O consumo final do
filtro proposto e já inserido no AFE, considerando a tensão de 1,8 V foi de 960 nW.
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Tabela 8 – Comparação de circuitos integrados simulados (S) e medidos (M).

Parâm. (a) (S) (b) (S) (c) (M) (d) (S) (e) (M) (f) (S) (g) (S) (h) (S)
Alim. [V] 1,0 3,3 3,2 3,3 1,5 1,5 0,5 1,0
Proc. [nm] 180 130 350 350 800 350 130 180
V th [mV] 450 - - - - - - 400
PT [nW] 32 200 - 5700 230 114 26 27
Ibias [nA] 10 20 - 14,55 1700 - 1 -
Av [dB] 37 0 - - 0 33,4 42 40
gm [pA/V] 450 0,7 3 5 100 1860 6770 27000
GBW [Hz] 6,9 0,01 35 0,0318 0,066 14,8 - 1210
Cap. [pF] 10 0,8 0,025 18 70 20 - 2
CMRR [dB] 56 - - - - - 52 -
PSRR [dB] 36 - - - - - - -
THD [%] 1 1,7 - - - < 1 1 1

Trabalhos comparados: (a) Circuito proposto; (b) (RODRIGUES; SILVA, R. S., 2015); (c) (GOZZINI;
FERRARI; SAMPIETRO, 2006); (d) (YUAN et al., 2008); (e) (RIEGER; DEMOSTHENOUS; TAYLOR,
2004); (f) (AGOSTINHO et al., 2008); (g) (RISCO SÁNCHEZ et al., 2019); (h) (RAJAN et al., 2020).

Fonte: Próprio Autor.

Figura 36 – Respostas AC do filtro Tow-Thomas de segunda-ordem.

Fonte: Próprio Autor.

3.5 REFERÊNCIA DE CORRENTE — SERRA GRAELLS

A topologia proposta para referência de corrente é uma adaptação dos cir-
cuitos criados por Serra-Graells em (SERRA-GRAELLS; HUERTAS, 2003) e Cama-
cho (CAMACHO-GALEANO et al., 2005). As duas topologias tem em comum a vanta-
gem da não necessidade de transistores bipolares ou resistores passivos integrados,
ou seja, o circuito proposto aqui é uma fonte de corrente autopolarizada (SBCS, do
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inglês Self-Biased Current Source). A técnica comum aos trabalhos mencionados
consiste em produzir uma referência de corrente de ultra-baixa tensão que seja propor-
cional a temperatura absoluta (PTAT, do inglês Proportional to Absolute Temperature).
Os transistores do circuito operam em região de inversão fraca, isto é, sub-limiar. Re-
ferências estáticas do tipo PTAT são necessárias em sistemas monolíticos, tais como
dispositivos embarcados e aplicados a área da saúde como foi inicialmente proposto
para sistemas auditivos, visto que permitem cancelar as dependências térmicas de
primeira ordem, como, por exemplo, referências do tipo Bandgap ou processamentos
no domínio logarítmico, e por isso optou-se pelo projeto desta topologia.

3.5.1 Conceitos

O princípio de funcionamento do circuito pode ser explicado com o auxílio da
Figura 37.

Figura 37 – Diagrama conceitual da referência PTAT.
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Fonte: Adaptado de (SERRA-GRAELLS; HUERTAS, 2003).

O diagrama apresenta um gerador de tensão PTAT no domínio logarítmico de-
sempenhado por meio de um amplificador de corrente controlado por tensão, chamado
de A que está em uma malha de realimentação negativa com um fator de atenuação
dado por 1/P. Logo, temos que o ganho é dado por

A =
Io
Iin

≈ e(Vref/φt), (28)

em que Vref e φt representam a tensão PTAT e a tensão térmica, respectivamente. O
resultado da realimentação é dado por A/P ≡ 1, produzindo nos terminais do amplifi-
cador uma tensão de referência que pode ser calculada por

Vref = φt ln (P). (29)
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Por fim, o comportamento PTAT é obtido graças a operação em região de in-
versão fraca dos transistores que implementam A. Tal característica é alcançada pela
característica logarítmica de Vref com relação as correntes do circuito. Além disso, vale
mencionar que esse comportamento do circuito não depende da impedância aterrada,
ZL, desde que os transistores operem na região de inversão fraca, cuja relação de
corrente e tensão é exponencial, conforme já mencionado.

Nesta topologia, a referência de corrente operando como PTAT pode ser proje-
tada por meio de ZL, sendo uma impedância usada para a linearidade do circuito.

Toda a referência de corrente deve ter um alto nível de precisão em um de seus
parâmetros de projeto. Neste projeto em questão, o principal problema de imprecisão
provém do fator de atenuação P. Com isso, é importante avaliar a tensão Vref em
função de variações deste fator, tal como

(︃
ΔVref
Vref

)︃
=

ln
(︂

1 + ΔP
P

)︂
ln(P)

≈ 1
ln(P)

(︃
ΔP
P

)︃
, (30)

essa expressão é válida para variações do fator, ΔP ≪ P. A partir de (30) é
possível ver que devido à dependência logarítmica do fator P, a máxima sensibilidade
de Vref está no limite inferior, isto é, para P → 1+. Por outro lado, a robustez de Vref
aumenta a medida que o fator P → ∞.

Em resumo, deve-se otimizar a razão de P, evitando regiões de alta sensibilidade
e permitindo com isso a obtenção de altos valores de Vref. Além disso, nota-se que a
variação representada por ΔP é caracterizada pelos descasamentos dos transistores
do amplificador, logo como já mencionado em outros projetos, deve-se projetar o
circuito evitando o uso de dimensões mínimas de largura e comprimento de canal.
Do ponto de vista de implementação do circuito, a realimentação pode ser facilmente
obtida mediante espelhos de corrente, que para tal serão utilizadas mais uma vez as
associações série-paralelo de transistores. Com relação à função logarítmica dada no
amplificador A, está será sintetizada com um par diferencial de entrada operando em
região de inversão fraca, que em suma é um amplificador logarítmico.

O circuito foi projetado seguindo a metodologia proposta por (CAMACHO-GALEANO
et al., 2005), porém utilizando associações de transistores de modo a melhorar o casa-
mento entre os transistores. O circuito final é mostrado na Figura 38.

Conforme o trabalho original proposto em (CAMACHO-GALEANO et al., 2005),
as equações do circuito foram mantidas utilizando o modelo ACM (do inglês Advanced
Compact Mosfet), sendo um modelo baseado em corrente relacionando os níveis de
inversão do transistor. Segundo o modelo ACM, a corrente de dreno pode ser dividida
em corrente direta (IF) e reversa (IR)

ID = IF – IR = IS (if – ir) , (31)a
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Figura 38 – Diagrama esquemático da referência de corrente proposta.
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Fonte: Próprio Autor.

IS = ISQ

(︃
W
L

)︃
= ISQS, (31)b

ISQ = μC′
oxn

φ2
t

2
, (31)c

em que IS é a corrente específica (normalização), e ISQ é corrente específica para a
razão de aspecto do transistor igual à unidade, também chamada de corrente especí-
fica de folha. Os parâmetros μ, C′

ox, n, if e ir são a mobilidade, capacitância de óxido
por unidade de área, fator de inclinação, nível de inversão direto e reverso, respec-
tivamente. Além disso, IF e IR dependem da diferença de potencial de porta-fonte e
porta-dreno, respectivamente.

Em saturação direta, IF ≫ IR e a corrente de dreno é dada por ID ≈ IF = ISif.
No modelo ACM, a relação entre corrente e tensões do transistor são dadas por

VP – VS(D)
φt

=
√︂

1 + if(r) – 2ln
(︂√︂

1 + if(r) – 1
)︂

, (32)

em que VP é a tensão de pinch-off dada por VP ≈ (VG –VT0)/n, em que VT0 é a tensão
de limiar do transistor para VSB=0. Mais informações sobre o modelo usado neste
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projeto podem ser encontradas em (CUNHA; SCHNEIDER, M.; GALUP-MONTORO,
1998).

Utilizando a metodologia gm/ID (SANCHOTENE SILVA et al., 2019) é possível
extrair os parâmetros utilizados no modelo ACM para a tecnologia CMOS de 180 nm,
logo, a corrente específica de folha dos transistores NMOS e PMOS são 136 nA e 39
nA, respectivamente. Além disso, o fator de inclinação na região de inversão fraca é
de 1,31, e as tensões de limiar são VT0n = 450,1 mV, VT0p = -443,6 mV.

O núcleo da referência de corrente é a composição self-cascode mostrada
na Figura 39 pelos transistores Mna–nb, tal configuração é ideal para dispositivos de
ultra-baixo consumo (CAMACHO-GALEANO et al., 2005).

Figura 39 – Configuração self-cascode.

Mnb

NIref

Iref

VX

Iref (N+1)Mna

Fonte: Próprio Autor.

Utilizando como base (31)a-(32) é possível deduzir as equações do circuito
conforme mostrado a seguir. Partindo de Mnb operando em inversão forte, a corrente
de dreno deste transistor é tal como

IDnb
= IFnb

= ISnb
ifnb

, (33)

com Mna operando em inversão fraca, tem-se

IDna
= IFna

– IRna
= ISna

(︁
ifna

– irna

)︁
= Iref (N + 1) , (34)

uma vez que VPna
= VPnb

= VP, VDna
= VSnb

, então, irna = ifnb
, logo, a relação

entre os níveis de inversão dos transistores será

ifna
= ifnb

[︃
1 +

Snb
Sna

(︃
1 +

1
N

)︃]︃
. (35)

Aplicando (32) ao nó VX com relação ao terminal de dreno de Mnb obtém-se

VP – VX
φt

=
√︂

1 + ifnb
– 1 + ln

(︂√︂
1 + ifnb

– 1
)︂

– 1. (36)
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Por sua vez, com relação ao terminal de fonte de Mna, a relação é

VP
φt

=
√︂

1 + ifna
– 1 + ln

(︂√︂
1 + ifna

– 1
)︂

– 1, (37)

a partir das expressões (36) e (37) é possível verificar que há três incógnitas
que são pontos-chave do projeto, são elas, VP, ifna

e ifnb
. Assim, a obtenção desses

parâmetros é imediata a partir da geração de uma tensão VX pré-determinada para o
projeto e realizando o fator N por meio de espelhos de corrente. Para a obtenção da
tensão VX pode-se utilizar a configuração autopolarizada mostrada na Figura 38 pelos
transistores Mpb–pc — Mnc–nf. Assumindo que Mne–nf operem em inversão fraca na
região de saturação e utilizando novamente (32), tem-se que VPne

= VPnf
, IDnf

= IDne
/J,

e VX = VSnf
, logo

VX = VSne
+ φtln(JK ), (38)

em que, J é o fator de espelhamento PMOS dado por J = Spc/Spb e K = Snf/Sne. Note
que (38) é igual a (29), logo VX = Vref.

Neste ponto é possível observar na Figura 38 que há uma modificação realizada
na topologia original proposta em (CAMACHO-GALEANO et al., 2005). Aqui, há o uso
de um espelho de corrente cascode NMOS, Mnc–nf que contribui com a impedância
de saída da fonte de corrente além de minimizar os efeitos de descasamento, porém
ao custo de uma diminuição da excursão da tensão de saída. A impedância de saída
nesta configuração é dada por Znc = gmncroncronf.

Em termos de funcionamento, quando Mne–nf operam em inversão fraca há um
deslocamento de tensão PTAT, para KJ > 1, entre os dois transistores. Logo, a tensão
VX é dada por (38), com VSne

= 0. Conforme já mostrado em (SERRA-GRAELLS;
HUERTAS, 2003), o circuito é estável para JK > 1 e muito preciso para JK > 10.
As especificações de projeto comuns a toda referência de corrente são geralmente
a tensão mínima de alimentação (VDDmin

), consumo de potência, área de silício e
sensibilidades, além do próprio valor de corrente gerada.

A tensão de alimentação mínima para a topologia mostrada na Figura (29) é
dada por

VDD ≥ max
[︂
|VDSSAT,P

| + VGSna
, |VGSP

| + VDSSAT,nf
+ VX

]︂
, (39)

em que VDSSAT,nf
é uma tensão da ordem de 100 mV devido à operação do transistor

em inversão fraca (i.e., região sub-limiar). Todos os transistores PMOS mostrados
no circuito operam com nível de inversão próximo à unidade, permitindo a obtenção
de um VDSSAT,nf

abaixo de 100 mV e VGSP
próximo à tensão de limiar. Com isso, VX

também é menor do que 100 mV, além disso, a partir do transistor Mnb operando em
região de inversão moderada (nível de inversão entre 3 e 8), pode-se obter uma maior
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insensibilidade as variações da tensão de alimentação (CAMACHO-GALEANO et al.,
2005). É importante notar que o nível de inversão de Mnb deve-ser baixo próximo ao
limite para que a tensão entre porta-fonte do transistor seja muito próxima da tensão
de sua tensão de limiar. Com essas afirmações, é possível concluir que VGSna

= VGSnb

≈ VTN+ 100 mV, logo, a tensão de alimentação mínima deverá ser

VDD ≥ max [VTN, |VTP|] + 200mV . (40)

A partir de (35)-(37) é possível derivar a sensibilidade da topologia dada por

ΔIref
Iref

= 2
ΔVX
φt

⎡⎣|
√︂

1 + ifna
–

⌜⃓⃓⎷1 +
ifna

1 + 2Snb
Sna

|

⎤⎦–1

, (41)

em que ΔVX e ΔIref são desvios na tensão e corrente de referência, respectivamente.
De acordo com (41) é possível observar que a sensibilidade da referência de cor-
rente é acentuada quanto menor for o nível de inversão do transistor Mna. Conforme
mostrado em (CAMACHO-GALEANO et al., 2005) a relação da corrente gerada pelo
circuito com a tensão de alimentação é inversamente proporcional a expressão con-
tida nos colchetes em (41) o que significa que é possível reduzir a sensibilidade ao
descasamento e tensão de alimentação da corrente de referência com o uso de níveis
de inversão mais altos para Mnb. Além disso, devido ao efeito Early nos transistores
simples, especificamente de Mnf e Mpc há um aumento intrínseco na sensibilidade, o
que é evitado neste projeto com o uso de associações retangulares e trapezoidais ao
invés do uso de transistores simples (mais informações no Apêndice A).

Conforme é possível observar no circuito mostrado na Figura 38 a corrente é
espelhada de Mpb para Mpa e Mpd, então a corrente é multiplicada por 4 em Mpa

e ajustada na saída de Mpd para o valor de 2 nA. Os transistores da topologia do
espelho cascode NMOS tem a mesma dimensão e utilizam oito elementos em série
com exceção de Mnf em que é utilizado dois transistores em paralelo, produzindo um
valor de VX = 85 mV, o que é muito próximo do valor calculado em (38) para J = 1 e
K = 16, cujo valor da tensão térmica é de 26 mV. O dimensionamento dos transistores
e demais relações seguidas no projeto foram as mesmas utilizadas em (CAMACHO-
GALEANO et al., 2005). Os níveis de inversão de Mna e Mnb foram calculados a partir
de um ifnb

≈ 3,5 para evitar a sensibilidade conforme mencionado anteriormente. Logo,
com N = 4 é possível obter a razão de aspecto de Mnb e o nível de inversão, ifna

= 8, a
partir de

Snb
Sna

=
ifna

– 3

3
(︂

1 + 1
N

)︂ , (42)a

ifnb
=

IDnb

ISQSnb
= N

Iref
ISQSnb

. (42)b
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A Tabela 9 apresenta os valores de dimensionamento dos transistores e ca-
pacitores utilizados na referência de corrente projetada para uso no front-end analó-
gico. Conforme mostrado em (CAMACHO-GALEANO et al., 2005), para JIref ≪ ISQ,
Sne = J, mantém o transistor Mne em inversão fraca e o fator N define o trade-off
que existe entre consumo de potência e área de silício ocupada pelo circuito. Os níveis
de inversão dos transistores PMOS são menores do que 1, ao operarem em inversão
fraca para redução de consumo, portanto, neste projeto utilizou-se 8 transistores em
série, conforme mostrado na Tabela 9.

Tabela 9 – Dimensionamento dos transistores utilizados na referência de corrente.

Transistor Tipo NP/NS W /L [µm/µm]
Mpa PMOS 4/8 4,3/5
Mpb–pc PMOS 1/8 4,3/5
Mpd PMOS 1/4 4,3/15
Mna NMOS 1/16 1/10
Mnb NMOS 1/12 1/5
Mnc–ne NMOS 1/8 1/5
Mnf,nsa NMOS 2/1 1/5
Mnsb NMOS 1/2 1/5

NP e NS representam o número de dispositivos em as-
sociações paralelas e séries, respectivamente, W/L é a
razão de aspecto de um componente unitário, Ccomps e
CS são capacitores do tipo Metal-Insulator-Metal (MIM)
de 50 fF.

Fonte: Próprio Autor.

A partir da Tabela 9 é possível calcular os valores de K e J. Logo, K = Snf/Sne

é igual a 16 e por sua vez, o valor de J = Spc/Spb é igual a 1.

3.5.2 Leiaute da referência de corrente

A Figura 40 ilustra o leiaute da referência de corrente proposta. A área total do
circuito é de 0,0074 mm2.

3.5.3 Resultados de simulação da referência de corrente

A primeira análise realizada no circuito de referência foi uma varredura DC da
tensão de alimentação considerando diferentes corners, bem como a comparação com
a curva do circuito pós-leiaute, tal resposta é mostrada na Figura 41.

A partir da Figura 41 é possível verificar que não há diferença significativa entre a
curva do corner TT e a vista extraída pós-leiaute, em ambas as configurações o circuito
começou a funcionar aplicando-se uma tensão de alimentação de aproximadamente
934 mV. Com relação aos demais corners analisados, observa-se a diferença de 4 %
para ambas as configurações com relação à tensão nominal de 2,054 nA. Ainda nesta
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Figura 40 – Leiaute da referência de corrente projetada.
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Fonte: Próprio Autor.

análise, pode-se verificar que por meio do corner FF a referência de corrente passa
a funcionar a partir de 800 mV da tensão de alimentação, já, por outro lado, com o
corner SS, o circuito começa a fornecer a corrente desejada somente a partir de 1 V.

A Tabela 10 traz um resumo dos resultados pertinentes a avaliação da corrente
de referência considerando os diferentes corners, 500 rodadas de Monte-Carlo (MC)
para processo e descasamento, além da variação de temperatura de -50 ◦C a 125 ◦C
e por último a simulação pós-leiaute.

Tabela 10 – Avaliação da corrente de referência para diferentes cenários e análises.

Tipo de Simulação Iref [nA] ∗ εIref [%] Pot. [nW] @ VDDA=1,8V
TT 2,054 — 34,94
FF 2,149 4,62 36,75
SS 1,972 4,01 33,26
Pós-leiaute 2,035 0,91 34,91
TT @ T = -50◦C 1,7727 13,7 29,63
TT @ T = 0◦C 1,9686 4,16 33,28
TT @ T = 125◦C 2,2563 9,85 39,08

Fonte: Próprio Autor.
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Figura 41 – Corrente de saída em função da tensão de alimentação. Observe que o
circuito começa a operar a partir de 934 mV com uma corrente de 2 nA.

Fonte: Próprio Autor.

A referência de corrente projetada para polarizar todos os circuitos do AFE
também foi avaliada em termos de variação de temperatura. Para isso, computou-se o
erro relativo a corrente nominal de corner típico.

Figura 42 – Erro da corrente de saída com relação à corrente nominal em função da
variação de temperatura.

Fonte: Próprio Autor.

A partir da Figura 42 é possível conhecer os limites de operação do circuito
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em função da temperatura. O pior caso observado no gráfico apresentado foi para a
temperatura de -50 ◦C gerando um desvio de 15 % na corrente fornecida. A curvas
referentes a cada temperatura analisada estão mostradas na Figura 43, onde é possível
observar que além da variação da corrente de saída, também há a redução ou aumento
da tensão de operação do circuito. A tensão mínima observada foi de 748mV para a
temperatura de 125 ◦C e a máxima foi de 1.03V operando em -25 ◦C.

Figura 43 – Corrente de saída em função da tensão de alimentação para diferentes
temperaturas de operação.

VDDA-min

Fonte: Próprio Autor.

Na Figura 44 são mostradas as curvas correspondentes a análise transiente con-
siderando os diferentes corners e vista pós-leiaute. Esta análise foi realizada inserindo-
se uma fonte de tensão pulsada com período de 1 segundo e amplitude máxima de 1,8
V na alimentação da referência de corrente. Os resultados mostram que as correntes
geradas nos diferentes corners bem como na vista pós-leiaute não apresentam oscila-
ções, ou seja, a corrente de referência é estável (KJ ≫ 10). Os circuitos propostos
no AFE desta tese são projetados para operarem com a variação de 2,13 nA (corner
FF) a 1,96 nA (corner SS) observada no gráfico.

Para finalizar os testes da referência de corrente, foi realizada a análise de
Monte-Carlo (MC) cujos resultados estão ilustrados na Figura 45. A análise foi feita por
meio de 500 rodadas considerando-se os impactos do descasamento e das variações
de processo.

Com relação ao coeficiente de variação, a referência projetada obteve um valor
de 1,69 % considerando as 500 rodadas de MC para descasamento e variações de
processo, representando amostras homogêneas, ou seja, com baixa dispersão.
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Figura 44 – Resultados da análise transiente considerando uma fonte de tensão de
alimentação pulsada com período de 1 segundo e amplitude máxima de
1,8 V.

Fonte: Próprio Autor.

Figura 45 – Resultados obtidos por meio da análise de Monte-Carlo para 500 rodadas
considerando o descasamento de transistores e variações de processo de
fabricação.

nº = 500

 = 2,04575

 = 0,0345332 

Fonte: Próprio Autor.

Finalizado o projeto da referência de corrente que será utilizada para polarização
de todos os blocos do AFE, nas próximas seções serão apresentadas as últimas topo-
logias propostas para completar o sistema de aquisição, condicionamento e detecção
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de batimentos cardíacos.

3.6 DETECTOR DE PICOS

Circuitos baseados em NEO são utilizados na extração de características de
sinais que apresentam a razão sinal-ruído (SNR, do inglês Signal-Noise Ratio) muito
baixa (MUKHOPADHYAY; RAY, 1998). Esta abordagem é particularmente útil em
aplicações biomédicas, tais como interfaces cérebro-máquina (IMC) (EFTEKHAR;
SIVYLLA; TIMOTHY, 2010) que recorrem a uma grande matriz de microeletrodos
de alta densidade (MEAs, do inglês Micro-Electrode Arrays), cujos sinais produzidos
estão imersos ao ruído e às interferências. A função matemática NEO foi validada
em diversos detectores de potenciais de ação e dispositivos de registro neural (YAO;
CHEN, Y.; BASU, 2016; OGI et al., 2019). Sistemas que usam implementações algorít-
micas também são úteis na função de extrair e processar as informações relevantes
do EEG e de diversos outros sinais que possuem componentes em frequências espe-
cíficas e de interesse como biomarcadores. Embora úteis, quase todas as soluções
apresentadas na literatura precisam de diversos blocos para a realização da função
NEO, isto é, circuitos multiplicadores, somadores e comparadores. Com relação às
aplicações embarcadas as quais os recursos de hardware são bastante limitados, es-
ses diversos circuitos tornam-se inviáveis em dispositivos para um uso contínuo pelo
paciente. Para contornar essa questão, diversas pesquisas (YAO; CHEN, Y.; BASU,
2016; LI, Y. et al., 2013; SILVA, Rafael Sanchotene et al., 2021) propuseram o uso
de apenas um dos termos da função NEO, chamada de ED. Com a ED foram alcan-
çados desempenhos superiores na detecção de biomarcadores em sinais de EEG.
Vislumbrando a aplicação com sinais de ECG, em (MORSHEDLOU; RAVANSHAD,
N.; REZAEE-DEHSORKH, H., 2018) validou-se um circuito do tipo NEO analógico na
detecção de complexos QRS por meio de simulações analíticas utilizando o software
Matlab®, porém uma demonstração em chip com sinais reais ainda estava faltando.
Portanto, o primeiro circuito integrado proposto e fabricado nesta tese foi um detector
de picos R polarizado por tensão, que recebe os dados oriundos dos complexos QRS
adquiridos pelo LNA, amplificados pelo VGA e condicionados pelos filtros mencionados
nas seções anteriores.

3.6.1 Detector de picos polarizado por tensão

A seguir será apresentado o circuito que foi fabricado e utilizado em diversos
testes com as bases de dados de uso público contendo sinais de pacientes com
epilepsia.
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3.6.1.1 Conceitos

De acordo com (43), a saída y(t) de função ED pode ser calculada ao elevar ao
quadrado a derivada de um sinal de entrada, resultando na amplificação das compo-
nentes de alta frequência do sinal de ECG (isto é, as ondas R) e atenua os de baixa
frequência, tal como

y (t) =
[︃

dx(t)
dt

]︃2
. (43)

A topologia proposta é mostrada na Figura 46 a) e implementa a equação (43). O
circuito funciona da seguinte maneira: um sinal de ECG diferencial pré-filtrado em 17 Hz
com amplitudes na faixa de 1 mV–100 mV é derivado passivamente por C1-R1 e C2-R2.
Simultaneamente, os resistores implementados como pseudo-resistores (MP4-MP5)
definem a polarização DC em 900 mV no par diferencial de entrada (MP1 e MP2). O
sinal derivado resultante dos blocos destacados em verde (número 2) alimenta MP1 e
MP2 (bloco azul, número 1). No bloco destacado em amarelo, número 3, o transistor
MP3 opera na região de saturação, recebendo correntes de pequeno sinal do terminal
de dreno dos transistores, MP1-MP2. Neste ponto, a função de elevar ao quadrado é
realizada no sinal diferencial proveniente dos diferenciadores passivos. Então, o sinal
diferencial ao quadrado é espelhado para o estágio de saída por meio de Iprod. Neste
último estágio (bloco cinza, número 4), o comparador realizado por uma configuração
em fonte comum PMOS degenerada com carga cascode passiva (MP1–P2-MN5–N6)
tem sua tensão de limiar controlada por Vctrl para ajustar a sensibilidade do circuito
ED. Por fim, a saída do comparador ED aciona um comparador digital (bloco vermelho,
número 5) responsável por gerar pulsos correspondentes às ondas R a partir do ECG
e que serão usadas para o pós-processamento, isto é a extração da VFC.

Os blocos básicos do circuito podem ser resumidos da seguinte forma:

• Diferenciador passivo: Em ambos os lados do circuito, um par capacitor-
resistor (C1-R1 e C2-R2) atua como um diferenciador passivo, dx(t)/dt , em
que x(t) é o sinal de entrada. Capacitores C1-C2 removem a tensão DC do
sinal de entrada. Pseudo-resistores ( MP4-MP5) são usados para implemen-
tar impedâncias na faixa de GΩ a TΩ e polarizar o par diferencial de entrada
(MP1-MP2).

• Par diferencial de entrada e transistor MP3: Na configuração de diodo, o
transistor realiza a elevação ao quadrado dos sinais de entrada (RAZAVI,
2001). A corrente de saída deste estágio é dada por:

Iprod =
k ′

2
ΔV in

2, (44)

em que k’ é o parâmetro de transcondutância do processo (RAZAVI, 2001).
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Figura 46 – Diagrama do circuito de energia de derivada proposto. Em a) o bloco em
azul ilustra o par diferencial de entrada PMOS; os blocos em verde os capa-
citores e pseudo-resistores que implementam o diferenciador passivo; em
amarelo é ilustrado o transistor na configuração diodo; em cinza destaca-
se o estágio fonte comum degenerado com carga passiva cascode, e por
último, em vermelho mostram-se os inversores usados no circuito compa-
rador mostrado em b).

Fonte: Próprio Autor.

• Fonte Comum Degenerada PMOS com Carga Cascode Passiva: Este
último estágio converte Iprod na tensão de saída ED, dada por Vo. Além
disso, o circuito funciona como um comparador no qual Vctrl é usado para
ajustar sua tensão limite.

O ponto-chave do circuito ED proposto é fornecer o efeito de diferenciação e
elevação ao quadrado dos sinais, executados pelos blocos números 1-2 e 3, respecti-
vamente, o que faz com que o sinal de ECG forneça um aumento duplo dos picos-R.
O primeiro ganho depende da frequência enquanto o segundo é devido à amplitude.
Visto que o diferenciador aumenta as amplitudes dos sinais de mudança rápida, a
característica quadrática do ED impõe maior amplificação aos sinais com magnitudes
maiores.

Portanto, a detecção do QRS é baseada em comparações entre as amplitudes
de saída do ED (V o) e a tensão de limiar do comparador digital (V th). Na Figura 46 b),
o circuito de polarização foi omitido por questões de simplicidade, fornece a tensão
V bp1. Já as tensões V bn1, V bn2, e V ctrl vêm de uma referência externa para ajustar o
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Tabela 11 – Pós-leiaute — parâmetros construtivos e
de ponto de operação dos transistores.

Trans. S [µm/µm] id [nA] gm [nS] gds [pS]
MP1 2/6 6 120 131
MP2 2/6 6 120 131
MP3 2/6 12 204 277
MP4 1/10 4 0,000127 2,46
MP5 1/10 4 0,000127 2,46
MP6 2/1,55 18 402,2 1560
MP7 2/6 18 286,6 416
MP8 2/6 50 559,3 981
MP9 2/6 50 559,3 981
MP10 4/2 113 2347,3 453299
MP11 4/2 113 2468,0 6598
MP12 5/0,28 - - -
MP13 5/0,28 - - -
MN1 2/12 18 319,8 451,2
MN2 2/6 18 353,9 680,2
MN3 2/2 50 984,3 3940
MN4 4/6 25 470,5 884,1
MN5 2/2 113 2347,3 6199
MN6 2/2 113 2468,0 2428390
MN7 0,28/5 - - -
MN8 0,28/5 - - -

V DD=1,8 V, V th=1,64 V, V ctrl=1,39 V, V prod=1,34 V,
V bp1=916,7 mV, V bn1=403,5 mV e V bn2=386,5 mV.

Fonte: Próprio Autor.

limiar do comparador ED.
Neste projeto utilizaram-se as respectivas dimensões dos transistores e seus

pontos de operação resumidos na Tabela 11. Além disso, foi utilizada uma tensão de li-
miar para o comparador ED de V th=1,64 V. Com base nesses parâmetros e simulações
pós-leiaute, os circuitos foram fabricados em tecnologia CMOS de 180 nm.

3.6.1.2 Microfotografia do circuito fabricado

A Figura 47 mostra a micrografia do detector de picos polarizado por tensão.
O circuito ocupou uma área total de 0,007 mm2 e possibilitou a realização da prova
de conceito cujo objetivo é a identificação dos complexos QRS por meio das ondas R
convertidas em pulsos na saída do comparador simples do tipo inversor.

As saídas pulsadas serão então enviadas para os algoritmos de extração da
VFC e suas métricas derivadas para então serem inseridos nos modelos de classifica-
ção das diferentes fases presentes durante as crises epilépticas.
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Figura 47 – Micrografia do chip com o circuito ED e comparadores em espaço roxo des-
tacado, a área ocupada pelo circuito proposto corresponde a 0,007 mm2

da matriz de silício.
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Fonte: Próprio Autor.

3.6.1.3 Resultados de simulação e experimentais do detector de picos polarizado por
tensão

O sistema de detecção de QRS foi testado para identificar picos de complexos
QRS em um conjunto de 48 ECGs de duas derivações de meia hora totalmente regis-
trados do MIT/BIH Arrhythmia Database (GOLDBERGER et al., 2000; MOODY; MARK,
2001). Para os testes iniciais, uma função Butterworth de terceira ordem do software
LabVIEW® filtrou os sinais, tendo como frequências de corte (-3 dB) definidas em
10 Hz e 22 Hz para remover as componentes de alta frequência e também a linha de
base DC dos dados de ECG. Além disso, um NI ELVIS II ® foi responsável por gerar
os sinais de ECG e registrar os picos relacionados ao QRS com uma frequência de
amostragem de 360 Hz. A Figura 48a mostra a configuração.

Os testes consistiram primeiramente, na avaliação dos circuitos em uma análise
no domínio do tempo conforme as figuras 48b e 48c, respectivamente. Na Figura 48b, a
característica de elevar o sinal ao quadrado e a diferenciação fornecida pela função ED
é mostrada para uma entrada de onda triangular. Em seguida, o sinal de saída ED foi
comparado com o valor de limiar do comparador e, finalmente, os picos (Vspikes) foram
gerados, conforme ilustrado na Figura 48c. Além disso, a topologia proposta foi avali-
ada por meio de uma aplicação de ECG pré-filtrado nas entradas de ED. Como a onda
R é destacada de outros componentes de ECG na saída da função ED, um compara-
dor digital simples foi usado para gerar cada pico do complexo QRS correspondente,
conforme mostrado na Figura 48d (topo).

Antes de enviar o circuito para a fabricação, foram realizadas 1.000 rodadas de
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Figura 48 – a) Configuração experimental para medir o desempenho do circuito inte-
grado do detector de QRS com registros de ECG do MIT-BIH. b) Saída ED,
observe a resposta ao quadrado para uma entrada de onda triangular. c)
Saída do comparador, observe V th=1,64 V, e d) Resposta do detector de
QRS (topo) para ECG (parte inferior).

Fonte: Próprio Autor.

Monte Carlo para observar os impactos das variações do processo na tensão do limiar
do comparador e seus respectivos impactos na taxa de detecção do QRS. Os resulta-
dos da simulação mostraram que uma variação de limiar de 90 mV (±3σ) impacta em
apenas 0,3% a sensibilidade, dada por Se, e a precisão, dada por +P. A Figura 48d
fornece uma percepção precisa da ordem de grandeza desse desvio em relação a Vo

no sinal medido. Em aplicações vestíveis, o controle por Vctrl possibilita compensar
qualquer variação inesperada do processo de fabricação.

Outra análise no domínio do tempo é apresentada na Figura 49 (a) e 49 (b).
Neste teste, é testada a funcionalidade de Vctrl no comparador ED e na resposta do
comparador digital.

O desempenho do sistema também foi avaliado por meio de suas métricas de
sensibilidade, Se, precisão, +P, e taxa de erro de detecção DER, de acordo com (45)a,
(45)b, e (45)c, respectivamente.

Se =
TP

TP + FN
, (45)a

+P =
TP

TP + FP
, (45)b

DER =
FN + FP
TP + FN

, (45)c

em que TP é o número de verdadeiro-positivos, FN é o número de falso-negativos e
FP é o número de detecções de batimentos cardíacos falso-positivos. O sistema de
detecção de QRS atingiu 97,81 % de sensibilidade e 99,71 % de precisão para todo o
banco de dados.
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Figura 49 – Análise no domínio do tempo para a funcionalidade V ctrl. (a) saídas versus
entradas em função de V ctrl, e (b) Saída do comparador versus entradas
em função de V ctrl.
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Fonte: Próprio Autor.

Na Figura 50, uma amostra da detecção do QRS a partir dos sinais medidos é
mostrada. Uma análise detalhada revela que o desvio da linha de base DC e os ruídos
de alta frequência são as principais causas de falha na detecção de QRS.

Não obstante, o conjunto de recursos exibidos pelo circuito proposto o torna um
candidato relevante para ser integrado em front-ends de processamento de sinais bio-
médicos para detectar picos como ondas R em complexos QRS. Tabela 12 mostra uma
comparação de detector de QRS baseado em ED com outras topologias atuais. Até o
momento desta pesquisa, uma única tentativa de usar a implementação de NEO analó-
gico na detecção de QRS foi encontrada na literatura (MORSHEDLOU; RAVANSHAD,
N.; REZAEE-DEHSORKH, H., 2018). Em Morshedlou foi proposto um NEO em modo
de corrente, consumindo 71 nW. O circuito conta com três filtros com frequências de
corte muito baixas, blocos de corrente retificadora/quadrada, um deslocador de nível
e blocos digitais para gerar os pulsos para sinalizar ondas as R detectadas. Apesar
de seu menor consumo de energia com relação à topologia proposta, o circuito requer
capacitâncias superiores a 2 pF e 22 pF para a implementação dos filtros. Por outro
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Tabela 12 – Comparação do sistema de detecção de QRS utilizando o conceito de ED
e circuitos da literatura.

Ref. Tipo Tec. [nm] Alim. [V] P [µW] A [mm²] Se [%] +P [%]
Prop. ED 180 1,8 0,79 0,011 97,81 99,71

[1] aNEO 180 1,8 0,071 — 98,89 99,40
[2] bLC 180 1,8 0,19 0,046 99,07 99,47
[3] cMF 350 1,5 1,5 — 99,82 99,71
[4] bLC 180 1,8 0,102 0,05 98,89 99,40
[5] dSSLMS 350 2,4 0,96 1,56 99,58 99,57
[6] bLC 130 1,2 0,447 0,016 98,89 99,40
[7] bLC 130 0,3 0,034 0,1 97,76 98,59
[8] eQSWT 350 1,8 0,83 1,11 99,31 99,70

1 ICBME’18 (MORSHEDLOU; RAVANSHAD, N.; REZAEE-DEHSORKH, H., 2018) — Simulado;
[2] ICEE’18 (AMIN; SABZEVARI, 2018) — Simulado; [3] TCSII’18 (DEEPU, C. J. et al., 2018) —
Medido; [4] ICEE’17 (RAVANSHAD, Nassim; REZAEE-DEHSORKH, Hamidreza, 2017) — Simulado;
[5] TCSII’16 (DEEPU, Chacko John et al., 2016) — Medido; [6] JBHI’14 (RAVANSHAD, Nassim et
al., 2014) — Simulado; [7] TBCAS’13 (ZHANG, X.; LIAN, 2014) — Simulado; [8] TBCAS’12 (IEONG
et al., 2012) — Medido.
aAnalog Nonlinear Energy Operator. bDigital Level-Crossing. cDigital Morphological Filter. dDigital

Sign–Sign Least Mean Square Predictor. eDigital Quadratic Spline Wavelet Transform.
Fonte: Próprio Autor.

lado, o detector de QRS proposto não requer grandes capacitores (apenas 250 fF)
alcançando resultados semelhantes com menor complexidade em termos de topologia
de circuito. Os trabalhos restantes comparados na Tabela 12 são sistemas digitais ou
baseados em algoritmos com áreas de silício maiores, com comparáveis desempenhos
de classificação.

As comparações foram estabelecidas em termos de consumo de energia, área
ocupada, sensibilidade e precisão. Incluíram-se as contribuições de fontes de energia
externas usadas na bancada de teste para comparações justas com outros sistemas
similares. Segundo a Tabela 12, o circuito proposto obteve a menor área e o menor
consumo de energia entre os resultados medidos. Conforme mencionado anterior-
mente, abordagens algorítmicas ou sistemas complexos podem não ser adequados
para a implementação de sistemas vestíveis ou implantáveis precisamente devido aos
requisitos de área e consumo. Portanto, com o conjunto de recursos obtidos para o
sistema de detecção de QRS proposto, é mais simples integrar com os mais novos
AFEs em implantes e dispositivos vestíveis, mantendo o desempenho semelhante
aos sistemas comparados. O circuito proposto também exibiu um desempenho muito
competitivo em termos de sensibilidade e precisão, contando com blocos simples em
comparação com outras topologias analógicas (MORSHEDLOU; RAVANSHAD, N.;
REZAEE-DEHSORKH, H., 2018) e digitais abordagens (AMIN; SABZEVARI, 2018;
DEEPU, C. J. et al., 2018; RAVANSHAD, Nassim; REZAEE-DEHSORKH, Hamidreza,
2017; DEEPU, Chacko John et al., 2016; RAVANSHAD, Nassim et al., 2014; ZHANG,
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Figura 50 – Uma amostra de 50 s do registro 228 da arritmia MIT com rótulos de
detecção (a) Detecção de batimento ED-spike-detector (b) Sinal de ECG
filtrado por passagem de banda (c).
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Fonte: Próprio Autor.

X.; LIAN, 2014; IEONG et al., 2012).

3.6.2 Detector de picos polarizado por corrente

Foi realizada uma adaptação do detector de picos mostrado anteriormente com
o intuito de operar em conjunto com o AFE proposto de modo que se possam utilizar a
polarização por corrente e os DACs de ajuste mostrados na próxima subseção.

3.6.2.1 Conceitos

A Figura 51 ilustra a topologia modificada, onde é possível observar o uso de
três correntes, isto é, a corrente de polarização, IB, a de limiar de comparação, Icomp,
e a corrente de entrada, Iin, sendo a derivada do sinal de tensão de saída do filtro ou
do VGA, rotulado no diagrama por Vin–ECG.
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Figura 51 – Detector de picos polarizado por corrente e utilizado como estágio final
do AFE. (a) filtro passa-alta, constituído por um pseudo-resistor e um ca-
pacitor de entrada, (b) núcleo do detector, e (c) topologia do comparador
Schmitt Trigger que permite a geração dos picos referentes a ondas R dos
complexos QRS.
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Fonte: Próprio Autor.

Neste ponto, a ideia é que a partir do momento em que um batimento chega
à entrada do circuito, o pico de corrente relacionado a onda R do complexo QRS,
ultrapasse a corrente de limiar definida no circuito (kIB), fazendo com que um pulso seja
gerado a cada novo batimento cardíaco. Para realizar a geração do pulso mencionado,
uma topologia de comparador com histerese Schmitt Trigger é usada. O comparador
com realimentação positiva funciona da seguinte forma: quando o nível de tensão de
entrada é maior que um limiar escolhido, a saída sobe para nível alto (VDDA); por outro
lado, quando a entrada está abaixo de outro limiar definido, a saída vai para nível baixo
(VSSA); e por fim quando a entrada se encontra entre os dois limiares definidos, a
saída fica retida no valor anterior até a entrada se alterar suficientemente para mudar
o estado da saída. Essa ação dos dois limiares definidos no circuito corresponde
a histerese. O benefício de um comparador do tipo Schmitt Trigger com relação a
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um inversor simples conforme apresentado no primeiro detector fabricado é a sua
estabilidade maior, isto é, uma maior imunidade ao ruído de entrada.

A próxima subseção apresenta o leiaute final do circuito projetado para ser o
bloco de saída do AFE, gerando os picos que serão fornecidos ao microcontrolador
que terá o algoritmo de inteligência artificial embarcado com o modelo de predição das
crises epilépticas.

3.6.2.2 Leiaute do detector de picos polarizado por corrente

Na Figura 52 é possível observar o leiaute do detector de picos polarizado por
corrente. A dimensão total do circuito foi de 0,0109 mm2, considerando todos os seus
blocos internos, isto é, o comparador Schmitt Trigger (ST), o pseudo-resistor (PR), e
também o capacitor de entrada do filtro, cujo valor utilizado foi de 142,4 fF.

Figura 52 – Leiaute do detector de picos versão com a polarização por corrente.
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Fonte: Próprio Autor.

Para realizar o leiaute do dispositivo foram utilizadas as associações série-
paralelo que possibilitaram o uso da técnica de centroide comum. É possível observar
facilmente no leiaute do capacitor de entrada, a utilização de 4 instâncias de 35,6 µm.

A seguir serão apresentadas as características do detector de picos com polari-
zação por corrente.

3.6.2.3 Resultados de simulação do detector de picos polarizado por corrente

Na Tabela 13 estão sumarizadas as dimensões dos componentes utilizados
para o projeto do detector. Vale ressaltar que foram utilizadas associações séries de
transistores a fim de obter um melhor casamento entre os dispositivos, assim como as
vantagens já mencionadas anteriormente com relação a esse tipo de configuração.

Com as dimensões dos transistores mostrados na Tabela 13 o circuito projetado
foi caracterizado por meio das análises DC e transiente. A Figura 53 ilustra a resposta
obtida pelo circuito submetido a uma varredura DC sem o uso do filtro passa-altas de
entrada, mostrado na Figura 51 (a).
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Tabela 13 – Dimensionamento dos transistores utilizados na topologia do detector de
picos.

Transistor Tipo NP/NS W /L [µm/µm]
Mpa–pd PMOS 1/2 4,3/5
Mpsta–pstc PMOS 1/4 4,3/5
Mpra–prb PMOS 2/1 1/2,5
Mna–ng NMOS 1/2 1/5
Mnsta–nstc NMOS 1/4 1/5

NP e NS representam o número de dispositivos em as-
sociações paralelas e séries, respectivamente, W/L é a
razão de aspecto de um componente unitário. Ccomps e
CS são capacitores do tipo Metal-Insulator-Metal (MIM)
de 50 fF.

Fonte: Próprio Autor.

Figura 53 – Caracterização DC das principais tensões e correntes do detector de picos
polarizado por uma corrente de 2,3 nA e com uma varredura de entrada
de 0 a 1 V.

2,63 nA

3 mV

Fonte: Próprio Autor.

A partir de uma varredura DC é possível observar o momento exato em que a
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corrente de entrada que seria oriunda de um pico R ultrapassa o valor definido para a
corrente de comparação, isto é 2,63 nA. Isso significa que a saída do Schmitt Trigger
sai do nível baixo, 0 V, para o nível alto, 1,8 V, ou seja, o pico é detectado corretamente.
Vale ressaltar neste ponto que ainda que manualmente, todas as correntes como
também a histerese do circuito podem ser ajustadas conforme as condições do sinal
de entrada. Para a análise em questão foi estabelecida uma janela de histerese de 3
mV e uma corrente de polarização de 2,3 nA.

Os resultados da análise transiente podem ser observados na Figura 54.

Figura 54 – Resposta obtida por meio da análise transiente para verificação do limite de
amplitude aceito pelo detector considerando uma corrente de comparação
de 2,63 nA.

Fonte: Próprio Autor.

É possível verificar um range de operação do circuito a partir de sinais de en-
trada com amplitudes de 680 mV a 1,8 V. Os resultados mostrados a seguir são oriun-
dos da análise transiente, cujo objetivo foi avaliar o range de amplitudes do detector de
picos e o teste com um sinal de ECG real. A Figura 54 ilustra a resposta obtida para
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o valor mínimo de amplitude possível, isto é, 680 mV, considerando-se uma corrente
de comparação de 2,63 nA. Esta análise consiste da aplicação de um sinal gerado por
meio de uma fonte PWL, variando em amplitude, neste caso de 500 mV a 1,8 V. O sinal
teve por finalidade emular um complexo QRS de modo a possibilitar a análise com
relação aos limites de amplitude detectáveis pelo circuito, isto é, os limites do detector
de picos na identificação dos batimentos cardíacos.

Figura 55 – Resposta obtida por meio da análise transiente para um sinal de ECG
real aplicado com onda R de 425 mV de amplitude e corrente igual à 3,3
nA. Observe a atuação do comparador Schmitt Trigger quando a onda S
ultrapassa o limiar de comparação.

ignorado

Fonte: Próprio Autor.

O último teste que está mostrado na Figura 55, foi realizado por meio da aplica-
ção de sinal de ECG real oriundo de uma das bases de dados que serão detalhadas
no próximo capítulo. O sinal possui uma amplitude de 425 mV e um pico de corrente
de 3,3 nA correspondente a onda R que será identificada pelo circuito. A resposta
deste teste está representada na , onde é possível observar a atuação do comparador
Schmitt Trigger que mantém o sinal ao nível baixo (0 V) mesmo para os casos em que
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a onda S ultrapasse por pouco os limites da corrente de comparação, representando
com isso uma maior robustez do circuito quando comparado ao anterior. O consumo
total do circuito, considerando o comparador, pseudo-resistores e todos os circuitos de
polarização, foi de 40 nW.

3.7 CONVERSOR DIGITAL-ANALÓGICO — DAC

Nesta seção final serão apresentados os circuitos do conversor digital-analógico
(DAC, do inglês Digital-to-Analog Converter ) e do registrador de deslocamento. Ambos
os circuitos são importantes para que as correntes e os sinais alcancem todos os
dispositivos apresentados até o momento, seja polarizando-os ou realizando alguma
função específica.

3.7.1 Conceitos

O DAC proposto é baseado na topologia W-2W Current-steering com pesos
binários (GUPTA et al., 2009). O DAC de peso binário é implementado usando a
abordagem compacta de espelhos de corrente, conforme mostrado na Figura 56. A
topologia baseia-se no fato de que, quando dois transistores, com a mesma razão de
aspecto W/L, são conectados em paralelo, o resultado é um dispositivo equivalente de
tamanho 2W/L, enquanto em série eles são equivalentes a um dispositivo de tamanho
W/2L.

Figura 56 – Diagrama da topologia do conversor digital-analógico W-2W current-
steering adaptada de (GUPTA et al., 2009).
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Fonte: Próprio Autor.

A escolha por esse circuito se deu principalmente pela facilidade de projeto e
redução considerável de área de silício (GUPTA et al., 2009). Conforme apresentado
na Figura 56, a resolução da topologia é diretamente dependente do número de fontes
de corrente adicionadas. Os pesos binários permitem que a entrada do sistema seja um
simples código binário, sem a necessidade de decodificadores ou circuitos adicionais.
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Para o correto funcionamento do circuito a corrente que circula em Mna e Mnb
deve ser a mesma e igual a corrente de entrada do circuito. A soma das correntes
oriundas dos demais dispositivos devem ser igual a Iref/2. Para mais detalhes sobre
associações retangulares do tipo paralela e série de transistores veja o Apêndice A.
Simplificando o circuito da esquerda para a direita, as associações de transistores
podem ser combinadas gerando um único transistor com o mesmo tamanho que Mna

e Mnb e tendo uma corrente de dreno igual a Iref/2.
Cada fonte de corrente que realiza um bit do DAC pode ser expressa por Ij =

Inom + Δ Ij , em que j = 1, 2, 3, ..., 2N–1. Como Iideal é a corrente ideal e Δ Ij é o desvio
da corrente relacionado ao descasamento intrínseco dos transistores. Nesta topologia,
o pior caso para dado Ij gerado será

Iout = Iideal + 2N–1
Δ|Iideal|max (46)

Conforme a Figura ?? mostra, neste projeto foi considerado um conversor de
4-bits, no qual a adição de estágios sucessivos divide a corrente de entrada por 2
consecutivamente, mantendo Iref/2 como a soma das correntes, que flui por meio do
dispositivo Mna e Mnb. Ainda analisando a Figura ??, é possível ver que as chaves
mostradas direcionam a corrente dos espelhos para o nó de saída. A redução de
corrente na primeira subdivisão é igual a corrente de entrada, que por sua vez é
equivalente ao MSB (do inglês Most Significant Bit), enquanto os dois últimos ramos
caem para Iref/2

N .
As fontes de corrente podem ser melhor combinadas quando os dois pares

de transistores que atuam como chaves estão conectados às mesmas entradas b0
e, !b0. O fundo de escala da topologia é igual a Iref conforme mostrado em (GUPTA
et al., 2009). Por fim, os complementos dos bits são realizados por meio dos inversores
lógicos mostrados na Figura 56.

Conforme mencionado anteriormente, o DAC projetado possui 4-bits de entrada,
logo a variação de corrente quando há a variação de um LSB (do inglês Least Signifi-
cant Bit) é dada por

ILSB =
Iref
2N , (47)

em que Iref é oriunda da referência de corrente dada por 2,041 nA, logo ILSB = 127,5
pA.

Um LSB é dado por,

LSB =
1

2N , (48)

ou seja, LSB = 0,0625. O fundo de escala (FS) para essa topologia é duas vezes
o valor de referência de corrente, definido como 2 nA, ou a diferença entre a saída
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analógica da menor palavra digital (0000) e a maior (1111), portanto

FS = 2 (Iref – ILSB), (49)

isto é, aproximadamente 4 nA. Neste ponto, vale ressaltar que o DAC projetado
tem por objetivo apenas espelhar a corrente de referência, polarizando os diversos cir-
cuitos do AFE proposto, por essa questão, as diversas análises comuns a conversores
não foram consideradas neste contexto.

3.7.2 Leiaute do DAC

Os transistores utilizados para o projeto do DAC possuem a razão de aspecto
idêntica, variando apenas em número de associações em paralelo. Com isso, é possível
realizar um leiaute compacto e simétrico conforme mostrado na Figura 57. O leiaute
realizado desta forma ajuda a reduzir o descasamento entre dispositivos e o impacto
com relação às variações oriundas do processo de fabricação.

Figura 57 – Leiaute do DAC de 4-bits.
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Fonte: Próprio Autor.

A área total ocupada pelo DAC de 4-bits projetado foi de 0,001162 mm2. Vale res-
saltar que o AFE utiliza ao todo 6 DACs, sendo 2 para o sistema de polarização do LNA,
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incluindo seus pseudo-resistores, 1 para a polarização do filtro passa-banda/passa-
baixa e 3 para a geração das correntes de comparação e polarização do circuito
detector de picos e do pseudo-resistor utilizado para o seu filtro passa-alta.

Conforme já mencionado, o circuito do DAC recebe internamente como entrada
a corrente de 2 nA produzida pelo circuito de referência Serra-Graells. Então, os DACs
de corrente são configurados a partir do código gerado pelo registrador de desloca-
mento (mostrado na próxima subseção) possibilitando um ajuste caso necessário após
a fabricação de todos os circuitos do AFE mostrados até agora.

A seguir são mostrados os dimensionamentos utilizados pelo DAC projetado,
assim como os resultados de simulação do circuito.

3.7.3 Resultados de simulação do DAC

A Tabela 14 traz as dimensões dos componentes utilizados no projeto.

Tabela 14 – Resumo do dimensionamento utilizado nos transistores do DAC.

Transistor Tipo NP/NS W /L [µm/µm]
Mna–nf PMOS 2/1 0,45/0,45
Mng–ni PMOS 4/1 0,45/0,45
Mnj–nr PMOS 1/1 0,45/0,45

Os inversores digitais utilizados para complementação
do bit possuem transistores PMOS com razão de aspecto
W = 1,5 µm e L = 180 nm e NMOS com razão de aspecto
W = 450 nm e L = 180 nm.

Fonte: Próprio Autor.

Na Figura 58 é mostrado o funcionamento do DAC de 4-bits, cujas saídas são
obtidas por meio de uma análise transiente.

A Tabela 15 contém a sumarização das correntes correspondentes a cada có-
digo inserido no DAC projetado. Conforme mencionado anteriormente, os circuitos
serão polarizados com aproximadamente 2 nA, o que corresponderá ao código 0111.

Na próxima seção, será mostrado o último circuito desenvolvido no AFE pro-
posto antes do capítulo sobre os algoritmos desenvolvidos. O circuito a ser apresentado
a seguir será o registrador de deslocamento de 32 bits, formado pelos DACs de cor-
rente mostrados. Este circuito final será responsável por controlar os DACs de corrente
que alimentarão cada bloco individualmente. Além desta tarefa, o registrador terá por
objetivo o controle dos sinais das chaves formadas pelos multiplexadores, como tam-
bém do reset do LNA, bem como de diversos outros sinais importantes para o devido
funcionamento do AFE após a prototipagem.

Vale ressaltar que o registrador a ser apresentado é o único bloco do AFE que é
implementado no domínio digital, isto é, formado por portas lógicas, tais como flip-flops
do tipo D, e cujo sinal de referência é um clock externo.
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Figura 58 – Resultados da análise transiente do DAC 4bits.
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Fonte: Próprio Autor.

3.8 REGISTRADOR DE DESLOCAMENTO

O registrador escolhido para configuração dos DACs é do tipo de deslocamento
ou bit-shifter.

3.8.1 Conceitos

Essa classe de registrador é comumente utilizada como um meio de atrasar
um sinal digital mediante um número inteiro de ciclos de relógio (do inglês clock).
Desta forma, o sinal digital é aplicado na entrada serial do registrador e com isso
é deslocado por sucessivos pulsos de relógio até a sua saída no registrador. Neste
projeto implementou-se um registrador de 32-bits por meio de blocos menores, isto é,
oito registradores de 4-bits, ou seja, cada um contendo quatro flip-flops do tipo D com
reset assíncrono. A Figura 59 mostra a configuração do registrador proposto.

Por serem topologias bastante conhecidas na literatura foram omitidas a es-
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Tabela 15 – Sumarização das correntes fornecidas pelo DAC projetado.

Código Iref [nA]
0000 0,009
0001 0,290
0010 0,598
0011 0,879
0100 1,221
0101 1,501
0110 1,890
0111 2,090
1000 2,482
1001 2,762
1010 3,071
1011 3,351
1100 3,693
1101 3,973
1110 4,282
1111 4,562

Fonte: Próprio Autor.

trutura interna do flip-flop do tipo D, como também as redes pull-up e pull-down que
compõem as portas lógicas NAND e inversores.

3.8.2 Leiaute do registrador de deslocamento

A Figura 60 mostra o leiaute final do registrador que configura os DACs de
corrente mostrados na seção anterior. Conforme explicado, o conjunto do registrador e
DACs são peça chave para polarização dos diversos circuitos apresentados e permitem
o ajuste no funcionamento dos circuitos, caso necessário após a prototipagem do chip.

3.8.3 Resultados de simulação do registrador de 32 bits

Para o projeto do registrador foram utilizados transistores de comprimento de
canal mínimo, isto é, 180 nm, nos quais os transistores PMOS possuem W = 1,5 µm, e
os NMOS, W = 450 nm.

Por questões de simplicidade, a Figura 61 ilustra o funcionamento do registrador
de deslocamento quando um sinal de relógio de 50 µs é aplicado, mostrando apenas
os primeiros bits e o último.

O consumo total do registrador de 32 bits foi de 4,71 nW, considerando a tensão
de alimentação de 1,8 V.

Na próxima seção será mostrada a prova de conceito do AFE proposto, em que
serão considerandos todos os circuitos apresentados até este momento integrados
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Figura 59 – Diagrama esquemático do registrador de 32-bits construído a partir de 8
registradores de 4-bits, contendo cada um, 4 flip-flops do tipo D com reset
assíncrono.
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Figura 60 – Leiaute do registrador de 32-bits construído a partir de 8 registradores de
4-bits, contendo cada um 4 flip-flops do tipo D com reset assíncrono.
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Fonte: Próprio Autor.
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Figura 61 – Simulação transiente aplicando-se 50 µs de sinal de relógio no registrador
de deslocamento de 32-bits.
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Fonte: Próprio Autor.

em único sistema e operando conjuntamente para a aquisição, condicionamento e
detecção dos batimentos cardíacos oriundos de um sinal de ECG real.

3.9 PROVA DE CONCEITO FINAL DO AFE

Os circuitos que constituem o sistema final do AFE são: o LNA, VGA, o filtro
com a topologia Tow-Thomas de segunda ordem e o detector de picos polarizado
por corrente. Além destes, são usados circuitos buffers para o isolamento das saídas
do LNA para as entradas do VGA, bem como das saídas do filtro para a entrada do
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detector de picos. Estes buffers são compostos por dois inversores com as mesmas
dimensões utilizadas no circuito do LNA mostrado. A referência de corrente projetada
para fornecer 2 nA é utilizada para polarizar todos os circuitos por meio dos 6 DACs de
corrente configurados pelo registrador de deslocamento mostrado na seção anterior.

3.9.1 Leiaute do AFE completo

A Figura 62 ilustra o leiaute completo do AFE proposto, contendo os seguintes
circuitos: o LNA polarizado por corrente, o VGA, a topologia de filtro Tow-Thomas, con-
tendo as funções de transferência passa-baixa e passa-banda, a referência de corrente,
os DACs de corrente para polarização dos circuitos, o registrador de 32-bits para o
controle dos DACs, o detector de picos polarizado por corrente, circuitos de isolamento
(buffers), chaves para escolha da saída que será enviada para a entrada do detector,
podendo esta ser a saída do VGA, ou do passa-baixa ou do passa-banda. Os circuitos
auxiliares para proteção das portas dos transistores também foram adicionados no
leiaute e os circuitos de proteção ESD (do inglês, Electrostatic Discharge).

Figura 62 – Topo do chip pronto para fabricação e destaque para o leiaute final do AFE
proposto contendo todos os circuitos apresentados com as dimensões
totais de 826,2 µm x 578,955 µm.
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Fonte: Próprio Autor.

A dimensão total do AFE foi de 0,478 mm2 contendo todos os circuitos mencio-
nados.

3.9.2 Resultados das simulações do AFE

Nesta última etapa serão mostrados os resultados da prova de conceito do
circuito completo do AFE. O sistema foi simulado inserindo-se como sinal entrada, um
ECG real oriundo de umas das bases de dados as quais serão detalhadas no próximo
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capítulo. A Figura 63 ilustra o diagrama elaborado para o teste. Para a sua realização
consideraram-se os modelos de eletrodos comumente utilizados para a aquisição de
sinais de ECG tais como em (METTING VAN RIJN; PEPER; GRIMBERGEN, 1990;
CÖMERT; HONKALA; HYTTINEN, 2013).

Figura 63 – Diagrama esquemático utilizado para teste do AFE.
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Fonte: Próprio Autor.

Na Figura 64 está ilustrada a resposta do circuito com relação à análise tran-
siente. Observa-se um sinal de entrada de 6 µV, o qual é amplificado primeiramente
em 10 vezes e filtrado (0,08 — 550 Hz) na saída do LNA, passando para o estágio
de ganho do VGA configurado como 40 dB, e após isso pelos filtros passa-banda e
passa-baixas, sendo escolhida a saída do filtro passa-baixas para alimentar a entrada
do detector que por fim gera os marcadores dos batimentos que por sua vez serão
enviados para extração da VFC e de suas métricas.

É importante observar no gráfico o momento exato em que o pico de corrente
correspondente ao batimento cardíaco ultrapassa o valor do limiar de corrente definido
no detector de picos por meio do DAC. Conforme mencionado durante a apresentação
dos circuitos, a referência de corrente projetada gera 2 nA que pode ser espelhada dire-
tamente ou ajustada para polarização e configuração dos circuitos por meio dos DACs
de corrente. Os diferentes códigos aplicados aos DACs são gerados pelo registrador,
possibilitando um ajuste fino caso seja necessário após a fabricação dos circuitos.

Com a finalização desta etapa com a prova de conceito do AFE proposto, no
próximo capítulo será apresentado o estudo final, que consistirá na comparação dos
modelos empregados para classificação dos períodos pré-ictais, tendo como foco
a predição de crises epilépticas. Neste estudo os batimentos detectados pelo AFE
proposto serão utilizados como entrada para os modelos de classificação, os quais
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foram treinados, testados e validados a partir do uso de três bases de dados contendo
sinais reais de pacientes com hospitalizados.
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Figura 64 – Prova de conceito final. Um sinal de ECG é aplicado no LNA, gerando um
sinal amplificado em sua saída. O sinal passa pelo VGA, cujo estágio de
ganho é selecionado por meio do multiplexador. Na sequência, o sinal de
saída do VGA passa pelos filtros BPF e LPF, cujas saídas estão mostradas
nas cores verde e roxa, respectivamente. O sinal resultante da filtragem é
inserido no detector de picos, cuja saída é mostrada por meio de pulsos
correspondentes aos batimentos cardíacos identificados.

Fonte: Próprio Autor.
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4 ESTUDO COMPARATIVO DE MODELOS DE CLASSIFICADORES SUPERVISI-
ONADOS

Conforme exposto na introdução desta tese, há diversas pesquisas no estado-
da-arte que usam o sinal de EEG para a finalidade de detecção e predição de crises
epilépticas. Mais recentemente, o foco está sendo nas comparações entre modelos
supervisionados de inteligência artificial para encontrar o melhor classificar para a pre-
dição de convulsões, exemplos destes estudos incluem (BHATTACHARYA; BAWEJA;
KARRI, 2022; SHASHA et al., 2021; ABDELHAMEED; BAYOUMI, 2021; XU et al.,
2020; SELIM et al., 2019). Embora existam essas recentes pesquisas, ainda faltam
trabalhos que possibilitem a avaliação dos modelos para predição de crises baseadas
em abordagens não invasivas através do ECG. Entre os melhores exemplos nesta
área estão os trabalhos de (PAVEI et al., 2017; BURGUERA, 2019), porém, ambos os
estudos recorrem ao modelo SVM (do inglês, Support Vector Machine), porém não con-
sideram as características exigidas para operação em tempo real conforme proposto
nesta tese.

Esta etapa do trabalho é uma sequência da anterior que consistiu no projeto e
validação do circuito integrado para aquisição do sinal de ECG e extração dos batimen-
tos cardíacos para aplicações com VFC. O principal objetivo nesta etapa é mostrar a
comparação e seleção do melhor modelo de classificador treinado e validado adequado
para aplicações vestíveis com base na VFC para predição de crises epilépticas.

4.1 MATERIAIS E MÉTODOS UTILIZADOS

Embora o número de pesquisas no estado-da-arte utilizando a abordagem por
EEG seja elevado, ainda não há um consenso com relação à duração da fase pré-ictal.
A Figura 65 mostra as diferentes fases de um registro de ECG, os quais podem ser
classificados em até quatro intervalos, segundo (GADHOUMI; LINA; GOTMAN, 2013):
interictal correspondente a linha de base do sinal e pelo menos a 30 minutos antes
do início da convulsão; pré-ictal, período compreendido entre 5 a 15 minutos antes
do início das crises; ictal, início da convulsão identificada no conjunto de dados; e a
fase pós-ictal, correspondente ao período imediatamente após o término da convulsão.
Seguindo as abordagens por EEG, a predição de convulsões com ECG proposta neste
trabalho será baseada na identificação das diferentes fases do sinal. Neste sentido, os
alarmes verdadeiros serão correspondentes aos períodos pré-ictais detectados em um
intervalo predeterminado (CHEN, H.-H.; CHERKASSKY, 2020b).

A fim de avaliar o desempenho dos modelos de aprendizado de máquina super-
visionados, serão consideradas as métricas estatísticas tais como a acurácia (ACC),
a sensibilidade (Se) e especificidade (Spe), o valor preditivo positivo (PPV), o valor
preditivo negativo (NPV) e as taxas de falso-positivos (FPRs). Para a estimativa do
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Figura 65 – Diferentes períodos em uma gravação de ECG contendo crises epilépticas.
No período interictal, uma detecção é considerada alarme falso, enquanto
no período pré-ictal é considerada alarme verdadeiro.

tempo computacional gasto, foi utilizada a média de 20 execuções para treinamento
e validação. Além disso, foi utilizada nesta etapa, a técnica de validação cruzada (do
inglês, Cross-Validation), conforme o exemplo mostrado na Figura 66, ao qual neste tra-
balho considerou-se uma busca aleatória com vinte iterações e cinco dobras (5-folds).
Para simplificar a etapa de classificação dos diferentes períodos e considerando que
as fases pós-ictais não são significativamente diferentes das fases interictais, foram
consideradas apenas as classificações interictais, pré-ictais e ictais.

Vetor da métrica extraída da VFC

Cross-Validation = 3

1 2 3 4 5 6 7 8 9 10 11 12

Teste

1 2 3 4 5 6 7 8 9 10 11 12
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Figura 66 – Exemplo da técnica de validação cruzada utilizada durante o treinamento e
escolha dos melhores conjuntos de parâmetros dos modelos de classifica-
ção. É importante observar que o esquema está simplificado com apenas
3 dobras e um vetor de 12 elementos, totalizando 4 rodadas de avaliação.
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4.1.1 Bases de dados

Os algoritmos de IA foram avaliados por meio de três bancos de dados públicos
da plataforma PhysioNet (GOLDBERGER et al., 2000). O primeiro conjunto de dados
consistiu em um conjunto de sete gravações contendo sinais de ECG com um total de
dez crises epilépticas identificadas. Os sinais são oriundos de um grupo heterogêneo
de pacientes com epilepsia parcial, que exibiam oscilações pós-ictais da frequência
cardíaca. Além disso, as gravações foram amostradas a 200 Hz e contém sinais tran-
sitórios notáveis de baixa frequência, situados na faixa de 10 a 100 mHz. O segundo
conjunto de dados incluiu gravações de quatorze pacientes internados no Departa-
mento de Neurologia e Neurofisiologia do College of Siena (DETTI; VATTI; ZABALO
MANRIQUE DE LARA, 2020). Os pacientes, nove homens (25 – 71 anos) e cinco
mulheres (20 – 58 anos), foram monitorados com vídeo-EEG contendo gravações de
1 ou 2 canais de ECG com uma taxa de amostragem de 512 Hz. Por fim, uma terceira
base de dados, MIT/BIH Arrhythmia contendo sinais sem crises foi utilizada para os
testes dos modelos quanto a alarmes falsos.

4.1.2 Extração da VFC

Para as predições baseadas em VFC há várias métricas que já foram extraídas
e estudadas em trabalhos anteriores (JEPPESEN et al., 2020; PAVEI et al., 2017). As
métricas podem ser classificadas em dois grandes grupos: linear e não linear. Entre
as principais métricas lineares derivadas da série temporal construída com intervalos
de tempo entre batimentos cardíacos estão: a média dos intervalos NN, a raiz média
da diferença quadrada entre batimentos cardíacos normais consecutivos (RMSSD) e
o desvio padrão dos intervalos NN (SDNN).

Com relação às métricas não lineares, estas podem ser derivadas a partir do grá-
fico de Poincaré que possui a finalidade de ajudar a quantificar a autossimilaridade de
uma série temporal. As principais métricas deste grupo são: o índice cardio-simpático
(CSI), o índice cardio-vagal (CVI), o CSI modificado (JEPPESEN et al., 2015b) e a
razão CSI/CVI. Além das métricas mencionadas, nesta estudo explorou-se um dos pa-
râmetros de Hjorth que é comumente utilizado para analisar sinais de EEG, refletindo
a variação de uma função temporal, tal característica é chamada de atividade Hjorth
(AT) (Y et al., 2019).

4.1.3 Hipóteses

Seguindo as abordagens comuns das pesquisas com os sinais de EEG para
predição de crises epilépticas, a suposição básica é que uma convulsão não ocorre
de maneira repentina, ou seja, o processo se inicia vários minutos a horas antes das
manifestações clínicas, ou seja, durante a fase pré-ictal (XU et al., 2020). Baseado
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nessa afirmação, diversas pesquisas anteriores (XU et al., 2020; CHEN, H.-H.; CHER-
KASSKY, 2020b; ABDELHAMEED; BAYOUMI, 2021; GADHOUMI; LINA; GOTMAN,
2013) tiveram por objetivo a extração de características cerebrais para compreender
melhor as mudanças significativas que ocorrem durante a fase pré-ictal e que são úteis
para os estudos de predição de crises baseadas em sinais de EEG (CHEN, H.-H.;
CHERKASSKY, 2020b). Deste modo, é possível basear-se nesta mesma hipótese
com relação a VFC (ROMIGI et al., 2020; PAVEI et al., 2017), seja a partir da ava-
liação de métricas relevantes na predição de convulsões a partir de sinais de ECG.
A seguir serão levantadas diversas suposições baseadas na literatura para que se
possas classificar as diferentes fases dos sinais de ECG contendo indícios de crises
epilépticas.

• Métricas lineares: ao analisar as métricas lineares, fizemos as seguintes su-
posições com base em (SHAFFER, Fred; GINSBERG, J. P., 2017): à medida
que a frequência dos batimentos cardíacos aumenta, os intervalos NN, como
também a VFC, diminuem em valor absoluto, isto é, os intervalos de tempo
entre os batimentos cardíacos ficam mais curtos. Durante os períodos ictais,
a frequência cardíaca aumenta, indicando uma diminuição da VFC com rela-
ção à fase interictal (linha de base), e há também uma dominância do ramo
simpático (ativado em condições de estresse) em contrapartida, à atividade
vagal (ativada em momentos de repouso).

• Métricas não lineares: uma baixa variabilidade no SNA indica um papel
dominante do sistema nervoso simpático (frequência cardíaca mais alta)
sobre o ramo parassimpático (SHAFFER, Fred; GINSBERG, J. P., 2017). É
razoável supor que a métrica CVI não se altere significativamente devido à
atividade parassimpática durante as fases pré-ictal e ictal, visto que é um
índice de avaliação deste ramo. Por outro lado, espera-se que os índices
CSI e CSI modificado aumentem subitamente momentos imediatamente
anteriores ao início de uma crise (pré-ictal), como também durante a crise
(ictal) quando comparado a linha de base do sinal (fase interictal). Espera-se
também que o parâmetro de Hjorth apresente a tendência de desequilíbrio
entre os ramos simpático e parassimpático, ou seja, a medida que o início
de uma crise se aproxime, o valor de AT tenderá a aumentar com relação à
linha de base.

4.2 CLASSIFICADORES DE APRENDIZADO DE MÁQUINA SUPERVISIONADOS

Para equilibrar a etapa de treinamento do estimador, foi utilizada a técnica de
estratificação que mantém a mesma porcentagem de amostras para cada fase rotu-
lada (PEDREGOSA et al., 2011). Seguindo o fluxo mostrado na Figura 67, a primeira



Capítulo 4. Estudo comparativo de modelos de classificadores supervisionados 124

etapa se inicia com a aquisição dos intervalos RR a partir do front-end analógico con-
forme mostrado no capítulo anterior, então os intervalos RR identificados são avaliados
por algoritmos que possuem como finalidade remover eventuais batimentos ectópicos
e outliers. Na sequência, além da extração da VFC a partir da construção da série
temporal com os batimentos detectados, as métricas derivadas da VFC também são
extraídas e segmentadas. A característica extraída e segmentada é então normalizada
com base no valor mínimo e máximo para uma faixa de zero a um. Na última etapa, os
modelos são treinados, validados e testados com dados totalmente novos, e o melhor
modelo em termos de custos computacionais, acurácia, sensibilidade, especificidade
e taxa de falsos positivos é escolhido e embarcado em um microcontrolador.

Intervalos
RR

Remove 
intervalo RR

Ectópico ou 
outlier ?

sim

Extrair 
métricas da VFC

não

Segmentar

Treinar e validar
Modelo

Avaliar
É o melhor ?

não

sim

Embarcar no
Microcontrolador

Início

Fim

Normalizar (min-max)

Figura 67 – Fluxograma de trabalho para a extração das métricas da VFC e classifica-
ção dos diferentes períodos de um sinal contendo crises epilépticas.

Dos modelos treinados, validados e testados, este trabalho considerou para
comparação apenas aqueles que obtiveram uma sensibilidade acima de 85 % para
as três fases de classificação possíveis. Essa consideração permite que o modelo
escolhido seja usado em aplicações de tempo real de forma confiável. Os modelos
de aprendizado de máquina supervisionados utilizados neste trabalho foram: a árvore
de decisão (DT, do inglês Decision Tree), a árvore extra (ET, do inglês Extra Tree), a
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floresta aleatória (RF, do inglês Random Forest), k-vizinhos mais próximos (KNN, do
inglês K-Nearest Neighbors), boost adaptativo (ADA, do inglês Adaptive Boosting), a
máquina de vetores de suporte (SVM, do inglês Support Vector Machine) e a rede
neural artificial (ANN, do inglês Artificial Neural Network ).

4.2.1 Resultados e discussões

Usando a análise de componentes principais (PCA) (SCHÖLKOPF; SMOLA;
MÜLLER, 1998) foi possível reduzir a dimensionalidade de dezessete métricas aborda-
das para apenas três, são elas: a média dos intervalos RR, a atividade de Hjorth (AT) e
o CSI modificado. Os primeiros resultados extraídos a partir da VFC estão mostrados
na Figura 68.

Nesta análise foram considerados quatro casos de pacientes oriundos da base
de dados do Departamento de Neurologia e Neurofisiologia do College of Siena (DETTI;
VATTI; ZABALO MANRIQUE DE LARA, 2020). Na evolução temporal das métricas nor-
malizadas, isto é, média RR, AT e CSI modificado é possível observar na Figura 68 (a)
alterações significativas em todas as métricas analisadas, representando uma varia-
ção de 1,5 vezes nas médias das três métricas medidas na fase pré-ictal, que neste
caso era de 5 minutos antes da crise. Na Figura 68 (b) é possível observar a partir
de 3 minutos antes da crise, uma grande variação nas métricas correspondentes a
média RR e CSI modificado, com variações respectivas de 1,6 e 6,3 vezes às médias
obtidas durante a fase interictal. Em (c), com relação ao período interictal, no período
pré-ictal, isto é, 5 minutos antes da crise, é possível observar variações de 1,3 vezes
na média RR, 2,1 vezes no CSI modificado e 2,7 vezes na AT medida. Por último, em
(d) é possível observar variações de 1,3 vezes no valor médio medido a partir de 3
minutos antes do início da crise. Os resultados obtidos nesta análises são muito úteis
do ponto de vista da aplicação dessas métricas em futuros sistemas preditivos para
envios de sinais de alarme ao indivíduo ou cuidador.

Outra análise foi realizada visando analisar as características extraídas de um
sinal de ECG do mesmo conjunto de dados. Os resultados mostrados a seguir na
Figura 69 são oriundos da extração de métricas da VFC de uma mulher de 27 anos
com três inícios focais de consciência prejudicada (IAS, do inglês impaired awareness
seizures).

As seguintes medições foram coletadas pelo algoritmo de pré-processamento
dos batimentos detectados, utilizando uma janela de aquisição de 5 minutos com um
passo deslizante de 1 s. Segundo os achados, a medida que o início das crises se
aproxima, a frequência dos batimentos cardíacos aumenta, resultando na diminuição
da VFC e, consequentemente, dos intervalos RR. Por outro lado, ambas as métricas da
atividade de Hjorth (AT) e CSI modificado aumentam significativamente, conforme mos-
trado pelos marcadores destacados em verde na figura. Também é possível observar
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Figura 68 – Evolução temporal das métricas normalizadas média RR, AT e CSI modifi-
cado. Nesta análise foram considerados quatro casos de pacientes oriun-
dos da base de dados do Departamento de Neurologia e Neurofisiologia
do College of Siena (DETTI; VATTI; ZABALO MANRIQUE DE LARA, 2020).
Em (a) é possível observar alterações significativas em todas as métricas
analisadas, representando uma variação 1,5 vezes nas médias das três
métricas medidas na fase pré-ictal, neste caso, 5 minutos antes da crise.
Em (b) observa-se a partir de 3 minutos antes da crise, uma grande vari-
ação nas métricas correspondentes a média RR e CSI modificado, com
variações respectivas de 1,6 e 6,3 vezes as medições realizadas na fase
interictal. Em (c), no período pré-ictal, isto é, 5 minutos antes da crise, é
possível observar variações de 1,3 na média RR, 2,1 no CSI modificado e
2,7 vezes a média de AT medida entre os períodos interictal e pré-ictal. Por
último, em (d) é possível observar variações de 1,3 vezes no valor médio
medido a partir de 3 minutos antes do início da crise.

que a Figura 69 (b) mostra dois marcadores destacados em vermelho, os quais corres-
pondem ao parâmetro CSI modificado sem alterações, significando uma classificação
incorreta pelos modelos, ou seja, há um falso-positivo.

As bases de dados "Postictal"e "Siena" compreendem de sinais que apresentam
as fases interictal, pré-ictal e ictal, e por isso foram utilizadas no treinamento e vali-
dação dos modelos de classificação, totalizando 97,47 horas. Além disso, utilizou-se
14,08 horas de dados totalmente novos obtidos de seis pacientes, os quais foram usa-
dos para testar os modelos. Na última avaliação de teste, as taxas de falsos positivos
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(a)

(b)

(c)

Figura 69 – Características extraídas e normalizadas de uma paciente com três crises.
(a) média dos intervalos RR, (b) CSI modificado, e (c) a métrica da ativi-
dade de Hjorth (AT).

dos modelos foram calculadas usando 31,17 horas de períodos classificados como
interictais da base MIT/BIH Arrhythmia. Para o estudo comparativo foi usada a biblio-
teca Python Scikit Learn (PEDREGOSA et al., 2011) que possibilitou a construção dos
modelos supervisionados e que estão apresentados abaixo.

• Decision Tree (DT): class weight: "balanced", criterion: "entropy", maximum
depth: 64, minimum samples leaf: 4, minimum samples split: 16;

• Extra Tree (ET): criterion: "entropy", maximum depth: 30, minimum samples
leaf: 2, minimum samples split: 16;

• Random Forest (RF): bootstrap: "false", maximum depth: 20, minimum sam-
ples leaf: 2;

• K-Nearest Neighbours (KNN): algorithm: "kd_tree", leaf size: 40;

• Adaptive Boost (ADA): learning rate: 0.8, number of estimators: 32, base
estimator: Decision Tree;
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• Support Vector Machine Classifier (SVM): C: 100, class weight: "balanced",
coef0: 1, decision function shape: "ovo", degree: 10, kernel: "poly";

• Artificial Neural Network: weight constraint: 5, loss: "categorical_crossentropy",
epochs: 200, dropout rate: 0.0, batch size: 100, activation: "softmax". Cons-
truída com duas camadas escondidas contendo 128 neurônios, e 64 percep-
trons utilizando a função de ativação "relu".

As diversas configurações mostradas na Tabela 16 foram escolhidas a partir
da técnica de busca aleatória, por meio da variação dos parâmetros internos dos
modelos durante as rodadas de treinamento/validação, isto é, para classificação dos
conjuntos de métricas extraídas da VFC e as quais foram utilizadas como entradas
desses modelos.

Tabela 16 – Resultados de validação para diferentes modelos preditores supervisiona-
dos.

Modelo Fase ACC
(%)

Sen
(%)

Spe
(%)

PPV
(%)

NPV
(%)

aFPR bFPR

DT
Interictal 97,70 100,0 96,55 93,55 100,0 0,03448 -
Preictal 84,29 93,10 79,89 69,83 95,86 0,20115 0,03568
Ictal 86,59 59,77 100,0 100,0 83,25 0,00000 0,01001

ET
Interictal 92,59 100,0 88,89 81,82 100,0 0,11111 -
Preictal 89,27 77,39 95,21 88,99 89,39 0,04789 0,02913
Ictal 96,68 90,42 99,81 99,58 95,42 0,00192 0,00860

RF
Interictal 95.27 100,0 92,91 87,58 100,0 0,07088 -
Preictal 89,78 85,82 91,76 83,90 92,83 0,08238 0,03311
Ictal 94,51 83,52 100,0 100,0 92,39 0,00000 0,00862

KNN
Interictal 89,40 100,0 84,10 75,87 100,0 0,15900 -
Preictal 83.14 73,18 88,12 75,49 86,79 0,11877 0,02933
Ictal 89,91 70,50 99,62 98,92 87,10 0,00383 0,00950

ADA
Interictal 96.17 100,0 94,25 89,69 100,0 0,05747 -
Preictal 95,27 88,51 98,66 97,06 94,50 0,01341 0,03810
Ictal 99,11 97,32 100,0 100,0 98,68 0,00000 0,00816

SVM
Interictal 96.93 100,0 95,40 91,58 100,0 0,04598 -
Preictal 97,57 97,70 97,51 95,15 98,83 0,02490 0,04245
Ictal 94,76 86,21 99,04 97,83 93,49 0,00958 0,01835

ANN
Interictal 94,13 84,67 98,85 97,36 92,81 0,01149 -
Preictal 94,25 100,0 91,38 85,29 100,0 0,08621 0,03100
Ictal 91,19 84,67 94,44 88,40 92,50 0,05556 0,00907

aTaxa de falsos positivos referentes a aplicação dos bancos de dados "Postictal"e
"Siena", contendo 31,17 horas das fases interictal, pré-ictal e ictal; bTaxa de falsos
positivos considerando 14,07 horas de dados interictais da base de dados MIT-BIH
Arrhythmia. Configuração utilizada: 8 GB de memória, CPU i5-1,8 GHz. Custo compu-
tacional médio considerando 20 execuções de treinamento e validação dos modelos:
DT — 3,24 min.; ET — 17,3 min.; RF — 121,23 min.; KNN — 155,26 min.; ADA —
159,32 min.; SVM — 1538,4 min.; ANN — 6306,31 min.
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Conforme a Tabela 16, é possível tirar as seguintes conclusões: o ANN foi o
classificador que obteve a maior sensibilidade e conseguiu reconhecer períodos pré-
ictais com sensibilidade de 100 %, como também quando observado o valor preditivo
negativo (VPN), significando a probabilidade de 100 % de um paciente não estar no
período pré-ictal. Esses resultados são especialmente interessantes, ao poderem ser
aplicados a sistemas de alarme vestíveis, que podem alertar o paciente em casos
predições de crises, ou caso contrário, se não ocorrer nenhum alarme, o paciente
pode continuar realizando as suas tarefas normalmente.

Em termos de especificidade (Spe), que significa a proporção de dados de en-
trada classificados como não pré-ictais entre os que não o são, o melhor modelo obtido
foi o ADA com 98,66 %. O ADA também alcançou o menor FPR, apenas 0,013, e o
maior valor preditivo positivo (PPV) 97,06 % para períodos pré-ictais entre todos os
modelos ao considerar ambos os conjuntos de dados. Apesar dos resultados interes-
santes, ADA perdeu quase 11,6 % dos períodos pré-ictais em comparação com ANN,
o que pode ser um problema para pacientes com várias crises em curtos períodos.
Ainda analisando os resultados, o modelo SVM alcançou a melhor acurácia de 97,57 %
para identificação do período pré-ictal. Apesar do segundo maior custo computacional,
o modelo SVM ficou em segundo lugar quando consideradas as métricas de sensibili-
dade, especificidade e valor preditivo negativo, com as taxas de 97,70 %, 97,51 % e
98,83 %, respectivamente.

Este conjunto de características torna o modelo SVM como o melhor classifi-
cador para predição de crises levando-se em consideração os conjuntos de dados
utilizados. Além disso, para aplicações vestíveis, o modelo SVM pode ser treinado de
modo offline ou utilizando-se das vantagens da computação em nuvem e, em seguida,
embarcado em um microcontrolador, minimizando-se com isso, o problema dos custos
para treinamento.

A partir do último resultado, chega-se ao final das análises realizadas nesta tese
e também das contribuições propostas para o estudo da predição de crises epilépticas.
Por meio de um sistema composto por diversos circuitos que poderão ser utilizados
no condicionamento de sinais de ECG, bem com na extração de batimentos cardíacos
e por fim na classificação dos diferentes períodos de uma crise epiléptica, abre-se
a partir disso um novo horizonte para futuros equipamentos que possam ser utiliza-
dos como ferramentas em tratamentos alternativos ou complementares aos métodos
convencionais propostos até o momento.
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5 CONCLUSÃO

Esta tese apresentou uma solução alternativa aos métodos convencionais ba-
seados no uso do EEG para o monitoramento de pacientes com epilepsia. A solução
proposta consistiu em um sistema inteiramente integrado para a aquisição e condicio-
namento de sinais de ECG e detecção de batimentos cardíacos. Os pulsos gerados da
detecção dos batimentos foram utilizados para a extração da variabilidade da frequên-
cia cardíaca e suas métricas, que por sua vez foram utilizadas para o treinamento,
validação e testes de algoritmos de aprendizado de máquina. Ao final do estudo, o
melhor modelo foi escolhido e embarcado em um microcontrolador tendo como objetivo
a predição de crises epilépticas. O AFE completo com os circuitos auxiliares consumiu
apenas 6,42 µW de potência o que é ideal para o uso em sistemas embarcados e dispo-
sitivos biomédicos vestíveis ou implantáveis. Além disso, novas topologias de circuitos
foram propostas e validadas como também contribuições significativas em circuitos já
presentes na literatura, objetivando-se o uso em aplicações de baixo consumo.

Conforme visto durante o estudo, foram comparados algoritmos de aprendi-
zado de máquina supervisionados para a predição de crises epilépticas. Três métricas
extraídas da VFC foram usadas para treinar, validar e testar os modelos estudados.
Além disso, três bases contendo mais de 100 horas de dados foram utilizadas para
a avaliação dos algoritmos. Segundo os resultados obtidos, considerando apenas os
períodos pré-ictais, o melhor modelo estudado foi o SVC que obteve a maior acurácia
de 97,57 %, e, além disso, um dos melhores resultados considerando as métricas de
sensibilidade, especificidade e valor preditivo negativo, alcançando taxas de 97,70 %,
97,51 % e 98,83 %, respectivamente.

Algumas limitações do sistema proposto incluem a operação com sinais pre-
sentes na faixa de 0,1 a 500 Hz, correspondente a banda de operação do LNA, para
não ocorrerem eventuais distorções. Além disso, a tensão de alimentação de 1,8 V
necessária para o devido funcionamento do sistema projetado pode diferir das ten-
sões de alimentação dos microcontroladores comerciais, sendo necessário o uso de
reguladores lineares de tensão. E por fim, a necessidade de um ajuste manual na
corrente de comparação do novo detector de batimentos cardíacos o que não é um
problema, pois os sinais que chegam em sua entrada são filtrados e possuem um
nível DC estabelecido, ou seja, não há flutuações no sinal, beneficiando a operação
do circuito.

Baseado no desempenho do sistema proposto, isto é, o AFE e os algoritmos
estudados, espera-se que futuramente os indivíduos que possuem crises epilépticas
e especificamente aos que possuem quadros refratários aos tratamentos convenci-
onais possam se beneficiar das contribuições desta tese. Além disso, os resultados
proporcionados por este estudo com relação às características derivadas da VFC po-
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derão servir de base para futuros sistemas de predição de crises, possibilitando a
uma melhoria na qualidade de vida dos indivíduos e cuidadores, seja por meio de
dispositivos vestíveis ou para tratamentos futuros que surjam a partir deste e de outros
estudos. Neste sentido, espera-se também que os circuitos desenvolvidos nesta tese
possam ser utilizados em novos projetos de sistemas de baixo consumo totalmente
integrados a serem aplicados na área de Engenharia Biomédica, seja para aquisição
ou condicionamento de sinais como também a extração de métricas compreendidas
em diversos outros contextos fisiológicos, não se limitando o uso do sistema aos sinais
de eletrocardiograma.

5.1 TRABALHOS FUTUROS

Visto que todos os circuitos elaborados nesta tese encontram-se em fase final,
isto é, com as validações pós-leiaute completas, a próxima etapa será a prototipagem
do chip em tecnologia CMOS. Após isso, devem ser realizados os testes de caracteri-
zação elétrica em bancada dos circuitos individuais, bem como do sistema completo.
Concluída a etapa de validação em bancada, deverá ser proposta a utilização do sis-
tema in-vivo, sendo esta realizada por meio da integração do chip fabricado com o
algoritmo embarcado em microcontrolador em uma única placa de circuito impresso
dedicada a predição de crises epilépticas.

Espera-se que ao final deste longo projeto, pacientes com epilepsia refratária
aos tratamentos convencionais possam se beneficiar desta solução alternativa comple-
mentar, tendo a oportunidade de se preparar frente a imprevisibilidade das crises. Há
também a perspectiva de que trabalhos futuros possam utilizar a predição proporcio-
nada pelo sistema proposto com o intuito de estudar mecanismos de prevenção das
crises, seja por meio da estimulação vagal, medicamentos, ou eventuais soluções que
possam surgir a partir dos achados desta tese.
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APÊNDICE A – APÊNDICE A - ASSOCIAÇÕES DE TRANSISTORES

Este apêndice apresenta os diferentes tipos de associações de transistores,
bem como calcular suas razões de aspecto equivalentes.

A associação de transistores é frequentemente usada por dois motivos prin-
cipais, primeiro, para resolver a tensão de offset intrínseca que pode ser causada
pelo descasamento dos transistores e variações de processo de fabricação (GALUP-
MONTORO; SCHNEIDER, M. C.; LOSS, 1994a), e segundo pelo baixo ganho alcan-
çado pelos amplificadores em tecnologias mais recentes (GALUP-MONTORO; SCH-
NEIDER, M. C.; LOSS, 1994b; SANCHOTENE SILVA et al., 2019). O tamanho dos
transistores é comumente aumentado para superar esses problemas em tecnologias
maiores do que 130 nm, o que resulta em melhor tolerância ao descasamento e vari-
ação do processo, embora aumentando as capacitâncias parasitas. Nas tecnologias
mais novas, que já possuem capacitâncias parasitas maiores, tensões Early mais bai-
xas (VA), esta solução pode ser proibitiva, apesar da limitada área de silício disponível.
Adicionalmente, o alargamento da porta do transistor não melhora o ganho dos ampli-
ficadores nas tecnologias mais recentes. Assim, a solução encontrada é a associação
de transistores em diferentes configurações (SANCHOTENE SILVA et al., 2019).

As figuras 70 a) e b) mostram os diferentes tipos de associações de transistores,
ou seja, retangular e trapezoidal. A principal diferença entre essas associações é que o
trapezoidal tem o transistor de dreno mais largo que o transistor de origem. Ambas as
associações consistem em combinações de transistores em série e paralelo no interior.
Uma associação retangular pode ser calculada com (50).

4

1

NPS

NSS
=

Figura 70 – Diferentes configurações de transistores. a) As associações retangulares
têm o mesmo tamanho nos transistores terminais de dreno e fonte, b)
as associações trapezoidais podem ser divididas em duas associações
retangulares. No terminal dreno desta topologia, o número de transistores
em paralelo é maior que no terminal fonte.

SR =
(︃

NP
NS

)︃
.Su, (50)
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onde Su=(W /L)u é a proporção de transistores de tamanho unitário, NP e NS são o
número de transistores de tamanho unitário em paralelo e série, respectivamente.

As associações trapezoidais foram propostas pela primeira vez em (RICCO,
1984), e têm sido largamente utilizadas em pesquisas nos últimos anos (GALUP-
MONTORO; SCHNEIDER, M. C.; LOSS, 1994a; LUIZ AITA; BAMPI; JUNG HYUN
CHOI, 2000). A estrutura original consistia em dois transistores na associação série, em
que o transistor conectado ao terminal dreno era mais largo que o transistor conectado
ao terminal fonte. Entre as vantagens dessa topologia, está o fato de os transistores
trapezoidais demonstrarem uma relação de transcondutância para condutância de
saída tão alta quanto a de um único transistor de canal longo, usando comprimento
de canal físico menor, o que permite economia de área e melhor correspondência.
Portanto, usamos a menor condutância de saída apresentada por essas associações
em relação àquelas retangulares para aplicar nossa técnica de subtração de corrente
proposta.

Os transistores trapezoidais são mostrados na Figura 70 b), e o tamanho equi-
valente do arranjo pode ser calculado com (51).

ST =

(︂
NPD
NSD

)︂
.
(︂

NPS
NSS

)︂
(︂

NPD
NSD

)︂
+
(︂

NPS
NSS

)︂ .Su, (51)

onde Su=(W /L)u é a razão de aspecto dos transistores de tamanho unitário,
NPD e NSD são o número de transistores de tamanho unitário em paralelo e em série
no transistor terminal de dreno, e NPS e NSS são o número de unidades transistores de
tamanho em paralelo e transistores em série no terminal da fonte, respectivamente.
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