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Resumen

En este trabajo se presenta el diseño de un modulador ZA híbrido con múltiples
tasas de muestreo para aplicaciones de comunicaciones móviles de 4G. La

implementación híbrida del modulador combina los beneficios de las dos técnicas

de tiempo discreto y la de tiempo continuo donde la característica más notable de

cada una de ellas es la linealidad y la velocidad de muestreo, respectivamente.
Las diferentes velocidades de muestreo, de cada una de las etapas, demanda el uso

del procesamiento con múltiples tasas de muestreo a fin de obtener la señal

resultante.

Durante el proceso de diseño, se sigue como estrategia conseguir una mínima

excursión de voltaje en los nodos del sistema para conseguir dos beneficios: bajo
consumo de potencia y reducidos requerimientos de linealidad en sus bloques
constitutivos.

Además se presenta la construcción de un modulador SA de tiempo discreto de

segundo orden usando un cuantizador multibit para aplicaciones biomédicas. Este

modulador se implementa con circuitos de capacitores conmutados que en los

últimos años ha demostrado ser una de las técnicas más robustas frente a los

circuitos de corriente conmutada. La fabricación de circuito se realiza en tecnología
CMOS/5V o.sum.
Por último, se diseña un filtro digital de 3 orden IIR para el filtrado de modulador

EA de tiempo discreto donde la fabricación también se realiza con tecnología
CMOS/5V 0.5 um.
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Abstract

In this work, a multirate second order SA modulator design for 4G mobile

Communications applications is presented. The hybrid implementation combines

the discrete-time and continuous-time benefits. The main advantage of discrete-

time and continuous-time is the linearity and high sampling rate, respectively.
Multirate processing is required by the different sampling frequencies in order to

genérate the output signal.
The design is based on an output swing reduction in all system nodes. This

reduction implies low power consumption and minimal linearity requirements in

the buildings blocks.

Also, a second order discrete-time SAmodulator design for biomedical appUcations
is presented, where a multibit quantizer is used. The discrete-time implementation
for this design is the switched-capacitor circuits due to switched-capacitor present
a reduced non-idealities impact compared with switched current circuits. The

processes used for the fabrication is the CMOS/5V 0.5 um

In addition, a 3rf order IIR digital filter is designed. The digital filter is used for

discrimínate high frequencies produced by the SA modulator oversampling

frequencies. Again, the processes used for the fabrication is the CMOS/5V 0.5 um.

However, at redaction time of this document, the measuring results has can no

been done.
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GLOSARIO

A Amputad debí seña de entrad»

A/D Analógico a digital
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Capítulo i. Introducción

La creciente demanda de los usuarios para disfrutar de mayor cantidad de servicios

en sus dispositivos de comunicación con menor costo, menor tamaño y menor

consumo de potencia conducen al desarrollo de productos que satisfagan esas

necesidades.

En este capítulo se exponen los retos asociados a las comunicaciones inalámbricas

de la denominada cuarta generación, y al mismo tiempo se centra la atención en

una de las piezas claves: los convertidores de señales analógicas a señales digitales
(ADC). Se enuncian las ventajas que ofrecen los llamados moduladores sigma-
delta híbridos (HSAM) para satisfacer los requerimientos de los ADCs orientados a

esta nueva generación de comunicaciones inalámbricas. Finalmente, se presenta el

objetivo y la organización de este trabajo orientados al diseño de un HSAM.

1.1. Antecedentes

DESDE
la aparición del hombre la comunicación entre los seres humanos ha

permitido la organización y el trabajo para un bien común. Hoy día el

hombre, ser social por naturaleza, necesita comunicarse para obtener

resultados satisfactorios tanto a nivel personal como profesional.
Históricamente, los ingenieros en el área de las comunicaciones han trabajado
arduamente para facilitar la comunicación y acortar la distancia entre los

interlocutores. Una de las pautas más importantes fue realizada por G. Bell en 1876
con la invención del teléfono. Este desarrollo permitió por primera vez establecer
una comunicación remota. Otra muestra de desarrollo fue la realizada por G.

Marconi en 1896 con la invención de un medio masivo de comunicación: la radio.

Desde entonces las comunicaciones han experimentado un desarrollo que hoy día

llega a las llamadas comunicaciones inalámbricas y que satisfacen, en alto

porcentaje, las necesidades del hombre. En la actualidad el desarrollo logrado
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permite acceder a una gran variedad de servicios de comunicación y facilita la

actividad del hombre tanto en lo laboral como en lo familiar. Sin embargo, si bien

lo» sistemas dc comunicación portátiles son muestra del desarrollo tecnológico y dc
los servicios que se ofrecen a los usuarios, también es verdad que esos desarrollos

son insuficientes cuando los mismos usuarios demandan la integración de más

servicios en un mismo dispositivo dc comunicación personal. Esa demanda que

suele enfrentarse con innovación, está acotada por las limitaciones dc la propia
tecnología.

1.1.1. Evolución haciu los sistemas i< -

El desarrollo de los sistemas electrónicos de comunicación masiva comenzó en la

década de los ochentas, desarrollo que pudiera denominarse de primera generación
(lG), donde los dispositivos móviles de comunicación procesaban las señales de

forma analógica. Posteriormente los sistemas de comunicación inalámbrica,

incluyendo procesamiento digital (o de segunda generación, 2G), como protocolos
GSM y CDMA, aparecieron como alternativa en los noventas. Estos sistemas, que
ofrecían un servicio de acuerdo a un estándar internacional, fueron diseñados para
transmisión de voz y transferencia de datos con baja tasa dc bits. La demanda

natural de los usuarios condujo el desarrollo hacia los sistemas 3G, los que se

caracterizan por proveer servicios con mayores tasas de transferencia de datos y

mayores anchos de banda. La Fig, 1-1 muestra el desarrollo que ha experimentado
la tecnología a la par de los más importantes estándares de comunicación [Giano7],

Services ' '

Speed

1984 1991 1999 2002 2010

fig. j-i. Evolución de lu* aplleiiciones y lo* estándares Inalámbrico».

En la práctica, la demanda de un mayor ancho de banda y las mejoras logradas por
la industria de los semiconductores, son los detonadores de un desarrollo que
proveen esos servicios que demandan los consumidores, y que dan lugar a los
sistemas emergentes de cuarta generación (4G).
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I .as sistemas 4G deben proveer dc forma completa comunicación móvil basada cn

luquetes IP. Esta tecnología podrá .ser usada en modems inalámbricas, laptops,
smaHphúim, entre otros dispositivas móviles. Uv? .servicios ofrecidos por estos

sistemas incluyen acceso de Internet de banda ancha, telefonía IP, juegas en línea,
«sl como alta enlutad multimedia.

Rn el aoofi, ta Unión Internacional de Telecomunicaciones (ITU) estableció los

requerimientos de los sistemas 4G, de los cuales los más destacados son:

• Conectividad de amplio ancho de banda y de múltiple banda. Esto significa
que se requieren varias velocidades de transferencia, tas cuales dependen de
si el receptar inalámbrico se encuentra sin movimiento (modo estacionario)
o en movimiento (modo dinámico). En modo estacionario, tas velocidades

son mayores a . Gbps, y en modo dinámico se requieren velocidades

mayores a too Mbps, Para ambos modos, los anchos de banda requeridos .se
encuentran dentro de 5 MH». a 40 MU*.

• Alta conectividad. Las redes 4G están basadas cn redes que permiten
acceder a un servicio determinado cn lodo momento, en cualquier lugar y
con cualquier dispositivo (redes heterogéneas). Ello implica desarrollar una

arquitectura escalable y con capacidad para cubrir grandes .^reas

geográficas y adaptabilidad a varios ambientes electromagnéticos.

• Alta calidad multimedia. Las videoeonferencias, por ejemplo, soj1. una parte
esencial en las receptares móviles. Las requerimientos clave son una alta

autonomía y una alta calidad de video.

• Personalización de servicias. El futuro de los sistemas de comunicación

estarán provistas de programabilidad para diseñar las características de

comunicación de cada usuario,

• Alto ancho de banda. l/\s sistemas de 4G podrán contar con un ancho de

banda de 5 a 20Mil».

No solamente los servicios y ta funcionalidad de estas sistemas de comunicación

influyen cn 1a decisión de compra del consumidor, también lo es el tamaño, el peso,
y 1a carga útil de la balería. Por lo tanta, 1a clave de los dispositivos de

comunicación 4G residirá en ta cantidad de características soportadas con un

mínimo consumo de potencia y bajo costa, así como también cn ta capacidad de los

proveedores de son icio para diseñar servicias pexsonali*adas a sus usuarios.

1.1.2. Retos dc los sistemas 4G

1 ¿v»; requerimientas para ta comunicación inalámbrica imponen especificaciones a
tado receptar móvil. Mientras que la transmisión digital de vc» requiere alta

m-w-ilidad con baja transferencia de datas, una video-llamada necesita dispositivos
compatibles con altas transferencias de datas (hasta too Mbps), En contraste, las
señales para monitorear, por ejemplo, el ritmo cardiaco cn un paciente, demandan
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tasas de muestreo tan bajas como 100 kbps, baja movilidad, alto ancho de banda, y

bajo consumo de potencia.

La creciente demanda de las comunicaciones previas a 4G han dado pie a los

principales retos de los sistemas de comunicación inalámbrica 4G (ver Fig. 1-2),
como son su amplia gama de requisitos en cuanto a velocidad de transmisión,

ancho de banda y movilidad se refiere, siempre con un mínimo consumo de

potencia.

Mobility

* 1995 2000 2005 2010

Fig. 1-2. Variedad de estándares inalámbricos como función dc la movilidad y la tasa

dc transmisión dc datos.

El desarrollo de las redes móviles para el roaming global y compatibilidad con

múltiples estándares demanda un receptor robusto. Es decir, el desarrollo tiende a

integrar más radios en un mismo receptor, lo que conlleva un desarrollo que opere
bajo diferentes modulaciones, frecuencias portadoras y anchos de banda.

Adicionalmente, el consumo de potencia es crítico para estos dispositivos; la

necesidad de un alto desempeño siempre está en contraste con la carga útil de la

batería. Por otro lado, el número de componentes en un receptor no debe impactar
ni en el tamaño ni en el costo del producto final. En este contexto, la posibilidad de
reducir el número de componentes en un receptor móvil, gracias a la integración de
diferentes radios en un circuito integrado, es una opción que permite reducir costo
mientras se mantiene la garantía de un óptimo consumo de potencia y desempeño.

1.1.3. Receptores inalámbricos para sistemas 4G

En una red que permita la reconfiguración y adaptabilidad (red heterogénea) no
solamente la conexión es importante ya que los usuarios desean disfrutar múltiples
servicios [Vando9]. Para usar tal variedad de servicios los receptores multimodales
son esenciales así como su capacidad para adaptarse a diferentes redes

inalámbricas reconfigurándose de manera autónoma. Esta característica permitirá
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eliminar la necesidad de usar múltiples receptores y/o componentes de hardware.
En otras palabras, la posibilidad de usar la integración de circuitos en silicio

permite reducir significativamente el área de integración y desarrollar plataformas
flexibles más robustas. Adicionalmente, el costo del producto puede ser reducido
debido a la reutilización del hardware. Al contar con receptores multimodales se

obtienen los siguientes beneficios:

• Reducción del número de componentes y costo de ensamble.

• Optimización del factor de forma: varios servicios son incluidos dentro de un

receptor pequeño ymás ligero.

• Reducción del tiempo de mercadotecnia: mediante el rediseño es posible
incluir nuevos estándares de comunicación.

Para satisfacer los requerimientos que demandan hoy día los sistemas 4G e

impulsado por la continua reducción de las dimensiones de circuitos integrados, se

prefiere procesar las señales en el dominio digital, y reducir al mínimo los

componentes de procesamiento analógico. El procesamiento digital no solo es

simple, robusto, flexible y programable, sino que permite reducir los niveles de

alimentación, lo que conlleva a reducir el consumo de potenda, y aun así conseguir
velocidades de procesamiento aptas para aplicaciones 4G. Sin embargo, los

requerimientos que se imponen a los circuitos que forman la interfase

Analógica/Digital (A/D), constituyen un cueüo-de-botella ya que la conversión del

dominio analógico al dominio digital demanda alta velocidad y alta resolución, lo
cual es difícil de obtener con la reducción en los voltajes de alimentadón; resolver
este problema es un reto para el diseñador porque su objetivo es realizar un diseño

analógico con un rango dinámico aceptable.

Por lo anterior, en los sistemas 4G, un bloque fundamental para el procesamiento
de las señales es el ADC, donde una opción favorable es aquella que realiza una
moduladón YA. Un ADC basado en la moduladón IA (ADCIA), a diferencia de un

ADC convendonal, presenta baja sensibilidad a las imperfecdones de los circuitos,
lo que evita incluir dreuitos de correcdón. El corazón del ADCEA, es el modulador

IA (IAM), y es quien muestra baja sensibilidad a las no idealidades de la mayoría
de los bloques que lo forman.

1.1.4. ConvertidoresA/D EA

A pesar de que estos convertidores son adecuados para los sistemas de

comunicación, es necesario proponer nuevas arquitecturas que permitan procesar
señales analógicas con mayores anchos de banda, sin que se vea afectada la

resolución, y permitir además d procesamiento demandante de los sistemas 4G.
También es necesario que el ADC posea reconfigurabilidad para lograr la

adaptadón con otros estándares en los requerimientos del ancho de banda son

menores.

Hasta hace unos años los ADCEA se han implementado para operar en tiempo
discreto, con arquitecturas reconfigurables que permiten variar la frecuencia de
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muestreo y desactivar etapas para reducir el consumo de potencia. Sin embargo,
la

creciente demanda de la tasa de conversión de las señales con grandes anchos de

banda conduce al desarrollo de nuevas arquitecturas. La necesidad por desarrollar

dichas arquitecturas es debida a las limitaciones del tiempo de establecimiento que

se observan en implementaciones típicas de tiempo discreto; por lo tanto, en la

práctica existe una restricción en la tasa de sobremuestreo y en el ancho de banda

de la señal.

Amediados de los años qos, el desarrollo de ADCSA en tiempo continuo comenzó a

ser popular. En estos moduladores el filtro de lazo es construido con circuitos de

tiempo continuo, lo que permite que su implementación alcance muéstreos del

orden de GHz. Las desventajas de estos moduladores, por otro lado, son su alta

sensibilidad a las no idealidades de los circuitos (como el jitter del reloj) y los

requerimientos elevados de linealidad de los elementos que forman el filtro de
lazo.

En el 2002 aparece una nueva propuesta de conversión que son los ADCEA

híbridos, con lo que se permite combinar las ventajas de la implementación de

tiempo discreto y de tiempo continuo. Al combinar en una arquitectura ambas

implementaciones se aprovechan las ventajas individuales de cada una. Un ADCEA

híbrido puede contar con un filtro antialias en su terminal de entrada y es posible
reducir el consumo de potencia. Además, con el uso de un procesamiento de

múltiples tasas de muestreo es posible alcanzar las velocidades de muestreo del

orden de varios GHz con un mínimo consumo de potencia. Al mismo tiempo, con

un ADCEA en configuración cascada es posible desactivar cada una de esas etapas y

adaptarlas a diferentes estándares de menor resolución pero con bajo consumo de

potencia. Todas estas razones hacen que un ADCSA híbrido sea la opción adecuada

para los sistemas 4G.

En general, el eje central de este convertidor es un modulador SA y por ello los

requerimientos de un ADCZA recaen sobre el modulador, y son los siguientes:

Alta frecuencia de muestreo para producir una alta razón de sobremuestreo

y con ello obtener un amplio ancho de banda para los estándares que

demanden más esta característica.

Alta resolución para satisfacer las aplicaciones actuales y las del futuro

cercano.

• Incluir reconfigurabilidad y lograr su adaptación a los diferentes estándares

que requieran menores anchos de banda y mayores resoluciones con

consumo de potencia mínimos.

• Prolongar la operación en los sistemas inalámbricos operados por baterías.

Es la implementación de ZAM quien determina la naturaleza discreta, continua o

híbrida de un ADCSA. Por lo tanto, las del los SAM también están divididos en tres

categorías: TD, TC e híbridos (TD/TC). Los tres tienen propiedades propias pero
una elección fundamental determina el camino de diseño del modulador (z, s o una

combinación) así como su implementación (capacitores conmutados o integradores
de tiempo continuo). Los moduladores TD y TC son comparados brevemente en
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[Chergg] y [Ortmos]. Las principales ventajas de los híbridos son expuestas en

[Kulco8], [Kwano8].

Tabla 1-1. Principales características de losmoduladores TD£aAM.

Ventajas Desventajas
• Requerimientos bajos de • Baja frecuencia de operación

linealidad. impuesta por la conmutación
• Reducida sensibilidad aljitter del • Requiere un filtro antialias a la

reloj. entrada (mayor consumo de

• Proceso de integración potencia)

independiente de la ganancia de • Mayor impacto en los errores de

los amplificadores. muestreo

Menor impacto a las no • Se muestrea el ruido en el

idealidades de la temporización capacitor de entrada

(retraso del lazo de • Amplio acoplamiento del ruido

retroalimentación). digital
• Requiere un preciso circuito de

muestreo y retención

Tabla 1-2. Principales características de los TCSAM.

Ventajas Desvéntalas
• Alta frecuencia de operación • Requerimientos altos de

• Filtro antialias implícito a la linealidad

entrada (Menor consumo de • Gran sensibilidad al jitter de los

potencia) relojes
• Menor impacto en los errores de Proceso de integración

muestreo dependiente de la ganancia de los
• No se muestrea el ruido en el amplificadores

capacitor de entrada Mayor impacto a las no

• Reducido acoplamiento del ruido idealidades de la temporización

digital (retraso del lazo de

No requiere un preciso circuito retroalimentación)

de muestreo y retención

Las principales ventajas y desventajas de los moduladores TD (TDEAM) se

muestran en la Tabla 1-1, donde una de las más importantes ventajas son los bajos
requerimientos de linealidad, lo que facilita su implementación, y una de la más

importante desventaja es su baja frecuencia de operación - desde irnos cuantos

kHz hasta varios MHz [Kulco8]- lo que genera un pobre desempeño. Además, un
modulador de esta naturaleza tiene un consumo de potencia superior porque
requiere un filtro antialias [Ortmos].

Las principales ventajas y desventajas de los ZAM de tiempo continuo (TCEAM) se

muestran en la Tabla 1-2, donde una de las más importantes ventajas es su alta

frecuencia de operación -hasta el rango de GHz con bajo consumo de potencia
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[Vandot)] - produciendo un elevado desempeño. Sin embargo una de sus mayores
desventajas son sus altos requerimientos de linealidad [Silvoi].

1.1.5. Moduladores SA: Estado del arte

Del estado del arte, que se muestra en el Apéndice A, se aprecian las tendencias de
los SAM (ver Tabla A-l) las cuales se muestran resumidas de las Fig. 1-3 a Fig. 1-6.

De las Fig. 1-3 y Fig. 1-4 se puede ver la resolución (DR) contra la frecuencia de

muestreo (Fs) tanto para implementaciones de tiempo discreto (TD) como de

tiempo continuo (TC). Obsérvese que las implementaciones de TD presentan altas

resoluciones pero a costa de trabajar con frecuencias de muestreo reducidas. En

cambio los de TC producenmenores resoluciones pero con frecuencias de muestreo

superiores.

TD

5?
e.

■ ▲

- — -—;—*—
^
♦

* ♦ *
a m a

*
■ t

A ■ A

♦ -^-^

A,

1.0E+02 1.0E+03 1.0E+05 1.0E+06

F. IS/s]

1.0E+07 1.0E+08

[♦SingleLoop.SingleBit ■ SingleLoop.MultiBit A Cascade,Multibit o Cascade,SingleBit ¡

Fig. 1-3. Rango dinámico contra la frecuencia demuestreo de los LAM de TD.

TC

12

£.

a

~^^r^n^ -

*
—

11

1.0E+00 1.0E+01 1.0E+02 1.0E+03 1.0E+04 1.0E+05 1.0E+06 1.0E+07 1.0E+08 1.0E+09 1.0E+10

F. [S/s]

| A SingleLoop.SingleBit ■SingleLoop.MulUbit » Cascade.Singlebit I

Fig. 1-4. Rango dinámico contra la frecuencia demuestreo de los SAM dc TC.
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Las Fig. 1-5 y Fig. 1-6 muestran DR contra la potencia tanto para implementaciones
de TD como para TC. Se observa que en los moduladores TD se encuentran los

moduladores que consumen mayor potencia debido a que las redes de

procesamiento, realizados mediante capacitancias conmutadas (SC), requieren
amplificadores con alta ganancia y por ende de alto consumo de potencia. En
cambio los de TC consumen menos potencia porque los transconductores, que
forman al filtro de lazo, demandan menor consumo de potencia por no precisar de
altas ganancias y, aunque estos circuitos básicos requieren redes adicionales para

mejorar su linealidad, su consumo de potencia es menor.

TD

18

16

14 \

=•
12

K

O

■__ at

■

m a
****

4.

*
• A A

-^
B A

A

A

A

1.0E-05 1.0E-04 1.0E-03 1.0E-02

Power [W]

1.0E-01 1.0E+00

| » SingleLoop.SingleBit ■ SingleLoop.MultiBit A Cascade.MuHibit • Cascade.Singlebit |

Fig. 1-5. Rango dinámico contra el consumo de potencia de los SAM de TD.

TC

a? 10

CC
„ !■ A

A

A

1.0E-03 1.0E-02 1.0E-01 1.0E+00

Power [WJ

A SingleLoop.SingleBit BSingleLoop,Multibit m Cascade.Singlebit |

Fig. 1-6. Rango dinámico contra el consumo de potencia de los SAM de TC.
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De este análisis resulta evidente que al combinar ambas implementaciones se

permite alcanzar frecuencias de operación altas sin afectar la resolución. Las

implementaciones híbridas reportadas, sin embargo, se limitan a frecuencias de

operación bajas (ver Fig. 1-7) porque aunque el SAM de TC puede operar con

velocidades mayores, se han reportado moduladores cuyo límite de velocidad es

impuesto por el desempeño del SAM de TD. Por otro lado, el consumo de estos

diseños híbridos son bajos dada la baja velocidad de operación como se ilustra en la

Fig. 1-8.

Híbrido

■

■1

■ ■

8 -

ll

1.0E*K)6

F. IS/S]

ICascade/SingleLoop.Multibit |

Fig. 1-7. Rango dinámico contra la frecuencia demuestreo dc los SAM híbridos.

Híbrido

18

17

16

15

=• 14

i"
<■*» 12

11

10

9

8

1.0E-03

■

■

■

~

■"

■
*

1.0E-02

Power [W]

1.0E-01

|Cascade/SingleLoop,Multib¡t

Fig. 1-8. Rango dinámico contra el consumo de potencia dc los SAM híbridos.

Puede concluirse que los moduladores híbridos son la nueva tendencia para los
sistemas de comunicación 4G por su eficiencia en consumo de potencia, alta
resolución y su extenso rango de frecuencias de operación.
Pero además, al tratarse de una alternativa de diseño en desarrollo, es posible
realizar contribuciones al estado del arte como los procesamientos con múltiples
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tasas de muestreo, con lo cual se aprovechan las capacidades de ambas

implementaciones.

1.2. Objetivos de esta investigación

Para enfrentar las demandas de los sistemas 4G el objetivo general del este trabajo
doctoral está enfocado al diseño de un SAM híbrido comportamental de alto nivel

para satisfacer los requerimientos de las aplicaciones 4G.
En el diseño de alto nivel se contemplan dos principales cuestiones, una es la

exploración del espacio de estados para encontrar la mejor arquitectura capaz de

satisfacer completamente los requerimientos de la aplicación. La segunda cuestión
es la determinación de los requerimientos de cada uno de los componentes del

modulador.

Adicionalmente y como caso de estudio se incluye el diseño de un modulador SA de

segundo orden de tiempo discreto con un cuantizador de 5 niveles de cuantización

con tecnología CMOS 0.5 um/5 V para validar la segunda etapa del modulador

híbrido diseñado previamente, así como también, se fabrica un filtro digital IIR de

tercer orden para completar el procesamiento digital del modulador diseñado.

Los requerimientos para el modulador son: bajo consumo de potencia,

reconfigurabilidad (varias frecuencias de muestreo, varias resoluciones y varios

anchos de banda) orientados a los estándares de comunicación mostrados en la

Tabla 1-3 para satisfacer los siguientes puntos:

• Frecuencias de muestreo de 320 MHz con una resolución de al menos 12/14
bits con anchos de banda de 1.92 MHz 200 kHz para apUcaciones
UMTS/GSM y con reducido consumo de potencia.

Frecuencias de muestreo de 320 MHz para anchos de banda de 10 MHz con

resoluciones de al menos 10 bits y bajo consumo de potencia para

apUcacionesWLAN.

Por otro lado, al emplear el procesamiento de señales con múltiples tasas de

muestreo, se pretende alcanzar altos anchos de banda con una resolución de hasta

10 bits para las apUcaciones futuras de 4G [ITÜ08]:

• Frecuencias de muestreo de hasta 0.96 GHz para anchos de banda de 20

MHz con resoluciones de al menos 10 bits y bajo consumo de potencia.

1.3. Propuesta: Modulador híbrido ZA conmúltiple
tasa demuestreo

Para alcanzar los objetivos de este trabajo se propone un HSAM el cual se basa en

una arquitectura cascada (o MASH) como se muestra en la Fig. 1-9, donde cada

modulador es de 2° orden para producir unmodulador de 40 orden.

Cada modulador cuenta con un cuantizador de múltiples bits, sin embargo, dada la

naturaleza de la cascada, el error de cuantización a la salida es el error de
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cuantización de la última etapa, por lo que el cuantizador de esta etapa deberá ser

el de mayor resolución. Con la múltiple tasa de muestreo, por otro lado, es posible
extender el rango de operación de la frecuencia; el TCIAM operará con una

frecuencia de muestreo máxima de ÍÍ/S960 MHz, y el de tiempo discreto con una

frecuencia demuestreomáxima de ^-5320MHz.

Finalmente, lo* SAM cacada presentan mejor desempeño que los SAM de lazo

simple debido a su estabilidad. Conforme el orden del filtro aumenta, también lo es
el riesgo de que ocurra la inestabilidad. Los SAM cascada, por un lado, permiten
aumentar el orden total del filtro sin el riesgo de la inestabilidad, y ello permite
incrementar el orden del SAMs. Sin embargo, esta propuesta de diseño requiere
una unidad Lógica Digital de Cancelación (DCL) para adecuar las diferentes

salidas. La salida de modulador en cascada consta de la señal y del ruido, donde

éste es el debido al conformado de la última etapa [Foglon].

Otra ventaja de la propuesta de diseño es que permite la reconfigurabilidad al

permitir desactivar alguna de las etapasmedíante una señal (PD) para aplicaciones
menos demandantes (en cuanto a resolución y ancho de banda se refiere) y lograr
con ello un menor consumo de potencia.

1.4.Metodología

Para alcanzar las metas se procederá según el siguiente fiujo de diseño. Mediante

herramientas de diseño de alto nivel se definirá la arquitectura y se asegurará que
sean satisfechos los requerimientos y los consumos de potencia usando para ello un
análisis paramétrico.

*
1 i

Ct

Y,

DCL

rrE,)'
-/;

*< f

{ry

ZAM

Fig. 1-9. Diagrama a bloques propuesta para elmodulador SA híbrido.

Tabla 1-3. Especificaciones del lo» estándares dc comunicación.

Especificación GSM UMTS WLAN
—

BW1Q
SNDR mínimo

200kHz(*) 1.92 MHz 10 MHz

14 bit = 86 dB 12 bit = 74 dB 9 bit = 56 dB
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SNDR diserto «nivel 15 bit * 9a dB 13 bit - 80 dB 11 bit - 68 dB

sistema

SNDR estado del M bit - 86 dB ia.5 bit ■ 77 dB 10.5 bit ■ 65 dB

arte

Consumo de mínimo mínimo mínimo

potencia
(•) Puro líSM, «m lincho d-p h* id** hi\(o -Jc 1 K <* «clfccloniwlo p*r* tidlnr con el ruido flicker.

1.a esencia detrás dc la reducción del consumo dc potencia, reside cn minimizar las
oscilaciones dc tensión cn los nodos dc interconexión entre los

amplificadores/intcgradores. Además dc reducir cl consumo de potencia, la

reducción dc las oscilaciones relajarán los requerimientos dc linealidad dc los

amplificadores/intcgradores.

Con cl uso dc herramientas dc alto nivel, que incluyan los efectos dc las no

idealidades dc los componentes, sc verificarán los resultados del modulador y se

tomarán acciones dc corrección a alto nivel, con lo cual sc establecerán los

requerimientos dc los componentes a nivel transistor para construir el modulador.

Para el caso dc estudio sc empica la herramienta dc diseño eléctrico SPICE para

realizar cl modelado del modulador mediante macromodclado. Se incluirán los

efectos dc las no idealidades y sc realizará, si cs necesario, las correcciones

adecuadas para lograr cl desempeño deseado. Posteriormente sc diseñarán los

componentes del modulador, a nivel transistor, cn tecnología CMOS 0.5 um/5 V.

Finalizada la simulación a nivel transistor sc procederá con el diseño a nivel layout.

Las herramientas dc alto nivel para el diseño cs MATLAB/SIMUUNK, versión

2007. La construcción dc esquemáticos y la simulación a nivel transistor requiere
dc S-Schcmatic/T-Spicc, versión 13, y del kit de diseño CMOS o^pm. Para el

diseño a nivel Ixiyout sc usará L-Edit.

1.5. Organización del documento

F.n cl capitulo 2 sc presentan los fundamentos de los ADCSA así como de los

moduladores IA. Sc presentan los principios dc operación así como dc las métricas
dc desempeño. El capítulo 3 muestra cl diseño del los moduladores de segundo
orden que componen al modulador híbrido, tanto del baek-end como del_front-end.
El modulador dcl./ronf-end' cs cl modulador dc tiempo continuo cl cual cs diseñado

a partir del modulador dc tiempo discreto cs decir, del modulador de bodt-end. Los
coeficientes dc ambos moduladores son elegidos para cumplir con uno de los

objetivas cl cual es la reducción del consumo dc potencia. El capítulo 4 centra la

atención sobre cl diseño del modulador híbrido con una única frecuencia de

muestreo. Rs presentada cl diseño dc la lógica de cancelación necesaria para

obtener cl resultado equivalente de un modulador dc 4W orden. En el capitulo 5 sc

presenta cl diseño del modulador híbrido con múltiples tasas dc muestreo. Los

principios dc esto procesamiento son también expuestos en este capítulo a fin de

determinar la lógica dc cancelación y obtener cl resultado correspondiente a un
modulador dc 4to orden. El capitulo 6 muestra los dreuitos del modulador híbrido
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así como de las no idealidades que acompañan a los mismos y de esta forma
incluir

en el modelado tales no idealidades. Gracias a la incorporación de las no

idealidades en el modelado del modulador es posible conocer el impacto de la

degradación del desempeño del modulador. El capitulo 7 muestra un caso de

estudio del modulador de tiempo discreto del modulador híbrido en tecnología
CMOS de 0.5 um/5V. Cada una de las etapas del modulador son abordados en este

capitulo así como del proceso de diseño. Las conclusiones de este trabajo y las

direcciones del trabajo futuro son expuestas en el capítulo 8.

1.6. Conclusiones

En este capítulo se presentaron los retos de las comunicaciones móviles y portables
así como la tendencia hacia una nueva generación de comunicaciones, la cuarta

generación. Se destaca la necesidad de contar con mayores ymejores servicios que
las generaciones anteriores. Entre los requerimientos de los sistemas 4G dados por

la ITU-R se destacan la alta transferencia de datos (mayores a 100 Mbps y hasta 1

Gbps) con amplios anchos de banda que van desde 5 MHz hasta los 40 MHz, Estos

requerimientos influyen a todo el sistema de comunicación, tales como los

proveedores de servicio así como los fabricantes de los receptores. En los

receptores de comunicación una pieza clave para satisfacer los requerimientos de

los sistemas de 4G es el ADC, sin embargo no cualquier tipo de ADC puede
satisfacer las demandas de los usuarios, ya que además los usuarios desean que sea

de bajo costo, dimensiones pequeñas y que aumente la carga útil de la batería. Es

por ello que el ADC, de los Uamados SA, forman una alternativa viable para los

receptores de comunicación al mismo tiempo que permiten la reconfiguración para
ofrecer a los usuarios la posibilidad de adaptarse a varios estándares de

comunicación, y gozar de múltiples servicios como Internet de alta velocidad,
video-llamadas, juegos en Unea, mensajes multimedia, transferencia de archivos,
entre otras. El núcleo de los ADC SA es el modulador sigma delta, por lo tanto, los

requerimientos del ADC recaen sobre el modulador. A través del estado del arte se

aprecian las tendencias de los moduladores SA con lo cual se conduce a proponer
una arquitectura innovadora, la arquitectura de tipo híbrida, con lo que se cuentan
con los beneficios de los dos tipos de procesamiento, el de tiempo discreto y el de

tiempo continuo. Una de las principales ventajas de esta propuesta es la posibilidad
de aumentar la frecuencia de muestreo y atenuar en un 50% los efectos no ideales.

Finalmente se exponen las metas de este trabajo, las cuales consisten en formar un
modulador híbrido reconfigurable para los estándares UMTS, GSM y WLAN así

como también como una aplicación de alto desempeño para las futuras

aplicaciones de 4G y que se encuentran ya contempladas dentro del IMT-Advanced

emitido por ITU-R.
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Capítulo 2. Fundamentos de ADCs £A

En este capítulo se describen los principios de operación y las métricas de

desempeño de un ADC SA. Se hace énfasis en este esquema de modulación por ser

el núcleo de un ADCSA, y por lo mismo se enuncian los componentes de estos

moduladores así como su impacto en el desempeño del ADC.

2.1. Introducción

LA
DIGITALIZACIÓN es un fundamento de la banda base analógica, y por

ende lo es del ADCSA. Este convertidor ofrece adecuado balance entre

precisión, velocidad y consumo de potencia. Estas propiedades permiten
satisfacer los requerimientos de los sistemas inalámbricos actuales, los que

incluyen el continuo incremento en la velocidad del procesamiento digital con alta

tasa de datos. Otros requerimientos, como mayor ancho de banda, aumento del

rango dinámico, y eficiencia en el consumo de potencia son satisfechos por los

ADCSA gracias a los continuos avances de la tecnología CMOS. Esta característica

pudiera explicar la tendencia reportada en la literatura y que refiere que el ADCSA

está ganando popularidad. Del punto de vista del procesamiento de señales, puede
decirse que un ADCSA intercambia requerimientos analógicos por complejidad

digital, y considerando que las tecnologías de fabricación son mayoritariamente

digitales ello explica por qué el procesamiento se realiza en este dominio.

2.2. El ADCSA

Del punto de vista de un sistema un ADCSA es un conjunto de bloques que ejecutan
dos funciones. La primera es convertir una señal analógica a una representación

digital en instantes definidos de tiempo. La segunda está asociada a las
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propiedades de filtrado, lo que contribuye en la selección del canal (front-end) del

receptor. Al combinar estas dos funciones, que son reaUzadas simultáneamente,

permite que los ADCSA optimicen el consumo de potencia

2.2.1. Convertidor SA

Un ADCSA consta de un ADC de baja resolución (puede ser un convertidor
de un

simple bit) operando a alta velocidad (mucho mayor que la frecuencia de Nyquist) y

colocado en un lazo de retroalimentación. La configuración de la retroalimentación

es elegida de tal manera que el ruido de cuantización, producido por la baja

resolución del ADC, sea conformado y removido fuera de la banda de interés.
Los

resultados de esta configuración producen una alta resolución, es decir, una alta

relación señal-a-ruido (SNR) para la señal dentro de un ancho de banda finito. La

definición anterior es fácilmente explicada usando la ilustración de una

arquitectura básica del SAM (ver Fig. 2-1). La arquitectura consta de un filtro de

lazo H(F), un cuantizador de resolución (B bits) baja y de un DAC de

retroaUmentación de igual resolución que el cuantizador. Linealizando el

cuantizador, es posible modelarle como un bloque de ganancia kg y un término

adicional que represente una fuente de ruido blanco, e(n) como se ve en la Fig.

2-ib) La alta resolución obtenida de esta representación está basada tanto en la

aplicación del sobremuestreo como con el conformado del ruido.

0- H(F) f
y

J
T

DAC

k*y?^

t

:>
H(F) ir

4 \r
T

a) b)

Fig. 2-1. a)Arquitectura general de unmodulador £A, b) linealización del

cuantizador.

Cuando el filtro de lazo es un integrador, la operación puede ser presentada como

sigue. La diferencia entre la entrada y la seña de retroalimentación es integrada.
Esta diferencia (=A) es sumada con el valor integrado (=S) del ciclo previo. Este

valor es cuantizado y enviado por el lazo de retroalimentación para realizar otra

comparación. De este proceso se espera que la señal retroalimentada siga a la señal
de entrada de manera que la diferencia sea mínima. Al igual que cualquier otro
sistema retroalimentado, si los requerimientos de los bloques constitutivos son

relajados, hará que este tipo de convertidor sea más robusto que los ADC tipo

Nyquist, los cuales son muy sensibles a las no idealidades del circuito y al

mismatch de las variaciones del proceso.

2.2.2. Sobremuestreo

Para entender el beneficio del sobremuestreo, el desempeño en términos de la SNR

es comparada con un ADC convencional de Nyquist.
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2.2.2.1. Desempeño de un ADC de tipoNyquist

En estos convertidores, se muestrea la señal a una frecuencia F,, y el ancho de

banda (BW) de la señal es limitada al 50% de la frecuencia de muestreo. En caso de

que la condición sea violada, el fenómeno de alias ocurre para las componentes de

mayor frecuencia y caen dentro de la banda de interés, lo que produce una

distorsión en la señal. Para evitarlo, típicamente un filtro antialias es colocado

antes del muestreador; de esta forma las señales fuera de la banda son removidas.

Entonces, el muestreador toma las muestras de la señal de entrada en Ts intervalos

discretos de tiempo. Luego, esta información es cuantizada y convertida a una señal

digital. Este proceso de cuantización, por otro lado, induce un error debido a la

discretización de un rango de amplitud continuo. Este error, llamado ruido de

cuantización, depende del número de niveles del cuantizador. El tamaño de paso A

entre dos niveles es definido como

X
FS

2B -1 2*-l
(2.1)

siendo Xfs la máxima excursión del cuantizador y B el número de bits. La relación

entre la entrada y salida del cuantizador, para una muestra en el tiempo n, puede
ser definida como sigue

y(n) = fc.x(n) + e(n) (2.2)

donde e(n) está limitado en el rango de -A/2 a A/2. Debido a que existen diferencia
entre los diferentes rangos de amplitud para la señal de entrada y salida se ha

introducido el factor kg.

e(n) a

_*— 7T...L,

ZJ?.

■l)A/2

01

00

1—+*

Fig. 2-2. Proceso de cuantización. a) Función de transferencia, b) error de
cuantización.

El proceso de cuantización es mostrado en la Fig. 2-2. El error de cuantización e(n)
está determinado por la señal de entrada. Sin embargo, si no existe correlación

entre las muestras subsecuentes, ni entre el error de diferentes muestras [Norwoó],
este error puede ser considerado como una señal aleatoria con una densidad

uniforme de probabilidad en el intervalo [-A/2, A/2] y puede asumirse como ruido
blanco (ver Fig. 2-3).

17



PDF(e)
ai

I /A

-A/2 A/2
-*► e

Fig. 2-3. Función uniforme del ruido de cuantización.

El desempeño de un ADC tipo Nyquist se estima al calcular la potencia total del
ruido de cuantización, Nq:

NQ
= e\ = Je2PDF(e)de = ± "fe'de =§ (2.3)

-ao
**
-A/2

1*¿

Dado que con la operación de muestreo la potencia total del ruido está distribuido
uniformemente en la banda de la señal [-Fs/z, Fs/2], su valor es igual a la potencia
del ruido de cuantización dentro de la banda.

La potencia de la señal sinusoidal (S) con una amplitud máximaXfs/2. y frecuencia

F0 = i/T0 es definida como

s = lT¡^kserí^2nFt)dt = ^k = i^l (2>4)
T0{ A

°

8 8
l A)

De (2.3) y (2.4), la SNR puede ser calculada y convertida a dB:

SNRdB = 6.02B + 1.76 (2.5)

2.2.2.2. Desempeño de unADC con sobremuestreo

Esta característica es definida como el muestreo a una frecuencia mucho mayor que
la frecuencia de Nyquist (Fn). La relación de sobremuestreo se define como

OSR =Yt. = _5l_ , ,,

FN 2BW <-2-b->

donde BW=Fn/2. Comparando este tipo de ADC con un ADC con tasa de Nyquist,
los requerimientos del filtro antialias que resultan son más relajados, sin embargo
debe contar son velocidades de muestreo más altas. Adicionalmente, un decimador
es requerido en el dominio digital para obtener de nueva cuenta la tasa de Nyquist.
El efecto del sobremuestreo en la densidad espectral de potencia (PSD) del ruido de
cuantización se ilustra en la Fig. 2-4. Obsérvese que la potencia total del ruido de

cuantización es la misma pero distribuida sobre una banda más amplia.
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Fig. 2-4. El ruido dc cuantización esparcido sobre una bandamás grande para
minimizar la parte dentro de la banda.

Por otro lado, la potencia del ruido de cuantización, dentro de la banda (IBN), es
reducida por un factor igual a la relación de sobremuestreo:

IBN =

A

(2.7)
12OSR

o equivalentemente en dB:

SNRdB = 6.02B + 1.76 + íolog(OSR) (2.8)

2.2.3. Conformado del ruido

La principal ventaja de los ADCSA es que permite obtener una mayor SNR, que en
los ADC con sobremuestreo, porque atenúa el ruido de cuantización con un filtro

(NTF) dentro de la banda de interés.

2.2.3.1. Concepto de STF y de NTF

Cuando un ADC de sobremuestreo es colocado al frente de un lazo de

retroalimentación (ver Fig. 2-1) es posible conformar el ruido de cuantización de

manera que en la porción de la banda, el ruido de cuantización se reduzca,

mejorando con ello la SNR. Luego, remplazando el cuantizador por su modelo

lineal, las funciones de transferencia del sistema descrito pueden ser obtenidas. En
la práctica estas funciones son de interés porque dan cuenta del conformado del

ruido, por ejemplo la función de transferencia del ruido (NTF) describe el efecto de

esa no idealidad en toda la trayectoria de procesamiento, a saber, desde la entrada

hasta la salida. Mientras que la función de transferencia de la señal es referida

como la función de transferencia de la señal (STF). De esta forma, la respuesta del

modulador contiene dos componentes, la debida a la señal de entrada y la que

corresponde a 1^-contribución del error de cuantización:

Y(F) = STF(F)X(F) +mF(F)E(F) (2.9)

Considerando el circuito mostrado en la Fig. 2-1 puede verificarse que las funciones

descritas están dadas por

kMF)
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NTFOT°*+M«TOW-F- (-"

Cuando la ganancia del lazo es alta (lo cual ocurre dentro de la banda de la señal) y
asumiendo un DAC con respuesta ideal (Hdac=i), esas funciones de transferencia

se simplifican como

STF(F) = i (2.12)

NTF(F) = —« i (2 i-i)

kgU(F)
K á)

Estos resultados significan que la señal es transmitida sin atenuación hasta la

salida, y que el error de cuantización es minimizado porque es inversamente

proporcional a H(F). Estas características pueden obtenerse al escoger el filtro lo

más simple posible, por ejemplo un integrador (ver Fig. 2-5).

PSD(/0'
k

ntf(flj

-BW E W Ffl

Fig. 2-5. Conformado del ruido.

Hasta ahora, las características de un ADCSA se toman del SAM por lo que los

requerimientos del ADC serán trasladados al modulador de aquí en adelante.

2.2.3.2. Desempeño de unmodulador SA

En general, se asume que la NTF es un filtro pasa altas de orden L formado por una
cadena ideal de integradores. Asumiendo por ahora integradores en tiempo
discreto se tiene que

H(z) =
1-z

(2.14)

Luego, el ruido de cuantización dentro de la banda con un ADC de sobremuestreo,
con un filtro de lazo de orden L, y con un cuantizador de B bits, está dado por

M_*4iLi_r (2,5)
12 2L + 1^0SRj

°
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Adicionalmente, la potencia de la señal, tomada a la salida del cuantizador, es
calculada como

c (2*-l)aAa , ,,S = ■*■• L (2.16)
2 4

Con estas aproximaciones es posible estimar el desempeño en términos de la SNR:

SNRdB * 6.02B + 1.76 +xotogfeji) + (2L + í)iolog(OSR) (2.17)

2.2.4. Grados de libertad

De (2.17) se puede concluir que el desempeño de un SAM, ideal, es determinado

por tres grados de libertad (o variables bajo el control del diseñador): razón de

sobremuestreo, orden del filtro y el número de bits del cuantizador. La frecuencia

de sobremuestreo, orden y tipo de filtro, así como el número de bits de

cuantización son necesarios para definir -a nivel sistema- la arquitectura del SAM.

Sin embargo, cuando se considera el efecto de las no idealidades, varias

restricciones limitan la elección del diseño, como en breve se discutirá.

2.2.4.1. Relación de Sobremuestreo

Incrementando la OSR por un factor de dos, aumenta la SNR a una razón (2L+1)

veces, o equivalentemente 3 dB. Sin embargo, como resultado de este incremento

se requieren altas velocidades de muestreo, lo que implica no solo que los circuitos
deben operar más rápidamente, sino que el ancho de banda de los integradores
debe incrementarse y tanto el cuantizador como el DAC deben operar más rápido.
En la práctica si bien es cierto que se puede ver el beneficio del escalamiento de la

tecnología en la satisfacción de las características de operación mencionadas,
también lo es que el consumo de potencia Umita el máximo valor de la OSR.

Adicionalmente, el modulador será más sensible al jitter del reloj debido a que

presenta un periodo de tiempo más pequeño. Claramente se observa la existencia

del compromiso entre el ruido de cuantización y las cuestiones de velocidad propias
del sobremuestreo.

2.2.4.2. Orden del filtro de lazo

Un orden superior para el filtro trae consigo una mejor conformado del ruido

porque el efecto del sobremuestreo será más pronunciado. Sin embargo, ordenes

superiores provocan inestabilidad; problema típico en sistemas retroalimentados.

Esto puede ser entendido si se observa que cada integrador produce un

desfasamiento de 90o. Asimismo, un conformado de ruido menos agresivo es

obtenido si se introducen coeficientes del filtro (a,<i) antes de cada uno de los

integradores e introduciendo, por ejemplo, rutas de retroalimentación desde la
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salida del cuantizador hasta los nodos intermedios. Un ejemplo de un filtro de lazo

de tercer orden es mostrado en la Fig. 2-6, cuyo filtro de lazo está dado por

H(z) =n
Ui-z

(2.18)

Así, (2.17) puede ser simplificada para representar el desempeño de un modulador

de orden L y que incluye los coeficientes del filtro para asegurar la estabilidad:

SNR = SNRidealfc9na. (2.19)

Sin embargo, los compromisos continúan existiendo ya que un filtro de lazo de

orden más alto implica un desempeño mayor; el modulador opera en las fronteras

de la estabilidad conduciendo a un diseño menos robusto.

z-'

1-z"

A
1-z'

f

■&
Fig. 2-6. Arquitectura generalizada de un modulador EA dc 3er orden con coeficientes

insertados antes de los integradores y con retroalimentación añadida para controlar

la estabilidad.

2.2.4.3. Número de bits del cuantizador

Por cada bit extra la SNR se incrementa 6 dB. Sin embargo, la complejidad del

diseño se presenta en el DAC. La retroalimentación deberá ser lineal sobre toda la

resolución deseable para el modulador. Para una solución de un solo bit, por
ejemplo, el DAC es inherentemente lineal pero los diseños de múltiples bits

requieren una gran complejidad. Cualquier error introducido por el DAC es

retroalimentado hacia la entrada y propagado hacia la salida como una

componente de la señal, y asimismo no puede ser suprimida por la ganancia del

lazo. Por lo tanto, el número de bits es típicamente limitado a 4 (ver Apéndice A).
Aun así, las técnicas de linealización como el uso de elementos tales como el DEM

son requeridos. El uso de estos elementos pueden ser problemáticos en el diseño de

alta velocidad ya que introducen retrasos en el lazo e incrementan el consumo de

potencia [Cromog], [Fogloi], [Geeroo], [Bairos].

2.2.4.4. Grados de libertad cn cl nivel dc la arquitectura

Afortunadamente existen varios grados de libertad para determinar la arquitectura
óptima del SAM. El filtro de lazo puede ser TD o TC. Puede ser elegida una
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estructura de filtro simple o en cascada y la topología del filtro de lazo puede estar
basada en ramas de retroalimentación y con ramasfeedfoward. Los compromisos
típicos asociados a estas posibilidades son discutidos en un capítulo posterior.

2.2.5.Métricas de Desempeño

Una de ellas ya se ha expuesto, la SNR. Sin embargo, al existir diversas

implementaciones, cada una con sus propias sensibilidades a las no idealidades,
existen otras métricas que es de interés conocer.

• Relación señal-a-ruido-más-distorsión (SNDR). Es definido como la reladón

entre la potencia de la señal y la potencia del ruido más la distorsión, dentro

de la banda. Para amplitudes pequeñas de la señal (-A/fcg), la SNDR es

normalmente igual al SNR en la medida que el ruido domina, mientras que

para amplitudes grandes, la distorsión se vuelve importante y la SNDR

tenderá un valor más bajo que el de la SNR. Su máximo valor, SNDRp es

considerado como el parámetro más importante para estimar el desempeño
de losmoduladores.

• Rango dinámico, (DR). Es definido como la relación entre la máxima

potencia de la señal -que puede ser aplicada sin pérdida significante- con la
mínima potencia de una señal de entrada detectable.

• Rango dinámico Ubre de espurias (SFDR). Es la relación entre la potencia de
la señal y la potencia de la componente espuria de mayor valor dentro de la
banda de interés.

• Número efectivo de bits (ENOB). Corresponde al número equivalente de bits
de un cuantizador ideal que presenta el mismo desempeño. Incluye todos los

tipos de degradación del desempeñoy es calculado como

EfJOB =
SNDWB]-i.76

6.02

• Figura de Mérito (FOM). Se emplea típicamente para comparar para los
SAM con otros moduladores. Es definida como la relación entre la potencia
total (Pt) y la precisión de conversión multipUcada por la frecuencia de

Nyquist:

FOM = ^—- (2.21)
2BW2enob

• Nivel de sobrecarga (OL). Es la máxima amplitud aplicable donde la pérdida
de desempeño en el SNDR es limitada, típicamente es permitida una caída

de 6 dB; estamétrica es proporcional al voltaje de referencia (Vref):

AJN,*n-**«=OL^*£F (2.22)
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Cuando un SAM es evaluado, una gráfica como la mostrada en la Fig. 2-7 es

indispensable porque muestra todas las métricas de desempeño.

■■SNR[dB]
SNR

SNDR [dB]

► Seflal de entrada [dB]
Potencia de entrada [dB]

Fig. 2-7.Métricas de desempeño de un ADCEA.

Para amplitudes pequeñas, la SNR y la SNDR incrementan proporcionalmente con

la amplitud de la señal. Coinciden en la medida que el ruido domina para aquellos
niveles de la señal. Para amplitudes cercanas al nivel de sobrecarga, el convertidor
alcanza los límites de la operación estable y el desempeño comienza a decrecer

rápidamente. Aun más, con amplitudes altas la distorsión domina y excederán al

nivel de ruido total. La curva SNDR es menor que la curva SNR. La gráfica
claramente muestra la información necesaria para la evaluación correcta del

desempeño.

2.3. Conclusión

En este capítulo, los principios de los ADCSA han sido descritos en detalle, los
cuales constan de dos características principales: sobremuestreo y conformado del

ruido. Al combinar ambas características, la alta resolución puede ser obtenida aun
si el cuantizador es de baja resolución. Se han mostrado modelos analíticos para
ilustrar el efecto del conformado del ruido de cuantización en el desempeño del

ADC. Se resalta la importancia de los grados de libertad existentes en el diseño de

este circuito, lo que da la oportunidad de personalizar el diseño e incrementar la

eficiencia y el desempeño.
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Capítulo 3. Diseño del modulador

TD/TC de 2o orden

Este capítulo centra la atención en el diseño de los sistemas que forman al HSAM:

TDSAM y TCSAM. Usando una topología típica para el TDSAM se determinan los

grados de libertad necesarios para caracterizar las métricas de desempeño a partir
de los coeficientes de diseño. El criterio para seleccionar los coeficientes está

asociado con el mayor valor de SNR y con la menor excursión de voltaje. Se

muestran resultados de simulación así como el impacto del mismatch de los

coeficientes en el desempeño de SNR y en la estabilidad de modulador. Asimismo

se describe el procedimiento para obtener el TCSAM a partir del diseño en TD. Se

muestra la técnica para obtener el TCSAM a partir del TDSAM usando la

transformación de la invarianza al impulso; se muestra la ventaja de incluir

trayectorias feedfoward para minimizar los requerimientos de los componentes.

Finalmente, en la arquitectura del TCSAM se exploran los fundamentos del exceso
de retraso del lazo como parte de las no idealidades de los moduladores de tiempo
continuo así como su efecto en la estabilidad.

3.1. Introducción

EL
MODULADOR de tiempo discreto consta de un modulador de lazo

simple de 2° orden con 5 bits de cuantización, el que forma el back-end de la

arquitectura cascada del HSAM. Una de las ventajas de los TDSAM es que

la sensibilidad a las no idealidades de sus componentes es menor que en la versión

en TC [SÜV07], [Shimos], [Kwano8], [Morros], Nguyos], [Puttero7]. Además, al

implementar el filtro de lazo con integradores Foward Euler (FE) se facilita su
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implementación mediante SC. Por otro lado, el modulador TC forma el front-end
del HSAM tipo cascada, y entre sus ventajas resalta que el número de niveles del

cuantizador es más relajado; un cuantizador de 3 niveles es suficiente para

alimentar la etapa TD. No obstante es importante recordar que este tipo de

modulador es más sensible a las no idealidades (de sus componentes y del exceso

de retraso del lazo), por lo que es necesario estrategias de diseño capaces de

minimizar esos efectos e incrementar el desempeño del modulador.

3.2.Modulador TD de 20 orden

Considérese el SAM mostrado en la Fig. 3-ia), donde a,byc son coeficientes de

diseño y kg es la ganancia de un cuantizador de 3 niveles. Nótese que al usar

únicamente integradores tipo FE se simplifica la implementación del modulador

con técnicas de circuitos de capacitancias conmutadas (SC), y además se reduce la

sensibiUdad a las no idealidades del modulador [Morgio]. Luego, al linealizar el

cuantizador con kg (ver Fig. 3-ib) el modelo que describe al modulador es

Y(z)^ + z_1(bc - 2) + z2(ac - bc + 1)]= acz_2X(z) + (1 - z_1)2E(z) (3--0

Este resultado permite ver que si se cumplen las condiciones (3.2) será posible
obtener la función mostrada en (3.3).

bc-2 = o y ac- fte + 1 = 0 (3.2)

Y(z) = z-2X(z) + (l-z-1YE(z) (3.3)

La función deseada permite ver que STF(z)=z-2 y NTF(z)=(i-z-1)2, lo que

corresponde al conformado del error del cuantizador de un modulador de 20 orden.

5-D> 1-z"1 HgH £* ^-^-|

Fig. 3-1Modulador propuesto dc 20 orden con cuantizador de 3 niveles a);
linealización delmodulador b).
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La potencia del ruido de cuantización -a la salida de tal modulador- para un ancho
de banda BW, está dado por

BW

JV(?*2f|NTF(F)|S(?(F)dF =

A2ti4 Í2BWY

(12)(5) -¡rJ
(3.4)

donde Sq(F) es la densidad espectral de potencia del ruido de cuantización dada

por FsA2/i2 [Rosan]. Este resultado es importante porque puede cuantificarse el

valor de SNR:

SNR *^^)fA-lS -^^(OSR)5 (3.5)
2 AV U-BWj 2 A2*4

V '

Este resultado se muestra gráficamente en la Fig. 3-2a) para diferentes valores de

la potencia de entrada (P-=A2/2), y para una frecuencia de muestreo de 320 MHz;

el ancho de banda considerado fue 10 MHz y se asumió un cuantizador como el

mostrado en la Fig. 3-2b), donde Vímar = 0.8V y Vomax = 1.2V.

Ganancia: V,

k.=V„u«/Vi„

A=!W„ IT

b)

>q(n)

Fig. 3-2. Desempeño ideal del modulador TD (a); cuantizador de 5 niveles para el

modulador de tiempo discreto (b).

En la práctica estimar el desempeño ideal es importante porque ayuda a evaluar los

efectos de las no idealidades.

3.3. Selección de los coeficientes de diseño

Para determinar el valor de los coeficientes a, by c se resuelve (3.2) para by cen

función de a:

b = 2a y c = —

a

(3-6)
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De esta forma se decide contar con un solo grado de libertad. Luego, al reaUzar un
barrido paramétrico -tanto de a como de P¡- se evalúa el impacto de a en el valor

de SNR (ver Fig. 3-3a). Obsérvese que SNR es insensible al valor de a para

cualquier valor de Pi, por lo tanto la elección del valor dependerá de otras métricas.
La variación de b y c, en función de a, se muestra en la Fig. 3-4. Esta variación es

importante porque la elección del valor de cada coeficiente está relacionada con el

valor de las relaciones de capacitancias en una implementación SC, y no con el

valor individual de capacitancia; se dice que la elección del valor -entre

coeficientes- debe guardar mínima distancia. Se observa que una elección pequeña
para a produce que la diferencia entre coeficientes incremente notablemente; en lo

que sigue se limitará el valor de a al rango [0.1, 1]. Aun más, otro aspecto en la

elección del valor de a se basa en procurar que las excursiones a la salida de los

integradores sea lo más pequeño posible, ya que eso beneficia que los

requerimientos en la implementación de los integradores SC sean menores, que el

consumo de potencia tienda al mínimo, y que la distorsión armónica de los

amplificadores disminuyan.

Fig. 3-3* SNR vs Pi para diferentes valores dc a.

La Fig. 3-5 muestra las excursiones normalizadas, de los integradores 1 y 2

respecto a la amplitud de la señal de entrada. Por lo expuesto en las Fig. 3-2 y Fig!
3-3 es posible seleccionar a=o.i, b=o.2 y c=io porque estos valores no solo

conjugan buen desempeño en el modulador, sino que permiten obtener los

siguientes valores: OSWintiTD/2A=o.270 y OSWint2TD/2A=i.395, con lo que se

consigue reducir los requerimientos de las excursiones de los integradores. Lo

anterior significa que la principal restricción en el valor de a cs impuesta por
0SW¡nt2TD y no por el cuantizador. Considerando una tecnología CMOS/1.2V,
9onm, y con los amplificadores/integradores configurados en modo diferencial, el
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valor típico para OSW es 1.6 V lo que limita el valor de a basta un máximo de 0.573

V (Fí=-7.84 dB), obteniendo con ello una SNR máxima de 54.58 dB.
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Fig. 3-4.Magnitud de los coeficientes ib y c vs a.

2 5

Fig. 3-5.Maraña excursión en los nodos de salida de cada integrador.
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3«4- Resultados de Simulación

Tres resultados son obtenidos. En primer lugar, del espectro de salida, se concluye
que es posible evaluar el conformado del ruido de cuantizador por medio del

filtrado de 2o orden. Los otros resultados son la curva SNR contra la potencia de
entrada, y el impacto de las variaciones de los coeficientes de diseño en la

estabilidad y la degradación del sistema.

La Fig. 3-6 muestra el espectro de la salida del modulador cuando la entrada es una
señal sinusoidal de amplitud 0.573 V con una frecuencia de 1 MHz. Resulta

evidente cómo el ruido de cuantización está conformado a través del filtro de orden

L=2 mientras que la señal procesada mantiene la amplitud de la señal de entrada.

La Fig. 3-7 muestra la relación de señal a ruido contra la potencia de entrada,
cuando la frecuencia de entrada es de 1 MHz. Al incrementar la potencia de la señal
de entrada se observa que el SNR aumenta linealmente hasta que la entrada

produce una sobrecarga del cuantizador, momento en el cual la SNR comienza a

reducirse dramáticamente.

F[Hz]

Fig. 3-6. Espectro de la señal de salida delmodulador de segundo orden.

El estudio de la estabilidad del modulador, debido a las variaciones de los
coeficientes del diseño, se realiza estudiando el lugar geométrico de las raíces del
filtro de lazo (LF). Para ello se realiza un barrido del porcentaje de variación de los
coeficientes a,bycy también en la ganancia del cuantizador, ver Fig. 3-8, donde el
símbolo X representan la posición de los polos de lazo cerrado y M es el factor de
multiplicidad del polo. Es de notar que mientras la variación de la ganancia del lazo
k satisfaga la desigualdad
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o < k < 0.34 (3.7)

todos los polos de lazo se encontrarán dentro del círculo unitario y por ende, será

estable aún si la ganancia del lazo presenta una variación máxima del 34%.
Para evaluar el impacto de los principales errores del modulador se realiza un

análisis Montecarlo de 1000 muestras, como el que se muestra en la Fig. 3-9, y en

la que se considera una desviación estándar de 1% para todos los coeficientes (a, b y

c).

La media del SNR y su desviación estándar es de 54.36 dB, y 0.15 dB,

respectivamente. Considerando que la distribución de los datos se aproximan a la

distribución de Gauss, entonces el 99% de los datos se encuentran dentro del rango

de 53.91 dB a 54.81 dB.

SNR [dB]
70

60
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20
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"30 -25 -20 -15 -10 -5 0 5

P.tdB]

Fig. 3-7. Curva de lasmétricas dc desempeño.

3.5.Modulador de TC segundo orden

Para diseñar el TCSAM se toma en consideración el TDSAM previamente diseñado.

La transformación de la invarianza al impulso [Ortmos] implica que

Zl {H(z)} = L-1 {RDAC 0ÜH(s)|t=n7. (3.8)

donde H(s) y H(z) son las funciones de lazo abierto de los moduladores de TC y de

TD, respectivamente. La función de lazo abierto del SAM se muestra en la Fig.

3-10.
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Fig. 3-10. Función de transferencia del filtro de lazo de tiempo discreto.

Considerando un DAC de no retorno a cero (NRZ), entonces RDAc(í)=u(f)-u(í-rs),
ver Fig. 3-11, se tiene que

Rdac00 =

i-e
■*r.

(3-9)

Sustituyendo (3.8) en (3.9) se tiene que

Z-l{H(z)} = L-
1 Ji-e

sT.

H(s) (3-io)
t*=i*T,

La Tabla 3-1 muestra la función de transferencia de lazo abierto de TC obtenidas

mediante la transformación de la invarianza al impulso.

Tabla 3-1. Equivalente de filtros de lazo para DAC de tipo NRZ.

Dominio Z Equivalente en el dominio S

z1

'■;1-z'1

z~*

r-r-zr(•--)■

A partir de la función del lazo abierto del TDSAM, es posible escribir a la función

de transferencia de lazo abierto en TD como se muestra en (5.4).

DACmzW

Fig. 3-11. Respuesta al impulso de un DAC tipo NRZ.
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LF(z) =
,1-2"

-2-
2Z~

1-Z- (l-z-y
(3-u)

De este resultado y con ayuda de la Tabla 3-1 se tiene que la función de

transferencia de lazo abierto en TC es

U(s) = -2¡;«-V+-F#i-2F,i
S 2 s s

**
C -a

"*
« (3-12)

Por lo tanto, la topología TCSAM se selecciona de manera que su LF(s) sea

representada por (3.12) y además que su implementación sea sencilla.

Empleando un feedfoward, es obvio observar que los requerimientos de la

dinámica de los integradores son mucho más relajadas [Vandog] por lo que se opta
incluir ramas/eed/ou;ard en la topología TCSAM. De esta forma seleccionando una

topología, como la mostrada en la Fig. 3-12, con kg como la ganancia del

cuantizador y con un LF(s) como el mostrado en la Fig. 3-13. A fin que el LF(s) sea

consistente con (3.12) es necesario que se cumplan las siguientes relaciones

def = i (3-13)

deg = (3-14)

Teóricamente, la SNR de tiempo discreto debe seguir la relación (3.6) únicamente
cambiando las características del cuantizador mostrado en la Fig. 3-14, siendo

Vimax = 0.8 y Vomax = 1.2

'
l'H? ..

X - HRH £. -Wr L
s

^H"^r-
1

>-Í"|
l

Fig. 3-12.Modulador SA de segundo orden propuesto incluyendo/eed/ou>ard.

3.6. Corrección del exceso de retraso de lazo

Una de los no idealidades de los TCSAM es el exceso de retraso de lazo [Vandog], el
cual ha sido supuesto como una constante de retraso td = TdTs entre el pulso ideal y
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real de la retroalimentación del DAC. Este retraso es debido a la respuesta finita de
la salida del DAC con respecto a los flancos del reloj y sus entradas.

.{?*>-

"—EíH^ i- 45>^
Fig. 3-13. Función de transferencia del filtro de lazo de tiempo continuo.

X»)

Ganancia:

Vana m -

A=Ka. X
-I—► <7(")

Fig. 3-14. Función de transferencia del cuantizador de 3 niveles

La Fig. 3-15 muestra el SNR ideal contra la potencia de entrada del modulador de

tiempo continuo.

65
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^ 55

00

_ 50
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Vl 40
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i- i- i- y.-^-íj. ; ; ¡ _

_. ¿r^~ r r 'r r ■ f 1

30 -25 -20 -15 -10 -5
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10 15

Fig. 3-15. Curva ideal de desempeño del modulador de tiempo continuo.
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Los efectos de exceso de retraso de lazo para un DAC de NRZ es un desplazamiento
de la respuesta al impulso, lo cual deriva en que una parte se presente en el

siguiente instante de muestreo, ver Fig. 3-i6(a). Sin embargo, la respuesta al

impuso del DAC tiene un equivalente como el que se muestra en la Fig. 3-16 (b).

DACnkzM

1--

-t—,

T. T. + U

(a)

DACnrzM

1 -■

+

DACnkW

1 -•

a
T, T,+ h

(b)

Fig. 3-16. Representación del exceso de retraso de lazo en la respuesta al impulso del

DACNRZ.

Este exceso de retraso puede minimizarse si el orden de la función de transferencia
de lazo abierto incrementa su valor. La Tabla 3-2 muestra el equivalente de algunas
funciones de transferencia empleando la transformada z modificada [Ogat95] con
un exceso de retraso de lazo como el presentado en la Fig. 3-16. Obsérvese que el

equivalente de la función de transferencia de lazo abierto, LFc(z), en TD con exceso

de retraso de lazo es

LF.
[l-td(2-Td)]z- {i-sdy

{i-z-J ~2(i-z-)2

[~i;+4i.«-i]h

21-

3.
+ Z '[-Td+4Td-lJ+Z

.5,
2

(3.15)

(i-z-)=

Es fácil verificar que si Td
= o entonces (3.15) se reduce a (3.11), además de (3.15) se

observa la existencia del término z-3 lo cual indica el incremento del orden y con

ello se compromete la estabilidad de NTF(z) .

Una manera de compensar el exceso de retraso de lazo propuesta en [Vandog] es
retrasar intencionalmente a un valor controlable todo el lazo de retroalimentación,
y aplicar una retroalimentación auxiliar después del último integrador, ver Fig.
3-17. El método anterior requiere determinar la función de transferencia

equivalente en TD y subsecuentemente obtener los coeficientes para producir la
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LF(z) deseada. La Fig. 3-18 muestra el LFc(s) del modulador con la compensación
del exceso de retraso de lazo incluida.

Tabla 3-2. Conversión de filtro de lazo.

Equivalente en el dominio S Dominio Z

'•;
(i-O*"1 . V „-.

-1 -1
z

1-Z
'

1-Z
'

Fr

l-rd(2-i-(í)]z-1
|
(l-rj)z-2 _

2(1 -z'1)2 2(1 -z"1)2
rd(2-rd)z-' . t¡z~* _„

2{l-Z->f
"

2Í1-Z-)2

Fig. 3-17.Modulador EA de segundo orden propuesto incluyendofeedfoward y
compensación del exceso de retraso de lazo.

"H>r[>- í- -O1
FB(i)

Fig. 3-18. Función de transferencia del filtro de lazo delmodulador de tiempo
continuo incluyendo la corrección del exceso de retraso de lazo.

Del diagrama a bloques mostrado en la Fig. 3-18 se tiene que LFc(s) está dada por

(3.16)LFC (s) = -hij
5*- - hik^ + FB(s)
s s

De la información incluida en la Tabla 3-2 se encuentra el equivalente de LFc(s),
donde FB(z) = -fa-r1, así se tiene que

37



LFCW =

Tj[k4Td)-^]+zi4+i-ifa-j-2k)+k+2^]+z"'K+T-'[i4t-i+k)-k-!r] (3.17)

Al igualar (3.20) y (3.11) se obtienen las siguientes relaciones:

hi rd\k 2Zd) hi

= 0

hi
i k

-- + Td(jTd -j-2k)+ k + 2r¿:
2 hi

= 1

(3-18)

(3-19)

hi -rrd\j lTd+k}-k-^ (320)

Por lo que los coeficientes h, i, j y k se seleccionan de tal forma que satisfagan

(3.i8)-(3.2o) para cualquier valor Td, sin embargo, dado que Td es un parámetro de

retraso y de no fácil medición, se propone añadir intencionalmente un retraso de

lazo bien definido. Entonces, los criterios para su definición son que este retardo de

lazo sea menor que t<j y que el retraso de lazo del modulador sea menor o igual a

aquél. Para propósitos prácticos, se selecciona Td=i, es decir, se debe añadir un

retraso de retroalimentación de valor Ts, lo cual se consigue mediante un retraso a

la salida de cuantizador. Luego, con t<j=i los coeficientes del sistema deben

satisfacer que

hij = 1 (3-21)

hik = ■*

2

fc„=2

(3-22)

(3-23)

La Fig. 3-19 muestra el modulador de TC con la compensación de retraso de lazo,
donde los D-Latch's permiten retrasar las señales tal como se ilustra en la Fig.
3-20.

Se observa que la señal S(nTs) se define como

S(nTs) = V(nTs) + \J(nTs)+y(nTs)+khQ[S(nTs -Ts)] (3.24)

Es decir

S(z) = V(z) +U(z) + y(z) + khz-1 [S(z) + E(z)] (3-25)
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Al mismo tiempo, todo el lazo presenta un retraso de un periodo de muestreo, ya

que

p(nTJ =Q[S(nrs-7;)] (3-26)

Por lo tanto, si el cuantizador tiene un retraso menor que Ts de igual forma la

función de transferencia no cambiará y por ende seguirá siendo estable.

Fig. 3-19.Modulador SA de tiempo discreto propuesto.

nT, (n+l)T. nT. (n+l)T,
* 1 1 1 1 1

V X Q(S<**7C*1 X ors-*i7*.+m

QÍS(nT,-T,iK Q(S(*-7*,)] X

D X Qísct.-tm X ois(»r.)i X

91 r

y I

J

XQST-.7*.)) Xofs---r.4T.-i

Q|S-n7,-7*,)X0¡S(*-7.)l X

B X Q[S(*-7*-75TX QtSQ-T*.)! X~

a) b)

Fig. 3-20. Efecto de los D-Latch 's en el retraso intencional para corrección del exceso
de retraso dc lazo.

Las principales ventaja de este esquema comparada con los diseños previos
[Kulco8], [Kwano8], [Silvoi], [Morgio], [Songo8], [Maghog], [Vanvo8], [Tagho8]
son la combinación de la función de transferencia unitaria (USTF) y delfeedfoward

para reducir las excursiones de salida de los amplificadores.

3.7. Selección de los coeficientes de diseño

Para determinar los valores de los coeficientes h, i, j y k, se procede de forma

similar que con el modulador de TD, es decir, se usan (3.21), (3.22) y (3.23) paraj y
k en función de h e i para obtener que

. 1

J
=

hi
(3-27)
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k = 5Jl
2ftí

(3-28)

De (3.27) y (3.28) se observa que el modulador tiene dos grados de libertad, que
son he i. Al realizar un barrido paramétrico de h, i, y P* es posible observar el SNR,
sin embargo los resultados muestran que el SNR solo tiene dependencia con el

coeficiente h. La Fig. 3-21 muestra la gráfica del SNR contra el coeficiente h, y en

función de la Pu

-15 -10

I-, [dB]

Fig. 3-21. SNR como función de la potencia de entrada contra cl coeficiente h.

Se observa que con valores elevados de h se extiende el rango de entrada

permitiendo, sin embargo para valores de h bajos la SNR alcanza su máximo valor

para potencias de entrada bajas. Además del SNR otros aspectos deben tomarse en

cuenta para la elección de los coeficientes, tal como la distancia entre coeficientes

ya que para su implementación, mediante transconductores, los coeficientes son las
transconductancias. En la Fig. 3-22 se muestran los valores de los coeficientes j en
función de h para diferentes valores de i.

La Fig. 3-23 muestra los valores de los coeficientes k en función de h para
diferentes valores de i. También para conocer la dependencia de h e i con las

excursiones máximas de los nodos se examinan los valores máximos ymínimos a la
salida de los integradores 1 y 2 así como de los nodos U, V yW, R y S. Al igual que
el TDSAM, un reducido valor en las excursiones de las salidas de los amplificadores
beneficia al proceso de diseño porque el diseño de sus componentes (típicamente
transconductores) se simplifica, y hay una reducción en el impacto de las no

idealidades de los componentes en el SNDR y además ocurre un bajo consumo de
potencia.
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Fig. 3-22.Valor del coeficientej en función del coeficiente h.

Fig. 3-23. Valor del coeficiente k en función del coeficiente h.

Al realizar los análisis paramétricos y explorar el comportamiento de los nodos,
varias observaciones pueden hacerse. Únicamente los valores máximos y mínimos

a la salida del integrador 1 dependen de los coeficientes h e í. En la Fig. 3-24 se

muestran las excursiones de la salida del integrador 1 como función de h para

diferentes valores de í. Por otro lado, se observa que las excursiones en los nodos V,

W, R y a la salida del segundo integrador solo dependen del coeficiente h tal como
se muestran en la Fig. 3-25. Finalmente, las excursiones en los nodos U y S

presentan dependencia únicamente con h.
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Fig. 3-24.Máximas excursiones para el nodo de salida del primer integrador.
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Fig. 3-25.Máximas excursiones para los nodos V, W, Ry el nodo dc salida del segundo
integrador.

Cabe señalar que estas excursiones son también dependientes de la frecuencia de la
señal de entrada. En la medida que la frecuencia de la señal aumenta, también las

excursiones aumentan. Tomando el peor caso que se presenta cuando la frecuencia
de la señal es igual al ancho de banda (10 MHz) el análisis puede ser realizado, ver
Fig. 3-26.

Por lo expuesto en las Fig. 3-21-Fig. 3-26 se selecciona h=o.g, 1=1.35, j- 0.82 y
fc=2.o6 ya que estos valores conjugan un óptimo desempeño en el modulador tanto
para su desempeño como modulador como su implementación física mediante
transconductores. Los resultados de simulación muestran que OSW*nt-Tc/2.4=1 9
OSWint2Tc/2A=3.34, OSWu/2A=3.2i, OSWv/2A=O.Ó5, OSWw/2.4=i 35
0SWR/2A=2 y OSWs/2/4=2.84.
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Fig. 3-26. Máximas excursiones para los nodos U y S.

Así, la principal restricción para A es impuesta por OSW¡nt2Tc en lugar del

cuantizador. Considerando -igual que en DT- un OSW máximo de 1.6V, el valor

máximo permitido paraA es 0.240 V (Pi=-154 dB). Esto produce un máximo SNR

de 41.22 dB.

3.8. Resultados de Simulación

De la misma forma que en DT, el conformado del ruido de cuantización de este

modulador (de 20 orden) se ilustra en el espectro de salida. La curva SNR contra la

potencia de entrada permite evaluar el desempeño del modulador y finalmente

para evaluar la degradación del SNR con las variaciones de los coeficientes, un

análisis Montecarlo es necesario. La Fig. 3-27 muestra el espectro de la salida del

modulador cuando la entrada es una señal sinusoidal de amplitud 0.240 V a una

frecuencia de 1 MHz.

La Fig. 3-28 muestra la relación señal-a-ruido contra la potencia de entrada,
cuando la entrada es una señal sinusoidal de frecuencia de 1 MHz. Para conocer el

impacto de los principales errores del modulador se realiza un análisis Montecarlo

de 1000 muestras. El resultado se muestra en la Fig. 3-29, donde se considera una
desviación estándar de 1% para todos los coeficientes h, i,j y k.

La media del SNR y su desviación estándar es de 41.38 dB y 0.34 dB

respectivamente, si es considerada como una distribución de Gauss entonces el

99% de las muestras se encuentran dentro del rango de 40.36 dB a 42.4dB.

3.9. Conclusiones

Mediante al análisis paramétrico pudo ser posible elegir los coeficientes de diseño

de la arquitectura típica de segundo orden. Al mantenerse invariante al desempeño
del modulador (DR) dos factores fueron considerados para la elección.
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F[Hz]

Fig. 3-27. Espectro de salida delmodulador de tiempo continuo.

P¡[dB]

Fig. 3-28. Curvas de las métricas de desempeño del modulador de tiempo continuo.

El primero fue minimizar las excursiones de los nodos de interconexión lo cual se
traduce como un ahorro de consumo de potencia. El segundo factor fue minimizar
las diferencias entre los coeficientes y reducir el impacto del mismatch de los
coeficientes de diseño. Los resultados de simulación validan el desempeño del
modulador propuesto al mostrar el comportamiento en el dominio de la frecuencia
como con las curvas de desempeño (SNR vs Pi). A fin de evaluar lo robusto del
modulador son empleados dos criterios, el primero es concerniente a la estabilidad
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Fig. 3-29. SimulaciónMontecarlo.

del sistema y el segundo a las posibles variaciones de los coeficientes de diseño. La

estabilidad del sistema se evalúa con la técnica del lugar geométrico de las raíces

del filtro de lazo. De la anterior técnica se destaca que el sistema permanece estable

aun si la ganancia del filtro de lazo incrementara hasta un 34% de su valor nominal.

Las posibles variaciones de los coeficientes fue evaluada mediante un análisis

Montecarlo de 1000 muestras, donde en cada muestra se varió aleatoriamente

mediante una distribución de Gauss. Ante estas variaciones, los resultados

mostraron que el 99% de las muestras presentan una variación en el rango

dinámico de tan solo ±0.83%.
Asimismo tomando como base al modulador de tiempo discreto, fue posible
encontrar un filtro de lazo para el modulador de tiempo continuo mediante la

técnica de transformación invariante al impulso. Sin embargo, los efectos no

ideales hacen que se incorporen técnicas para reducir los requerimientos de sus

componentes. Una de las técnicas consiste en agregar ramas de feedfoward las

cuales reducen significativamente las excursiones de salida de los integradores.
Para contrarrestar los efectos del exceso de retraso de lazo se añaden unidades

retardadoras. Una vez concluida la propuesta de la arquitectura, los coeficientes de
diseño son elegidos de forma similar que en el modulador de tiempo discreto.

Usando un barrido parametrito tres factores son considerados para la elección de

los coeficientes de diseño. El primero de ellos y más fundamental, fue obtener el

mejor desempeño (DR). El segundo fue minimizar las excursiones a la salida de

cada integrador y cada ganancia. De esta forma minimizar el consumo de potencia.
Y el tercero de ellos fue en reducir la distancia entre los coeficientes de diseño ya

que de no hacerlo, dificultaría la implementación física. A fin de evaluar el

desempeño del modulador, la propuesta es sometida a simulación, donde dos

evaluaciones son expuestas, la primera de ellas es el espectro de la respuesta
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observando su correspondencia con el conformado del ruido de cuantización. Y la

otramediante la curva del desempeño. , . .

Por último, la robustez de este modulador se realiza únicamente con el análisis

Montecarlo ya que el modulador de tiempo continuo tiene el mismo filtro de
lazo y

por ende es estable. Mediante el análisis Montecarlo se concluye que el modulador

diseñado es robusto debido a que en el 99% de las muestras, su DR varía tan solo

un ±2.46%.
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Capítulo 4. Diseño del modulador

híbrido conmono tasa demuestreo

Se presenta el diseño del HSAM con mono tasa de muestreo. Combinando los dos

moduladores en cascada se obtiene un modulador híbrido, con el cual se toma

ventaja de las características de ambas implementaciones. Se muestra la

arquitectura a nivel de sistema del HSAM así como de la implementación de la

DCL. Los coeficientes de cada uno de sus componentes son tomados de los análisis

previos. Por último, para evaluar el desempeño, se muestran resultados de

simulación.

4.1. Introducción

LA
CONFIGURACIÓN de este modulador está basado en una arquitectura

cascada ya que de acuerdo con [Morgog], una forma de incrementar el

orden del modulador -sin incurrir en posibles inestabilidades- es la conexión
en cascada de moduladores de forma que el modulador completo esté formado por
varios moduladores, donde el primero de ellos sea el que reciba a la señal de

entrada y el resto sean los encargados de modular el error de la primera etapa para

conseguir un aumento del orden del modulador. Bajo este concepto, el riesgo de

inestabilidades se reduce y el conformado del error de cuantización es el debido al

error del último modulador. Esto se traduce en que un incremento únicamente en

el número de niveles del cuantizador, del último modulador, repercute en un

aumento de la SNR.

4.2.Modulador híbrido

La Fig. 4-1 muestra este modulador, donde el cuantizador de la etapa de tiempo
continuo es como el mostrado en la Fig. 3-19, y el de tiempo discreto es como se
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muestra en la Fig. 3-1. Como se puede apreciar, esta configuración es simplemente
la conjunción de las configuraciones diseñadas previamente, con la única diferencia

de la adición de dos componentes extras. El primero cs el restador ponderado que
es colocado a la entrada y la salida del cuantizador de front-end. El segundo es el

DCL que se encarga de ajustar la salida como si de un modulador dc simple lazo
se

tratara. En este diseño la frecuencia de muestreo para ambos moduladores es la

misma.

Fig. 4-1.Modulador híbrido propuesto para cl procesamiento con una sola frecuencia

dcmuestreo.

Nótese que la salida Y* obedece a la siguiente relación

Yí(z) = z-*X(z) + (l-z-ijEi(z)

Mientras que la salida Ya está dada por

Y2(z) = z>N(z) + (l-z-l)f'E2(z)

Además

N(z) = ?^JLkgl-Y,=-Ei(z)
■Su

Sustituyendo (4.3) en (4.2) sc obtiene una expresión para Y2(z):

Y2(z) = -z-2£2+(i-z-')2£2U)

(4-D

(4-2)

(4-3)

(4-4)

Como cs común en este tipo de moduladores, es necesario incorporar un DSP, y así

generar la salida del modulador en cascada con el conformado del ruido de

cuantización de 40 orden.
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4.2.1- Lógica Digital de Cancelación

Para determinar la función de transferencia que se debe implementar en el DSP, se

considera que la señal Y¿z) se introduce a H,(z), la salida Y¿z) a Hato, y las

salidas H,(z) y Ha(x) se suman para producir YW tal como se muestra en la Rg.

4-2. donde la frecuencia de muestreo de DSP es la misma del modulador.

DSP

H cl
h 1

(XH
, V

).•

Fig. 4-2. Diagrama a bloques de la DCL.

Entonces, la salida Ito equivale a

Y(z) =

z-sA(z)Hl(z) + ^-2-)s£l(z)H1(x)-*-s£1(2)H,(z)
+ (i-z-)8Es(z)Hs(z)

(4-5)

Haciendo que H-.(z)=z-* y HatoKi-z-»)* se consigue eUminar el segundo y tercer

término del lado derecho de (44b, quedando como

IX*) = z^A(z)+|i-x-1),£,(z)

4.3. Resultados de Simulación

(4-6)

La potencia del ruido de cuantización a la salida del modulador para un ancho de

banda BW. está dado por

BW
»

.s 8 f"oR\\T v

(4~)

donde Sq(F)=Ac- '12F.- con Aa el paso del cuantizador del modulador TD. De esta

forma, la relación señal-a-ruido de cuantización queda dado por

SNR , ^í!H2^f_5_V =^H^)(osr)' (4.8)
2 A;n8 \2SW 1 2 A***

V ' *

La Fig. 4-3 muestra la SNR del modulador para Ac=o.6 y con una frecuencia, para
una entrada sinusoidal, de 1 MHz observándose claramente una mayor SNR aun
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con un aumento del ancho de banda ya que se ha incrementado también el orden

del modulador.

¡o I 1—. , 1 1 1 1 ,

-30 -25 -20 -15 -10 -5 0 5

P, [dB]

Fig. 4-3. Cu i-vas de laa métricas de desempeño del modulador híbrido.

La Fig. 4-4 muestra el espectro de la salida del modulador cuando la entrada es una
señal sinusoidal de ampUtud 0.225 V a una frecuencia de 1 MHz. Lo cual

corresponde con un conformado del ruido de cuantización de cuarto orden. Los

resultados de simulación muestran que OSW*,,iitc/24=2.59, OSW*n*2-rc/2a4=2.84,

OSW¡„-iTd/2/í=0.5, OSWto,^rD/24=l.34, OSWu/2/i=3.55, OSWv/2/i=o.62,

OSWw/24=i.59, OSWr/2A=2.36 y OSWs/2a4=2.7i, donde OSWu restringe al

máximo valor dc A de a cuerdo a .¿20.225 V. Para ¿=0.225 V (Pi=-i5.97 dB) el
máximo SNR es 76 dB.

Para conocer el impacto de los errores en el desempeño del modulador híbrido se

realiza un análisis Montecarlo de 1000 muestras. El resultado se muestra cn la Fig.
4-5, donde se considera una desviación estándar de 1% para todos los coeficientes

a, b, c, h, i,j y fc. La media del SNR y su desviación estándar es de 72.49 dB y 1.69
dB, respectivamente, es decir, si la distribución de datos se aproxima mediante una
distribución de Gauss entonces el 99% de las muestras se encuentran en el rango
de 67.42 dB a 77.56 dB.

4.4. Conclusiones

i\l disponer de los dos moduladores previamente diseñados en los capítulos
anteriores, fue posible sintetizar este nuevo modulador híbrido en una arquitectura
de tipo cascada 2-2. Cuando el modulador de tiempo continuo es colocado en el
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front-end, se cuenta con un filtro antialias lo cual contribuye cn un ahorro de

energía para conversión A/D. La lógica digital dc cancelación cs obtenida para
obtener la salida correspondiente a un modulador de cuarto orden.
A fin dc valuar cl desempeño del modulador sc procede de la misma forma que el
los capítulos anteriores. A través del espectro de salida del modulador se valida el

orden al presentar que la pendiente del conformado del ruido de cuantización es de
8o dB/década.
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El modulador cascada propuesto es estable al ser estables cada uno de los

moduladores. Por último, el análisis Montecarlo revela que en el 99% de las

muestras el DR se encuentra dentro del rango de de 67.42 dB a 77.56 por lo que el

modulador es altamente robusto ante variaciones de 1% de los coeficientes de

diseño.
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Capítulo 5. Diseño del modulador

híbrido conmúltiple tasa demuestreo

El estudio de los HSAM con múltiples frecuencias de muestreo es el propósito de

este capítulo. Se abordan los fundamentos del procesamiento con múltiple tasa de
muestreo. A partir de las consideraciones de diseño del HSAM se procede a

desarrollar una nueva arquitectura para el DCL basándose en los fundamentos del

procesamiento de múltiple tasa de muestreo. Finalmente, son expuestos los

resultados de simulación así como el impacto del mismatch de los coeficientes de

diseño en el desempeño y contar con un modulador de altas prestaciones.

5.1. Introducción

EL
MODULADOR híbrido en cascada con una sola frecuencia de muestreo

destaca frente a otros moduladores porque combina las ventajas de los

moduladores TC y TD. Sin embargo, la tecnología de hoy en día permite que
los moduladores TC operen con una frecuencia de muestreo mayor que los de TD.

Es por ello que es de interés estudiar y diseñar un modulador híbrido con múltiple
tasa de muestreo y aprovechar en definitiva, todas las ventajas de ambos

moduladores. A continuación se detallan los principios fundamentales del

procesamiento con múltiple tasa de muestreo, a saber, submuestreo y

sobremuestreo y de esta forma diseñar el modulador híbrido así como su DCL.

5.2. Submuestreo

Consiste en tomar solo algunas muestras de una señal en tiempo discreto. Por

ejemplo, al considerar una señal discreta x(n), la señal submuestreada resultante,

y(m) consiste de solo algunas muestras de x(n) (ver Fig. 5-1).
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a) Señal analógica b) Señal muestreada c) Señal submuestreada

xft. m

firr-^c-n-

yl.m)

Fig. 5-1. Proceso de submuestreo.

donde x(ri) es la señal resultante al muestrear una señal analógica xa(t) con una

frecuencias de muestreo de Fs¡>2Fmax, siendo Fmax la frecuencia máxima de xa(t).

Si se toman únicamentemuestras de x(rí) cada cierto entero positivo D, entonces se

dice que la señal resultante es una versión submuestreada de x(n) con submuestreo

D. Esta señal, y(m), se puede expresar como

y(m) = x(mD) (5-1)

A fin de obtener la transformada z de y(m) se sigue el siguiente procedimiento. Se
considera a la señal periódica p(n) con valores definidos como

P(n) =
1, n = o,±D,±2£>,.

o, resto
(5-2)

Al multiplicar la señal x(ri) por p(rí) se obtiene una señal que conserva los valores
de x(n) para n=o, ±D, ±2D,..., y para el resto de los valores de n la señal producida
es de valor cero, ver Fig. 5-2. La señal submuestreada consiste en tomar las

muestras del producto x(n)p(ri) únicamente en o, ±D, ±2D,..., con lo cual y(m) se

puede escribir como

y(m) = x(mD)p(mD) (5-3)

La ventaja de este resultado, respecto al mostrado en (5.1), reside en la

multiplicación por una señal periódica. La función periódica p(n), de periodo D,

puede representarse como una serie de Fourier:

1 §=> jm-kn

p(")=-^Ze
D

¡->k=o
(5-4)
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"i") 4»W)

-O*"

a) b) c)

Fig. 5-2. Representación de una señal submuestreada.

Al sustituir (5.3) en (5.4) se tiene que

1 £{ jln^kn
y(m) = x(mD)—'£e

D k=o

Aplicando la transformada z a la señal y(m) se encuentra que

Y(z)= £ x(inD)—2^"*"*"" =—Z YJ^rnD){e-3i"kmz)¡m
m=—oe

■*•* isa i* Jr-^l m -—r.

(5-5)

m=

1
*^~A

Dt,

-J2*-U -^

e
D zD

(5-6)

Para conocer el espectro de la señal submuestreada se evalúa (5.6) en z=eJ25'/», y se

tiene que

Y(f2) =Y(e^)=j-^X*-> k=o

ryx(ádí
Dh { D

( 'a- \
-n-K-k n*-f_,

D-l ( j»«(/J-*)>

-Yx
oh

(5.7)

donde fz=Df¡=DF/FSi. El procedimiento para obtener el espectro de la señal

submuestreada se ilustra en la Fig. 5-3, donde se asume que D=3 y que el espectro
de x(n) se encuentra limitado dentro de la siguiente banda

1
f

1

2D
Jl

2D
(5-8)

Es importante hacer notar que si (5.8) no se satisface, entonces los espectros se

traslapan y producen alias en la entrada, para ello, la frecuencia máxima de la señal

de entrada deberá ser menor que la frecuencia de muestreo del modulador de

tiempo discreto y con ello obtener de (5.7) la siguiente representación:
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™-i$) (5-9)

O visto mediante la transformada z como

Y(z) =X\zd

i \

(5-io)

4- ■+- 4- ■+- -+- 4- -t- 4- 4- ■+- -I- H—-fi
-1 -5/6 -2/3 -1/2 -1/3 -1/6 1/6 1/3 1/2 2/3 5/6

Ai/VD)

-+—►/»
-5/2 -2 -3/2 -1 -1/2 1/2 5/2

AKfriyo]

+-—/»
-3/2 -1/2 1/2 5/2

WrHD)} \

H ■+■
5/2 3-1/2 1/2 1 3/2

-M- -+-**/*
-5/2 -3/2 -1/2 1/2 1 3/2 5/2

Fig. 5-3. Espectro de una señal submuestreada.
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5.3« Sobremuestreo

Éste se puede llevar a cabo de varias formas. La empleada en este trabajo, dada su

simplicidad y porque atenúa los armónicos resultantes del proceso de

sobremuestreo, se presenta a continuación. Al considerar una señal x(rí), la señal

y(m) es la señal sobremuestreada de x(rí) siempre que se añadan M-i muestras

entre la muestra n y n+l cuyo valor sea x(n), siendoM un entero positivo, ver Fig.
5-4-

x(n) A>»)

Iit
x(l)

xg)

IU

999

*n —OOO lllllllll OOO-slií
W\M

ooo

Fig. 5-4- Proceso de sobremuestreo.

La descripción matemática formal para y(m) se puede escribir como

y{m)=

m

M
'

(m-2\

m-M+i

M

m = ...,o,M,2M,...

m = ...,i,M+i,2M+i,...

,
m = ...,M-i,2M-i,3M-i,.

(5-U)

La transformada z de y(m) es

m=-ry>

Empleando (5.11) en (5.12) se tiene que

(5-12)
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K(z) =
'

m

m=...,o,Aí,2M,... VM l

^m-iU , .
(5*13)

m=...,i,M+i,2AÍ+i,...M+1.2AÍ+1,... V M )

m=...Jlí-l,2M-l,3M-l,... V -M /

Realizando algunos cambios de variables en (5.13) se tiene que

Y(z) =

±x{n)z-Mn+z-1 ±x{n)z-M" +... +z^ f>(n)z-M" (5.14)
n=—«o n=-oo n=—x

=G(z)z(zM)

donde G(z)=i+z-1+...+z-M+1 es un filtro pasa bajas con ganancia a bajas frecuencias
de valor M, del cual se obtendrá un beneficio adicional al atenuar los armónicos

que resultan al submuestrear y después sobremuestrear una señal.
El espectro de y(m) se obtiene al evaluar Y(z) en z=e-J't/':

Y{fi) =G(f)X(Mf) (5.15)

dondefj=f2/M=F/(MFSz), siendo Fia frecuencia máxima de la señal analógica. El

procedimiento para obtener el espectro de la señal sobremuestreada se ilustra en la

Fig. 5-5, donde se asume queM=3.

5.4. Arquitectura del modulador híbrido conmúltiple
tasa de muestreo

Llegado este punto es posible estructurar el modulador híbrido con múltiple tasa
de muestreo. Tomando el modulador mostrado en la Fig. 4-1 como base, es posible
generar la arquitectura con múltiple tasa de muestreo. La Fig. 5-6 muestra la

arquitectura para este modulador.
Una diferencia esencial de este modulador híbrido frente al presentado en la Fig.
4-1 es el submuestreador que se coloca a la entrada del modulador de tiempo
discreto para permitir que la etapa de tiempo continuo opere con una tasa de
muestreo superior [Garcio].
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Xif,)

A , A , A , A . A
-l 4-> 1 4-1 I*
-5 2 -3 -3/2 -1 -1/2

. 4-1 1 "-H I-

1/2 3/2 3 5/2
-/-

Wi)

A, A.l, A, A

-5/6 -I -1/2 -1/3 -1/6 1/6 1/3 1/2 I 5/6

Fig, 5-5. Espectro de una señal sobremuestreada.

rO-®-^

MM> ^ l-z-

-. ctó -jF

Fig. 5-6. Diagrama a bloques de la arquitectura delmodulador híbrido conmúltiples
frecuencias demuestreo.
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La señal de salida del modulador TC sigue siendo la relación presentada en (4.1),
mas la salida del modulador TD es modificada al modificar la señal N(z) por el

submuestreo. Dado que S(z) es el resultado del submuestreo de N(z) y en base a

(5.6), S(z) se puede escribir como

D-l

S(z) =¿lN
-J2*¿-* i-l\ D-l (

--Ye,
oh

'

-J2X^-lt -i-

(5-16)

donde D es la tasa de submuestreo y Ei(z) es la transformada z del error de

cuantización del cuantizador TC. De esta forma, la salida del modulador de tiempo
discreto se puede escribir como

YXzh—z-^EÍe'^z^i-z-^EJz) (5.17)

Resulta evidente que el submuestreo trae consigo una fuente de error debido al

alias que se produce al submuestrear el ruido de cuantización del modulador TC.

Sin embargo este error de alias puede ser eliminado digitalmente dentro del DSP

tal como se presenta en [Garcio].

5.5. Proceso de submuestreo-sobremuestreo

El procesamiento que debe implementarse dentro del DSP para producir la salida
de un modulador de 40 orden se ilustra en la Fig. 5-7 donde la razón de

submuestreo y sobremuestreo es D y la frecuencia de H(z), H2(z), Li(z) y La(z) es

igual a la frecuencia de muestreo del modulador TC.

Si

DSP

bnuiestreador Sobremuestreador

D
H,(r)

A
l

B
T

C
UW

h

So ■iremuestre idor
+■

Y, T F , H,(r) UM
F

*

Fig. 5-7. Diagrama a bloques de DCL.

A continuación se detallan el proceso para definir cada uno de los bloques del

procesamiento digital. Primero se encuentra que A(z) está dada por

A(z) = yi(z)HI(z) = z-2X(z)H1(z;+(l-z-1)2£1(z)H1(z) (5.18)

Al submuestrear la señal A(z) se consigue la señal B(z) cuya transformada z es
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, D-l

B(-) = ¿IAu k=o

e
D zD

-Zh,
oh

'

í •_.»
72-ii* - ;2*i^lfc -í-

DzD Ue Dz DZ

1
1.

- \ ( .„.
'

X. » "\
2 D 7DZ" +

J2R-* —-

i-e
D
z

D
£,

-J2"!-* (5-19)

La señal C(z) es la señal A(z) sobremuestreada cuya transformada z es

C(z)=Xz-pB(zB)=^X^
P=o

*-'
p=o

^H, e
D
z \e D z~2X e

D
z + i-e

D
z E.

-ja-ti*
(5-20)

La transformada z de la señal D(z) es

D(z) =C(z)L,(z) =

D
Zz-"L,(z)XH,

D-l

z^
fc=o

-J2X—fc I J2*—fc

e DzNe °z"2X

i*. /" _.*„'*. <*
J2n—fc

e Dz
í J!"V -i

+\ i-e D
z

l

Y (

E.
-J^k (5 21

e ¿

-j

La señal E(z) es el producto del sobremuestreo de la señal Y2(z), por lo que su

transformada z se escribe como

D-l

z
p=0

M{z)=tz-"\(zD)=

*>-*■ ( -j**±k ^

í>-p -- j^Z*. e"2*z ♦fr-**)^;
(5-22)

p=o
D

La transformada z de la señal F(z) es

F(z)=£(z;H2(z)L2(z)
D-l ! . D-l

£z-*H2(z)L2(z) -i-z-^E,
p=o

u fc=o

í 1 \
-jí-n-k

*

e
D
z + {i-z~DJE2(zD)\

(5-23)

Finalmente se llega obtener la relación para la salida del modulador híbrido con

múltiple tasa de muestreo, la cual se escribe como
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r(z)=D(z) + F(z) =

1
, «***} /2*--|* , ( -¡U-k \ ( -Jl*-k \

-I,(z)Xe Dz~2HÁe "
z X e

°
z +

-¿,(r)X 1-e D^' U,U D

z\E.\e'
•>
z

--Iz"20//, (z)¿2 (z)|¡ £,L"y2'¿*z j + //2(z)£2 (z)(l
- z-D )* £2 (z° )

z«^

Haciendo que

H(z) = H,(z) = H2(z) =

Entonces

H(zXi-z-r=iz^(i-z-)i=[i-z-f

Al mismo tiempo

D-l

Z»

J2"-^* , 1 i -./a»***-*
i-e

D z" H. e
D
z

(i-z^H,(zÍ *'2'tñ*D D
i-e

D z° =H(z)(i-z-1)í

Sustituyendo (5.27) en (5.24) se tiene que

y(z)=£l(z) + F(z) =

1 o**) H«ík , ( -11,U ^

L-JUKl

(5-24)

(5-25)

(5-26)

(5-27)

l//(z)(.-z^I1(z)l4/^)-lz-//(z)¿2(z)!;£|íe-^z^U k-0 \ ) U kM \

+ //(z)¿2(z)(l-z-D)2£2(z0)£z-'

Al hacer que Li(z)=z-2D y LaízMi-z-1)2 se consigue anular entre sí el segundo y
tercer término del lado derecho de (5.28) para volver a escribirla como
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Y(z)=D(z)+F(z) =

¿z-VígeJ'"^HÍe-/a^zye-;"¿*z]+(i-z-í>)4£2(zD)
En el dominio de la frecuencia se encuentra que

donde

sen(nfD)

p=o

-j'2-*>i

e-j^jp _

i e
_ ¡5í_ <- e

P=o
L-e-J"2^ e"^ e* -e~M sen(ur)

(5-29)

(5-30)

(5-31)

La Fig. 5-8 muestra el comportamiento de (5.31) para varios valores de D, y como
se puede apreciar se trata de un filtrado pasa bajas, por lo que (5.30) se puede
aproximar como

™-gK'-IH'-£ ♦*■-H3$ EJfD) (5.32)

2 a

^^^^■.a^. -»-D=3

V^^k

0 01 0 1

Fig. 5-8. Respuesta en el dominio de la frecuencias del filtrado |sen(:r/D)/sen(*T/)|

para diferentes valores de D.

Se observa que

NTF(/)%28(jr/D)8 (5-33)
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Además la señal reconstruida del error del segundo cuantizador cuenta con una

densidad espectral de potencia como la mostrada en la Fig. 5-9 (ver también la Fig.
5-5)-

SE(F) = -^L
12 F,

\zm\

-2/3 -1/3 1/3 2/3

->fi

-1 -1/2 1/2

, m
A2 l A2 D W)I^
12 F„ 12 FSI

2J-/P

p=0

-2/9 ■1/9 1/9 2/9

■/

-2/3 "1/2 -1/3 -1/6 1/6 1/3 1/2
2/3

Fig. 5-9. Transformación de la densidad espectral de potencia del ruido.

Por lo que la potencia del ruido de cuantización se puede encontrar como

ti8D9A2 1

^
= 2Í

BW

o

287I8D!

^«

tf_D_
12 F„

dF--

(12X9) OSR9
(5-34)

Por otro lado, se considera que el espectro de X(f) es como el presentado en la Fig.

5-10. La potencia de la señal de salida es

S =
(AD± (5-35)

Dado que \H(f)\ a bajas frecuencias es D2. Así se puede escribir a

SNR
A2 (i2X9)OSR9 _ (i2X9)OSR9(2B- -lf
2

uV 2A

2«.-i

2VD5 (5*36)
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2/3

-1/2 1/2
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3/2

\> I

-3/2
-2/3

-1/2

Xlf-VD)

1/3 '
2/3

1/2
3/2

■+- ■+- -+-

-2/3
' -1/3 1/3

'
2/3

-1/2 1/2

*(/)W-l/3)+.r(/--2/3)

3/2

-3/2
-2/3

-1/3

-► /

-1/2

1/3
■

2/3

1/2
3/2

Fig. 5-10. Efecto de una señal submuestreada.

5.6. Resultados de simulación

La Fig. 5-11 muestra la SNR del modulador, cuando A2=o.6, la frecuencia de la

entrada sinusoidal es de 1 MHz y Fsi=3FS2=96o MHz. La Fig. 5-12 muestra el

espectro de la salida del modulador cuando la entrada es una señal sinusoidal de

amplitud de 0.246 V a una frecuencia de 1 MHz.

Los resultados de simulación muestran que OSWi„tiTc/2A=i.83,

OSWint2Tc/2A=3.25, OSWintiTD/2A=0.38, OSWint2TD/2A=2.75, OSWu/2A=2.5,

OSWv/2A=0.65, OSWw/2A=l.35, 0SWr/2A=2 y OSWs/2A=2.8o, donde OSWint2TC

restringe al máximo valor de A de acuerdo a Áso.246 V. Para .¡4=0.246 V (Pi=-

15.19 dB) el máximo SNR es 96.67 dB. Para conocer el impacto de los principales
errores en el desempeño del modulador híbrido se realiza un análisis Montecarlo

de 1000 muestras que se muestra en la Fig. 5-13 en la que se considera una

desviación estándar de 1% para todos los coeficientes a, b, c, h, i,j y fc. La media del

SNR y su desviación estándar es de 84.40 dB y 3.11 dB, considerando una
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distribución de Gauss se puede asegurar que el 99% de las muestras se encuentran

dentro del rango de 75.07 dB a 93.73 dB.

P¡ [dB]

Fig. 5-11. Curvas de las métricas de desempeño del modulador híbrido.

-350 1 "" x . 1 miiii i 1 1 nnn 1 1 1 1 iiiiii 1 1 1 1

103 10'' 10S 10a 10' 108 10*

F[Hz]

Fig. 5-12. Espectro dc la señal de salida del modulador híbrido.

Los resultados de la simulación son comparados con otros moduladores del estado
del arte Tabla 5-1. Una clara ventaja que ofrece es la alta frecuencia de muestreo sin
desatender la resolución mínima de 12 bits.

5.7. Conclusiones

Gracias al procesamiento con varias tasas de muestreo cuyos principios fueron

expuestos en este capítulo fue posible encontrar la lógica digital de cancelación
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para suprimir el fenómeno de alias que ocurre al submuestrear una señal. De esta

manera fue posible conseguir HZAM de altas prestaciones para explotar todas las

ventajas de los procesamientos de TD y TC. Además que la desventaja añadida del

TCEAM son reducidas ya que el 50% del procesamiento es realizado por este

modulador y el resto del procesamiento por el TDZAM.

Tabla 5-1. Comparación de los EAMH con tecnologías nanométricas.

Año Autor DR (bit) F.CS/s)

BW

(Hz) OSR Arquitectura

2005 [Mori-05] 16.7 40X103 156 128 2nd-ord(4b) - DEM

2005 [Nguyos] 159 96x103 375 128 4th-ord (4b) - DEM

2005 [Shimo5] 12.37 400x103 12.5x103 16 3rd-ord

2005 [Shin.05] 8.87 10X10* 625X103 8 3rd-ord

2008 [Kulco8] 12.50 15x1o6 469x103 16 2-1 CT/SC Híbrido

2012

Este

trabajo 13.8/12.9 320xlo6/96oxlO6

10x1o6/
20X10* 16/24

2-2 CT/DRHíbrido

Monorate/Multirate

85 90

SNR [dB]

Fig. 5-13. Simulación Montecarlo.

Esta propuesta de modulador es una opción viable para los sistemas futuros de

comunicación de cuarta generación dadas sus cualidades como es contar con un

filtro antialias a la entrada, permitir altas frecuencias de muestreo (cercanas al 1

GHz), bajo consumo de potencia y reducido impacto a los efectos no ideales.

Por otro lado, la configuración de tipo cascada permite reconfigurar al modulador

para satisfacer requisitos mínimos y prolongar significativamente la carga útil
de la

batería

Los resultados muestran cómo el ruido de cuantización es conformado con una

pendiente de 80 dB/década lo cual corresponde a un modulador de 4
orden. Con la

curva del desempeño se puede apreciar la similitud existente entre el

comportamiento ideal de un modulador de 4 orden por lo que se valida su

desempeño.
Al análisis Montecarlo revela la robustez del modulador ya que en el 99% de las

muestras realizadas el DR se encuentra con una variación de ±11.05 dB.
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Capítulo 6. Modelado de las no

idealidades del modulador híbrido

En este capitulo se estudia las no idealidades que degradan el desempeño de los

IAM. Se estudian los circuitos que componen al modulador híbrido así como sus

no idealidades. A partir del estudio de las no idealidades de los circuitos son

modeladas e incorporadas al diseño de alto nivel del modulador para validar el

diseño presentado en los capítulos previos y establecer los requerimientos de los

bloques constitutivos del modulador.

6.1. Introducción

Como es sabido por las numerosas publicaciones, los ADCSA presentan menor

sensibilidad a las no idealidades de sus bloques constitutivos que otras técnicas de
conversión [Nors97]. Sin embargo, en la medida que las aplicaciones incrementan
sus demandas de ancho de banda y resolución, el impacto de las no idealidades de
los bloques de los ADCSA degradan el desempeño del modulador e incluso pueden
ponen en riesgo su estabilidad. Razón por la cual, el estudio de las no idealidades es

importante en el diseño de alto nivel ya que es posible incorporar al modelado el

impacto de las no idealidades y asegurar que el diseño obtenido sigue satisfaciendo

los requerimientos de la aplicación. Además, con la incorporación del modelado de
las no idealidades es posible establecer las especificaciones de los circuitos

constitutivos. Dado que el bloque más importante del ADCSA es el SAM, los

estudios de las no idealidades se centran en el SAM.

La primera parte de este capítulo de exponen los circuitos que componen al

TDSAM y al TCSAM y de los errores que más impactan en el desempeño de los

moduladores así como del modelado de los mencionados errores.
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La segunda parte del capítulo muestra los resultados de simulación cuando se ha

incorporado el modelado de los errores de los circuitos y de esta forma asegurar
la

robustez del modulador.

6.2. Errores de los circuitos del TDSAM

La determinación de los errores que afectan el desempeño de los TDSAM requiere
conocer la implementación de la arquitectura. Es con la implementación que se

pueden conocer los circuitos que componen al modulador para explorar su

funcionamiento y señalar las fuentes de error que degradan su desempeño. A

continuación, se aborda la implementación del SAM.

6.2.1. Implementación del modulador de TD

Para el TDSA expuesto en el capítulo 3 (ver Fig. 6-ia)), en el diagrama se ha

añadido una Flip-Flop tipo D para el caso en que el modulador sea operado con

múltiples tasas de muestro.

La implementación del modulador mediante SC es ilustrado en la Fig. 6-ib). Todos

los coeficientes de diseño han sido incluidos dentro de los integradores así como

también la obtención del error de la front-end es obtenida dentro del primer

integrador.

Etapa de TC
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J-
1

ru

T

a)

Integrador i
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+

-■< ►

Cuantizador i

ak.ik,, tík__, V
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► í 7 SUi

—•-■*►•

+
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,>SC/. > .' !
—
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j
—►
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—

Fig. 6-1. a) Diagrama a bloques del TDSAM. b) Implementación SC del TDSAM.
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Fig. 6-2. Diagrama esquemático del primer integrador
SC.
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YY_TY

Fig. 6-3. Primer integrador SC durante la etapa de muestreo.

El primer SC integrador usado para esta aplicación se elije como el que se presenta
en la Fig. 6-2 dado su reducida sensibilidad a efectos parásitos [Mart78] [Jaco78].
<l>2i y $22 son señales de reloj no traslapadas empleadas para el muestreo y la

integración, respectivamente. Adicionalmente la señal <P22P es empleada para
aliviar la no linealidad introducida por la inyección de carga [Razaoi].
La señal cuantizada Yx de tres niveles (proveniente delfront-end), es introducida a
través de los interruptores Í13L1, Ü3L2 e Í13L3 en el momento que <P22 se encuentra en

nivel alto. La señal de cuantizada de retroalimentación de cinco niveles Y^f

(proveniente del back-end) es introducida través de los interruptores ii5L-, i15L2,
Í15L3. Í25L1, Í25L2 e Í25L3 y cuando *3>22 se encuentra en alto.

La etapa de integración ($22=1) se muestra en la Fig. 6-4, donde se han

reemplazado los interruptores Í15L1-Í-5L3 y Í25L1-Í25L3 por la señal Y2 y las señales i13Ll-
Í13L3 son reemplazadas por Yu?.
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/r^^^A

-».HH

Fig. 6-4. Primer integrador SC durante la etapa de integración.

Partiendo del principio de conservación de la carga, es posible escribir la siguiente
ecuación:

&-*£) ?>H) ;*R) >>H)
CA ¡dV +Cc ¡dV+Cc ¡dV+CD ¡dV = CB ¡dV (6.1)

-is(n-*)
000

-!áü,(«-i)
2 2

Evaluando y simplificando las integrales de (6.1) se tiene que

CAS(n-l)-CcYa¡n-i+^yCDY^n-i+^
( x\

(6,2)

=CBSUt\n-i+±\-CBSUl(n-l)
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Sin embargo, si las señales del cuantizador son generadas como se ilustra en
la Fig.

6-5 entonces y-.(n-V2)=y,(n-i) y y2(n-V2)=y2(n-i) por lo tanto (6.2) se puede volver

a escribir como

CAS(n-i)-CcYAn-i)-CDY2(n-i)
= CB5¿71(n)-CiíS[7l("-i)

(6.3)

-r~v_j~~\

4>,_, J~\

n+l

rr rr

Y yUn-X) J. yxÁn) )( yxÁn+\)

Fig. 6-5 Diagrama de tiempo para cuantizador.

Tomando la transformada z (6.3) y resolviendo para SUi(z) se puede escribir la

respuesta del integrador:

sf.W* ■^-h^Mh (6.4)

De forma análoga, la respuesta del segundo integrador, mostrado en la Fig. 6-6, es

SU2{z)-
^

A nrr í \ *->C Tr / \ II Z

-SÍ7t(z)-^ya(z)
1-Z"

(6.5)

De (6.4) y de (6.5) se puede ver que además de desarrollar la integración FE se

efectúa una suma aritmética ponderada de las señales de entrada.
El cuantizador de cinco niveles empleado para el back-end consta de cuatro

comparadores. Cada comparador recibe como señales de entrada a la señal de

entrada SU2, la señal de reloj O22 y un par de señales de referencia, y produce las
señales L1-L5. En la Fig. 6-7a) se muestra la salida digital del cuantizador para una
señal de entrada analógica. Las señales de referencia del cuantizador son generadas

por resistores como los mostrados en la Fig. 6-7b).
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Fig. 6-6. Diagrama esquemático del primer integrador SC.

Como resulta evidente del procedimiento para encontrar la respuesta del

integrador fue necesario asumir un comportamiento ideal de parte de los

integradores y del cuantizador.
Sin embargo, al considerar el comportamiento real el desempeño del modulador

difiere del desempeño ideal. Las siguientes secciones consideran los efectos nocivos

para encontrar el desempeño del modulador de TD más cercano a la

implementación física. Cada una de las no idealidades abordadas es incluida dentro
del modelado de los integradores y del cuantizador
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Vdd,

[LS..L,]=[10000]*

[L5..L,]=[01000T

[L5..L,]=[00100]

[LS..L|]=[00010}

[Li..L,]=[00001}

(1.15-0.85)Vdo

(1.05-0.95)Vdd

M

-(0.95- 1.05)Vdd

(0.85-1. 15)Vdd

Vrefsli

>8.5R

1.15Vdd-Vdd

1.05Vdd-Vdd

0.95VDd-Vdd

>R

0.85Vdi,-Vdd

>8.5R

a) b)

Fig. 6-7. a) Niveles de cuantificación, b) Arreglo resistivo para los niveles de cuantización.

6.2.2. Jitter del reloj.

La operación de un circuito SC depende de la carga transferida durante cada fase

del reloj [Haiog]. Una vez que la señal analógica ha sido muestreada, el circuito SC

es un sistema de datos muestreados donde las variaciones del periodo del reloj no

tienen efecto directo en el desempeño del circuito. Por lo tanto, el efecto del jitter
del reloj en un circuito SC es completamente descrito al calcular sus efectos en el

muestreo de la señal de entrada. Esto también significa que el efecto deljitter en un
SAM es independiente de la estructura o el orden del modulador [Malcoo3J.
El jitter del reloj produce un muestreo no uniforme y que incrementa la potencia
del error en la salida del cuantizador. La magnitud de este error es una función de
dos cantidades, eljitter y la señal de entrada del modulador. El error e, introducido
cuando la señal x(f) es de tipo sinusoidal con amplitud A y frecuencia F0, es

muestreada en un instante de tiempo í con un error dado por 8 se aprecia en la Fig.
6-8a), el cual está determinado por la siguiente expresión

x(t +d)-x(t) = Asen[2nF0 (t + 8)]-Asen{2nF0t)
= Asen(2nF0t)cos(2nF0S)+A cos(2nF0t)sin(2nF08)-Asen(2nF0t)

a 27LF0A8C0s(27lF0í) = 8-**-*(0

(6.6)
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a) b)

Fig. 6-8.Modelado deljitter.

Por lo expuesto en (6.6) es posible modelar eljitter del reloj mediante la adición de
una señal aleatoria de media cero y desviación estándar unitaria. Esta señal

aleatoria es multiplicada por el factor 8 y por la derivada de la señal sinusoidal de
entrada. La Fig. 6-8b) muestra el diagrama comportamental de la inclusión del

debido al jitter del reloj, donde la distribución de la señal aleatoria (para este

trabajo) se asume Gaussiana, sin embargo, es posible emplear otro tipo de

distribución.

6.2.3. Ruido térmico y del amplificador operacional

La más grande fuente de ruido que afecta la operación de un SAM (implementado
mediante SC) es el ruido térmico asociado a los interruptores y al ruido intrínseco

del los amplificadores operacionales. El ruido térmico producido por los

interruptores es atribuido a su comportamiento resistivo mientras que en el

amplificador es principalmente atribuido al ruido térmico producido por los

transistores.

6.2.3.1. Ruido térmico de los interruptores

El ruido térmico es causado por el movimiento aleatorio dentro de un conductor.

Los efectos de dichos movimientos introducen una fluctuación de la medición del

voltaje dentro del conductor aun si el promedio de la corriente circulante es igual a

cero. La densidad espectral de potencia del ruido térmico se asume uniforme y está

limitado únicamente por la constante de tiempo del integrador SC. El modelado de

las fuentes de ruido térmico requiere del análisis de los integradores en la etapa de

muestreo y de integración. Durante la etapa de muestreo los interruptores (que son

encendidos) son modelados mediante resistores. Adicionalmente, una fuente de

tensión es añadida en cada una de las entradas del integrador para modelar el

ruido térmico. El voltaje de la fuente añadida es igual a /\kBTRon donde fce es la

*■ 1
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constante de Boltzman, T es la temperatura absoluta y Ron es la resistencia de

encendido de los interruptores. Para el primer integrador el análisis de ruido

durante la etapa de muestreo se ilustra en la Fig. 6-9.

^k¿TR^ R.» ft,

-l4k¿TR*, R.* Cc

^-CPwc-il-

<r&*A\- [

v

V4fc¡ra» «aa C*

teía, Rg, . ft

<4k¿TR„
«- Cc

^O^h
-*%r««, *- ft

V

Fig. 6-9. Efecto del ruido térmico durante la etapa dc muestreo.

La potencia total acumulada en cada uno de los capacitores durante el muestreo

está dada por

¡AkTR0
2nRonCiFj+i

kT
dF =

—, Vi = A,C,D (6.7)
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Por lo tanto, durante la etapa de muestreo, el ruido térmico se modela mediante la

adición de una fuente de tensión aleatoria y por un factor de escala en cada una de

las entradas; la fuente de tensión para la entrada es de tipo aleatoria con media

nula y desviación estándar unitaria. El factor de escala es dependiente del número
de capacitores de la rama de entrada.
Al igual que durante la etapa de muestreo, nuevamente los interruptores son

reemplazados por un resistor equivalente y una fuente de tensión en la etapa de

integración, ver Fig. 6-10.

V4fcJK« R. pj

^AAAHb
>/4AflT«<- Km

•l4k¿TR- R--a-*«al«— -ta.

Cb

Fig. 6-10 Efecto del ruido térmico durante la etapa de integración.

Si se asume que la ganancia en DC del amplificador operacional es infinita, la

potencia total acumulada en cada uno de los capacitores durante la integración está

dada por
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elI=¡4kTR0
2nReqCiFj+i

kT
dF =

—, Vi =A,C,D
C;

(6.8)

También en esta etapa, el ruido térmico se modela mediante la adición de una

fuente de tensión aleatoria y un factor de escala en cada una de las entradas cuya
media y desviación estándar es cero y uno respectivamente, mientras que el factor
de escala es dependiente del número de capacitores de la señal de entrada.
La Fig. 6-na) muestra los diagramas de bloques que se añaden en las entradas del

primer integrador para modelar el ruido térmico.
Un análisis similar al anterior demuestra que el modelado del ruido térmico para el

segundo integrador es como se muestra en la Fig. 6-nb).

a) b)

Fig. 6-11.Modelado del ruido térmico.

6.2.3.2. Ruido del amplificador operacional

Las fuentes de ruido para un amplificador son el ruido térmico, el ruido flicker y el
ruido introducido por las fuentes de polarización (dc). Sin embargo para las

aplicaciones de los SAM el ruido flicker y el ruido dc son despreciados ya que

típicamente son cancelados mediante técnicas como auto-zero, chopper-
stabilization, etc. [Malcoo3]. Por lo tanto, el modelado del ruido térmico del

integrador es mediante la adición de una señal aleatoria de media cero y desviación
estándar unitaria y un factor de escala. El valor del factor de escala es igual al
voltaje rms de ruido térmico referido a la entrada del integrador. La Fig. 6-12
muestra el esquema para el modelado del ruido térmico del integrador, donde Vi
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es voltaje rms referido a la entrada, obtenido a través de la simulación de ruido a

nivel de transistor del integrador incluyendo la retroalimentación, la etapa de

muestreo y la capacitancia de carga durante la etapa de integración [Malcoo3].

Fuete

aleatoria

Entrada del

integrador

Fig. 6-12. Modelado del ruido térmico del ampliñeador operacional.

6.2.4. No idealidades del amplificador operacional

La función de trasferencia de un integrador FE ideal con coeficientes unitarios se
escribe como

//(*) = -L^ (6.9)
1-Z

'

Sin embargo la implementación física del integrador difiere del comportamiento
ideal debido a varios efectos no ideales de sus componentes. Una de las principales
causas de la degradación de un SAM de TD es debido a la incompleta transferencia
de carga en los integradores SC. Estos efectos no ideales son consecuencia de las no
idealidades del amplificador operacional, principalmente la ganancia finita, el

ancho de banda, el slew-rate (SR) y los voltajes de saturación [Bose88]. Estas no
idealidades son abordadas en las siguientes subsecciones.

6.2.4.1. Ganancia finita

La función de trasferencia finita presentada en (6.9) implica que la ganancia del

amplificador operacional es finita, sin embargo, las limitaciones del circuito limitan
la ganancia de lazo abierto a un valor finito A0. Consecuentemente la función de

trasferencia del integrador difiere de su comportamiento ideal. Este

comportamiento, con amplificador de ganancia finita, se le conoce como

integración con fugas dado que solamente una porción de la salida del integrador
es añadida a cada una de las nuevas muestras de entrada. A fin de determinar la

función de transferencia (considerando la ganancia A0) finita se realiza el estudio
del primer integrador del SAM solamente en su etapa de integración, ya que

durante la etapa de muestreo los capacitores de entrada se encuentran

desconectados del amplificador por lo que no influye el comportamiento de esta

etapa al considerar que al amplificador cuenta con una ganancia finita.
En la Fig. 6-13 se ilustra el integrador durante la etapa de integración, donde se ha
asumido la notación de Vx(.nTs-Ts) como ux(n-i). Las ecuaciones que modelan el

comportamiento en el dominio de tiempo (medido a partir de la estabilización en

alto de la señal -J>22) (6.io)-(6.l4).
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-yÁth^Ath^lidt+vtin-i)

^yÁth^x(th-^\i.dt + vCÍ(n-i)

(6.10)

(6.11)

^yAt^váh-l-fadt +vJn-i) (6.12)
'C o

** r\__r~Y

/~\ r~\

'ASÍ/,

-'/••SU,

vfn-X)

Fig. 6-13. Integrador durante la etapa de muestreo.
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1 1
'

-vx(t) =—¡iAdt + va(n-i) (6.13)
CAo

-±vx(t)-±SUs(t) = -L]isdt-vb(n-i) (6.i4)

Tomando las trasformadas de Laplace de las ecuaciones y aplicando la primera ley
de Kirchhoff al nodo A, se tiene que

isCDyi(s)+isC1,V,(s)-Ci,i;-(n-i)+

±sCcY2(s)+^sCcVx(s)-Ccvcl(n-í)+

±sCcY2{s)+±sCcVx(s)-Ccvcx{n-i)+ (6.15)
4 2

±sCAVx(s)-CAva(n-i) =

-iSCBVI(s)-iSCBSt7I(s)+CBu6(n-i)

Sin embargo A0=SUi(f)/vx(t). Adicionalmente Ud(n-i)=uCi(n-i)=i;c2(n-i)=o (ya que
durante la etapa de muestreo, los capacitores se descargaron hasta cero), va(n-

i)=V2S(n-i) y ¡V6(n-i)=1/2Sí7,(n-i). De esta forma, la ecuación se puede volver a

escribir como

LsCDYl(sh^sCD^-SU1{s)+
2 2 A0

-

sCcY2 (s)+-sCc—SU. (s)+
4

c 2W

2 A0

-sCcYAs)+-sCc—SUXs)+ (6.16)
4 2 A0

isCil-i-SC/1(s)-^CA5(n-i)=
2 a0 2

-isCBVx(s)-isCJIS(71(s)+*icBSÍ/1(n-i)

Resolviendo para SUi(s) y obteniendo la transformada inversa de Laplace se

obtiene que
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SU_(t)=

[-CDy,{n-i)-Ccya(n-i)+CAS("-^CBSUAn-L)]
A° (6-17)

Al-*! +t'-)+'-*l-'C+*-íl +l*'B

Evaluando en í=n-i+i/2

SU,(n-i + i/2) =

Sin embargo la señal de salida del instante (n-1+1/2) al instante n es idéntica dado

que no existe flujo de corriente, por lo tanto la salida en el instante n se escribe

como

[- CDy,(„ - i)-Ccy.(n - 1)+C.S(n - 1)+ CBSÍ/,(n - 1)] -A. (6-19)
A)*-í + *-*D

+ 2t**C + **-*/*
+ **-*

B

Obteniendo la transformada z de (6.19) y resolviendo para SUi(z) se encuentra que

^5(z)-*^r,(2)-^r2(z)^B *^B ^B

Z

■¡^r-^.M (6.20)

donde

<* =
-

:
—

(6.21)
A0CB+CD+2CC+CA+CB

6.2.4.2. Ancho de banda y SR finitos

El efecto de un ancho de banda finito y un SR están relacionadas entre sí, y son

interpretados como ganancias no lineales [Mede94J. De hecho, el ancho de banda y
el SR finitos en los circuitos SC producen respuesta transitorias no ideales con cada
ciclo de reloj con lo que se produce una incompleta o imprecisa transferencia de

carga a la salida durante el final del periodo de integración. Para el primer
integrador del modulador, la evolución del nodo de salida durante el periodo de

integración (n-i)Ts a (n-V2)Ts está dado por [Malcoo3]

5í/1(í) =SC7l(n-i)+a(i-e-t/^.(n-i), o<t<^ (6.22)
2

donde
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^(n-i) = ^S(n-i)-^yi(n-i)-^-y2(n-i)
•"•fi LC ^B

(6.23)

Y además t=i/(2jiGBW) es la constante de integración y GBW es el producto
ganancia-ancho de banda. La razón de cambio de esta curva alcanza su máximo

valor cuando f=o, resultando en

dr
lK*™°*

T

(6.24)

Sin embargo, en un amplificador operacional el SR es finito, por lo que la respuesta
transitoria dentro de la etapa de integración puede diferir de lo expuesto en (6.22).
De hecho solo existen tres posibles respuestas transitorias las cuales son [Malcoo3]

1. Cuando el valor absoluto del valor dado en (6.24) es menor que el SR del

amplificador, entonces el comportamiento transitorio está dado por (6.22),
ver Fig. 6-i4(a). Por lo que el valor final de la respuesta transitoria está dado

por

SU¡n--) = SUl{n) = SUl(n-i)+a i-e~" Vt(n-i) (6.25)

2. Cuando el valor absoluto del valor dado en (6.24) es mayor que el SR del

amplificador, entonces la primera parte del estado transitorio es una línea

recta con una pendiente de sign(V¡(n-i))SR para r<f0. Las siguientes
ecuaciones describen el régimen transitorio asumiendo que t0<Ts/2:

5í/,(í) = SU^n -1)+ sign[V¡(n
- i)}SRt, t < t0 (6.26)

SUl(t) =

( '-O

SUXO+iaV.in-iysignMn-ifeRt,} i-e
'

L<t<
(6.27)

donde el valor de t0 se encuentra mediante la continuidad de las derivadas de las

expresiones anteriores, es decir

<xV¡(n-i)
SR

(6.28)

El comportamiento transitorio de muestra en la Fig. 6-i4b). De esta forma el valor

final de la respuesta transitoria está dado por
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SU^n-^SU^n)
K/-K N (r,/-*K

SUXn-tj+aViin-líl-e
T

+sií77i[v¡(n-i)]Si?í0e '

(6.29)

3. Cuando el valor absoluto del valor dado en (6.24) es mayor que el SR del

amplificador y t0>Ts/2, entonces la respuesta transitoria consta únicamente

de una línea recta con una pendiente sign(Vi*(n-i))SR, ver Fig. 6-14C). El

valor final de la respuesta transitoria está dado por

5í/1ín-il = Sl/1(n) =Sí71("-i)+s^"[^("-l)^Y (6.30)

•I>*m

<I>22

SC/,(«)

St/,(*7)

SU,(n)

Fig. 6-14. Efecto de un GBW y SR fínito.

86



6.2.4.3. Excursión dc salida finito

Una de las consideraciones importantes en el diseño de un SAM es la dinámica de
las señales. Es por ello que uno de los aspectos de alta relevancia son los niveles de
saturación del amplificador operacional. Para modelar la limitación de la excursión
de la señal se incluye la unidad U en el lazo del integrador tal y como se muestra en
la Fig. 6-15, donde la salida de la unidad U obedece la siguiente relación

SU =

I,

satp

sat„

satn < I <, satp
I > satp
I < satn

(6.31)

-h-

su,

Fig. 6-15.Modelado de GBW, SR y excursión de señal de salida.

6.2.4.4. Distorsión debido a los capacitores no lineales

Hasta ahora, la función de transferencia del integrador ideal implica que la

capacitancia es lineal, sin embargo como la capacitancia presenta una dependencia
con la tensión almacenada dentro del capacitor, esta capacitancia (dependiente de
la tensión almacenada) puede expresarse mediante una serie de Taylor como

C -

Og+a^v+a2v' + . (6.32)

donde C es la capacitancia del capacitor y v es la tensión almacenada. Al considerar
únicamente esta no idealidad, la transferencia de carga para el primer integrador
en la etapa de integración establece que

s*R) H»i) >R)
¡CAdV + \CcdV+ ¡CDdV= ¡CBdV

is(n-l)
° °

-iSC7,(n-l)

(6.33)

Produciendo la siguiente relación
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SU,(n^i +±-SU_(n)+^-SUfw CB =

-[l + -|-y1(n-i)+-|yí(n-i) C^n-l)

-Ccya(n-i)+ 1+-ÍS&.--O+ÍS-0.-1)
2 3

C,S(n--i)

+ i+^SU_{n -i)+3*-SE7?(n
3

-l) C.W,('»-l)

(6.34)

Considerando la primera aproximación donde la fuente dominante de distorsión es
asociada al capacitor Ca, el cual muestrea la señal de entrada del integrador [Rio06],
la expresión (6.34) se puede volver a escribir como

SU_(n)=-^y_(n-i)-^y7(n-i)+ i + -is(n-i)+-is2(n-l)
2 3

-*tS(r.-i)+SE/,(n-i) (6.35)

Si la entrada es una señal sinusoidal de frecuencia y ampUtud co y A,

respectivamente, entonces la respuesta del integrador para un integrador
diferencial está dada por

SU,(rx)=

-^y,(n-i)-^y2(n-i)
CA A d*A ,■t—^-AX 1 +—— Icos

CB l 4 yin-i)
CAd,^a «9 a-» xa I \

+ -pr-f;A3cos 3—(n-l)
C„ 12

+SI/, (n-l)

Por lo tanto la amplitud del tercer armónico está dada por

A3CA.
A,=-

12C„

(6.36)

(6-37)

De esta manera se encuentra que la forma de modelar la distorsión debido a las

capacitancias no lineales consiste en agregar en la salida del integrador una señal
sinusoidal de frecuencia 3w con amplitud dada por (6.37).

6.2.4.5. Distorsión debido a la ganancia no lineal

La derivación de (6.20) implica que la ganancia Ao del amplificador operacional
una función lineal. Al considerar la ganancia del amplificador como una función de
la tensión de entrada la ganancia se puede expresar como en la siguiente expresión

Aov = A0(l + Ylu,. +ytuf +y3v? +...) (6.38)
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Por lo tanto, la expresión para la transferencia de carga para el primer integrador
durante la fase de integración se puede escribir como

SU,(n)=

-^yx(n-i)-^yAn-ih^S(n-ihSU,(n-i)
**"•» <-*« C-a

^"t/t"
(6.39)

Al considerar que la distorsión es principalmente introducida por los términos no
lineales que afectan directamente la señal de entrada [Yin94], la expresión dada en
(6.39) se puede volver a escribir como

Sí/,(n) =

-§"■»»(» - 0-£lfc(" - 1)+^S(n - 1)—-

■-J "-il *-« ■■'i cc CA

- + SU,{n-i)*>
+ 2 + +1

Cb Cb Cb

^ +2^ +^- + l

^■/,("-i)-^y,(n-i)+*^S(n-iji+C« C^
C»

(i-Y,S(n-l)-Y,S'(n-l))
C," C

+ Sí/, (n-i)

L

(6.40)

Siempre queA0 >>i y que los coeficientes yi y Yz son pequeños [Riooó].
Al considerar que la señal de entrada es una señal sinusoidal y el integrador es

completamente diferencial, la amplitud del tercer harmónico esta dada por

^4vA
+ 2
r+r+1
Syb_SíI> (6.41)

El modelado de esta no idealidad es añadiendo una señal en la salida del integrador
con una sinusoidal de frecuencia 30) y con amplitud dada por (6.41).
La Fig. 6-16 y Fig. 6-17muestra el espectro de la señal de salida y el desempeño del
TCSAM de segundo orden expuesto en el capítulo 3 cuando los efectos no ideales

(expuestos en la Tabla 6-1) son considerados. En el espectro de la señal de salida se

aprecia un incremento en el ruido y la presencia de distorsión harmónica lo cual

trae consigo un desempeñomenor que el desempeño ideal.

Tabla 6-1. Valores de las no idealidades del TDSAM

5
'injtmpl' "¡njunpZ A0.ampl

'A
o,amp2 oswamp./

osw.mrl

GBWgmpI/
GBW.m„,

SR.mpl/SRimp-i

O.lns 18nV/VHz/

18nV/VHz

80dB/ 80dB I.6V/I.6V 320MHz/

320MHz

200V/*is/

200V/ns

CA¡n-|'Cy*,inl2 CBInl|/C|)¡n*I Cf-mll/Con-2 T d3.¡„ii/d3.¡nt{ 72.inl|/Y2.¡n.I

lpF/66.6pF IOpF/10pF lpF/13.3pF 300K lxlO"4 F/V2

/IxlO""F/V2

10 V2/10 V"2
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Fig. 6-16. Espectro de la señal de salida del TDSAM.

SNDR [dB]

-15 -10

P¡[dBl

Fig. 6-17. Desempeño delmodulador del TDSAM.

6.3. Errores de los circuitos del TCEAM

j j. 1 1 =-*'"•- - i -

-< *- - -r**?*r^^- 1 1_ - + _

i"- r 1 1 \ -

t
-

7 r (

.

\"T~

J L 1

Nuevamente se parte de los circuitos que implementan al modulador para

determinar las fuentes de error que afectan su desempeño. Muchas de las fuentes
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de error que afectan al modulador de TD no degradan el desempeño del modulador
de TC, y viceversa, por ello se analizan a detalle en esta sección.

6.3.1. Implementación del modulador de TC

Para el TCSAM diseñado en el capítulo 3 y que es mostrado en la Fig. 6-i8a), donde
se han añadido dos unidades DEM para disminuir la distorsión causada por la

conversión D/A. La salida del modulador se determina a partir de las siguientes
relaciones (ver Apéndice C)

S(s) =

X(s)^ij±+X(s)^ik±+X(s)±-

-Y;(s)DAC(s)e-sT%-hij±

Y;(s)DAC(s)e-sT^-hik~ 2Y; (s)DAC(s)e-smT±-

(6.42)

Y;(s) = kgS'(s)+E:(s) (6.43)

donde S"(s) es la transformada de Laplace de la señal muestreada idealmente

mediante un tren de impulsos [Ogatos]. Al combinar (6.43) con (6.42) se tiene

Yiiz)
(i)+2z"'(-l + i)+z 2| i +S- +hik-4 \ + z'3 — -hik + 2

(i-z->r (6.44)

= Xa{z)F2ij +Xb{z)Fsik +X(z)+ EXz)
donde

Xa(z)

Xb{z)

u
z

>\X(s)]
l s2 \

~X(s)1
s

(6.45)

(6.46)

Al hacer que hij=i y hik=5/2 la ecuación (6.44) se convierte en
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Yl(z)=[xÁz)F2ij+Xb(z)Fsik+X(z))i-z->J +EAzÍi-z->J (6-47)

f>>
Vk.

U

D

Laich

*í>12

■* /*»>H±

ti

df

./-zi*
-■*—•

D

Laich

0,2

a)

u:

tr
.?-*

ül

£
•OTA,

C,=I=K.

OTA,

|«CH^

L9

OTA, OTAs

U7

' ' IV'A/vVno Cuantizador,

tí

■aF

li:

DEM
Ull

clk .

U13

DEM

2 D

Latch
-t*-

íb-

L'14

2

iV

D

Latch

LD

<->c

b)

Fig. 6-18. Diagrama a bloques del TCEAM. b) Implementación del TCSAM.
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Ahora bien, la implementación del modulador mediante transconductores es

ilustrado en la Fig. 6-l8b).
La corriente de salida de un transconductor ideal se describe mediante

h=9mJkVk (6.48)

El cuantizador de tres niveles para el ZAM procesa la corriente de entrada para

producir una señal cuantizada. Se compone de un generador de nivel, unidad de

comparadores y un codificador.
La Fig. 6-19 muestra el generador de nivel, el cual se compone de una escalera de
resistores de bajo valor (para reducir los efectos de ruido térmico), amplificadores
para incrementar la ganancia de lazo abierto e incrementar la impedancia de salida

y de un limitador de corriente para acotar la corriente máxima.

Las tensiones en los nodos vPk y vnk, para fc=i, 2 y 3 se determinan como

vPi=3{l+h)R

vp2=2(l + ii)R

vP3=(i+h)R

um =2(7-0*

val={l-h)R

(6.49)

Posteriormente las tensiones son comparadas entre sí para determinar la

cuantización de la corriente de entrada en la unidad de comparadores (ver Fig.

6-20).
Las salidas de los comparadores son

D„ =

A,

D03
=

V V > V i > -—I
VDD> v

pi
* %l> 'i * _***

-V V <V i <-—Iv
DD,

y
pi
v "ni- 'i "■" x

VDD, Vp2>Vn2, i;>o

-Vdd, Vp2<V„2, ¿*<0

vDD, vp3>vn3, it>±I

-VDD. Vp3<Vn3, i, <-±í

(6.50)

Cada comparador de la Fig. 6-20 está compuesto de un muestreador, un latch

regenerativo y un latch RS como los mostrados en la Fig. 6-21.
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Amplificad(>r

Vj» ;

i ^1 M, !

V. x

i V-H[ M, ;

! *HI M, !

■vDD !

clk

Limitador de Corriente

Fig. 6-19. Diagrama esquemático del cuantizador.

clk
clk

clk
clk

clk

Doí

Fig. 6-20. Comparadores del cuantizador.

El codificador consta de un conjunto de compuertas como las que se ilustran en la

Fig. 6-22.

De esta forma las señales Lj, L2 y L3 se definen como

L, = Vdd. h<-~*

~

VDD, resto

(6.51)
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L, = VDD -±/<i,.<~i/
2 2

~

VDd. resto

^3 = Vdd. h>^I2
-

VDD resto

- /^~\_^~Y

©IJ,

/~N rA

/^j rv

Fig. 6-21. Diagrama esquemático de los comparadores.

0.1.
p.

d*U V^|J
—

Fig. 6-22. Diagrama esquemático del codificador.

Por lo tanto la función de transferencia del cuantizador es como se muestra en la

Fig. 6-23.
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L3=VDD,L,-VDD,L,=-VD)

L3=-VDD,L2=VDD.L,=-VDD

7

JA

vr
/

-#►■,

Sg

Lj=-Vdd, L-=-Vdd, L,=Vdd

Fig. 6-23. Función de transferencia del cuantizador.

El diagrama de tiempos para el cuantizador se ilustra en la Fig. 6-24, donde td es el

tiempo del retraso de lazo.

n-l n+1

•!>,,

<I>,2

_J YJ YJ \_

r\ n rc__A\

)(~Q(<.[("-2)?.]) )(" Q{'il(.n-\)T,}) ^ Q{i,{nT,)} V~

Fig. 6-24. Diagrama de tiempo del cuantizador.

El circuito IDAC es mostrado en la Fig. 6-25, donde las señales C0 y Ci son

generadas por el DEM y las señales Con y Cln son las señales digitales negadas de C0

y d, respectivamente.

dd -»dd -VDD -V,dd -vdd

Fig. 6-25. Diagrama esquemático del IDAC.
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La corriente de salida del IDAC está dada por la siguiente expresión

J„H

-A7, C^-V^aC^-Vdd

O, C^VddaC^-V^

O, C0=-VddaCí=Vdd

A/, C^V^aC^Vdd

(6.52)

Las señales C0 y Ci generadas por el DEM-DWA se muestra en la Fig. 6-26 [Bair95J\
El principio de funcionamiento es mover la distorsión producida por la conversión

D/A a altas frecuencias.

Fig. 6-26. Diagrama esquemático del DEM-DWA.

A partir de la descripción de cada uno de los bloques que componen la

implementación, es posible escribir la relación de la salida

ii(s)

={^-[r;(^c(s>-]^-}^,„
(6.53)

+X(s)gm2-[Y;(s)DAC(Sy^-]
Aí,

x2Vn

y;(s)=í;(s)^-+e;(s) (6.54)

Combinando (6.54) y (6.53) se encuentra que
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2Z
r a/7

3/ )

+Y&)-

(i-z-r^ ^r

[1+3/c, c, 9m5F2 3/ c/"13/*; 3/
,

(i-z-l]r (6.55)

+*&£
9m5

F2 3/ C, ym3Fs 3I )13/ C, C2

(i-z-J

^VDDgmlgm,gm ,, 2VDD gmlgm ,

)+
2Kpogm2
^ £ ^

3/ QC2
aV ;

3/ C, 3/

Al compararla con (6.44) y proponiendo que gmi/Cl=gm/C2=Fs se encuentran las

siguientes relaciones

£*L = °g±
= Fs (6.56)

?i
(6.57)

(6.58)

y«a

2VDD

9m3
3ikl

2VDD

9m5
3V'I

*VDD
(6.59)

A/7 = 3/ (6.60)

M6=hgm<VDD (6.61)

De igual forma que para el TDSAM, la representación ideal difiere de la

implementación real debido a los errores incorporados por cada uno de sus

bloques, por lo tanto, las siguientes secciones exploran los comportamientos no

ideales de los bloques del TCSAM para proponer el modelado de sus errores.

6.3.2. Ganancia finita

Uno de los efectos no ideales más estudiados en los moduladores es la ganancia
finita de los amplificadores [Medegg], [Marq98], [Haus86], [Bose98], [Chao9o],
[Candg2].
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Considerando a cada uno de los transconductores en pequeña señal que componen
los integradores del modulador como un sistema con un único polo (ver Fig. 6-27)
se encuentra que la función de transferencia está dada por

V0(s)_ gmR0

VM sR0C0+i
(6.62)

-*e-r, (I

-</lV0

'/*.k(|\ }k --

J

Fig. 6-27. Circuito equivalente del transconductor.

Por lo tanto, la función de transferencia del integrador está dada por

V0(s)= 9mK _ 9mK
=F

1

V,{s) sR0{C0+C,)+l sR0C,+i Ss + Fs/A0
(6.63)

donde A0=gmRo es la ganancia dc del transconductor. De (6.63) resulta evidente

que existe un desplazamiento del polo en A0gm/Ci. Dado que los polos del filtro de

lazo son los ceros de la NTF, resulta evidente que todos los ceros de la NTF son

desplazados lejos de dc con lo que se reduce la atenuación del ruido de cuantización

dentro de la banda de interés. Al igual que en TD, ésta no idealidad es conocida

como integración con fugas [Ortmos].
El modelado del transconductor, incluyendo la ganancia finita, es como se presenta
en (6.63).

6.3.3. Ruido térmico y flicker

Además del ruido generado por el cuantizador otras fuentes de ruido están

presentes en una implementación física, las cuales pueden ser independientes de la
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frecuencia (ruido blanco) o dependiente de la frecuencia. En los moduladores de

TC el efecto del las componentes del ruido dentro de la banda de interés produce
una disminución del desempeño del modulador mientras que el resto de las

componentes del ruido de altas frecuencias son filtradas en el dominio digital. El

impacto de las fuentes de ruido depende del sitio de las fuentes de error [Ortmos],
lo cual implica que la fuente de ruido más crítica es la que se encuentra a la entrada

del modulador ya que en la entrada no existe conformado del ruido. Por ende, los

requerimientos de bajos niveles de ruido del primer integrador son más altos que el

resto de los integradores [Nort97], [Jensgs].
Como se ha abordado en las secciones previas, la limitación más importante de los
moduladores de TD (implementados mediante SC) es el ruido térmico generado en

el circuito de muestreo. Para un modulador con una alta resolución son necesarios

grandes capacitores de muestreo, lo cual implica un incremento en el área del IC

[Signgo] y un alto consumo de potencia [Marq98]. Sin embargo en los

moduladores de TC al no existir los capacitores de muestreo no existe tal

desventaja. Las únicas contribuciones de ruido dentro de los integradores están
determinadas por el transconductor. Dependiendo de la topología y de la

tecnología del transconductor serán determinadas las fuentes de ruido; para el

transconductor son el ruido térmico y el ruido/Zzc/cer.
El primer paso para el modelado del ruido térmico consiste en determinar la

potencia de ruido en la salida del transconductor, P0, el cual se obtiene de la

siguiente manera

P0 =]vln\H(FXdF = vln(gmRj-?— (6.64)
O AKo^I

donde u,*,*,2 es la densidad espectral de potencia del ruido blanco referido a la

entrada del transconductor, y H(s) es la función de transferencia y es obtenida del
transconductor que se muestra en la Fig. 6-27. Por lo tanto, el modelado del ruido
térmico implica generar una señal aleatoria con distribución normal colocada en la
entrada de la función de transferencia cuya potencia en la salida sea igual al valor
obtenido en (6.64), sin embargo, la señal aleatoria requerida implica contar con un
ancho de banda infinito lo cual es imposible implementarla en simulación.

Alternativamente el ruido se puede modelar como una señal aleatoria con un ancho
de banda finito siempre y cuando sus efectos sean similares a los efectos generados
con un ancho de banda infinito. Para conocer los efectos de la señal aleatoria, con
ancho de banda finito, se examina la potencia de la señal de salida del

transconductor, P0,m:

P0¡m= j vln\H{FXdF = vln(gmR0)2—¿— arcan{Fmax2nR0CI) (6.65)
o 27tK0C,

Haciendo que Fmax coincida con Fs/2, (6.65) se puede escribir como

1 ÍF }
P0.m = wí. Í9mKT

~

p r
arcan -+2TtR0C, (6.66)

271K0C, V. -*■ I
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Sin embargo, para el SAM se requiere que gm/Q=Fs/2 y gmR0 entonces (6.66) se

escribe como

P0.m = Kn (9mRoY
„
1
n arcan(7iA0) (6.67)

271K„C,

Para A0zioo, P0,m ~o.ggP0, con lo que es posible modelar a la señal de ruido con

una señal aleatoria de frecuencia máxima Fs/2. Al estar acotada en frecuencia,

puede ser muestreada con una velocidad de muestreo Fs. Por lo tanto, el modelado

del ruido térmico se realiza mediante una señal aleatoria con distribución normal

con media cero y varianza igual a u,*,-l2Fs/2 como se muestra en la Fig. 6-28.

Vi

Fuete

aleatoria

Fig. 6-28. Modelado del ruido térmico y del ruidoflicker.

Ahora bien, para el modelado del ruido flicker se toma la densidad espectral de

potencia como se describe en la siguiente relación

Sn(F) =
j

(6-68)

donde Ves una constante de proporcionalidad. Si se considera que el ruido flicker
es una señal con un ancho de banda finito, siendo Fmax su máxima frecuencia

entonces es posible modelar al ruido flicker como una señal aleatoria de tiempo

discreto, a(n). La señal a(n) se sintetiza a partir del la densidad espectral de

potencia,A(k), mediante la IFFT, es decir

a{n) = IFFT{A(k)} (6.69)

donde A(k) es la FFT de N puntos de a(rí). Sin embargo la densidad espectral de

potencia de a(rí) se puede obtener mediante la FFT de a(n) usando la siguiente

relación

Sa(kh^\A(k}2 (6.70)

Por otro lado, las densidades espectrales de potencia del ruido y de la señal a(rí)

están relacionadas como
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Sa(k)*±*FSn(F)F^ (6.71)

Combinando (6.70) y (6.71) con (6.72) se puede terminar la señal a(n):

a(n) = IFFT\A(k}e»}= IFFTU^-je» (6.72)

donde se escoge que 8 sea una variable aleatoria con distribución
uniforme sobre el

intervalo [-n, n\.
Por lo tanto, el modelado del ruido./7ícfcer se hace añadiendo la señal a(n) como se

indica en la Fig. 6-29.

v,

aln)

Fig. 6-29. Modelado del ruidoflicker.

6.3.4. Distorsión

Las fuentes de distorsión degradan el desempeño del modulador debido a la

aparición de armónicos de la señal de entrada aumentando significativamente el

ruido dentro de la banda de interés. A diferencia de los moduladores de TD el

impacto dc la distorsión en los moduladores de TC es mayor, por ello, cl modelado

de esta no idealidad se debe incluir en las primeras etapas del diseño.

6.3.4.1. SR fínito

La retroalimentación en las realizaciones prácticas de moduladores de TC presenta
también limitaciones debido al SR del DAC. Estas no idealidades tienden a

degradar el desempeño, en especial en los moduladores que emplean un DAC NRZ.

Si los tiempos de subida y de bajada son iguales, el área del error de una secuencia
de bits depende del orden de los bits. Sin embargo, si los tiempos de subida y

bajada son diferentes, el error resultante depende de la secuencia de bits, con lo

que se incrementa el ruido y los tonos dentro del espectro que se dobla en la banda

base [Adam98]. La forma de reducir el efecto de la desigualdad de los tiempos dc
subida y de bajada consiste en usar circuitos DAC completamente diferenciales, de
esta forma, el error ocurre en las dos señales diferenciales, y de esta forma el error

es cancelado [Jens95], [Yano4].
El SR finito en la salida de un transconductor está limitado por la capacidad de

corriente, el cual está orientado a la carga del capacitor de integración (o un

capacitor de compensación interno). El efecto de un SR finito causa distorsión

como también incrementa el ruido de piso [Mede94], [Chao9o]. En implantaciones

9mK V.

sR.C, +1
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de TD las transiciones de las señales son muy altas, y un SR finito produce una
incompleta transferencia de carga. Lo más importante, las limitaciones del SR es

dependiente de la señal, con lo cual se produce un efecto no lineal que se traduce
como distorsión.

Asimismo, las requerimientos del SR cn moduladores de TD son altos, y algunas
implementaciones [Marq98], [Mede99b] [Yin94] muestran un SR desde sV^F,
hasta íoV^, donde V^es el voltaje de referencia.

>x<>

ur^ru-******.

«i
■«('M»iKW«i)

wt,, --^T.

M

Fig. 6-30.Modelado del SR finito.

Esto cs asi porque además dc generar una distorsión inducida, también incrementa
dramáticamente cl ruido de piso [Chan92], Pero al emplear circuitos de TC, las

especificaciones del SR son más relajadas aun para cuantizadores de un solo bit.

Esto cs debido a que las variaciones más lentas cn los moduladores de TC.

Los requerimientos para un SR finito tienen una influencia significativa. En

contraste con la influencia de un finito GBW, la influencia del SR ha sido

pobremente publicada. Sin embargo, el estudio adecuado en las primeras etapas de
diseño del modulador dc tiempo continuo precisa contar con el adecuado modelado
dc ésta importante fuente dc distorsión para establecer los requerimientos
mínimas dc corriente que deben satisfacer cada unos dc los transconductores que

componen a los integradores. En esta parte se proponen un esquema para modelar
cl SR finito y dc esta forma incluir sus efectos cn la simulación de alto nivel.

El modelado del SR finito sc propone mediante de la siguiente manera, emplear
una unidad como la mostrada cn la Fig. 6-30a) colocada cn la salida de cada uno de
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los integradores. La salida de la unidad se divide en dos estados, uno

correspondiente con una salida lineal y el otro, correspondiente al valor

proporcional de la señal de entrada. La determinación de cada uno de los estados

se obtiene con la derivada de la señal de entrada y el valor máximo del SR del

integrador, ver Fig. 6-3ob), donde se asume que SR+=SR-=SR.

6.3.5. Excursión de salida finita

.Algunas publicaciones [Nort97b], [Haus86], [Bose98] muestran que las

limitaciones de las señales de salida de los integradores, producen un importante
incremento de ruido dentro de la banda, así como de un efecto de distorsión. Sin

embargo, el efecto de esta no idealidad puede ser atenuado mediante un escalado

adecuado de los coeficientes de diseño [Marq98b], [Chao9o], con lo que las señales

de salida de todos los integradores se limitan al voltaje dc referencia del

modulador. Incluso, una topología con feedfoward como la presentada en el

capítulo 3 permite atenuar aun más esta fuente de error.
Sin embargo contar con un modelado de esta fuente de error permite conocer las

limitaciones del desempeño del modulador de tiempo continuo más allá del

comportamiento ideal. Su modelado es simple e implica colocar una unidad

colocada consecutivamente con cada uno de los integradores, donde la señal de

entrada de la unidad añadida, Vi, es la señal de salida del integrador, y la señal dc
salida de la unidad, V,„ está definida como

v„ = \vKll,p />V„,,p (6.73)

v„ V <,v <,v

v
KtirP *>v-,
v
*
K/I,n /<vM/,„

donde V,ai,P y Vd,a,,n son las tensiones de saturación del integrador.

6.3.6. Distorsión debido a la ganancia y resistencia no lineales

De la misma forma que en el modulador de TD, los componentes analógicos del
modulador de TC producen una distorsión harmónica debida a la falta de

linealidad de los dispositivos del modulador. El análisis de la distorsión y su

inclusión dentro del modelado se estudia en la estructura básica del transconductor

así como en sus elementos constitutivos. Si se considera al transconductor

completamente diferencial como el mostrado en la Fig. 6-3ia) entonces la corriente
Id se aproxima mediante la expresión siguiente [Razaoi]

'•4^HV-W (6.74)
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donde p*,, G»**, Wy L .son la movilidad de los electrones, la capacitancia por unidad
de área, cl ancho y largo de uno dc los NMOS c ¡ss es la corriente del par
diferencial. La Fig. 6-3 ib) muestra cl comportamiento de Id siguiendo el

comportamiento descrito por (6.74) y donde V¿,cm, cs la tensión de entrada de

modo coman e /om, cs la corriente de cada una de las ramas del par diferencial en
modo común.

La distorsión armónica sc puede encontrar si sc aproxima (6.74) mediante una

serie de potencias. Sin embargo, dada la naturaleza impar de (6.74) únicamente las
potencias impares de V, están presentes cs la serie de potencia, de esta forma la

representación esta representada como

/D*a,V1+a,V?+. (6.75)

* L_J* CU Hl,:

'M-
/. ■/->'«■■ I lowWi)1 l WV VHf

(«)

/,- *

"*T,

/» A.

(M (í)

FÍR> ft-3«- Distorsión debido «1 transconductor, a) transconductor, b) distorsión

debido a ganancia, c) distorsión debido a la resistencia.

Por otro lado la impedancia activa del par diferencial es también una fuente de

distorsión. Ésta puede entenderse al ver a la carga como un resistor no lineal como

el presentado cn la Fig. 6-3 ic). Nuevamente, el comportamiento diferencial

permite expresarse la variación de la corriente que pasa a través de la impedancia

activa, tü, como una función polinomial dc V« con potencias impares, es decir

V*W+W+.. (6.76)
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Por último, la capacitancia de salida (incluyendo a la capacitancia de carga) del

transconductor forma otra fuente de distorsión. Si se considera que la carga se

puede representar como una serie de potencias de Vo, entonces la variación de la

corriente que circula a través de la capacitancia de salida, lc, se obtienen derivando

la carga como función de V0. De esta forma, se puede escribir a Ic como

rfT7 a
d

Ic=d±V0+d±V0*+... (6.77)

donde la acción diferencial produce una función impar y por ende solo existen

potencias impares en (6.77).
Al relacionar las expresiones encontradas en (6.75), (6.76) y (6.77) se escribe una

expresión que relaciona a V0 con Vi la cual se presenta a continuación

d ,. , d
T/3

-'■"Or.í.j*-,
-,-...■

•-.,*•„
',
c.o0

-r
...TU,

—

V0+a3
—

V0
*aY. + a,V-a +... = cy0 +cy03 +... + dí^-V0 + d3—V3+... (6.78)

Al despreciar los términos de 50 orden en adelante entonces (6.78) se puede

aproximar como

-TtV°+d3di-°ayi+a3V3 »cyo+csV0»+dl±V0+d3±V» (6.79)

De (6.79) se puede encontrar el modelo de pequeña señal, donde ai es la

transconductancia, i/ci es la resistencia de salida y ¿1 es la capacitancia de salida.
El modelado de (6.79) implica resolver la ecuación diferencial numéricamente:

dy0(t)+d3v3(t)

*Ar[aIV¡(f-Aí)+a3VI.3(r-Aí)-cIV0(í-Aí)-c3V03(í-Aí)] (6.80)

+ d1V0(í-Aí) + d3V03(í-Af)

Haciendo que At=i/Fs, se obtiene V0(í). para r>o, cuando el sistema se considera

inicialmente en reposo.

6.3.7. Jitter del reloj

Las variaciones estadísticas de las frecuencias de muestreo depende
exclusivamente de la pureza del reloj. Típicamente, los SAM han sido más

tolerantes al jitter del reloj [Bose98] comparado con los convertidores de tipo
Nyquist. Sin embargo esta ventaja es cierta para las implementaciones de tiempo
discreto.

En contraste, los moduladores de tiempo continuo son más afectados por el jitter
del reloj que su contraparte de tiempo discreto [Geer96], [Zwangó], [Taogg]
[Cher99b], [01ia98] y [Wonggs]. Por estas razones es necesario contar con
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modelado del error del reloj en las primeras etapas de diseño para proveer de las

medidas cautelares.

Aunque uno de los efectos del jitter es la variación en el retraso del pulso produce
una degradación en el desempeño del modulador, no es la principal fuente de error

[01ia98]. Sin embargo las variaciones de la longitud del pulso de reloj forman la

contribución más importante de error dado que modula directamente la cantidad

de la carga retroalimentada, la cual aparece con cada ciclo de reloj. Dado que el

pulso de retroalimentación es de tipo rectangular con un valor constante, este error

es directamente proporcional a la varianza del jitter del reloj, Of2, la cual es añadida

directamente a la entrada del modulador a través de la rama más alejada de

retroalimentación [Ortmos].
Para el modelado del ruido del jitter del reloj se estudian sus efectos para obtener

la potencia del error. Para ello es común asumir que las variaciones de los instantes

de muestreo siguen un proceso aleatorio con distribución normal, con lo que

permite tratarse al jitter del reloj como ruido blanco [Tao99], [01ia98], [Gerfoi].

Otra consideración es considerar al jitter de reloj como te tipo acumulativo

[Chergg], [Ortmo3], [Dalt02].
El flujo de pulsos para el DAC NRZ es mostrado en la Fig. 6-32. La carga de

retroalimentación bajo la influencia del jitter del reloj se obtiene mediante la

integración de la Idac sobre un ciclo, incluyendo el error de temporización tj en los

límites de la integración como se presenta en la siguiente expresión

T,*t,

QDAC = J IDACdt = I^C (Ts + tj ) (6.81)

i i
1DAC

Idac I
A

2

p I
t llr

Fig. 6-32. Efecto del jitter del reloj.

El error de la carga del reloj de retroalimentación inducido por el error producido

por eljitter del reloj, eQ, se obtiene mediante la diferencia
entre el valor dado (6.81)

y la carga de retroalimentación
libre del error deljitter de reloj, es decir

: IDAC t ¡
(6.82)
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Al considerar a tj como una variable aleatoria con distribución normal,
media cero

y varianza o?, es posible determinar la potencia del error del error producido por el

jitter del reloj:

Q* =
-j= J (*<- -P,M'"**, =¿ í (í«c*,)>"**,

= fÍAC* (6-83)

Trasladando esta carga en una señal ruidosa sobre un ciclo, debe estar relacionada

con un periodo del reloj, es decir

,2 _
Qj _

1 2 CT?
' i

—

* IM/! oDAC rr.2 ^JWZ (6.84)

donde, Ajvrz*i es el factor de actividad [Ortmos]. De la Fig. 6-32 se observa cómo

Idac se relaciona con A por lo que (6.84) se puede volver a escribir como

E2=A2^ANRZ (6.85)

Con (6.85) se puede determinar el modelado de la fuente de error debido al jitter
del reloj, el cual consiste en añadir en la salida de la unidad de conversión digital a

analógica una señal aleatoria con distribución normal, media cero y varianza dada

por (6.85) tal como se ilustra en la Fig. 6-33.

Fig. 6-33.Modelado deljitter del reloj.

La Fig. 6-34 y Fig. 6-35 muestran el espectro de la señal de salida y el desempeño
del TCZAM de segundo orden expuesto en el capítulo 3 cuando los efectos no

ideales (expuestos en la Tabla 6-2) son considerados. En el espectro de la señal de

salida se aprecia un incremento en el ruido y la presencia de distorsión harmónica
lo cual trae consigo un desempeñomenor que el desempeño ideal.

Tabla 6-2.Valores de las no idealidades del TCSAM.

Sm-ampl' sm,amp2 ■*o,ampl' *V>,amp2 Ru-impl'
Kuih-idZ

^injimpl' vi n.¡i iiipi V k**ampl'í"Vimp2

0.5mS/0.5mS 2MÍÍ/ 2MÍ2 1.56pF

/1.56pF

18nV/VHz/

18nV/VHz

2.56xlO"12V2 700V/ns/

700V/|js

osw„pl /

osw„mn,

«i «3 c3 d3

2V/2V Ips lxlO-6SVz lxlO-'SV2 lxlO"8FV¿
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Fig. 6-35. Desempeño del modulador del TCSAM.

6.4. Conclusiones

En este capítulo se abordaron los circuitos que implementan a los moduladores de
TD y de TC. Se analizaron los principios de funcionamientos y diagramas de tiempo
para conocer las fuentes no ideales que degradan el desempeño de cada uno de los

moduladores, donde algunos efectos tales como el jitter afectan más a los

moduladores de TC que a su contraparte de TD. Con el conocimiento de las fuentes

de error es posible incorpóralas dentro del modelo comportamental. Además, el
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modelado de las fuentes no ideales permite evaluar el desempeño del modulador y
en caso de un impacto importante de la disminución del desempeño del

modulador, proponer una corrección oportuna.
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Capítulo 7. Caso de estudio: Diseño y

construcción de modulador TD de 2°

orden en CMOS/5-V de 0.5-um

En este capítulo se aborda el diseño, construcción y medición de un TDSAM de

segundo orden implementado con la técnica SC con un cuantizador de 5 niveles. El

propósito del diseño es validar los análisis presentados en el capítulo 3 donde son

seleccionados los coeficientes de diseño. Una de las áreas de aplicación del

modulador es el área biomédica.

El diseño de este modulador está dividido en tres niveles los cuales son, el alto

nivel, nivel medio y bajo nivel, donde en cada uno se realiza una verificación y

validación del modulador. La tecnología empleada para la fabricación del

modulador es CMOS/5V 0.5 pm. Para la medición y caracterización se incluye una

sección para describir el acondicionamiento de las señales entrada/salida.

7.1. Introducción

EL
flujo de diseño de una aplicación electrónica involucra un conjunto de

etapas perfectamente bien definidas y acotadas con el propósito de

satisfacer los requerimientos de la aplicación. La delimitación de cada una

de las etapas del flujo de diseño permite detectar anomalías para su oportuna

corrección. Entre las estrategias destaca el flujo de diseño top-down la cual consta,
como punto de partida, de los requerimientos de la aplicación y avanza en

complejidad hasta culminar con el sistema final. Durante las diversas fases es

posible optimizar cada una de las etapas. Para el diseño del TDEAM de segundo
orden se utiliza este flujo de diseño top-down [Rosan] ya que también las etapas

tempranas permiten establecer dos aspectos importantes: el primero es la
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reducción significativa en la verificación y validación del diseño, y en segundo lugar

permite determinar los requerimientos eléctricos de cada uno de los bloques
constitutivos en la medida que se avanza en el flujo de diseño. Cabe mencionar que
también es importante estar familiarizado con las limitaciones de la tecnología

CMOS/5V 0.5 pm debido a que ésta establece los alcances de cada uno de los

bloques y por ende del modulador.

7.2. Flujo de diseño

El flujo de diseño del TDSAM de segundo orden se ilustra en la Fig. 7-1, donde la

primera etapa establece los requerimientos del modulador. Posteriormente se

determina la arquitectura que satisface los requerimientos. La evaluación de la

arquitectura obtenida establece los puntos y elementos críticos del diseño para su

consideración durante cada una de las siguientes etapas. Además que la

implementación de la arquitectura permite analizar la temporización tanto de los

bloques constitutivos como de todo el modulador para evaluar su comportamiento

y desempeño.
Con la implementación de la arquitectura se inicia la etapa de alto nivel, la cual

consiste en el modelado comportamental basado en bloques fundamentales de

MATLAB/SIMULINK. El uso del modelado comportamental reduce

significativamente el tiempo que demanda un modelado a nivel transistor, además

la detección y corrección de errores resulta más simple. Las no idealidades

(estudiadas en el capítulo 6), son incorporadas en el modelado comportamental y
con ello es posible establecer los requerimientos de cada uno de los bloques
constitutivos.

Una vez validado el modelado comportamental, se inicia la etapa de nivel medio.

En primer lugar, se realiza un modelado basado en SPICE/Verilog-A con elementos

eléctricos ideales tales como fuentes de voltaje (corriente) controladas por voltaje
(corriente), resistores, capacitores e interruptores. Este modelado llamado

macromodelado se diferencia del modelado comportamental por la inserción de

los elementos eléctricos que permiten evaluar la temporización del modulador. Con
los requerimientos obtenidos en el modelado comportamental y verificando el

desempeño del modulador durante el macromodelado, se procede con el diseño a

nivel de transistor usando los modelos de la tecnología CMOS. Cada uno de los

bloques constitutivos es sustituido gradualmente en el macromodelo hasta obtener

completamente el modulador a nivel de transistor. En esta etapa los acoplamientos
de cada uno de los bloques del modulador forman uno de los puntos más críticos ya
que un desacoplo de impedancias deriva en una deficiente trasferencia de potencia
y consecuentemente en una notable degradación en el desempeño del modulador.
Concluido el diseño a nivel transistor, comienza el diseño a bajo nivel. En este nivel
se genera el layout del modulador atendiendo las recomendaciones para minimizar
los efectos no ideales producidos durante el proceso de fabricación. Como última

validación, se realiza una simulación eléctrica post-Zayour, donde los efectos

parásitos son incluidos, además de incluir las variaciones del proceso de

fabricación mediante un análisis "de esquinas". Superada la verificación del

modulador el diseño se envía para su fabricación.
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Por último, se incluye una etapa de medición y caracterización. Para la medición y
caracterización del modulador se diseña una tarjeta de circuito impreso (PCB) para
acondicionar las señales de entrada y salida. Adicionalmente los instrumentos de

excitación y medición se programan para incluir el mayor número de ensayos y al

mismo tiempo reducir las fuentes de error durante el proceso demedición.

( Requerimientos )

Implementación de la

Arquitectura

I
Alto nivel

Análisis

comportamental

Nivel medio

Análisis

Macromedelado

Diseño a nivel

transistor

Bajo nivel

Layouly

floorplan

Medición y caracterización

Adquisición
de datos

PCB

Fig. 7-1. Flujo de diseño del TDSAM.

7.3. Requerimientos

Los requerimientos del diseño considerando se establecen en la Tabla 7-1 . Las

posibles aplicaciones para este modulador se encuentran dentro de las aplicaciones
biomédicas debido a que las señales biomédicas contienen su información útil a

frecuencias menores que 1 kHz [RaviooJ, [Aveso8], [Vermio] además que el bajo
consumo de potencia requiere la frecuencia de operación de las señales digitales se

encuentre dentro del rango de 10-100 kHz [Sridn].
Tabla 7-1. Requerimientos del TDSAM.

F- 200 kHz

OSR 10

DR >40dB

P Mínima

FOM Mínima
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7.4* Implementación dc la arquitectura

El diagrama de bloques del TDSAM de segundo orden así como dc los coeficientes

de diseño fueron presentados en el capitulo 3, sin embargo sc vuelve a presentar en

la Fig. 7-2 con propósitos ilustrativos.

i-z-

sv.

1

Fig. 7-2. Diagrama de bloques del SAM.

La función de transferencia del cuantizador multinivel (referida a modo común) sc

presenta en la Fig. 7-3, donde V¡q y VV? son las señales de entrada y salida,

respectivamente y Vdd es 5 V. De la Fig. 7-3 resulta evidente que la ganancia del

cuantizador, kg, es igual a 10.

K»|V|

0.75

2VW_

<X15

*,-IO

-*• l*|V|
•"S 0.7S

"-V»

■-2V„

Fig. 7-3. Función dc transferencia del cuantizador.

Basado cn el diagrama de bloques la SNR del modulador está dada por

La implementación de los bloques del modulador sc realiza empleando circuitos

SC. Dado la flexibilidad de los circuitos SC el número de componentes cs reducido.

ya que se puede reunir en un integrador SC las operaciones de integración,
escalamiento y sustracción. De esta forma, la implementación física requiere dc

únicamente dos integradores SC, un cuantizador y un DAC, ver Fig. 7-4-
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El conjunto de señales [L5...L1] forman la señal digital de salida del cuantizador,
Voq, la cual es a su vez es la salida del modulador y es necesaria para generar las
señales dc retroalimentación de los integradores SC.

Inl-rgm-ltr I

"ll 0

•>■ 01

+

[ v.r> su.

Z. •is^'
o,

•■*

( uaotwad-ir

Integrado!* 2

"11

"n 0.2

+

*,v>

DAC

REF,-

REF,-

REFi-

REF,-

I'l'lt--¡I.M|

IU.L,|

l'nLI'.>iaij]

to,

Fig. 7-4 Diagrama esquemático del TDSAM.

Adicionalmente, los niveles de cuantización son establecidos a través de las

tensiones de referencia colocadas externamente en las terminales [REF4...REF1].
Para una función de transferencia como la mostrada en la Fig. 7-3, las tensiones de
referencia se muestran en la Tabla 7-2.

Tabla 7-2. Tensiones de referencia para cl cuantizador.

REF4 REF-, REF2 REF,

2.125 V 2.375 V 2.625 V 2.875 v

Por último, «Pi y *J>2 son señales de reloj complementarias y no traslapadas como las
mostradas en la Fig. 7-5.

*,

<f, X
Fig. 7-5« Señales O, y oa.

El tiempo Tol es establecido de forma que los interruptores que forman los

circuitos SC alcancen el estado estable. Cada uno de los integradores SC se

implementa en modo completamente diferencial para reducir el impacto de los

harmónicos pares producidos por la no linealidad del amplificador y
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adicionalmente minimizar el ruido de modo común y el ruido de la fuente de

polarización. Se compone de tres ramas para la parte positiva y tres ramas para la

parte negativa, ver Fig. 7-6. La señal entrada, va, y la señal de salida, v0i, están en
modo diferencial, cuyo modo común se establece a través de la señal externa

aplicada a la terminal cm.

o,

V '25L1 v' I25L2 V1 '25L3

N cm \7

<t>x
Cc

\¿ l'SLl V 11SL2 V *I5U

\ cm \7

O,
Ca

v-

1>-

•J*!

O,

•Jo,

VM-

l<J>2

O,
Cc

V hSLl O 1*5L2 V ^SU

*,
Cc

V I25L1 \* 125L2 \' 125U

l 1 X

JÜi

•Jo,

rr
Krl

Kl

Fig. 7-6. Integrador FE implementado con SC.

El conjunto de las señales [Í15L3...Í15LJ y [Í25L3...Í25LJ forman la señal digital de
retroalimentación, vFb. Su valor es dependiente del valor de la señal de salida del
cuantizador así como del valor de la señal de reloj, -5>2. Las relaciones entre las
señales [Í15L3...Í15LJ y [Í25L3...Í25LJ con la señal v0q para los dos diferentes
valores de <3>2 son mostrados en la Tabla 7-3.
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Tabla 7-3 . Relación entre las señales [íi.<aL-....ii.--¡L,l v ri2SL,...i25L,] y la señal v0o.
O;=0 *-=1

v,o ¡15L, ilSL2 ¡ISL, ¡25L, ¡251,2 ¡25L, i ISL, ¡15L2 ilSL3 ¡2SL, ¡25L2 i25Lj

2VDD 0 0 0 0 0 0 1 0 0 1 0 0

Vdd 0 0 0 0 0 0 1 0 0 1 0 0

0 0 0 0 0 0 0 0 1 0 0 1 0

-Vdd 0 0 0 0 0 0 0 0 1 0 1 0

-2V,„, 0 0 0 0 0 0 0 0 1 0 0 1

Se observa que el valor de las señales [Í15L3...Í15LJ y [Í25L3...Í25L1] son todos ceros

cuando la señal <P2 se encuentra en el nivel bajo, en cambio, cuando <P2 se

encuentra en el nivel alto el conjunto de interruptores controlados por las señales

[Í15L3...Í15L!] y [Í25L3...Í25LJ establecen una tensión a tensión equivalente a v0q.
El diagrama de tiempos de los integradores SC se muestra en el diagrama de la Fig.

7-7-

o,

n-l n V, r

!\ \ l\ \
1

\ !/ Actualización

de vol

Integración y
sustracción

¡ Muestreo

1 de v„

1 »-

| Muestreo

! de vu

x v„i estable

x* '

1

Ve/estable
>*<

1

■

l__¡a .

1

1

1

Vol

(Señal analógica)
v„j(n-l) V„l(")

Tiempo

para el

procesamiento

Fig. 7-7. Diagrama de tiempo para los integradores SC.

Por lo tanto, la transformada z de las señales de salida, v0n y v0i2 (de los dos

integradores) se expresa de la siguientemanera

V =^-——V-, ■

CA z-

Cc z
1/2

v„

cB 1- z-1 2

Cc z"
•1/2

Vp,

CBi-z-1
U2

CBi-z-

Cc z~1/2 V^

Csl-z-1 2

r 7~1/2 v
^C ¿ VFB

Cg 1-Z'' 2

(7-2)

(7-3)

Los valores de los capacitores se presentan en la Tabla 7-4
■

Tabla 7-1 .
Vn-m-M de capacitores para los inteuradores SC.

Cc [pF] Ca [pF] Cb [pF]

Integrador 1 1 1 10

Integrador 2 2 10 10
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Por lo tanto, las relaciones para el primer y segundo integrador son como se

expresan en las siguientes ecuaciones

y"-is
Z"1 7'1/2
- y- -— V

-1 Hl
. _-l FB

1-Z

V ■=

Z

V -—-

V
Olí

_. _-l VÜ2

1-Z*

-1/2

1-Z 10 1 - z"

(74)

(7-5)

o¡.

<i>, -

+.
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REF,-

REFj-

o2.

O,-
+ -

'iSU2

¡REF2 -

«EF3 -

*2-

¡5i72

pEFj

|REF2

Comparador 1

o2

O,

REFX

REFy

v„e

Comparador 1

o¡

O,

REFx

REFy

Comparador 1

O;

O,

+

YQ

REFx

REFy

v„e

*2-

Or-
+ -

\SVl

Iref4
!ref,
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o2

O,

+

V,Q

REFx
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i'„e

Latch Regenerativo

Latch Regenerativo
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Latch

O

On

Latch

O

On

O

On

Latch

O

On

XT'

í>f
1.3

Í0+'

Fig. 7-8. Diagrama esquemático del cuantizador.

El cuantizador multinivel requiere para su implementación de un arreglo de cuatro
comparadores, de cuatro latch's regenerativos y un arreglo de cuatro latch's RS
como se muestra en la Fig. 7-8. La implementación de cada uno de los
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comparadores se realiza también con circuitos SC. Se compone de un restador SC y

dos amplificadores, ver Fig. 7-9.
La función que desempeña el circuito SC es muestrear la señal v¡ mientras la señal

de reloj Oi se encuentre en alto. Cuando la señal de reloj <J>2 se encuentre en alto, la

salida del circuito SC desempeña la función siguiente

u0>c
= v. -{REFX -REFy)= {vip-vin)-{REFx-REFy) (7.6)

Esta señal (de salida) se aplica a las terminales de los amplificadores. Dado que

ambos amplificadores se encuentran en lazo abierto, la salida del último

amplificador, v0, tiende a la saturación positiva (SATP) cuando v0,c es mayor que

cero y cuando u0,c es menor que cero la salida de los amplificadores tiende a la

saturación negativa (SATn), es decir

\SATp«VDD, vi>{REFx-REFy)
V°

\SATn*GND, v_<(REFx-REFy)
t7'7J

Fig. 7-9. Diagrama esquemático de los comparadores.

El diagrama de tiempos para cada uno de los comparadores se muestra en la Fig.

7-10. La señal de salida de los comparadores es de dominio digital
debido a la alta

ganancia aportada por el par de amplificadores.
Las señales de salida de los comparadores se acondicionan mediante un conjunto

de latchs de respuesta rápida para adecuar los niveles de tensión digital.

El primer latch es uno de los llamados regenerativos como el mostrado en la Fig.

7-11. Su funcionamiento es como
se describe a continuación.
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O,
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Muestreo de v,

•« ►■

\„Á cambia.

¡comparación de

v,(n-l)con

(REFX-REFV)

k

(Seflal digital)
v^n-1)

¡Muestreo de v,
'■« ►

vA.it)

Fig. 7-10. Diagrama de tiempo para los comparadores.

Cuando <3>2 se encuentra en bajo, las señales rp y rn se encuentran en alto a través de

los transistores Mu y M7. Ahora bien, cuando <É>2 se encuentra en alto, entonces, las
señales rp y r„ dependerán de los valores de xn y xp, por ejemplo, si xn se mayor que

xp, entonces, la señal rn (rp) se encontrará en alto (bajo).

Fig. 7-11. Diagrama esquemático del Latch regenerativo.

Fig. 7-12. Diagrama esquemático del latch RS.

Las señales de salida del latch regenerativo forman las entradas del siguiente latch
RS, el cual se compone de un arreglo de compuertas como se muestra en la Fig.
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7-12 y cuya función consiste en mantener estable la salida del cuantizador cuando

•J>2 se encuentra en bajo.
Como es bien sabido, la tabla de verdad del latch RS es mostrada en la Tabla 7-5.

Tabla 7-5. Tabla de verdad del Latch RS

s R O o„

0 0 Prohibido Prohibido

0 1 0 1

1 O 1 0

1 1 Sin cambio Sin cambio

El arreglo de compuertas que se encuentran a las salidas del cada uno de los latchs

RS establecen el comportamiento de las señales de salidas del cuantizador, [L5..L1],
las cuales se resumen en la Tabla 7-6.

Tabla 7-6. Tabla de verdad de las señales de salida del cuantizador.

L5 L4 L3 L2 Ll

¡Vi>REF*-REF4 l 0 0 0 0

REF2-REF3<u¡<REF1-REF4 0 1 0 0 0

REF3-REF2<u¡<REF2-REF3 0 0 1 0 0

REF2-REF3<u,<REF4-REF1 0 0 0 1 0

aV,<REF4-REF- 0 0 0 0 1

El conjunto de las señales [L5..L1] forman la salida digital, Y, del modulador, donde

su diagrama de tiempo se muestra en la Fig. 7-13.

o,

o¡

n-1 «:'/-
■

l\ \ I l\ \

/
v0Á cambia ¡\

comparación di \

¡vluestreo de v¡q

¡ Y sin cambio

v/(n-l)con !

(REF„-REFV) !

Y cambia ¡

Muestreo de viQ

! Y sin cambio

-«•-i

(Seflal digital)
n"-.) Y(n)

Fig. 7-13. Diagrama de tiempo del cuantizador.

Del diagrama de tiempos, se puede escribir las
ecuaciones en diferencias para la

salida del cuantizador:
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y{n)=y\n~) = Q{viQ(n-i)} (7-8)

donde el operador Q{u¡Q(n-i)} expresa la cuantización de la señal v¡q en el instante

(n-i)Ts. Al aplicar la transformada z a (7.8) y utilizando la linealización al

cuantizador se tiene que

Y = z *Y = ioz-lViQ+E

Por lo tanto, la salida del modulador, se expresa como

Y = z-3X+(i-z-ljE

(7-9)

(7.10)

donde V_Q=V0n, Vin=Von y Vm=X. Finalmente, la retroalimentación se realiza

mediante el DAC la cual se compone de un arreglo de compuertas como se muestra

en la Fig. 7-14. Su función es generar las señales [Í15L3..Í15L1] y [Í25L3..Í25LJ que

requieren los integradores SC.

7.4.1. Alto nivel

En este nivel se pretende determinar el desempeño del modulador en un esquema
comportamental donde los tiempos de simulación son inferiores que en otro nivel

ya que su modelado es computacionalmente más sencillo [Gueri2]. Por otro lado,
el uso de los bloques para el modelado de las no idealidades que afectan al los

moduladores, permiten definir los requerimientos de los bloques constitutivos en el

momento de efectuar su diseño a nivel transistor.

L4

LS

07

L3

<t>_

\ iisu

M
L2

O, O,

^V '2?L

Fig. 7-14. Diagrama esquemático del DAC.

El modelo del empleado en este nivel obedece al estudio presentado en el capítulo
6, donde las principales fuentes no ideales son abordadas. En la Fig. 7-15 se

muestra el diagrama a bloques del modulador, en el modelo se contempla los

bloques que modelan las no idealidades.
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Modelo no ideal del integrador I

Fig. 7-15- Diagrama a bloques del TDEAM.

Los valores no ideales se eligen de tal forma que sea posible satisfacer dentro de la

tecnología disponible. Así, los valores no ideales de temperatura, jitter de reloj y el
coeficiente cúbico de distorsión de los capacitores considerados para este diseño, se
muestran en la Tabla 7-7.

Tabla 7-7. Efectos no ideales de temperatura, jitter y capacitancia no lineal.

Temperatura 300 K

Jitter del reloj lus

d., O.OOl V"2

En la Tabla 7-8 se muestran los valores no ideales de los amplificadores empleados
en los integradores SC tales como el voltaje rms del ruido térmico referido a la

entrada, V*,,rms, la ganancia dc, A0, la excursión de salida, el producto ancho de

banda, GBW el SR máximo y el coeficiente cúbico de distorsión, y2.

Saturación Cuantizador

Fig. 7-16.Modelado del cuantizador.

Tabla 7-8 . Efectos no ideales de los amplificadores.

Vin. rms A0 osw GBW SR Y2

713.40 nV 80 dB 3 25 MHz l5V/us 10 V"2
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Como medida de simplificación, el cuantizador se implementa mediante un

esquema como el mostrado en la Fig. 7-16, donde solo la no idealidad de la

saturación del cuantizador es considerada.

La densidad espectral de potencia del modelado comportamental se muestra en la

Fig. 7-17 para una señal sinusoidal de entrada, una Fs de 200 kHz y una OSR de 10.

Además, en la imagen se muestra la curva SN que representa el conformado de

ruido ideal de un ZAM de segundo orden. Se observa que el conformado del ruido

de cuantización es bastante simular a la curva SN.

El desempeño del modulador se ilustra en la Fig. 7-18, donde se observa que el DR
es de 43.34 dB el cual corresponde a un ENOB de 7.23 bits cuando la amplitud de

la señal sinusoidal es de 15.56 dBV.

Dado que el desempeño del modulador satisface los requerimientos iniciales y
además sus resultados aproximan los resultados ideales se valida el diseño y se

prosigue con el siguiente nivel del flujo de diseño.

7.4.2. Nivel medio

Este nivel utiliza un simulador basado en SPICE que permite, entre otras cosas,
acercar a una etapa final la fabricación del modulador.

15

10

o

-10

-20

-30

-40

-50

-60

-70

-80

"102 io3 104 105
F[Hz]

Fig. 7-17. Densidad espectral del la señal de salida con el modelado comportamental.

Se divide en dos secciones, donde la primera de ellas consiste en la construcción de
un modelado con componentes ideales y bloques descritos en Verilog-A, llamado
macromodelado. Su intención es verificar la temporización ya que incluye dentro
del modelo las dos fuentes de reloj <$-., <P2, en vez de una sola fuente de reloj como
sucede en el modelado comportamental.
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Fig. 7-18. Desempeño del modulador con el modelado comportamental.

La sección posterior al macromodelado es la etapa a nivel transistor donde el punto
de partida de esta nueva etapa es el diagrama esquemático del macromodelado

debido a que los cada uno de los bloques del macromodelado es sustituido

paulatinamente por su equivalente a nivel transistor. Este nivel es crucial en

muchos sentidos, uno de ellos es la verificación de la arquitectura con el modelado

más bajo posible, el modelado del transistor CMOS. Adicionalmente, es en esta

etapa donde las geometrías de los transistores son determinadas. Cabe señalar que
los elementos diseñados durante este nivel tales como amplificadores deben

cumplir con las especificaciones elegidas durante el modelado comportamental, de

lo contrario, las fuentes no ideales de los bloques constitutivos degradarán el

desempeño del modulador.

7.4.2.1. Macromodelado

Para este nivel, primeramente se realiza una simulación eléctrica basada en SPICE

con elementos puramente ideales. El diagrama esquemático para la sección del

macromodelado es idéntico al presentado en la Fig. 7-4, donde los diagramas

esquemáticos de los dos integradores SC son ilustrados en la Fig. 7-19. El diagrama
muestra a los amplificadores completamente diferenciales modelados mediante

fuentes de voltaje controladas por voltaje con ganancia Ao de 10000. Los

interruptores ideales utilizados se establecen con una resistencia de encendido de

100 ft y una resistencia de apagado de 100Mft.
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Fig. 7-19.Macromodelado de los integradores SC.

El diagrama esquemático del cuantizador se ilustra en la Fig. 7-20. Las compuertas

analógicas empleadas para este modelado están descritas en el lenguaje Verilog-A

por su simple implementación.
Y el codificador es como el mostrado en la Fig. 7-14. La densidad espectral de

potencia y el desempeño empleando macromodelado se muestra en la Fig. 7-21 y la

Fig. 7-22, respectivamente
Los amplificadores empleados para el modelo no incluyen los niveles de saturación,
razón por la cual el desempeño del modulador es superior al desempeño empleado
en el modelado de alto nivel.

7.4.2.2. Nivel transistor

Durante esta etapa, las simulaciones el diseño se apoya en los simuladores SPICE

(HSPICE y TSPICE) con el modelo del transistor BSIM V3.3 [Cheno2] [LÍU05] para
la tecnología CMOS/5V de 0.5 pm. En la Fig. 7-23 muestra la arquitectura del
modulador durante esta etapa, la diferencia de este esquema comparado con el

presentado en la Fig. 7-4 estriba en el uso de un par de amplificadores para el

acoplamiento de impedancia entre el segundo integrador y el cuantizador.

Este acoplamiento es imprescindible debido a que la impedancia de entrada del

cuantizador es reducida y las características del amplificador usado en los

integradores impiden su acoplamiento [Razaoi].
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Fig. 7-20.Macromodelado del cuantizador.
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Fig. 7-21. Densidad espectral del la señal de salida con el macromodelado.
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Fig. 7-22. Desempeño del modulador con el macromodelado.

Una de los elementos más críticos dentro del modulador SC es el amplificador. La

topología del amplificador seleccionado para el integrador es de tipofolded cascode

completamente diferencial, ver Fig. 7-24. La principal ventaja frente de este

amplificador es debido a la fácil elección del nivel de entrada de modo común

[Razaoi]. En la figura se observan también los circuitos de polarización que son los

encargados de generar las señales Vp3, Vpg y Vp5 donde esta última es generado a

128



partir de la señal externa del modo común, cm. También se puede observar a la

señal cmfb con la cual se establece la retroalimentación del modo común.

Integrador 1

Aco-ilailores
_

Cuantizador

X>IQ

[I*.L,|

[■lSLI->13ul

1U..L,]
0»e)

REF

REF,-»] REF
REF» REF

REF<-» REF <t>, <D2

Fig. 7-23 Diagrama esquemático del TDSAM a nivel transistor.

^~\Cm, m2~j|
—

Sensor del_modq.com.uji_

-^CMs. R

Fig. 7-24. Amplifícador^b/ded cascode.
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Fig. 7-25. Circuito de pequeña señal del amplificadorfolded cascode.

El procedimiento de diseño precisa del circuito de pequeña señal donde los

parámetros dinámicos tales como la ganancia, ancho de banda, margen de fase

determinan el comportamiento del integrador. La Fig. 7-25 muestra el circuito de

pequeña señal del amplificadora
Las capacitancias que se muestran en la figura están relacionadas con las

capacitancias de cada uno de los transistores como se muestran cn las siguientes

expresiones

Ca = Cq/^ +CDSs + CDB3 (7.11)

Cb = Cas4 + CDB4 + Ccr>4 + Com, + Cmh (7-12)

Cata, + Cgpg + Cmn +cL (7.13)

+ CgB» + CODlo +C___$„_,
+C

_____,,<_, (7.14)

c, - cm, + cm. (7.15)

Ct, = CDSi + CDe6 (7.16)

C9 = Cosa (7.17)

Cj, =Cggg+C(}Bg (7.18)

C.l = Cqjh (719)

Al resolver las ecuaciones obtenidas del la Fig. 7-25 se obtiene que la ganancia dc

amplificador
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7
.fllHfl.ll a

_9mñ\9dtt9dt<) + 9mtx9,Jiñ\9<liii + 9d,io),

A.s( mismo, cl polo dominante sc encuentra cn [Mall8g]

P,*-
flinfl?.»

9m»\Sd»t,9^h9mt9MÍ9á,x + 9d,xo)

(7-20)

(7.21)

*(«)■
1*4 S _

9mt9mt

9mXxWáttx9jm)+ 9mt,9átx\\9é,t +9á»xo)

SR*!^

(7.22)

(7.23)

Uffm, 3 0m, 3 .*?«• J

OSW = 2[vw-(Vf)/M + Vm)ld +|Vfll)4|+|V'0DJ

(7-24)

(7-25)

l/w resultados de .simulación dc pequeña señal del amplificador, incluyendo cl

circuito do retroalimentación de modo común, sc muestran en la Fig. 7-26. Al
mismo tiempo, se presenta también la magnitud y fase dc macromodelado del

circuito eléctrico equivalente del amplificador, donde sc puede apreciar que los

polos son precisamente modelados a diferencia dc los ceros, sin embargo, cuando

los ceros se encuentran por debajo del GBW su inclusión no cs relevante por

encontrarse a altas frecuencias.

Además, un análisis dc ruido a temperatura dc 300 K sc realiza para incluir los

efectos del mido térmico y ruido flicker. El voltene dc ruido equivalente referido a la

entrada para el amplificador sc muestra cn la Fig. 7-27, sc observa que cl impacto
del ruido flicker cs despreciable comparado con el ruido térmico.

Una dc los aspectos sobresalientes dc los IAM cs su inmunidad a fuentes dc ruido

provenientes del modo común y dc las perturbaciones dentro de la fuente de

polarización.
Por ello, los circuitos complemente diferenciales ofrecen un ventaja para la

implementación dc los EAM. En la Fig. 7-28a) y Wg. 7-28b) sc muestran las

respuestas cn frecuencia para los ensayos dc la relación dc rechazo de modo común

(CMRR) y los valores dc la relación de rechazo dc la fuente dc alimentación (PSSR),

respectivamente IRazaoi].
Se observa que la ganancia del amplificador folded cascode respecto a la señal dc

modo común y la señal introducida cn la fuente dc polarización cs despreciable

para lodo fin práctico.
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Fig. 7-26. Respuesta cn frecuencia del amplificador/blded cascode.

FIKZI

Fig. 7-27. Respuesta en frecuencia de voltaje de ruido equivalente referido a la
entrada del amplificador/o/ded cascode.

Ahora bien, la capacitancia del amplificador determina el tiempo de respuesta de

un sistema analógico y consecuentemente para el ZAM. En el modulador, las

capacitancias determinan la frecuencia máxima de operación dado que los dos

integradores se interconectan en un arreglo de tipo cascada.
La determinación de la capacitancia equivalente en la salida del amplificador se
obtiene fácilmente de la respuesta en frecuencia. Sin embargo la capacitancia
equivalente en la entrada del amplificador, C,*, requiere un procedimiento diferente.
Se propone una técnica basada en un análisis de pequeña señal así como de un

circuito como el presentado en la Fig. 7-29, donde el valor de R se elije de tal forma

que sea mayor que la resistencia de entrada del amplificador.
La respuesta V0 en función de la frecuencia se muestra en la Fig. 7-30, se observa

que la frecuencia de corte es de 39.08 MHz por lo que la capacitancia de entrada
del amplificador se estima como
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c,=-
27I2RF„

= 203.6fF (7-26)

10' 10'

F[Hz[

b)

Fig. 7-28. Respuesta en frecuencia dc inmunidad al ruido a) para el CMRRy b) para el

PSSR.

Los efectos no lineales se pueden obtener mediante un análisis paramétrico que

consiste en la variación de la tensión dc de la señal de entrada y registrando la

tensión de la señal de salida. La Fig. 7-31 muestra la relación de la señal de salida

contra la señal de entrada para el análisis paramétrico. Mediante una regresión de

mínimos cuadrados puede se aproxima la tensión de la señal de salida como

4.8x1o3 v;. -5.7x1o9 v;3 +3.7x10^ +...,-2x10^ <v¡< 2x10" (7.27)
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Por ultimo, la no idealidad del SR, se determina al configurar al amplificador como
un seguidor de voltaje y se introduce un pulso de voltaje con lo cual puede
computarse la tasa de cambio de la tensión tanto positiva como negativa.

)AC=1

Fig. 7-29. Propuesta para determinar la capacitancia equivalente cn la entrada del

amplificador.

Fig. 7-30. Respuesta cn frecuencia de V0 para la determinación dc C¡.

En la Fig. 7-32 se indican las respuestas de entrada y salida del amplificador

configurado como seguidor de voltaje. En la Fig. 7-323Í) se muestra el pulso positivo

y en la Fig. 7-32b) el pulso negativo y claramente se observa que la tasa de cambio

es mayor con el pulso negativo.
Las características del amplificador tales son resumidas en la Tabla 7-9, en donde

se muestran la ganancia Ao, el producto ancho de banda, GBW, el margen de fase,

PM, la relación de rechazo de modo común, CMRR, la relación de rechazo de la

fuente de polarización, el voltaje equivalente de ruido referido a la entrada, v¡,n, el

SR, la excursión de la señal de salida, OSR, la capacitancia equivalente de entrada y
la corriente de polarización, I cuando la capacitancia de carga es de 1 pF.
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Fig. 7-31. Respuesta V0 versus V¡ del amplificador.

Tabla 7-9. Características del amplificador./o/ded cascode.

A, 87.42 dB

GBW 26.67 MHz

PM 69°

CMRR -226.9dB

PSSR -189 dB

Vi.n 18.01 nV/VHz

SR+/SR" 7.5/16.67 V/us

osw 3.18V

Ci 203.6 fF

1 1.49 mA

Además del amplificador folded cascode empleado para los integradores, también

se utiliza otro tipo de amplificador para el cuantizador y para el seguidor de voltaje

empleado en el acoplamiento de la señal. La característica esencial es la rapidez de

respuesta y una excursión del voltaje de salida elevado [DupÍ9o], [Szczo2]. El

amplificador que reúne los requisitos consiste en un simple par diferencial como se

presenta en la Fig. 7-33. La retroalimentación de modo común se realiza mediante

los transistores M6 y M7.
La respuesta de pequeña señal del amplificador se ilustra en la Fig. 7-34 y sus

métricas relevantes se resumen en la Tabla 7-10 cuando la capacitancia de carga es

de 500 fF.

Finalmente el diseño de los interruptores se basan en compuertas de transmisión

(ver Fig. 7-35) con dos transistores complementarios para reducir la impedancia de

encendido de interruptor e incrementar consecuentemente la frecuencia de

muestreo del modulador.
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F»g- 7-33-Amplificador empleado para el acoplamiento y los comparadores.
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Fig. 7-34- Respuesta en frecuencia del amplificador diferencial.

Tabla 7-10. Características del amplificador diferencial.

Ao 45.57 dB

GBW 91.19 MHz

PM 84.85°

CMRR -83.48 dB

PSSR -131.30 dB

Ve.n 8.14nV/VHz

SR+/SR" 20.22 V/ns/28.48 V/\is

osw 5.81 V

c, 163.95ÍF

I 60.10 uA

a) b)

Fig. 7-35. Interruptor para los integradores SC. a)Modelo ideal, b) Implementación a

nivel transistor.

La resistencia del encendido y apagado del interruptor se muestra en la Fig. 7-36

donde la señal u, es la señal de entrada del interruptor y está referida al modo
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común. En la Fig. 7-36a) se observa que la resistencia de encendido (cuando la

señal de control, S es de 5 V) alcanza los 536.80 íl y en la Fig. 7~36b) se observa

que la resistencia de apagado (cuando la señal S es de o V) minima es de 63.54 GQ.

Para validar el comportamiento a nivel transistor se realiza un análisis en el

dominio de tiempo que permita observar el conformado del ruido de cuantización

en el dominio de la frecuencia. En la Fig. 7-37 y en la Fig. 7-38 se muestra la

densidad espectral de potencia y el desempeño del modulador, respectivamente.
Los resultados validan el diseño realizado hasta ahora, por lo que la tarea siguiente
consiste en elaborar el layout del circuito.

| 350

o

250

_| , 1 Jf I 1 -^N^- I 1 -* —

_l .1 1 J-l I 1 I _fr^— 4.

_l . I 1- J. I I 1 1 L

_1 i 1-t . 1 1 k 1 J.

-I i. \1 J. I I I 1 ± - - —

_J L IX J. I I I I i.

_í L^r
— 1_ j. 1 _j 1 1 j. _

1 i. I J. I I I I J.

00L
-2.5 -2 -1.5 -1 -0.5 0 0.5 1 1.5 2 2.5

a)

"1

-2.5 -2 -1.5 -1 -0.5 0 0.5 1 1.5 2 2.5

(b)

Fig. 7-36. Resistencia dc encendido y resistencia de apagado de los interruptores.
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Fig. 7-37. Densidad espectral del la señal de salida a nivel transistor.
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Fig. 7-38. Desempeño del modulador a nivel transistor.
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7.4-3 • Bajo "¡ve-

Una vez completadas las validaciones de las etapas previas, se elabora el layout del

modulador en la tecnología CMOS/5V de o.spm, dos capas de polisilicio, 3 metales

de interconexión. El floorplan del layout está basado en el uso extensivo de la

técnica de centroide común [Longos]. Y en la naturaleza diferencial de los bloques
constitutivos como se muestra en la Fig. 7-39. Los interruptores y capacitores se

clasifican como positivos (negativos) por su relación con la terminal no inversora

(inversora) del amplificador.

DAC
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Integrador 1

i .

Integrador 2

¡f
""

""""I-
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i1
Interruptores
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inferiores

Interruptores
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Fig. 7-39- Arreglo de los bloques constitutivos del ¿ÁM.

Atendiendo las reglas de diseño de la tecnología se obtiene el layout del modulador
como se presenta en la Fig. 7-40.
Cómo ultima verificación del diseño antes de su fabricación, se efectúa una

simulación post-Zayouí. Inicialmente se extrae del layout el modelo SPICE

equivalente incluyendo los efectos parásitos y nuevamente se somete a simulación.
La densidad espectral de potencia de la señal de salida de la simulación post-Zayouí
se muestra en la Fig. 7-41.
Asimismo, el desempeño del modulador se muestra en la Fig. 7-42. Sin embargo, la
evaluación de la robustez del modulador se realiza al realizar un análisis de

esquinas, donde el modelo típico SPICE de los transistores es reemplazado por

otros modelos extremos de los transistores. En la Fig. 7-43 se muestra el DR del

modulador cuando se efectúa el análisis de esquinas.

140



DAC

4 min

ntegrador 1

Integrador 2

Cuantizador

Fig. 7-40. Layout del TDSAM.
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Fig. 7-42. Desempeño del modulador con el modelo post-layout.
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Fig. 7-43. Análisis de esquinas.
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Tabla 7-11. Resumen dc las características del TDSAM.

F» 200 kHz

OSR 10

DR 48.15 dB

ENOB 7.74 bit

P 25.67mW

FOM 31.8 nJ/conv

En la Tabla 7-11 son resumidas las características del modulador con las

simulaciones realizadas a nivel post-Zayouí, consecuentemente, el diseño se envía

para su fabricación. En la Fig. 7-44 se muestra el TDSAM. En resumen, el IC

contiene 3894 transistores MOS, 19 Resistores y 692 capacitores.
El encapsulado cerámico elegido para albergar al circuito es de tipo DIP de 40

terminales. Concluida esta fase se abre paso a la caracterización y medición del

circuito.

7.5. Medición y caracterización

La medición y caracterización del TDSAM requiere el diseño de una tarjeta de

circuito impreso (PCB) que permita acondicionar las señales de entrada y de salida.

Dado que la medición y caracterización de un circuito integrado, IC, es una tarea de

igual importancia que el resto de los niveles de diseño, es de suma importancia
considerar todos los aspectos posibles que garanticen la correcta operación del IC.

Para ello, se han incluido dentro de la PCB un conjunto de elementos para permitir
la reconfiguración de las señales que recibe y proporciona el IC. En la Fig. 7-45 se

ilustra el diagrama a bloques de la PCB donde la señal de entrada del IC es

proporcionada a través de un filtro pasa banda, BPF y de un convertidor de señales

simples a señales diferenciales. Las señales de reloj son generados por un FPGA sin

embargo, los niveles lógicos son o a 3.3 V por lo que un acoplamiento es necesario

para alcanzar las tensiones de o a 5V. Y por último, las referencias
de tensión son

generadas por un conjunto de reguladores de tensión o bien por una escalera de

resistores.

Todos los elementos del PCB incluyen varias opciones las cuales pueden ser

configuradas por un conjunto de interruptores de tipo jumper.

La señal de entrada proveniente del generador externo puede procesarse por el BPF

para eliminar todas las señales
de ruido fuera de 100 Hz a 10 kHz. El diseño del

filtro se elabora una cascada de un filtro pasa bajas, LPF de tercer orden, con un

filtro pasa altas, HPF, también de tercer orden. Ambos son diseñados mediante la

aproximación de Butterworth [Huel93], [Mitr89]. La función de transferencia de

sexto orden es como
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HBPF\S) =

[2*10000J
+

[21110000;+1U«iooooJ
+1

í—í í—
(7-28)

U*iooJ \2iaoo)\2iaoo)
+ 1

Fig. 7-.14. Fotografías del TDZAM.

Su implementación es realizada con amplificadores operacionales comerciales

como se muestra en la Fig. 7-46 donde los filtros de segundo orden se basan en el

arreglo Sallen-Key. La presencia de los jumpers habilita o deshabilita el uso del

BPF [Fon95].
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Fig. --45. Diagrama a bloques de la PCB.

Para la simulación en el dominio de la frecuenda, se toma el modelo de

amplificador operacional (TL084). En la Fig. 7-47 se muestran los resultados de
simulación del BPF. Se observa las que las pendientes de ascenso y descenso es de -

60 dB/décaday 60 dB/década, respectivamente.
Para el circuito encargado de generar la señal de entrada diferencial se proponen
dos opciones, una de ellas consiste en generar la señal diferencial con un

transformador con derivación central en el secundario. Y la otra opción consiste en

generar la señal diferencial con la señal de entrada y con su señal invertida de

entrada generada por un amplificador inversor, ver Fig. 7-48.
En cualquiera de las opciones, los amplificadores de potencia (L272/AD8397)
tienen la capacidad de proporcionar una corriente máxima de 1 A, esto es así

debido a que el la impedancia reducida en la terminal de entrada del modulador.
Las señales de referencia para el establecimiento de los niveles de tensión dd

cuantizador son generados por el circuito mostrado en la Fig. 7-49. EL conjunto de

reguladores de voltaje (LM317) y la escalera de resistencias son las dos opciones
seleccionables a través de los jumpers para la generación de las tensiones de

referencia.

Los voltajes que se obtiene respecto a -Vcc con los reguladores y la escalera de

resistores se resumen en la Tabla 7-12. La última columnamuestra el error relativo

entre las tensiones de referencia generadas por los reguladores y la escalera de

resistores con las tensiones presentadas en laTabla 7-2.
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Fig. 7-49. Diagrama esquemático para la generación de las tensiones dc referencia.

Tabla 7-12 . Valores de las tensiones de referencia.

Terminal Voltaje respecto -Vcc Error relativo

REFL 2.860 V 0.52%

REFI2 2.640 V o.57%

REFI-, 2.370 V -0.21 %

REFI4 2.130 V 0.24%

REFRi 2.123 v -0.09 %

REFR2 2.374 v -0.02 96

REFR., 2.626 V 0.02%

REFR4 2.877V 0.07%

El circuito empleado para el acoplamiento de las señales de reloj es presentado en

la Fig. 7-50. Cuenta con un conjunto seleccionable de capacitores con el propósito
de ajustar la pendiente de las señales de reloj para reducir el ruido inducido por los

armónicos en las señales analógicas.
La polarización del modulador se muestra en Fig. 7-51. Con el regulador de tensión

positiva (LM317) se genera la polarización positiva de 2.5 V respecto a la tierra

mostrada, y con el regulador de tensión negativa (LM337) se genera la polarización

negativa de -2.5 V respecto a la tierra.
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Fig. 7-51. Diagrama esquemático para la polarización del modulador.

Todas señales generadas alimentan al modulador cuyo diagrama con su

encapsulado DIP de 40 terminales se muestra en la Fig. 7-52.
En la Fig. 7-53 se muestra la fotografía de la PCB la cual es fabricada con el sistema

LPKF S103 para fabricar prototipos sobre un sustrato FR4 de doble cara con una

densidad superficial 1 onza de cobre por cada ft2. En la fotografía se pueden
observar el conjunto de interruptores de tipo jumper para habilitar las diferentes

opciones del acondicionamiento de las señales. Además, en aras de reducir el área

necesaria para la PCB, los componentes seleccionados son de tecnología de

montaje superficial, SMT.

Dada la naturaleza no traslapada de las señales de reloj, se emplea un circuito

digital programable basado en una máquina de estados para generar estas señales

de reloj. El circuito digital seleccionado es un FPGA xc2s200e de la familia Xilinx

Spartan IIE. El FPGA se encuentra dentro de una tarjeta de evaluación que

contiene una señal de reloj de 50 MHz por lo que es posible generar las señales de

reloj. La máquina de estados que produce a las señales de reloj se muestra en la

Fig. 7-54a). Existen cuatro estados, S0,..., S3, en cada ingreso a uno de los estados el

temporizador se inicializa a cero y una vez allí el temporizador comienza a

incrementar su valor. Una vez alcanzada el valor de 1.25 us, se emigra hacia el

siguiente estado. La Fig. 7~54b) muestra las señales «Pil, *2l, *iy í>2 generadas por
la máquina de estado así como también la evolución de los estados en el dominio

del tiempo
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La medición de cualquier circuito impone una serie de normas a fin de recabar lo
más fielmente posible los resultados. Mucho depende de la forma en la que las

mediciones se realicen, ya que una medición inapropiada puede derivar en una

mala caracterización del circuito. Uno de los errores frecuentes en el momento de

efectuar la medición es el factor humano. Para minimizar las fuentes de error, se

propone una configuración como la mostrada en la Fig. 7-55 donde los equipos de
medición se encuentran controlados por un script de MATLAB usando los

protocolos GPIB y USB. Con el la fuente de voltaje se polariza la PCB y también

permite medir la corriente que proporciona la fuente.
Los ensayos automáticos que se efectúan con esta configuración incluyen un

barrido lineal de amplitud y frecuencia de una señal sinusoidal colocada a la

entrada de la PCB y en cada ocasión los osciloscopios toman una muestra de las

señales de entrada y salida. Las señales registradas son sintetizadas para presentar
la densidad espectral de potencia y consecuentemente evaluar el desempeño del

modulador. Las condiciones ambientales bajo las cuales se realiza la medición

incluyen una temperatura constante de 24 °C.
Pese a las precauciones tomadas para la obtención de los resultados, las mediciones
no fueron completamente satisfactorias, solo un grupo ensayos arrojaron
resultados correspondientes a las simulaciones hasta ahora realizadas. En la Fig.
7-56 se muestra la densidad espectral de potencia cuando el modulador se alimenta
con una señal sinusoidal de 1 kHz y de amplitud igual a 0.5 V, sin embargo, para el
resto de los ensayos, la densidad espectral de potencia muestra únicamente ruido
de cuantización como el presentado en la Fig. 7-57.
Una medida empleada para verificar algunas de las etapas del modulador consiste
en monitorear las señales que se encuentran en las terminales del encapsulado y
contrastarlas con los valores simulados. Las señales que se pueden monitorear son
las señales VP9, VP5 y Vp*- que forman las tensiones de polarización del

amplificador folded-cascode y del amplificador diferencial. En la Tabla 7-13 se

muestra los valores simulados y los valores medidos de estas señales así como

también el error relativo entre ellas.

Tabla 7-13. Tensiones de polarización de los amplificadores delmodulador,

VPQ VPfi VP,

Simulación 3-476 V 1.227V 2.465 V

Medición 3.375 V 1.260 V 2.445 v

Error relativo -2.91 % 2.69% -0.81 %

Como se puede apreciar, los errores relativos son inferiores al 3%, por lo que se

puede concluir que al menos las redes de polarización se encuentran operando
correctamente y al mismo tiempo, que la construcción de la PCB que alimenta a

estas redes de polarización cumple con lo requerido. Por lo tanto es necesario

postular teorías que ayuden a encontrar las causas de los resultados fallidos. De las
teorías emergentes analizadas se reducen a las siguientes

• Imprecisiones del modelo del transistor.

• Deterioro del IC por efectos electroestáticos.

• Deterioro del IC debido a la electromigración.
• Error al generar las señales diferenciales en el PCB.
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La forma de corregir el diseño consiste en estudiar individualmente cada una de las
teorías de las posibles fuentes de error [Guem]. Para atribuir las causas del

modelo del transistor se requiere hacer una serie de ensayos para construir varios
transistores y bloques individuales como amplificadores y contrastar los resultados
de las mediciones contra los resultados de las simulaciones, y en caso de existir

discrepancias significativas que afecten el desempeño del modulador, será

necesario proponer un modelado del transistor [YeneooJ, [Liuoi], [Hua94] o bien,

emigrar a otra tecnología donde su modelo se apegue a los resultados
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experimentales. Cabe señalar que el modelado dd transistor es sin lagar a dudas
una tarea de gran complejidad dado d gran número de transistores que se deben

comíniirjrmeár para recabar la información y sintetizarla en on modelado, por lo

que, en caso de divergencia de lo* datos medidos contra lo» datos amulado», lo más
conveniente e» emigrar bacía otra tecnología.

Xihnv ^parr-m Uf.

xc2s200e

Texhn/vlí'.^jcí
rjso-x joma

Fig. 7-55» Configuración para la medición y caracterización del modulador.

Para reducir los efectos nocivos de la electroestátíca, es necesario contar con

equipos contra descargas electroestática» (ESD) tales como mesas de trabajo,
brazaletes, zapatillas y bata» especializada». La manipulación del IC desde su arribo

y durante el proceso de medición debe realizarse en todo momento con el equipo
contra ESD y solo de esta forma, se puede descartar la teoría de daño por ESD.
Se deben observar todo» los extremos de la» corrientes eléctrica» en cada uno de las

interconexiones y contactos del IC las cuales deben estar por debajo de los que la

tecnología impone. La observación se debe realizar durante un análisis en d

dominio de tiempo, durante la fase transitoria y la fase de estado estable, ya que en

alguna de estas fase», la corriente puede alcanzar valores tan crítico» que ocurra la
falla de la electromigración. En caso de observar que el problema es debido a la

electromigración, se debe proceder con un rediseño del IC con interconexionesmá»
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anchas para permitir el flujo de corriente máximo de las interconexiones en

conflicto.

F|Hz]

Figa 7-56.Medición exitosa dc la densidad espectral del la señal dc salida.
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Fig> 7-:»7. Medición fallida dc la densidad espectral del la señal dc salida.

Por último, para el problema debido a la generación de las señales diferenciales se

puede optar por dos soluciones, una de ellas es reemplazar los circuitos dentro de

la PCB por otros circuitos generadores de señales diferenciales tales como

amplificadores comerciales completamente diferenciales o bien incluir dentro del
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IC amplificadores para generar las señales diferenciales. Sin embargo, la segunda
opción aunque mayor consumo de tiempo y recursos requiere, ofrece una ventaja
sobre la primera opción dado que con la integración de los circuitos generadores de
las señales diferenciales además se reduce el problema del acoplamiento de

impedancia entre el primer integrador y los circuitos externos al IC.
Los resultados obtenidos de la medición son comparados con otros moduladores
del estado del arte Tabla 7-14.

Tabla 7-14. Comparación dc los EAMH con tecnologías nanométricas
Año Autor DR

(bit)

F. (S/s) OSR <\rquitcctura Proceso Potencia

(W)

FOMl

(pj/coov)

2005 [Kobos] 10.70 3.88x1o6 »9-79
2do-ord(5
niveles)

9onm

CMOS

ST/L2V

1.20X10-3 0.186

2006 [Kwonoó] 14.00 4.40x10* 32-7 2do-ord(4b)
o.lStun

STD/L8V
13^X10-» 0.191

2006 [Leeo6] 1390 2.20x10* 60
2do-ord

(slevel)

o.iSiim

STD/lSV
54-0X10-3 0.161

2008 [KimoS] 1500 48.00x10^ 128
3er-ord(3-

niveles+DEM)

o.i3|iin

CMOS/0.9V
L50X10-3 0-954

2009 [Fuj.09] 11.27 8.ooxioc 12.5 4to-ord (4bj

9onm

CMOS

1P8M/L2V-
3V

11.8x10-3 0-595

2009 [Parko9] 16.32 50.00X103 100
2do-ord(i8

niveles)

0.l8|im

CMOS/O.7V
o.68xio« 0.166

2011 [Yangu] 13-88 2.50x10* 62.5 4th-ord (1.5b)
o.i3)xm

CMOS/0.5V
85x1x1o* 0.002

2012 Este

trabajo

7.70 200X10-* 10 2do-ord (5

niveles)
0.5 (im

CMOS/5V

26.7x10-3 318

7.6. Conclusiones

En este capítulo se ha descrito el flujo de diseño que se usó para la fabricación del

TDIAM. Se sigue un flujo de los llamados top-down que parte de las

especificaciones, la definición de la arquitectura y prosigue por un conjunto de

modelados cada vez mas elaborados para la validación y verificación de los

resultados. Varias son las herramientas empleadas para el desarrollo del flujo de

diseño. Durante las primeras etapas de validación y verificación, los resultados se

obtienen rápidamente a costa de la precisión de modelos más lentos como los

modelados a nivel transistor. Otra de las partes esenciales que se debe considerar

dentro del flujo de diseño es la medición y caracterización, ya que es parte integral
de la evaluación del diseño. Sin una satisfactoria configuración, los resultados

pueden ser erróneos e invalidar el resto de los niveles del flujo de diseño.

Como última conclusión de los resultados medidos es contemplar durante la

construcción del IC dirigir hacia las terminales del encapsulado cada una de las

etapas que conforman al sistema analógico para poder discernir en cuales son las

etapas funcionales y cuales son las que precisan de un rediseño y en que sentido es

dicho rediseño.
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Capítulo 8. Conclusiones

En este capítulo se exponen las conclusiones finales del diseño del HSAM y como

se perfila este tipo de moduladores a un mercado de comunicaciones móviles.

Además se incluyen las direcciones de los futuros.

8.1. Conclusiones del trabajo presentado

LA
EVOLUCIÓN hacia los sistemas 4G ha traído consigo un incremento

significativo en los estándares inalámbricos. Asimismo, los dispositivos de
comunicaciones del mañana deberán no solamente satisfacer los

requerimientos tradicionales como bajo consumo de potencia, área mínima y bajo
costo, también deberán ser capaces de ser compatibles con múltiples estándares.

Claramente, se enfocará en la integración de los estándares existentes y futuros.

Integrando más receptores en una simple terminal involucra contemplar el

desempeño requerido para recibir diferentes modulaciones, frecuencias portadoras

y diferentes anchos de banda. Adicionalmente, el consumo de potencia es crítico

para tales dispositivos. La posibilidad de reducir el número de componentes en una

simple terminal móvil al integrar diferentes radios en un simple radio de circuito

integrado puede permitir un disminuir su costo mientras que se garantizan óptimas
condiciones.

Los resultados de simulación presentados en el capítulo 4 y 5 permitan observar

que los requerimientos pueden ser ampliamente cubierto para los múltiples
estándares por lo que sientan es iniciar con el diseño integrado del modulador.

Además los diseños son robustos aun ante perturbaciones del proceso como lo

demuestran los análisis estadísticos.

La contribución de este documento puede ser resumida como sigue. El concepto
introductorio de la flexibilidad a nivel circuito es propuesto y aplicado en el diseño

de EAMH a alto nivel. El modulador se diseña para la reducción del consumo de

potencia y al mismo tiempo reducir el impacto de las no idealidades a nivel circuito.
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Con la combinación de las estrategias del USTF y del feedfoward se reducen las

excursiones de salida de los notos en e\ front-end del modulador híbrido. Mediante

procesamiento con múltiples frecuentas de operación es posible explotar las

ventajas de cada uno de las implementaciones y permitir contar con frecuencias de

operación mayores. Además se expone la metodología para encontrar la DCL y

cancelar no solo el error de la primera etapa, sino también de remover el alias

producido por el submuestreo.
La conclusión obtenida del capítulo 7 muestra las consideraciones durante todo el

flujo de diseño, de las fuentes no ideales. Aunque el diseño de los bloques
constitutivos del modulador (a nivel transistor) son creados usando estrategias
definidas en numerosas fuentes tales como publicaciones y literatura sin embargo,
los resultados son dependientes de la tecnología bajo la cual los bloques son

diseñados por lo tanto son necesarios los resultados del simulador para el diseño.

Cuando estos resultados no incluyen todas las fuentes de error, cs posible que el

diseño final muestre una degradación del desempeño del modulador. Sin embargo,
la forma de discernir cuales de los bloques operan adecuadamente de acuerdo al

diseño inicial y cuales requieren una optimización consiste en seccionar el sistema

analógico en secciones y dirigir sus señales de entrada y salida hacia las terminales
del encapsulado. De esta manera es posible evalúa cada una de las secciones

individualmente.

8.2. Direcciones para el trabajo futuro

Este trabajo ha ilustrado algunas oportunidades y beneficios de los SAMH

diseñados a alto nivel. Obviamente este el primer paso de un gran esfuerzo

remanente por delante para convertirlo en un circuito integrado final.
Son presentadas algunas de las direcciones futuras referentes al diseño a nivel de

circuito integrado.

• Construir los bloques constitutivos para generar las señales de reloj
necesarias en cada una de las etapas del modulador.

Establecer los requerimientos a nivel de circuito sin degradar
considerablemente el desempeño del modulador. Para extraer dichos

requisitos es necesario contar a nivel sistema con un modelo más a pegado a

la realidad donde se incluyan los efectos no contemplados tales como el

ruido térmico, ruido flicker, el clock jitter, la distorsión de los

amplificadores, la finita ganancia dc de los amplificadores y del finito ancho

de banda de los mismos.

• Definir los componentes a nivel de circuito que satisfagan los requisitos

impuestos por el sistema a alto nivel.
• Diseñar/Simular/Construir/Probar el modulador y conocer sus métricas

para su comparación en el estado del arte.
• Proponer mejorías con los resultados obtenidos y ofrecer un producto final

viable para el mercado de las comunicaciones inalámbricas 4G.
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Examinar las fuentes de error que afecta al TDSAM diseñado en el capítulo 7 para
rediseñar el modulador. De las fuentes de error que se deben examinar son:

• Imprecisiones del moddo del transistor.
• Deterioro del IC por efectos electroestáticos.

• Deterioro del IC debido a la electromigración.
• Error al generar las señales diferenciales en el PCB.

Fig. S-í. Fotografíasdd filtro digital.

Al mismo tiempo, para indagar sobre cuales son las secciones del modulador que

operan de acuerdo al diseño inicial se debe enviar hacía las terminales de
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encapsulado las señales de entrada y salida del máximo número de secciones del

modulador.

Por último, se diseñó un filtro digital IIR de tipo pasa bajas de tercer orden para
filtrar la señal resultante del TDSAM, ver Fig. 8-1. En la Tabla 8-1 se resumen las

características del filtro digital. La densidad de transistores para este filtro es de

37013 transistores MOS. El conjunto del filtro digital con el TDSAM forma el ADC

de tipo SA sin embargo la prueba de este diseño también forma parte del trabajo
futuro de este trabajo doctoral ya que al momento de la redacción de este

documento las pruebas no se han realizado.

Tabla 8-1. Características del filtro digital.

Frecuencia de muestreo 10 MSa/s
Orden 3

Tipo IIR Butterworth

Frecuencia de corte 250 kHz

Longitud de la señal de entrada 10

Longitud de la parte fraccional de la señal

de entrada

9

Longitud de la señal de salida 10
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APÉNDICEA. Estado delArte

La Tabla A.1 muestra las métricas de los SAM para TC, TD e híbridos para circuitos

integrados de tecnologías nanométricas.
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90n-mSTD

CMOS/1 3V
2.10E-O3 0 906 1595

200« |P9f«06] 10.8 4OOE-07 250E«0» 8 2-2(41,)
90nmS7D

CMOS/1 4V
7 80E-02 1094 407

2007 (Cf>an07J 14.00 4.40E»09 13S£»0S 18
2-1-1 (1.56)

(a* *a-*«*

0 25vm

CMOS/2 SV
6 25E-02 0887 47.17

2»8 fM**«08] 1140 4.O0E»O7 1.9Ce*>0» 10.5
2-2

ftetxrfigmtM

90r.li

CMOS/1 TV
2 796-02 0 256 2913

2012 |Mora12] 12 7/11.1/8.9 240e6/40e6 10Oe3/1Oe6 2/1200
2-22

RearrTqtjittte

SOnmCMOS/1?

V

231*3/

7 69-3

00048/

123

097/

34* *■?*■■

1 70



Tabla A.t (eontiinmclrtn).

Caucada

DT.

Singlo Mil

2011 lOOonlll 1222 «206*07 1 00E*06 31 Cateada 2 2
0 25pm

CMOS/24V
50OE-O3 0 017 704 43

s

i
G

í

2008 IP.--.ei 1400 120E*09 2.82E*03 213 4ih-or<l
SOnm

CMOS/1 .IV
54OÉ-03 0,275 148.89

2005 |MuAo0S| neo 2 00C-00 3.13E*04 32 4mord
0 1li|im

CMOS/1 hv
4.70E-03 0095 65S02

200S |Naga05| 1137 856L*05 Í65L*03 190 4II| -luí
o.llpm

CMOS/1 2V
:i 4.1 io 1510 438

2005 INagtOS) 10.J7 2 6OE*0fl 260E*04 50 4"tvo*d
0.11*jm

CMOS/1 2V
3.42E-03 0 994 332

2005 |0rtm051 11 38 9 60E*06 1006*05 46 3t*d<Hd
OSpin

CMOS/3 3 V
1 J0E-O4 0006 1134.66

2007 |Pun07| 1200 5 00E*04 J91E»02 64 3frt oij
0.l8|jm

CMOS/0 5V
3.70E-O4 1 807 566

2008 |Song08| 10 90 400E*06 S26E*04 38

5lh-ort .

Pawlv*-

Aitivo

0 28|*m

CMOS/1 ,5V
270E-01 0.353 13.50

2009 |M*i10ai 8.5 2.00É*08 5 71E*05 178 2nd-ord
ISOnmSiGa

BICMOS/2 5V
3.50E-01 4 834 019

2009 |H*rt091 7,1 100E*09 U5E<-07 37 2nd-ord
130nm SiGe

BiCMOS/2.5V
350E-01 2.551 0.13

2008 (i-w-toei 5.9 .'0,11 -Cl 5 00E«07 20 2nd-ond
ISOnmSiGa

BICMOS/2 6V
3 50E-O1 2931 0 05

2009 |Mam09| 10 240E*0« 7.68E*04 15 63 i --t .«..i
0 35'jm

CMOS/3.3V
1.22E-02 4.964 051

2011 |Zt»n11| 1338 .'■>«nr, 2 00C» 04 64 4lli oi il
fll.)lllll

CMOS/0 6V
2.8OE-05 0001 2593518

2011 (Vuyíll) 10.72 6.5OE*08 5.00E»O6 85 2nd-ord PWM
0 I8|im

cmos;o riv
«OOE-03 0.004 1005 99

:xi\\ tCXianll] 1105 2S0E*0e 200E»07 6 25 3*d-wdPWM 65nm CMOS 1.0SE-02 0.020 267.15

2011 |Mami) 4 13 100E*01 1 56E*01 16 1«l-ord
5|im PlMtic

Foil
1.50E-03 6567169.846 000

2010 (t-iyllO] 12.72 1.15E*09 1 90E»07 32 Ht-ord
S5nmLP

CMOS
1.70E-02 0 002 7685 93

2010 [Koii10| 9,72 100U<09 45OE*06 111.1 4»1-ord
65nm

CMOS/1 2V
8 00E-02 0 095 2219

s

1—'
o

1

1

2005 (C-MO05) 89 4 00E*07 4 00E*06 5
3-d-ord» (4b) -

"im'a-'nterteav

0 18|im
CMOS/1 8V

103E-01 5 390 022

2005 (Don05| 12 4 00E«08 7 69E*04 26

3rd-ord (4b)

Tradong

quant

0 13-jm

CMOS/1 5V
300E-03 0 183 55 83

2005 [Fonl05| 125 1 20E*06 1 43E*04 42 3i*d-ord (2b)
90nm

CMOS/1 SV
6 OOE-03 0863 16 75

2006 |MlltOS| 13 4 00O07 1 25E*06 16 3rd-order (4b)
0 13-jm

CMOS/1 2V
2 OOE -02 0061 33501

2007 (l.,07| 1390 S00E*06 2 08E*05 12
Mh ord (4h)

Cal»

0 2Vn
CMOS/2 5V

5 006-02 0654 58 33

2008 |P»va08| 1520 4 8or:*04 3 75E*02 64
3rd-«d <4b)-

DEM

0 I8|jm
CMOS/1 8V

9 OOE -05 0 050 1886 06

2008 [Shu08| 13 20 1 601*07 5 OOE* 05 16

4ih-ordet (4b)
« Tone

Injection

65nm

CMOS/1 3V
5 OOE -02 0 332 70 73

2008 (Stra08| 11 70 4 00C<07 8 00E*05 25

2nd-ord (5b) ■

VCO

Ouanti**or

0 13-jm

CMOS/1 2V
4 00E-02 0301 27 63

2008 [Y»n008| 1330 2 ooi: < 07 3 13E*05 32
5lh ord (3b)

OWA

0 18-jm

CMOS/1 8V
1 OOE-01 0 496 50 78
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APÉNDICE C. Análisis del modulador

deTC

En este apéndice se deduce la función de la salida del TCSAM así como también se

describen los coeficientes de diseño del modulador. A través de la descripción
matemática se establecen las principales características de los bloques constitutivos
de este modulador. La herramienta empleada para el análisis se basa en el

muestreador ideal constituido por un tren de pulsos [Ogatos]. La arquitectura que
se analiza es abordada en el capítulo 6 y se vuelve a presentar nuevamente en la

Fig. o-i con fines ilustrativos.

ui

gml

U2

gaO

OTA;

gm.1

U4
OTA3

C|=|=Va

OTA,

> -T-T
+

c2=fv„

gm4

fY|Z-'AW1.2

gn,5

OTA, OTA5

U6 U7

clk,

U9

*■

íl
-JT-

Cuantizador

Y,z'AI,/1.2

Ul

Clk;.

DEM
Ull

clk:.

U13

TE U12

DEM

Y,z"

D

Latch

2
2

-/■

5k>-

U14

2

Y,z*'

D

Latch

LD

.'2

clk.
clk,

Fig. 0-1. Diagrama a bloques del TCSAM.

La expresión para la corriente en la entrada del cuantizador, i,{s) del TCEAM se

tiene que
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it(s)

X(s)
9mi 9mn

_

sCt sC2
yms

[r;(s)DAC(s)e-sr-]
Aí6 9„

'ddS'-'i SLrs
9ms +

X(*)^T9m3
~ [y; (s)DAC(sy* ]-^r9m3 +

x(s)gm2-

rDDSCt

Aí,

\Y:(s)DAC(Sy^]p.

(Cl)

Donde Y~i(s) representa la salida del cuatizantizador a través de un muestreador

cuya expresión es como

y;(s)=í:(s)^+e;(s)
Al muestrear idealmente la expresión en (Ci) se tiene que

(C.2)

i¡(s)- X(s)
9ml 9n

sC, sC2
Y;(s)DAC(s)e^J^^gn

VddSÍ'i SC2

X(s)^9m3

Y; (s)DAC{s)e-

Y;(s)DAC{s)e-sT-
A7,

V <;C
3 [x(s)gmJ

smT, M7

(C.3)

Sustituyendo (C.3) en (Ci) y resolviendo para Ti(s) se llega a la siguiente
expresión
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y;{s)>

1+Z^JiUb.
3/ V^C, C2

ST.

2VDD A/6

3/ VDDCiym3

*■-«.

-DAC(s)

£>AC(s)

3/ O
V^ J (C.4)

3/ CtCt

^*PD 9ml9m3

±*(s)

31 C,
-*(s)

2VDD9n

31
[X(s)]+E;(s)

Al aplicar la transformada z a la expresión encontrada en (C.4) se tiene que

:,r-i+^-
3/

(1-z1; (1-z1)

■yM-

J_ JL^_A l 4A/7

{31 C, C2 —^^S/Q Pm3Fs 3/
l +±^^g

(1-z-)2

3|J_^^lt0 J__A^G - |2Af7'
3/ C- C2

ym5
F/ 3/ C,

ym3
Fs 3/ J

(C.5)

Fl(z)"
i -V(1-z1)

_

*'
DD 9ml9mt,9ms y / \ •&¥

DD ymi9m__

3/ c,c2 3/ C, XÁZ)+^i^x{z)+EÁZ)

Sin embargo, el comportamiento ideal requiere la señal de entrada al cuantizador

S(s) sea determinada como

,FS ,,
1

S{s) =X{s)\ij^- +X(s)^-ik^- +X(s)^--Y; (s)DAC{s)e-sT \hy^—
s2

"

fc s fc

^ {s)DAC(s)e-sT -^-hifc-í— 27; (s)DAC(s>-smri
(C.6)

■ fc9 fc9

Sin embargo el cuantizador establece que

Y;(s)=kgs'(s)+E;(s) (C.7)
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donde kg es la ganancia del cuantizador yF\(s) es el error de cuantización. Si se
combinan las ecuaciones (C.7) y (C.6) y se resuelve para Fi(s) se tiene

y;(s)= *(s)\ F2ij + X(s)± Fsik + [x(s)]--Y;(sÍDAC(sy«± F2hij

Y'(s) DAC{s)e- Fshik - 2Y; (sfDACisy™7 ] +E\ (s)

Nuevamente se aplica la transformada z a (C.8) se tiene que

(1)+ 2Z"1 (- 1 + 1) + z'2 íi +M + hik -

4 ) + z-3 íM _ hik

YM

+ 2

(1-z-1)2

= Xa (z)F2ij + X6 (z)Fszfc + *(z) + B, (z)

Al comparar (C.9) con (C.5) se desprenden las siguientes relaciones

F,
9mi

_
9m4

(C.8)

(C.9)

(C.10)

9m2
31

2VDD

9m3
3ikl

2VDD

a
3V'I

5
2V

A/7=3/

/lífc = ^

hi; = l

(C.ll)

(C.12)

(C.13)

(C.14)

(C.15)

(C.16)

(C.17)
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Y la función K-(z) se puede escribir como

r,fo-

Xa {z)F2ij + X4 (z)Fsifc + tf(z)+ £, (zXi - z- )2

donde los coeficientes i, j y k, determinan el filtrado de la señal de entrada.
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