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Resumen

En este trabajo se presenta el disefio de un modulador ZA hibrido con miltiples
tasas de muestreo para aplicaciones de comunicaciones moéviles de 4G. La
implementacién hibrida del modulador combina los beneficios de las dos técnicas
de tiempo discreto y la de tiempo continuo donde la caracteristica mas 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 multiples tasas de muestreo a fin de obtener la seal
resultante.

Durante el proceso de disefio, se sigue como estrategia conseguir una minima
excursion de voltaje en los nodos del sistema para conseguir dos beneficios: bajo
consumo de potencia y reducidos requerimientos de linealidad en sus bloques
constitutivos.

Ademas se presenta la construccion de un modulador XA 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
ultimos afios ha demostrado ser una de las técnicas mas robustas frente a los
circuitos de corriente conmutada. La fabricacién de circuito se realiza en tecnologia
CMOS/5V 0.5 pm.

Por Gltimo, se disefia un filtro digital de 3 orden IIR para el filtrado de modulador
TA de tiempo discreto donde la fabricacién también se realiza con tecnologia
CMOS/5V 0.5 um.



Abstract

In this work, a multirate second order A 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
generate 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 £A modulator design for biomedical applications
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 3™ order IIR digital filter is designed. The digital filter is used for
discriminate high frequencies produced by the XA 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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Capitulo 1. Introduccion

La creciente demanda de los usuarios para disfrutar de mayor cantidad de servicios
en sus dispositivos de comunicacién con menor costo, menor tamafio y menor
consumo de potencia conducen al desarrollo de productos que satisfagan esas
necesidades.

En este capitulo se exponen los retos asociados a las comunicaciones inalambricas
de la denominada cuarta generacion, y al mismo tiempo se centra la atencioén en
una de las piezas claves: los convertidores de sefiales analdgicas a sefiales digitales
(ADC). Se enuncian las ventajas que ofrecen los llamados moduladores sigma-
delta hibridos (HXAM) para satisfacer los requerimientos de los ADCs orientados a
esta nueva generacién de comunicaciones inaladmbricas. Finalmente, se presenta el
objetivo y la organizacion de este trabajo orientados al disefio de un HXAM.

1.1. Antecedentes

permitido la organizacién y el trabajo para un bien comtin. Hoy dia el

hombre, ser social por naturaleza, necesita comunicarse para obtener

resultados satisfactorios tanto a nivel personal como profesional.
Hist6ricamente, los ingenieros en el irea de las comunicaciones han trabajado
arduamente para facilitar la comunicacién y acortar la distancia entre los
interlocutores. Una de las pautas mas importantes fue realizada por G. Bell en 1876
con la invencién del teléfono. Este desarrollo permitié por primera vez establecer
una comunicaciéon remota. Otra muestra de desarrollo fue la realizada por G.
Marconi en 1896 con la invencién de un medio masivo de comunicacién: la radio.
Desde entonces las comunicaciones han experimentado un desarrollo que hoy dia
llega a las llamadas comunicaciones inaldmbricas y que satisfacen, en alto
porcentaje, las necesidades del hombre. En la actualidad el desarrollo logrado

D ESDE la aparicién del hombre la comunicacién entre los seres humanos ha



permite acceder a una gran variedad de servicios de comunicacion y facilita la
actividad del hombre tanto en lo laboral como en lo familiar. Sin embargo, si bien
los sistemas de comunicacion portatiles son muestra del desarrollo tecnolbgico y de
los servicios que se ofrecen a los usuarios, también es verdad que esos desarrollos
son insuficientes cuando los mismos usuarios demandan la integracion de méas
servicios en un mismo dispositivo de comunicacibn personal, Esa demanda que
suele enfrentarse con innovacion, estd acotada por las limitaciones de la propia
tecnologia,

1.1.1, Evolucion hacia los sistemas 4G

Ll desarrollo de los sistemas electronicos de comunicacibn masiva comenzo en la
década de los ochentas, desarrollo que pudiera denominarse de primera generacion
(1G), donde los dispositivos méviles de comunicacion procesaban las sefiales de
forma analbgica. Posteriormente los sistemas de comunicacion inalambrica,
incluyendo procesamiento digital (o de segunda generacion, 2G), como protocolos
GSM y CDMA, aparecieron como alternativa en los noventas. Iistos sistemas, (ue
ofrecian un servicio de acuerdo a un estandar internacional, fueron disefiados para
transmision de voz y transferencia de datos con baja tasa de 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 tecnologia a la par de los méas importantes estdndares de comunicacion [Giano?].

Services ‘r
Speed

4G
<200 Mbips

3G

2.5G

2G
14.4 kbps

1984 199 1999 2002 2010 W

Fig. i-i. Evolucion de las aplicaciones y los estandares inalambricos,

Ein la practica, 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 generacion (4G).



Loy sistemas 4G deben proveer de forma completa comunicacion mévil basada en
paquetos 1P, Rsta teenologifa podra ser usada en modems inaldmbricos, laptops,
smartphones, entre otros dispositivos méviles, Los servicios ofrecidos por estos
sistemas incluyen aceeso de Internet de banda ancha, telefonfa 1P, jucgos en linea,
ast como alta ealidad multimedia,

En el 2008, la Unién Internacional de Telecomunicaciones (ITU) establecid los
requerimientos de los sistemas 4G, de los cuales los mis destacados son:

¢ Conectividad de amplio ancho de banda y de miltiple banda. Esto significa
que se requieren varias velocidades de transferencia, las cuales dependen de
si el receptor inaldmbrico se encuentra sin movimiento (modo estacionario)
o on movimiento (modo dindmico). En modo estacionario, las velocidades
son mayores a 1 Ghps, ¥ en modo dindmico s¢ requieren velocidades
mayores a 100 Mhps. Para ambos modos, los anchos de banda requeridos se
encuentran dentro de § MHrz a 40 MUz,

¢ Alta conectividad. las redes 4G ostdn basadas en redes que permiten
acceder a un servicio determinado en todo momento, en cualquier lugar v
con cualquier dispositivo (redes heterogéneas). Ello implica desarrollar una
arquitectura escalable v con capacidad para cubrir grandes Arcas
geograficas v adaptabilidad a varios ambientes electromagnéticos.

¢ Alta calidad multimedia. Las videoconferencias, por ejemplo, son una parte
esencial en los receptores méviles. Los requerimientos clave son una alta
autonomia \ una alta calidad de video.

o  Personalizacion de servicios. El futuro de los sistemas de comunicacién
estardn provistos de programabilidad para disefar las caracteristicas de
comunicacion de cada usuario,

¢ Alto ancho de banda. Los sistemas de 4G podrén contar con un ancho de
banda de 5§ a 20 MHz.

No solamente los servicios v la funcionalidad de estos sistemas de comunicacion
mfluven en la decision de compra del consumidor, también 1o os el tamatio, ¢l peso,
v la carga il de la baterfa. Por lo tanto, la clave de los dispositivos de
comunicacion 4G residird en la cantidad de caracteristicas soportadas con un
minimo consumo de potencia y bajo costo, asi como también en la capacidad de los
proveedores de servicio para disefiar servicios personalizados a sus usuarios,

1.1.2. Retos de los sistemas 4G

Los requerimientos para la comunicacion inalambrica imponen especificaciones a
todo receptor mévil,. Mientras que la transmision digital de vor requiere alta
movilidad con baja transferencia de datos, una video-llamada necesita dispositivos
compatibles con altas transferencias de datos (hasta 100 Mbps). En contraste, las
sefiales para monitorear, por ejemplo, ol ritmo cardiaco en un paciente, demandan

‘s



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 comunicacién inaldmbrica 4G (ver Fig._1.-2),
como son su amplia gama de requisitos en cuanto a velocidad de transmision,
ancho de banda y movilidad se refiere, siempre con un minimo consumo de
potencia.

Mobility
A 1995 2000 2005 2010

' asm '\ arrs
| CDMAone \ EDOE
High !
speed

CDMA2000

Medium
speed

Low
speed

\
|
I

10kbps 100 kbps 1 Mbps 10 Mbps

»

S
~oy
!

| 1 o
100 Mbps 1 by Data-rate

Fig. 1-2. Variedad de estandares inalimbricos como funciéon de la movilidad y la tasa
de transmision de datos.

El desarrollo de las redes méviles para el roaming global y compatibilidad con
miltiples estindares demanda un receptor robusto. Es decir, el desarrollo tiende a
integrar més 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 critico para estos dispositivos; la
necesidad de un alto desempefio siempre est4 en contraste con la carga 1til de la
bateria. Por otro lado, el nimero de componentes en un receptor no debe impactar
ni en el tamafio ni en e] costo del producto final. En este contexto, la posibilidad de
reducir el nimero de componentes en un receptor mévil, gracias a la integracién de
diferentes radios en un circuito integrado, es una opcién que permite reducir costo
mientras se mantiene la garantfa de un 6ptimo consumo de potencia y desempefio.

1.1.3. Receptores inalambricos para sistemas 4G

En una red que permita la reconfiguracién y adaptabilidad (red heterogénea) no
solamente la conexi6n es importante ya que los usuarios desean disfrutar multiples
servicios [Vandog]. Para usar tal variedad de servicios los receptores multimodales
son esenciales asi como su capacidad para adaptarse a diferentcs redes
inaldmbricas reconfigurandose de manera auténoma. Esta caracteristica permitira



eliminar la necesidad de usar multiples receptores y/o componentes de hardware.
En otras palabras, la posibilidad de usar la integracién de circuitos en silicio
permite reducir significativamente el drea de integracion y desarrollar plataformas
flexibles mas robustas. Adicionalmente, el costo del producto puede ser reducido
debido a la reutilizacion del hardware. Al contar con receptores multimodales se
obtienen los siguientes beneficios:

¢ Reduccion del nimero de componentes y costo de ensamble.

e Optimizacion del factor de forma: varios servicios son incluidos dentro de un
receptor pequefio y mas ligero.

e Reduccién del tiempo de mercadotecnia: mediante el redisefio es posible
incluir nuevos estindares de comunicacion.

Para satisfacer los requerimientos que demandan hoy dia los sistemas 4G e
impulsado por la continua reduccion de las dimensiones de circuitos integrados, se
prefiere procesar las sefiales en el dominio digital, y reducir al minimo los
componentes de procesamiento analoglco El procesamiento digital no solo es
simple, robusto, flexible y programable, sino que permite reducir los niveles de
alimentacion, lo que conlleva a reducir el consumo de potencia, y aun asi conseguir
velocidades de procesamiento aptas para aplicaciones 4G. Sin embargo, los
requerimientos que se imponen a los circuitos que forman la interfase
Analogica/Digital (A/D), constituyen un cuello-de-botella ya que la conversion del
dominio analégico al dominio digital demanda alta velocidad y alta resolucién, lo
cual es dificil de obtener con la reduccion en los voltajes de alimentacion; resolver
este problema es un reto para el diseiiador porque su objetivo es realizar un disefio
analégico con un rango dinamico aceptable.

Por lo anterior, en los sistemas 4G, un bloque fundamental para el procesamiento
de las seinales es el ADC, donde una opcién favorable es aquella que realiza una
modulacién ZA. Un ADC basado en la modulacién £A (ADCXA), a diferencia de un
ADC convencional, presenta baja sensibilidad a las imperfecciones de los circuitos,
lo que evita incluir circuitos de correccion. El corazon del ADCZA, es el modulador
TA (ZAM), y es quien muestra baja sensibilidad a las no idealidades de la mayoria
de los bloques que lo forman.

1.1.4. Convertidores A/D A

A pesar de que estos convertidores son adecuados para los sistemas de
comunicacion, es necesario proponer nuevas arquitecturas que permitan procesar
sefiales analogicas con mayores anchos de banda, sin que se vea afectada la
resolucion, y permitir ademas el procesamiento demandante de los sistemas 4G.
También es necesario que el ADC posea reconfigurabilidad para lograr la
adaptacion con otros estandares en los requerimientos del ancho de banda son
menores.

Hasta hace unos afos los ADCZA se han implementado para operar en tiempo
discreto, con arquitecturas reconfigurables que permiten variar la frecuencia de



muestreo y desactivar etapas para reducir el consumo de potencia. Sin embargo, la
creciente demanda de la tasa de conversién de las sefiales 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 tipicas de tiempo discreto; por lo tanto, en la
préctica existe una restriccién en la tasa de sobremuestreo y en el ancho de banda
de la sefial.

A mediados de los afios 90s, el desarrollo de ADCEA en tiempo continuo com_enz() a
ser popular. En estos moduladores el filtro de lazo es construido con circuitos de
tiempo continuo, lo que permite que su implementacién alcance muestreos 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 conversion que son los ADCZA
hibridos, con lo que se permite combinar las ventajas de la implementacion de
tiempo discreto y de tiempo continuo. Al combinar en una arquitectura ambas
implementaciones se aprovechan las ventajas individuales de cada una. Un ADCZA
hibrido puede contar con un filtro antialias en su terminal de entrada y es posible
reducir el consumo de potencia. Ademas, con el uso de un procesamiento de
multiples tasas de muestreo es posible alcanzar las velocidades de muestreo del
orden de varios GHz con un minimo consumo de potencia. Al mismo tiempo, con
un ADCZA en configuracién cascada es posible desactivar cada una de esas etapas y
adaptarlas a diferentes estandares de menor resolucién pero con bajo consumo de
potencia. Todas estas razones hacen que un ADCZA hibrido sea la opcién adecuada
para los sistemas 4G.

En general, el eje central de este convertidor es un modulador ZA y por ello los
requerimientos de un ADCXA recaen sobre el modulador, y son los siguientes:

Alta frecuencia de muestreo para producir una alta razén de sobremuestreo
y con ello obtener un amplio ancho de banda para los estindares que
demanden mas esta caracteristica.

Alta resolucién para satisfacer las aplicaciones actuales y las del futuro
cercano.

e Incluir reconfigurabilidad y lograr su adaptacién a los diferentes estandares
que requieran menores anchos de banda y mayores resoluciones con
consumo de potencia minimos.

¢ Prolongar la operacién en los sistemas inalambricos operados por baterias.

Es la implementacién de TAM quien determina la naturaleza discreta, continua o
hibrida de un ADCZA. Por lo tanto, las del los ZAM también estan divididos en tres
categorias: TD, TC e hibridos (TD/TC). Los tres tienen propiedades propias pero
una eleccién fundamental determina el camino de disefio del modulador (z, s 0 una
combinaci6n) asf como su implementaci6n (capacitores conmutados o integradores
de tiempo continuo). Los moduladores TD y TC son comparados brevemente en



[Chergg] y [Ortmos]. Las principales ventajas de los hibridos son expuestas en
[Kulco8], [Kwano8].

Tabla 1-1. Principales caracteristicas de los moduladores TDXAM.

Ventajas Desventajas
Requerimientos bajos de e Baja frecuencia de operacién
linealidad. impuesta por la conmutacién
Reducida sensibilidad al jitter del ¢ Requiere un filtro antialias a la
reloj. entrada (mayor consumo de
Proceso de integracién potencia)

independiente de la ganancia de
los amplificadores.
Menor impacto a las no
idealidades de la temporizaci6n
(retraso del lazo de
retroalimentacion).

Mayor impacto en los errores de
muestreo

Se muestrea el ruido en el
capacitor de entrada

Amplio acoplamiento del ruido
digital

Requiere un preciso circuito de
muestreo y retenciéon

Tabla 1-2. Principales caracteristicas de los TCTAM.

Ventajas Desventajas
Alta frecuencia de operacion e Requerimientos altos de
Filtro antialias implicito a la linealidad
entrada (Menor consumo de o Gran sensibilidad al jitter de los
potencia) relojes
Menor impacto en los errores de Proceso de integracion

muestreo

No se muestrea el ruido en el
capacitor de entrada

Reducido acoplamiento del ruido
digital

No requiere un preciso circuito
de muestreo y retencion

dependiente de la ganancia de los
amplificadores

Mayor impacto a las no
idealidades de la temporizacion
(retraso del lazo de
retroalimentacion)

Las principales ventajas y desventajas de los moduladores TD (TDXZAM) se
muestran en la Tabla 1-1, donde una de las més importantes ventajas son los bajos
requerimientos de linealidad, lo que facilita su implementacién, y una de la mas
importante desventaja es su baja frecuencia de operacién — desde unos cuantos
kHz hasta varios MHz [Kulco8]- lo que genera un pobre desempefio. Ademas, 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 (TCZAM) se
muestran en la Tabla 1-2, donde una de las mas importantes ventajas es su alta
frecuencia de operacion -hasta el rango de GHz con bajo consumo de potencia



[Vandog] - produciendo un elevado desempefio. Sin embargo una de sus mayores
desventajas son sus altos requerimientos de linealidad [Silvo1].

1.1.5. Moduladores XA: Estado del arte

Del estado del arte, que se muestra en el Apéndice A, se aprecian las tendencias de
los ZAM (ver Tabla A-1) 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 resolucién (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 producen menores resoluciones pero con frecuencias de muestreo
superiores.
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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 bésicos requieren redes adicionales para

mejorar su linealidad, su consumo de potencia es menor.
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Fig. 1-5. Rango dindmico contra el consumo de potencia de los XAM de TD.

TC
- i
- "
rom— "
A o n
: A b 7'y
i = "
i u A
: X
A
1.0E-04 1.0E-03 1.0E-02 1.0E-01
Power [W]

| A SingleLoop,SingleBit [l SingleLoop,Multibit ® Cascade,Singlebit |

1.0E+00

Fig. 1-6. Rango dinimico contra el consumo de potencia de los TAM de TC.



De este andlisis resulta evidente que al combinar ambas implementaciones se
permite alcanzar frecuencias de operacién altas sin afectar la resolucién. Las
implementaciones hibridas reportadas, sin embargo, se limitan a frecuencias de
operacién bajas (ver Fig. 1-7) porque aunque el SAM de TC puede operar con
velocidades mayores, se han reportado moduladores cuyo limite de velocidad es
impuesto por el desempefio del ZAM de TD. Por otro lado, el consumo de estos
disefios hibridos son bajos dada la baja velocidad de operacién como se ilustra en la
Fig. 1-8.
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Fig. 1-7. Rango dinidmico contra la frecuencia de muestreo de los =AM hibridos.
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Fig. 1-8. Rango dinamico contra el consumo de potencia de los ZAM hibridos.

Puede concluirse que los moduladores hibridos son la nueva tendencia para los
sistemas de comunicacién 4G por su eficiencia en consumo de potencia, alta
resolucién y su extenso rango de frecuencias de operacion.

Pero adema4s, al tratarse de una alternativa de disefio en desarrollo, es posible
realizar contribuciones al estado del arte como los procesamientos con multiples
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tasas de muestreo, con lo cual se aprovechan las capacidades de ambas
implementaciones.

1.2. Objetivos de esta investigacion

Para enfrentar las demandas de los sistemas 4G el objetivo general del este trabajo
doctoral esta enfocado al disefio de un TAM hibrido comportamental de alto nivel
para satisfacer los requerimientos de las aplicaciones 4G.

En el diseiio de alto nivel se contemplan dos principales cuestiones, una es la
exploracion del espacio de estados para encontrar la mejor arquitectura capaz de
satisfacer completamente los requerimientos de la aplicacion. La segunda cuestién
es la determinacion de los requerimientos de cada uno de los componentes del
modulador.

Adicionalmente y como caso de estudio se incluye el disefio de un modulador XA de
segundo orden de tiempo discreto con un cuantizador de 5 niveles de cuantizacion
con tecnologia CMOS 0.5 pm/5 V para validar la segunda etapa del modulador
hibrido disenado previamente, asi como también, se fabrica un filtro digital IIR de
tercer orden para completar el procesamiento digital del modulador disefiado.

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 estindares de comunicacién mostrados en la
Tabla 1-3 para satisfacer los siguientes puntos:

e Frecuencias de muestreo de 320 MHz con una resolucién de al menos 12/14
bits con anchos de banda de 1.92 MHz/200 kHz para aplicaciones
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
aplicaciones WLAN.

Por otro lado, al emplear el procesamiento de sefiales con miltiples tasas de
muestreo, se pretende alcanzar altos anchos de banda con una resolucion de hasta
10 bits para las aplicaciones futuras de 4G [ITU08]:

e 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 hibrido A con miltiple
tasa de muestreo

Para alcanzar los objetivos de este trabajo se propone un HXAM 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 un modulador de 4° orden.

Cada modulador cuenta con un cuantizador de miltiples bits, sin embargo, dada la
naturaleza de la cascada, el error de cuantizacién a la salida es el error de
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cuantizacién de la Gltima etapa, por lo que el cuantizador de esta etapa deberé ser
el de mayor resolucién. Con la mitiple tasa de muestreo, por otro lado, es posible
extender el rango de operacién de la frecuencia; el TCEZAM operar4 con una
frecuencia de muestreo méaxima de F,<960 MHz, y el de tiempo discreto con una
frecuencia de muestreo méxima de Fs2<320 MHz.

Finalmente, los £AM cascada presentan mejor desempefio que los ZAM de lazo
simple debido a su estabilidad. Conforme el orden del filtro aumenta, también lo es
el riesgo de que ocurra la inestabilidad. Los ZAM cascada, por un lado, permiten
aumentar el orden total del filtro sin el riesgo de la inestabilidad, y ello permite
incrementar el orden del ZAMs. Sin embargo, esta propuesta de disefio requiere
una unidad Légica Digital de Cancelacibn (DCL) para adecuar las diferentes
salidas. La salida de modulador en cascada consta de la sefial y del ruido, donde
éste es el debido al conformado de la Gltima etapa [Foglo1].

Otra ventaja de la propuesta de disefio es que permite la reconfigurabilidad al
permitir desactivar alguna de las etapas mediante una sefial (PD) para aplicaciones
menos demandantes (en cuanto a resolucién y ancho de banda se refiere) y lograr
con ello un menor consumo de potencia.

1.4. Metodologia

Para alcanzar las metas se proceder4 segan el siguiente flujo de disefio. Mediante
herramientas de diseiio de alto nivel se definira la arquitectura y se asegurars que
sean satisfechos los requerimientos y los consumos de potencia usando para ello un
andlisis paramétrico.
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Fig. 1-9, Diagrama a blogues propuesta para el modulador XA hibrido,

‘Tabla 1-3. Especificaciones del los estéindares de comunicaci6n.

Especificacion GSM UMTS WLAN
BWIQ 200 kHz (*) 1.92 MHz 10 MHz
SNDR minimo 14 bit = 86 dB 12 bit = 74 dB 9 bit = 56 dB



SNDR disetio a nivel 15 bit = 92.dB 13 bit = 80 dB 11 bit = 68 dB

sistema
SNDR estado del 14 bit = 86 dB 12,5 bit = 77dB 10.5 bit = 65 dB
arte
Consumo de minimo minimo minimo
potencia

(*) Para GSM, un ancho de banda bajo de 117 ex seleccionado para tratar con el raido flicker.

La exencia detrds de la reduceién del consumo de potencia, reside en minimizar las
oscilaciones  de  tensidn  en  los nodos de interconexion entre  los
amplificadores/integradores. Ademas de reducir ¢l consumo de potencia, la
reduccion de las oscilaciones relajardn los requerimientos de linealidad de los
amplificadores/integradores.

Con ¢l uso de herramientas de alto nivel, que incluyan los efectos de las no
idcalidades de los componentes, se verificardn los resultados del modulador y se
tomaran acciones de correccion a alto nivel, con lo cual s¢ estableceran los
requerimicntos de los componentes a nivel transistor para construir el modulador.

Para ¢l caso de cstudio se emplea la herramienta de disefio cléetrico SPICE para
realizar ¢l modelado del modulador mediante macromodelado. Se incluirdn los
cfectos de las no idealidades y se realizard, si ¢s ncecsario, las correcciones
adecuadas para lograr ¢l desempefio deseado. Posteriormente se disenardn los
componentes del modulador, a nivel transistor, cn teenologia CMOS 0.5 pm/35 V.
Finalizada la simulacidn a nivel transistor se procedera con el diseiio a nivel layout.

Las herramicntas de alto nivel para el discfio ¢s MATLAB/SIMULINK, versién
2007. La construccidon de esquemdticos y la simulacién a nivel transistor requiere
de S-Schematic/T-Spice, versién 13, y del kit de disefio CMOS o.5um. Para el
disetio a nivel Layout se usara L-Edit.

1.5. Organizacion del documento

En el capitulo 2 se presentan los fundamentos de los ADCEA asf como de los
moduladores £A. Se presentan los principios de operacion asf como de las métricas
de desempeiio. Bl capftulo 3 mucstra ¢l disefio del los moduladores de segundo
orden que componen al modulador hibrido, tanto del back-end como del front-end.
El modulador del front-end es ¢l modulador de tiecmipo continuo ¢l cual ¢s dischado
a partir del modulador de tiempo discreto es decir, del modulador de back-end. Los
cocficientes de ambos moduladores son elegidos para cumplir con uno de los
objetivos el cual es la reduccién del consumo de potencia. El capitulo 4 centra la
atencion sobre el discio del modulador hibrido con una unica frecuencia de
muestreo. s presentada el disetio de la légica de cancelacién necesaria para
obtencer el resultado equivalente de un modulador de 4% orden. En ¢l capitulo 5 se
presenta el diseno del modulador hibrido con multiples tasas de muestreo. Los
principios de este procesamiento son también expucstos en este capitulo a fin de
determinar la légica de cancelaciéon v obtener ¢l resultado correspondiente a un
modulador de 4to orden. El capitulo 6 muestra los circuitos del modulador hibrido



asi como de las no idealidades que acompaiian a los mismos y de esta forma incluir
en el modelado tales no idealidades. Gracias a la incorporacion de las no
idealidades en el modelado del modulador es posible conocer el impacto de la
degradacién del desempefio del modulador. El capitulo 7 muestra un caso de
estudio del modulador de tiempo discreto del modulador hibrido en tecnologia
CMOS de 0.5 um/5V. Cada una de las etapas del modulador son abordados en este
capitulo asi como del proceso de disefio. Las conclusiones de este trabajo y las
direcciones del trabajo futuro son expuestas en el capitulo 8.

1.6. Conclusiones

En este capitulo se presentaron los retos de las comunicaciones moéviles y portables
asi como la tendencia hacia una nueva generacién de comunicaciones, la cuarta
generacion. Se destaca la necesidad de contar con mayores y mejores 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 comunicacién, tales como los
proveedores de servicio asi como los fabricantes de los receptores. En los
receptores de comunicacién 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 ademas los usuarios desean que sea
de bajo costo, dimensiones pequeiias y que aumente la carga 1til de la bateria. Es
por ello que el ADC, de los llamados XA, forman una alternativa viable para los
receptores de comunicacién al mismo tiempo que permiten la reconfiguracion para
ofrecer a los usuarios la posibilidad de adaptarse a varios estandares de
comunicacién, y gozar de multiples servicios como Internet de alta velocidad,
video-llamadas, juegos en linea, mensajes multimedia, transferencia de archivos,
entre otras. El nicleo de los ADC ZA 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 ZA con lo cual se conduce a proponer
una arquitectura innovadora, la arquitectura de tipo hibrida, 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 hibrido reconfigurable para los estindares UMTS, GSM y WLAN asi
como también como una aplicacién de alto desemperio para las futuras
aplicaciones de 4G y que se encuentran ya contempladas dentro del IMT-Advanced
emitido por ITU-R.



Capitulo 2. Fundamentos de ADCs XA

En este capitulo se describen los principios de operaciéon y las métricas de
desempefio de un ADC TA. Se hace énfasis en este esquema de modulacién por ser
el nicleo de un ADCZTA, y por lo mismo se enuncian los componentes de estos
moduladores asi como su impacto en el desempefio del ADC.

2.1. Introduccion

A DIGITALIZACION es un fundamento de la banda base analdgica, y por
ende lo es del ADCIA. Este convertidor ofrece adecuado balance entre
recision, velocidad y consumo de potencia. Estas propiedades permiten
satisfacer los requerimientos de los sistemas inaldmbricos 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 dinamico, y eficiencia en el consumo de potencia son satisfechos por los
ADCEA gracias a los continuos avances de la tecnologia CMOS. Esta caracteristica
pudiera explicar la tendencia reportada en la literatura y que refiere que el ADCZA
esta ganando popularidad. Del punto de vista del procesamiento de sefales, puede
decirse que un ADCZA intercambia requerimientos analdgicos por complejidad
digital, v considerando que las tecnologias de fabricacién son mayoritariamente
digitales ello explica por qué el procesamiento se realiza en este dominio.

2.2. E1 ADCZA

Del punto de vista de un sistema un ADCZA es un conjunto de bloques que ejecutan
dos funciones. La primera es convertir una sefal analdgica a una representacion
digital en instantes definidos de tiempo. La segunda estd asociada a las
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propiedades de filtrado, lo que contribuye en la seleccion del canal (fro’nt—end) del
receptor. Al combinar estas dos funciones, que son realizadas simultaneamente,
permite que los ADCZA optimicen el consumo de potencia

2.2.1. Convertidor XA

Un ADCEA consta de un ADC de baja resolucién (puede ser un convertidor de un
simple bit) operando a alta velocidad (mucho mayor que la frecuencia de NqusQ y
colocado en un lazo de retroalimentacién. La configuracién de la retroalimentacion
es elegida de tal manera que el ruido de cuantizacién, producido por la baja
resolucién del ADC, sea conformado y removido fuera de la banda de interés. Los
resultados de esta configuracién producen una alta resolucién, es decir, una alta
relacion sefial-a-ruido (SNR) para la sefial dentro de un ancho de banda finito. La
definicién anterior es facilmente explicada usando la ilustracién de una
arquitectura bésica del SAM (ver Fig. 2-1). La arquitectura consta de un filtro de
lazo H(F), un cuantizador de resolucién (B bits) baja y de un DAC de
retroalimentacién de igual resolucién que el cuantizador. Linealizando el
cuantizador, es posible modelarle como un bloque de ganancia k; y un término
adicional que represente una fuente de ruido blanco, e(n) como se ve en la Fig.
2-1b) La alta resolucién obtenida de esta representacién esta basada tanto en la
aplicacion del sobremuestreo como con el conformado del ruido.

a) b)
Fig. 2-1. a) Arquitectura general de un modulador A, b) linealizacién del
cuantizador.

Cuando el filtro de lazo es un integrador, la operacién puede ser presentada como
sigue. La diferencia entre la entrada y la sefia de retroalimentacién es integrada.
Esta diferencia (=A) es sumada con el valor integrado (=Z) del ciclo previo. Este
valor es cuantizado y enviado por el lazo de retroalimentacién para realizar otra
comparaciéon. De este proceso se espera que la sefial retroalimentada siga a la sefial
de entrada de manera que la diferencia sea minima. Al igual que cualquier otro
sistema retroalimentado, si los requerimientos de los bloques constitutivos son
relajados, hara que este tipo de convertidor sea méas 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 desempefio en términos dela SNR
es comparada con un ADC convencional de Nyquist.
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2.2.2.1. Desempeiio de un ADC de tipo Nyquist

En estos convertidores, se muestrea la sefial a una frecuencia Fs, y el ancho de
banda (BW) de la sefial es limitada al 50% de la frecuencia de muestreo. En caso de
que la condicidn sea violada, el fenémeno de alias ocurre para las componentes de
mayor frecuencia y caen dentro de la banda de interés, lo que produce una
distorsién en la sefial. Para evitarlo, tipicamente un filtro antialias es colocado
antes del muestreador; de esta forma las sefiales fuera de la banda son removidas.
Entonces, el muestreador toma las muestras de la sefial de entrada en T intervalos
discretos de tiempo. Luego, esta informacion es cuantizada y convertida a una sefial
digital. Este proceso de cuantizacion, por otro lado, induce un error debido a la
discretizacion de un rango de amplitud continuo. Este error, llamado ruido de
cuantizacion, depende del niimero de niveles del cuantizador. El tamafio de paso A
entre dos niveles es definido como

A = Zmax ~ *min = (2_1)

siendo Xrs la maxima excursién del cuantizador y B el nimero de bits. La relacién
entre la entrada y salida del cuantizador, para una muestra en el tiempo n, puede
ser definida como sigue

y(n) =k, x(n) +e(n) (2.2)

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

b)

Fig. 2-2. Proceso de cuantizacion. a) Funcién de transferencia, b) crror de
cuantizacion.

El proceso de cuantizacién es mostrado en la Fig. 2-2. El error de cuantizacién e(n)
esta determinado por la sefial de entrada. Sin embargo, si no existe correlacién
entre las muestras subsecuentes, ni entre el error de diferentes muestras [Norwg6],
este error puede ser considerado como una sefial aleatoria con una densidad
uniforme de probabilidad en el intervalo [-A/2, A/2] y puede asumirse como ruido
blanco (ver Fig. 2-3).
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Fig. 2-3. Funcién uniforme del ruido de cuantizacién.

El desempefio de un ADC tipo Nyquist se estima al calcular la potencia total del
ruido de cuantizacion, No:

@ 1 A/2 Az
Ny=e; = _J;ezPDF(e)de = Z_J/izde = (2.3)

Dado que con la operacién de muestreo la potencia total del ruido esta distribuido
uniformemente en la banda de la sefial [-Fs/2, Fs/2], su valor es igual a la potencia
del ruido de cuantizacién dentro de la banda.

La potencia de la sefial sinusoidal (S) con una amplitud maxima Xrs/2 y frecuencia
F, =1/T, es definida como

T, 2
1 ¢ X, _Xi  a2f
S= T j = sen (2rF,t)dt = == (2.9)
De (2.3) y (2.4), 1a SNR puede ser calculada y convertida a dB:
SNR ;5 =6.02B +1.76 (2.5)

2.2.2.2. Desempeiio de un ADC con sobremuestrco

Esta caracteristica es definida como el muestreo a una frecuencia mucho mayor que
la frecuencia de Nyquist (Fy). La relacion de sobremuestreo se define como

osrR=Ls - Fo
Fy, 2BW (2:6)

donde BW=Fy/2. Comparando este tipo de ADC con un ADC con tasa de Nyquist,
los requerimientos del filtro antialias que resultan son mas relajados, sin embargo
debe contar son velocidades de muestreo mas 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
cuantizacién se ilustra en la Fig. 2-4. Obsérvese que la potencia total del ruido de
cuantizacién es la misma pero distribuida sobre una banda més amplia.



PSD(F)

F2 -BW BW FJ. F

Fig. 2-4. El ruido de cuantizacién esparcido sobre una banda mas grande para
minimizar la parte dentro de la banda.

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

A2
IBN = 2.
120SR (2.7)

o equivalentemente en dB:

SNR g = 6.02B +1.76 +10log(OSR) (2.8)
2.2.3. Conformado del ruido

La principal ventaja de los ADCZA es que permite obtener una mayor SNR, que en
los ADC con sobremuestreo, porque atenia el ruido de cuantizacién 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
retroalimentacién (ver Fig. 2-1) es posible conformar el ruido de cuantizacién de
manera que en la porcién de la banda, el ruido de cuantizacién 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 practica estas funciones son de interés porque dan cuenta del conformado del
ruido, por ejemplo la funcién 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 funcién de transferencia de la sefal es referida
como la funcién de transferencia de la sefial (STF). De esta forma, la respuesta del
modulador contiene dos componentes, la debida a la sefial de entrada y la que
corresponde a lg contribuciéon del error de cuantizacion:

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

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

k,H(F)

STRF)= 15 k,H(F)Hp,. (F)

(2.10)
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1

NTFF) =17 k,H(F)H,,(F)

(2.11)

Cuando la ganancia del lazo es alta (lo cual ocurre dentro de la banda de la sefial) y
asumiendo un DAC con respuesta ideal (Hpac=1), esas funciones de transferencia
se simplifican como

STF(F)=1 (2.12)

1

NIBLF) = k,H(F)

<<1 (2.13)

Estos resultados significan que la sefial es transmitida sin atenuacién hasta la
salida, y que el error de cuantizacién es minimizado porque es inversamente
proporcional a H(F). Estas caracteristicas pueden obtenerse al escoger el filtro lo
mas simple posible, por ejemplo un integrador (ver Fig. 2-5).

PSD(F) A

NTF(

F

-BW BW  F2
Fig. 2-5. Conformado del ruido.

Hasta ahora, las caracteristicas de un ADCZA se toman del ZAM por lo que los
requerimientos del ADC serén trasladados al modulador de aqui en adelante.

2.2.3.2. Desempefio de un modulador A

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

N A
H(z)=( z ) (2.14)

1-2

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

N =& (—I—JL (2.15)
“ 12 2L+1{OSR 15

’
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Adicionalmente, la potencia de la sefial, tomada a la salida del cuantizador, es
calculada como

B_12A2
2 4

s=¥ (2.16)

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

2L +1
7'I',2L

SNR,; = 6.02B +1.76 + 1olog( ) +(2L +1)10log(OSR) (2.17)

2.2.4. Grados de libertad

De (2.17) se puede concluir que el desempefio de un £AM, ideal, es determinado
por tres grados de libertad (o variables bajo el control del disefiador): razon de
sobremuestreo, orden del filtro y el nimero de bits del cuantizador. La frecuencia
de sobremuestreo, orden y tipo de filtro, asi como el nimero de bits de
cuantizacién 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 eleccion del disefio, como en breve se discutira.

2.2.4.1. Relacion de Sobremuestreo

Incrementando la OSR por un factor de dos, aumenta la SNR a una razén (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 mas rapidamente, sino que el ancho de banda de los integradores
debe incrementarse y tanto el cuantizador como el DAC deben operar més rapido.
En la practica si bien es cierto que se puede ver el beneficio del escalamiento de la
tecnologia en la satisfaccion de las caracteristicas de operacién mencionadas,
también lo es que el consumo de potencia limita el maximo valor de la OSR.
Adicionalmente, el modulador serd mas sensible al jitter del reloj debido a que
presenta un periodo de tiempo mas pequefio. Claramente se observa la existencia
del compromiso entre el ruido de cuantizacion 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 serd mas pronunciado. Sin embargo, ordenes
superiores provocan inestabilidad; problema tipico en sistemas retroalimentados.
Esto puede ser entendido si se observa que cada integrador produce un
desfasamiento de 90°. Asimismo, un conformado de ruido menos agresivo es
obtenido si se introducen coeficientes del filtro (ai<1) antes de cada uno de los
integradores e introduciendo, por ejemplo, rutas de retroalimentacion 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 esta dado por

H(z) = ﬁ la_.'zz__ll (2.18)

Asi, (2.17) puede ser simplificada para representar el desempefio de un modulador
de orden L y que incluye los coeficientes del filtro para asegurar la estabilidad:

SNR =SNR ..k, [ a: (2.19)

Sin embargo, los compromisos contindan existiendo ya que un filtro de lazo de
orden mas alto implica un desempefio mayor; el modulador opera en las fronteras
de la estabilidad conduciendo a un disefio menos robusto.

@ >
/\ /\ /\

Fig. 2-6. Arquitectura generalizada de un modulador XA de 3¢r orden con coeficicntes
insertados antes de los integradores y con retroalimentacién afiadida para controlar
la estabilidad.

2.2.4.3. Numero de bits del cuantizador

Por cada bit extra la SNR se incrementa 6 dB. Sin embargo, la complejidad del
disefio se presenta en el DAC. La retroalimentacion debera ser lineal sobre toda la
resolucion deseable para el modulador. Para una solucién de un solo bit, por
ejemplo, el DAC es inherentemente lineal pero los disefios de muiltiples 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 sefial, y asimismo no puede ser suprimida por la ganancia del
lazo. Por lo tanto, el niimero de bits es tipicamente limitado a 4 (ver Apéndice A).
Aun asi, las técnicas de linealizacién como el uso de elementos tales como el DEM
son requeridos. El uso de estos elementos pueden ser problematicos en el disefio de
alta velocidad ya que introducen retrasos en el lazo e incrementan el consumo de
potencia [Cromo9], [Foglo1], [Geeroo], [Bairos].

2.2.4.4. Grados de libertad en el nivel de la arquitectura

Afortunadamente existen varios grados de libertad para determinar la arquitectura
6ptima del ZAM. 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 topologia del filtro de lazo puede estar
basada en ramas de retroalimentacién y con ramas feedfoward. Los compromisos
tipicos asociados a estas posibilidades son discutidos en un capitulo posterior.

2.2.5. Métricas de Desempeiio

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.

Relacion sefial-a-ruido-mas-distorsion (SNDR). Es definido como la relacién
entre la potencia de la sefial y la potencia del ruido mas la distorsién, dentro
de la banda. Para amplitudes pequeiias de la senal (=A/k;), la SNDR es
normalmente igual al SNR en la medida que el ruido domina, mientras que
para amplitudes grandes, la distorsién se vuelve importante y la SNDR
tendera un valor mias bajo que el de la SNR. Su maximo valor, SNDRp es
considerado como el parimetro mis importante para estimar el desempefio
de los moduladores.

Rango dinimico, (DR). Es definido como la relacién entre la mixima
potencia de la senal -que puede ser aplicada sin pérdida significante- con la
minima potencia de una sefial de entrada detectable.

Rango dinamico libre de espurias (SFDR). Es la relacion entre 1a potencia de
1a sefial y la potencia de la componente espuria de mayor valor dentro de la
banda de interés.

Niimero efectivo de bits (ENOB). Corresponde al nimero equivalente de bits
de un cuantizador ideal que presenta el mismo desempeiio. Incluye todos los
tipos de degradaci6n del desempeiio y es calculado como

SNDRp[dB]-1.76

ENOB =
6.02

(2-20)

Figura de Mérito (FOM). Se emplea tipicamente para comparar para los
¥AM con otros moduladores. Es definida como la relacién entre la potencia
total (Pr) y la precision de conversién multiplicada por la frecuencia de

Nyquist:

Pr

FOM = ————
2BW 208

(2.21)

Nivel de sobrecarga (OL). Es la maxima amplitud aplicable donde la pérdida
de desempeifio en el SNDR es limitada, tipicamente es permitida una caida
de 6 dB; esta métrica es proporcional al voltaje de referencia (Vzer):

A Nmax = OLVW (2_22)
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Cuando un ZAM es evaluado, una grafica como la mostrada en la Fig. 2-7 es
indispensable porque muestra todas las métricas de desempefio.

\ 1)

Z
i l
1
OL, 3 Seftal de entrada [dB]
< DR: > Potencia de entrada [dB]

AsSNR[dB] SNR
SNDR [dB] ¢ o

|¢——SNDR;

Fig. 2-7. Métricas de desempefio de un ADCZA.

Para amplitudes pequefias, la SNR y la SNDR incrementan proporcionalmente con
la amplitud de la sefial. Coinciden en la medida que el ruido domina para aquellos
niveles de la sefial. Para amplitudes cercanas al nivel de sobrecarga, el convertidor
alcanza los limites de la operacién estable y el desempefio comienza a decrecer
rapidamente. Aun mas, con amplitudes altas la distorsién domina y excederan al
nivel de ruido total. La curva SNDR es menor que la curva SNR. La grafica
claramente muestra la informacién necesaria para la evaluaci6n correcta del
desempefio.

2.3. Conclusion

En este capitulo, los principios de los ADCZA han sido descritos en detalle, los
cuales constan de dos caracteristicas principales: sobremuestreo y conformado del
ruido. Al combinar ambas caracteristicas, la alta resolucién puede ser obtenida aun
si el cuantizador es de baja resolucién. Se han mostrado modelos analiticos para
ilustrar el efecto del conformado del ruido de cuantizaciéon en el desempefio del
ADC. Se resalta la importancia de los grados de libertad existentes en el disefio de
este circuito, lo que da la oportunidad de personalizar el disefio e incrementar la
eficiencia y el desempefio.
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Capitulo 3. Diseiio del modulador
TD/TC de 2° orden

Este capitulo centra la atencion en el disefio de los sistemas que forman al HEAM:
TDZAM y TCXAM. Usando una topologia tipica para el TDZAM se determinan los
grados de libertad necesarios para caracterizar las métricas de desempefio a partir
de los coeficientes de disefio. El criterio para seleccionar los coeficientes esta
asociado con el mayor valor de SNR y con la menor excursién de voltaje. Se
muestran resultados de simulacion asi como el impacto del mismatch de los
coeficientes en el desempefio de SNR y en la estabilidad de modulador. Asimismo
se describe el procedimiento para obtener el TCZAM a partir del disefio en TD. Se
muestra la técnica para obtener el TCEAM a partir del TDZAM usando la
transformacion 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 TCZAM se exploran los fundamentos del exceso
de retraso del lazo como parte de las no idealidades de los moduladores de tiempo
continuo asi como su efecto en la estabilidad.

3.1. Introducciéon

simple de 2° orden con 5 bits de cuantizacion, el que forma el back-end de la
arquitectura cascada del HEAM. Una de las ventajas de los TDZAM es que
la sensibilidad a las no idealidades de sus componentes es menor que en la versién
en TC [Silvo7], [Shimos], [Kwano8], [Morros], Nguyos], [Puttero7]. Ademas, al
implementar el filtro de lazo con integradores Foward Euler (FE) se facilita su

EL MODULADOR de tiempo discreto consta de un modulador de lazo
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implementacién mediante SC. Por otro lado, el modulador TC forma el front-end
del HEZAM tipo cascada, y entre sus ventajas resalta que el ntimero de niveles del
cuantizador es mas relajado; un cuantizador de 3 niveles es suficiente para
alimentar la etapa TD. No obstante es importante recordar que este tipo de
modulador es mas sensible a las no idealidades (de sus componentes y del exceso
de retraso del lazo), por lo que es necesario estrategias de disefio capaces de
minimizar esos efectos e incrementar el desempefio del modulador.

3.2. Modulador TD de 2° orden

Considérese el ZAM mostrado en la Fig. 3-1a), donde a, b y c son coeficientes de
disefio y kg es la ganancia de un cuantizador de 3 niveles. Notese que al usar
unicamente integradores tipo FE se simplifica la implementacién del modulador
con técnicas de circuitos de capacitancias conmutadas (SC), y ademas se reduce la
sensibilidad a las no idealidades del modulador [Morgi0]. Luego, al linealizar el
cuantizador con kg (ver Fig. 3-1b) el modelo que describe al modulador es

Y(z)b +z Y(bec-2)+z%(ac—be+ 1)]= acz 2X(z)+(1-z")2E(2) (3.1)

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

bc-2=0 y ac-bc+1=0 (3.2)
Y(2)=2"X(2)+(1-2z")*E(2) (3-3)

La funcién deseada permite ver que STF(z)=z2 y NTF(z)=(1-z1)2, lo que
corresponde al conformado del error del cuantizador de un modulador de 2° orden.

-1 I
= 5:‘ b 1fz'l Q:. lfz‘l %’-—T}E ¥
N /o\

E
:_zl“ a" b 920 !

b)

>

Fig. 3-1 Modulador propuesto de 2° orden con cuantizador de 3 niveles a);
lincalizacién del modulador b).

26



La potencia del ruido de cuantizaci6n —a la salida de tal modulador- para un ancho
de banda BW, esta dado por

(3.4

BW 2,4 5
Ng =2 [|NTF(F) So(F)dF =~ (2BW)

(12)(5)\ F,

donde Sq(F) es la densidad espectral de potencia del ruido de cuantizacién dada
por FA2/12 [Rosa11]. Este resultado es importante porque puede cuantificarse el
valor de SNR:

A* 12)(B)(_F, )" _ A® (12)(5) s
SNRr— =097~ s | = >—2(0OSR .

2 A2n4 2BW 2 A21t4 ( ) (3 5)
Este resultado se muestra graficamente 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 asumi6 un cuantizador como el
mostrado en la Fig. 3-2b), donde Vinax= 0.8V y Vomax = 1.2V.

Ganancia: Ve -
k|=vo-njv ma *
'virnu - 2
b 7 ¥ q(m)
. i v'lnu
A=YVomur | X
'vcnux
i ] L 1 1

X F3 20 5 10 5 ] 5
Pi[dB]

a) b)

7 T

&

SNR ideal [dB]
[ S -

Fig. 3-2. Desempefio ideal del modulador TD (a); cuantizador de 5 niveles para el
modulador de tiempo discreto (b).

En la practica estimar el desempefio ideal es importante porque ayuda a evaluar los
efectos de las no idealidades.

3.3. Seleccion de los coeficientes de diseio

Para determinar el valor de los coeficientes a, b y ¢ se resuelve (3.2) para by c en
funcién de a:

b=2a y c=2X (3.6)
a
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De esta forma se decide contar con un solo grado de libertad. Luego, al realizar un
barrido paramétrico —tanto de a como de P:- se evaltia 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 P;, por lo tanto la eleccién del valor depender4 de otras métricas.
La variacién de b y c, en funcién de a, se muestra en la Fig. 3-4. Esta variaci6n es
importante porque la eleccién del valor de cada coeficiente est4 relacionada con el
valor de las relaciones de capacitancias en una implementacién SC, y no con el
valor individual de capacitancia; se dice que la eleccibn del valor —entre
coeficientes—~ debe guardar minima distancia. Se observa que una eleccién pequefia
para a produce que la diferencia entre coeficientes incremente notablemente; en lo
que sigue se limitar4 el valor de a al rango [0.1, 1]. Aun més, otro aspecto en la
eleccion del valor de a se basa en procurar que las excursiones a la salida de los
integradores sea lo mas pequefio posible, ya que eso beneficia que los
requerimientos en la implementacién de los integradores SC sean menores, que el
consumo de potencia tienda al minimo, y que la distorsién arménica de los
amplificadores disminuyan.

Fig. 3-3. SNR vs P; para diferentes valores de a.

La Fig. 3-5 muestra las excursiones normalizadas, de los integradores 1 y 2
respecto a la amplitud de la sefial de entrada. Por lo expuesto en las Fig. 3-2 y Fig:
3-3 es posible seleccionar a=0.1, b=0.2 y ¢=10 porque estos valores no solo
conjugan buen desempefio en el modulador, sino que permiten obtener los
siguientes valores: OSWinutn/24=0.270 y OSWin2tn/24=1.395, con lo que se
consigue reducir los requerimientos de las excursiones de los integradores. Lo
anterior significa que la principal restriccién en el valor de a cs impuesta por
OSWintp ¥ no por el cuantizador. Considerando una tecnologfa CMOS/1.2V,
gonm, y con los amplificadores/integradores configurados en modo diferencial, ¢}
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maximo de 0.573

de 54.58 dB.

P

,_ -

maxima

-7.84 dB), obteniendo con ello una SNR

valor tipico para OSW es 1.6 V lo que limita el valor de a hasta un
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3.4. Resultados de Simulacién

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 2° orden. Los otros resultados son la curva SNR contra la potencia de
entrada, y el impacto de las variaciones de los coeficientes de disefio en la
estabilidad y la degradacién del sistema.

La Fig. 3-6 muestra el espectro de la salida del modulador cuando la entrada es una
sefial sinusoidal de amplitud 0.573 V con una frecuencia de 1 MHz. Resulta
evidente c6mo el ruido de cuantizacién esta conformado a través del filtro de orden
L=2 mientras que la sefial procesada mantiene la amplitud de la sefial de entrada.

La Fig. 3-7 muestra la relacién de sefial a ruido contra la potencia de entrada,
cuando la frecuencia de entrada es de 1 MHz. Al incrementar la potencia de la sefial
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 dramaticamente.
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Fig. 3-6. Espectro de la sefial de salida del modulador de segundo orden.

El estudio de la estabilidad del modulador, debido a las variaciones de los
coeficientes del disefio, se realiza estudiando el lugar geométrico de las raices del
filtro de lazo (LF). Para ello se realiza un barrido del porcentaje de variacién de los
coeficientes a, b y ¢y también en la ganancia del cuantizador, ver Fig. 3-8, donde e]
simbolo X representan la posicién de los polos de lazo cerrado y M es el factor de
multiplicidad del polo. Es de notar que mientras la variacion de la ganancia de] lazo
k satisfaga la desigualdad
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0<k<0.34 3.7)

todos los polos de lazo se encontraran dentro del circulo unitario y por ende, sera
estable aun si la ganancia del lazo presenta una variacion maxima del 34%.

Para evaluar el impacto de los principales errores del modulador se realiza un
andlisis Montecarlo de 1000 muestras, como el que se muestra en la Fig. 3-9, y en
la que se considera una desviacion estindar de 1% para todos los coeficientes (a, by

c).

La media del SNR y su desviacion estindar es de 54.36 dB, y 0.15 dB,
respectivamente. Considerando que la distribucién de los datos se aproximan a la
distribucién 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}
50 |
a0}
30t
20t
101 Simulacion
Tedrico
o 1 1 1 1 1 1 ]
-30 -25 -20 -15 -10 -5 0 5

P, [dB]
Fig. 3-7. Curva de las métricas de desempeiio.

3.5. Modulador de TC segundo orden

Para disefiar el TCEAM se toma en consideracion el TDZAM previamente disefiado.
La transformacién de la invarianza al impulso [Ortmos5] implica que

ZHH@} =L Rpac(HE), . (3.8)

donde H(s) y H(z) son las funciones de lazo abierto de los moduladores de TC y de
TD, respectivamente. La funcién de lazo abierto del ZAM se muestra en la Fig.
3-10.
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Imaginery Axis

Numero de eventos.

L S A P

Ganancia=1 34 Ganancia=0
Polo: -0 335, M=1 Polo 1, M2

54 541 542 543 544 545 546 547 548
SNR [dB]

Fig. 3-9. Simulacién Montecarlo.
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Fig. 3-10. Funcién de transferencia del filtro de lazo de tiempo discreto.

Considerando un DAC de no retorno a cero (NRZ), entonces Rpac(t)=u(t)-u(t-Ts),
ver Fig. 3-11, se tiene que

-sT,
Rpac(s) = i (3.9)
Sustituyendo (3.8) en (3.9) se tiene que
—e~T
Z{H(2)} = L"{l ¢ H(S)} (3.10)

La Tabla 3-1 muestra la funciéon de transferencia de lazo abierto de TC obtenidas
mediante la transformacion 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

z*! 1

F, =

1-z7' s

-2

z 1 1.1
A" Fro-2F, s
(1 - z“) s* 2 s

A partir de la funcién del lazo abierto del TDXAM, es posible escribir a la funcién
de transferencia de lazo abierto en TD como se muestra en (5.4).

DACwrz(f)

T,

Fig. 3-11. Respuesta al impulso de un DAC tipo NRZ.
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LF(z)=—( il “j g% - =2 —Z; (3.11)
1 1-2 (1_2-1)

De este resultado y con ayuda de la Tabla 3-1 se tiene que la funcién de
transferencia de lazo abierto en TC es

(3.12)

g2t 1p1 ,pl__p1 3p
LF(s) = -F; 32+2FSS 2Fss— F; 5 B

1 1

s? s
Por lo tanto, la topologia TCZAM se selecciona de manera que su LF(s) sea
representada por (3.12) y ademas que su implementacién sea sencilla.
Empleando un feedfoward, es obvio observar que los requerimientos de la
dinamica de los integradores son mucho maés relajadas [Vandog] por lo que se opta
incluir ramas feedfoward en la topologia TCZAM. De esta forma seleccionando una
topologia, como la mostrada en la Fig. 3-12, con ky; 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 =1 (3.13)
deg = % (3.14)

Teéricamente, la SNR de tiempo discreto debe seguir la relacién (3.6) tinicamente
cambiando las caracteristicas del cuantizador mostrado en la Fig. 3-14, siendo
Vimax = 0.8 ¥ Vomax = 1.2.

* =)
AN

Fig. 3-12. Modulador ZA de segundo orden propuesto incluyendo feedfoward.

3.6. Correccion del exceso de retraso de lazo

Una de los no idealidades de los TCZAM es el exceso de retraso de lazo [Vandog], el
cual ha sido supuesto como una constante de retraso ta = 7475 entre el pulso ideal y
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real de la retroalimentacion 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.

alabe

Fig. 3-13. Funcion de transferencia del filtro de lazo de tiempo continuo.

nn)

Ganancia:
ke=Vomad Vimax

AV I \ lx‘{k l;,m q(n)

Fig. 3-14. Funcion 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.

70 T T ! 3

SNR ideal [dB]

Fig. 3-15. Curva idcal de desempeifio 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. 3-16(a). Sin embargo, la respuesta al
impuso del DAC tiene un equivalente como el que se muestra en la Fig. 3-16 (b).

DACxzz(t)

L
t
la L T,*1y

DAChrz(1) DAChrz(f)

1 _|_ 1 ”

7 T, T, Tittg
(b)

Fig. 3-16. Representacion del exceso de retraso de lazo en la respuesta al impulso del
DAC NRZ.

Este exceso de retraso puede minimizarse si el orden de la funcion 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 [Ogatg5] con
un exceso de retraso de lazo como el presentado en la Fig. 3-16. Obsérvese que el
equivalente de la funcién de transferencia de lazo abierto, LF.(z), en TD con exceso
de retraso de lazo es

LF, (Z)=—[1_—":'1’(2""31)12'l _(1_13)2-2 .
c 2(1 -z )2 2(1 _gt )2
Z‘3|i§7(21 —“z‘TdJ+z‘2[—1:§ +41, _1]+Z—1|:§t: _gtd +2]

=

Es facil verificar que si 74 = 0 entonces (3.15) se reduce a (3.11), ademas de (3.15) se
observa la existencia del término z3 lo cual indica el incremento del orden y con
ello se compromete la estabilidad de NTF(z) .

(3.15)

Una manera de compensar el exceso de retraso de lazo propuesta en [Vandog] es
retrasar intencionalmente a un valor controlable todo el lazo de retroalimentacin,
y aplicar una retroalimentacién auxiliar después del ultimo integrador, ver Fig,
3-17. El método anterior requiere determinar la funcién de transferencia
equivalente en TD y subsecuentemente obtener los coeficientes para producir la

36



LF(z) deseada. La Fig. 3-18 muestra el LF.(s) del modulador con la compensacién
del exceso de retraso de lazo incluida.

Tabla 3-2. Conversién de filtro de lazo.

Equivalente en el dominio S Dominio Z
1 1-1,)z"  1.z7°
Fs = ( d ) - + d Z—l
- 1-z~"

- Td(z Td)]z ("Td)

1 2(1 z" ) 2(1 z")

s r,(2-7,)z o, Taz”

D

Fig. 3-17. Modulador A de segundo orden propuecsto incluyendo feedfoward y
compensacion del exceso de retraso de lazo.

[
kik
I//
; s O
U - == g 14
s s O
Il-‘B(s)I 17k,

| I |

Fig. 3-18. Funcién de transferencia del filtro de lazo del modulador de tiempo
continuo incluyendo la correccién del exceso de retraso de lazo.

Del diagrama a bloques mostrado en la Fig. 3-18 se tiene que LF.(s) est4 dada por

LF.(s) = -hiJ'F—;-hik%+FB(s) (3.16)
S

De la informacién incluida en la Tabla 3-2 se encuentra el equivalente de LF(s),
donde FB(z) = -knz!, asi se tiene que
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LF.(2)=

hiz'3[rd(k-i;td)-l;—'i‘-]+z'2[—%+1d(jrd —j-2k)+k+2%]+1_l|:—i;+1d(j-i;1d +k)-k—!(h—'i‘-] (317)
b-2F
Al igualar (3.20) y (3.11) se obtienen las siguientes relaciones:
. j k

hl[rd(k—érdJ—h—';_] =0 (3.18)

{ J . ; k,
hi| - < +7,(jr, - j-2k)+k+2-1 (=1 (3.19)

2 hi
hi —l+r,,(j—lrd+k)—k—k—'l =-2 (3.20)

2 2 hi

Por lo que los coeficientes h, i, j y k se seleccionan de tal forma que satisfagan
(3.18)-(3.20) para cualquier valor 4, sin embargo, dado que 74 es un parametro de
retraso y de no fécil medicién, se propone afiadir intencionalmente un retraso de
lazo bien definido. Entonces, los criterios para su definicién son que este retardo de
lazo sea menor que 74y que el retraso de lazo del modulador sea menor o igual a
aquél. Para propositos practicos, se selecciona 74=1, es decir, se debe afiadir un
retraso de retroalimentacién de valor T, lo cual se consigue mediante un retraso a
la salida de cuantizador. Luego, con 7¢=1 los coeficientes del sistema deben
satisfacer que

hij =1 (3.21)
.5
hik =2 :
1 - (3.22)
k,=2 (3.23)

La Fig. 3-19 muestra el modulador de TC con la compensacion de retraso de lazo,
donde los D-Latch’s permiten retrasar las sefiales tal como se ilustra en la Fig.
g-e2(?‘t;serva que la sefial S(nT) se define como

S(nT,) = V(nT,)+U(nT,)+y(nT,) + k,Q[S(nT, - T,)] (3.24)
Es decir

S(2) = V(2) + U(2) + 1(2) + k,z"*[S(2) + E(2)] (3.25)
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Al mismo tiempo, todo el lazo presenta un retraso de un periodo de muestreo, ya
que

B(nT,) =Q[S(nT, -T,)] (3.26)

Por lo tanto, si el cuantizador tiene un retraso menor que Ts de igual forma la
funcién de transferencia no cambiara y por ende seguira siendo estable.

F, D
L& 5 1D A
W %R
D k’i E D
B Latch L &'. Latch
; 0
clk clk

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

T, (n+1)T, nT, - (mD)T,
] I N e B 1 gy S
y X Qs X QIS +T) y XQfs(=7)] XoIS(nT+T0
_ QISeT-THX__QS(nT)] X - Q[S(nT.-T.)uS(nT.)] X
g X QST T X QST X B X QBT )] X Qsery X
a) b)

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

Las principales ventaja de este esquema comparada con los disefios previos
[Kulco8], [Kwano8], [Silvo1], [Morg10], [Songo8], [Maghog], [Vanvo8], [Tagho8]
son la combinacion de la funcién de transferencia unitaria (USTF) y del feedfoward
para reducir las excursiones de salida de los amplificadores.

3.7. Seleccion de los coeficientes de diseiio

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) parajy
k en funcién de h e i para obtener que

J=3 (3.27)
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De (3.27) y (3.28) se observa que el modulador tiene dos grados de libertad, que
son h e 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 grafica del SNR contra el coeficiente h, y en
funcion dela P;.

oy

-25 -20 -15

Fig. 3-21. SNR como funcién de la potencia de entrada contra el coeficiente k.

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 maximo valor
para potencias de entrada bajas. Ademas del SNR otros aspectos deben tomarse en
cuenta para la eleccion de los coeficientes, tal como la distancia entre coeficientes
ya que para su implementacion, mediante transconductores, los coeficientes son las
transconductancias. En la Fig. 3-22 se muestran los valores de los coeficientes j en
funcién de h para diferentes valores de i.

La Fig. 3-23 muestra los valores de los coeficientes k en funcién de h para
diferentes valores de i. También para conocer la dependencia de h e { con las
excursiones maximas de los nodos se examinan los valores maximos y minimos a la
salida de los integradores 1y 2 asi como de los nodos U, Vy W, Ry S. Al igual que
el TDZAM, un reducido valor en las excursiones de las salidas de los amplificadores
beneficia al proceso de disefio porque el disefio de sus componentes (tipicamente
transconductores) se simplifica, y hay una reduccion en el impacto de las no
idealidades de los componentes en el SNDR y ademas ocurre un bajo consumo de
potencia.
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Fig. 3-23. Valor del coeficiente k en funcion del coeficiente h.

Al realizar los analisis paramétricos y explorar el comportamiento de los nodos,
varias observaciones pueden hacerse. Unicamente los valores maximos y minimos
a la salida del integrador 1 dependen de los coeficientes h e i. En la Fig. 3-24 se
muestran las excursiones de la salida del integrador 1 como funcién de h para
diferentes valores de i. Por otro lado, se observa que las excursiones en los nodos V,
W, Ry 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 Gnicamente con h.
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6H —®— i=0.1

OSWinrc/2A

a5l ...... —e— OSW, . /J2A : :
ab N —a—oswy2a Lo S
35F----- \ ...... —V—OSWW’ZA .......

sl et —p— OSW_/2A

h
Fig. 3-25. Maximas excursiones para los nodos V, W, Ry el nodo de salida del segundo
integrador.

Cabe sefialar que estas excursiones son también dependientes de la frecuencia de la
sefial de entrada. En la medida que la frecuencia de la sefial aumenta, también las
excursiones aumentan. Tomando el peor caso que se presenta cuando la frecuencia
de la sefial es igual al ancho de banda (10 MHz) el anélisis puede ser realizado, ver
Fig. 3-26.

Por lo expuesto en las Fig. 3-21-Fig. 3-26 se selecciona h=0.9, i=1.35, j= 0.82 y
k=2.06 ya que estos valores conjugan un 6ptimo desempefio en el modulador tanto
para su desempefio como modulador como su implementacién fisica mediante
transconductores. Los resultados de simulacién muestran que OSWiyrc/ 2A=1.9,
OSWintatc/24=3.34, OSWy/24=3.21, OSWy/24=0.65, OSWw/24=1.35
OSWg/24=2y OSWs/24=2.84.
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Fig. 3-26. Maximas excursiones para los nodos Uy S.

Asi, la principal restriccibn para A es impuesta por OSWintc en lugar del
cuantizador. Considerando —igual que en DT- un OSW méaximo de 1.6V, el valor
maximo permitido para A es 0.240 V (Pi=-15.4 dB). Esto produce un maximo SNR
de 41.22 dB.

3.8. Resultados de Simulaciéon

De la misma forma que en DT, el conformado del ruido de cuantizacién de este
modulador (de 2°¢ orden) se ilustra en el espectro de salida. La curva SNR contra la
potencia de entrada permite evaluar el desempefio del modulador y finalmente
para evaluar la degradaciéon del SNR con las variaciones de los coeficientes, un
anélisis Montecarlo es necesario. La Fig. 3-27 muestra el espectro de la salida del
modulador cuando la entrada es una sefal sinusoidal de amplitud 0.240 V a una
frecuencia de 1 MHz.

La Fig. 3-28 muestra la relacion sefial-a-ruido contra la potencia de entrada,
cuando la entrada es una sefial sinusoidal de frecuencia de 1 MHz. Para conocer el
impacto de los principales errores del modulador se realiza un analisis Montecarlo
de 1000 muestras. El resultado se muestra en la Fig. 3-29, donde se considera una
desviacion estandar de 1% para todos los coeficientes h, i, j y k.

La media del SNR y su desviacion estandar es de 41.38 dB y 0.34 dB
respectivamente, si es considerada como una distribucién 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 analisis paramétrico pudo ser posible elegir los coeficientes de disefio
de la arquitectura tipica de segundo orden. Al mantenerse invariante al desempefio
del modulador (DR) dos factores fueron considerados para la eleccion.
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Fig. 3-27. Espectro de salida del modulador de tiempo continuo.
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Fig. 3-28. Curvas de las métricas de desempeiio del modulador de tiempo continuo.

El primero fue minimizar las excursiones de los nodos de interconexién 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 disefio. Los resultados de simulacién validan el desempefio del
modulador propuesto al mostrar el comportamiento en el dominio de la frecuencia
como con las curvas de desempefio (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. Simulacién Montecarlo.

del sistema y el segundo a las posibles variaciones de los coeficientes de disefio. La
estabilidad del sistema se evalla con la técnica del lugar geométrico de las raices
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 anAlisis
Montecarlo de 1000 muestras, donde en cada muestra se vari6é aleatoriamente
mediante una distribuciéon de Gauss. Ante estas variaciones, los resultados
mostraron que el 99% de las muestras presentan una variacién en el rango
dinamico 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 transformacion 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 afiaden unidades
retardadoras. Una vez concluida la propuesta de la arquitectura, los coeficientes de
disefio son elegidos de forma similar que en el modulador de tiempo discreto.
Usando un barrido parametrito tres factores son considerados para la elecciéon de
los coeficientes de disefio. El primero de ellos y mas fundamental, fue obtener el
mejor desempefio (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 disefio ya
que de no hacerlo, dificultaria la implementacién fisica. A fin de evaluar el
desempefio del modulador, la propuesta es sometida a simulacién, 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 cuantizacion. Y la
otra mediante la curva del desempefio. .
Por tltimo, la robustez de este modulador se realiza Ginicamente con el analisis
Montecarlo ya que el modulador de tiempo continuo tiene el mismo filtro delazoy
por ende es estable. Mediante el analisis Montecarlo se concluye que el rpodulador
disefiado es robusto debido a que en el 99% de las muestras, su DR varia tan solo
un £2.46%.
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Capitulo 4. Diseiio del modulador
hibrido con mono tasa de muestreo

Se presenta el disefio del HEAM con mono tasa de muestreo. Combinando los dos
moduladores en cascada se obtiene un modulador hibrido, con el cual se toma
ventaja de las caracteristicas de ambas implementaciones. Se muestra la
arquitectura a nivel de sistema del HEXAM asi como de la implementaciéon de la
DCL. Los coeficientes de cada uno de sus componentes son tomados de los anélisis
previos. Por wltimo, para evaluar el desempefio, se muestran resultados de
simulacion.

4.1. Introduccion

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

orden del modulador -sin incurrir en posibles inestabilidades- es la conexién
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 sefial 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 cuantizacion es el debido al
error del Gltimo modulador. Esto se traduce en que un incremento tnicamente en
el namero de niveles del cuantizador, del Gltimo modulador, repercute en un
aumento de la SNR.

4.2. Modulador hibrido

l A CONFIGURACION de este modulador est4 basado en una arquitectura

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 configuracién cs simplemente
la conjuncién de las configuraciones disefiadas previamente, con la tinica diferencia
de la adici6én 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 de simple lazo se
tratara. En este disefio la frecuencia de muestreo para ambos moduladores es la

misma.
N
Ky,
. _‘I':"‘- L
[

Fig. 4-1. Modulador hibrido propuesto para ¢l procesamiento con una sola frecuencia
de muestreo.

Nétese que la salida Y, obedece a la siguiente relacion
Y,(z):z"X(z)+(1-z")’E,(z) (4.1)
Mientras que la salida Y est4 dada por
Y,(2)=2"N(z)+(1-2") E,(2) (4.2)

Ademas

Y, -E,
N(z)= T“‘kg, -Y, =-E,(2) (4.3)

g1
Sustituyendo (4.3) en (4.2) sc obtiene una expresion para Y;(z):
Y,(2)=-2"E, +(1-2") E,(2) (4.4)

Como cs com(in en este tipo de moduladores, es necesario incorporar un DSP, y asf
generar la salida del modulador en cascada con el conformado del ruido de
cuantizacion de 40 orden.
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4.2.1. Légica Digital de Cancelacién

Para determinar la funcin de transferencia que se debe implementar en el DSP, se
considera que la sefial Y(z) se introduce a Hi(z), la salida Yx(z) a Hx(z), v las
salidas H,(x) y Hq(z) se suman para producir Y(z) tal como se muestra en la Fig.
4-2, donde la frecuencia de muestreo de DSP es la misma del modulador.

DSp

Q-r

| ——
. | ' [
Y1 )
e
);!
|

Fig. 4-2. Diagrama a bloques de la DCL.
Entonces, la salida (z) equivale a
Y(2)=
= XN(DH, () + (-2 ) E,()H,(2)- 2 E,(2)H, (2) (45)
+(-z"F E.()H,(2)

Haciendo que H,(z)=z® v Hi(z)=(2-z*)* se consigue eliminar el segundo y tercer
término del lado derecho de (4-5), quedando como

Y@ =z*X@)+0-27)E, () (4-6)
4.3. Resultados de Simulacién

La potencia del ruido de cuantizacién a la salida del modulador para un ancho de
banda BW' estd dado por

LT b _ Ax® [2BWY
w2 ey s - (0 2 (&)

F,

donde So(F)=A.>"12F; con A; el paso del cuantizador del modulador TD. De esta
forma. la relaci6n sefal-a-ruido de cuantizacién queda dado por

wop L A2 (2X9)( F, )'_A_’(12X9) s
R 2 Alqt (23\\" T2 At (OsR) (4.8)

La Fig. 4-3 muestra la SNR del modulador para A.=0.6 ¥ con una frecuencia, para
una entrada sinusoidal, de 1 MHz observindose claramente una mayor SXR aun
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con un aumento del ancho de banda ya que se ha incrementado también el orden
del modulador.

SNR [dB]

Fig. 4-3. Curvas de las métricas de desempeiio del modulador hibrido.

La Fig. 4-4 muestra el espectro de la salida del modulador cuando la entrada es una
sefial sinusoidal de amplitud 0.225 V a una frecuencia de 1 MHz. Lo cual
corresponde con un conformado del ruido de cuantizacion de cuarto orden. Los
resultados de simulacién muestran que OSWinrc/24=2.59, OSWin.1c/24=2.84,
OSWintitp/24=0.5,  OSWinzin/24=1.34, OSWu/2A=3.55, OSWv/24=0.62,
OSWw/2A=1.59, OSWg/24=2.36 y OSWs/2A=2.71, donde OSWy restringe al
maximo valor de A de a cuerdo a A<0.225 V. Para A=0.225 V (Pi=-15.97 dB) el
méaximo SNR es 76 dB.

Para conocer el impacto de los errores en el desempefio del modulador hibrido se
realiza un analisis Montecarlo de 1000 muestras. El resultado se muestra en la Fig.
4-5, donde se considera una desviacion estandar de 1% para todos los coeficientes
a, b, c, h,i,jyk. La media del SNR y su desviacién estandar es de 72.49 dB y 1.69
dB, respectivamente, es decir, si la distribuci6n de datos se aproxima mediante una
distribucién de Gauss entonces el 99% de las muestras se encuentran en el rango
de 67.42 dB a 77.56 dB.

4.4. Conclusiones

Al disponer de los dos moduladores previamente di§eﬁados en los capitulos
anteriores, fue posible sintetizar este nuevo modplador hlbnfio €n una arquitectura
de tipo cascada 2-2. Cuando el modulador de tiempo continuo es colocado en el
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Jront-end, sc cucnta con un filtro antialias lo cual contribuye e¢n un ahorro de
energfa para conversién A/D. La légica digital de cancelacién cs obtcnida para
obtener la salida correspondiente a un modulador de cuarto orden.

A fin de valuar ¢l desempetio del modulador se procede de la misma forma que el
los capftulos anteriores. A través del espectro de salida del modulador se valida el
orden al presentar que la pendiente del conformado del ruido de cuantizacién es de
80 dB/década.

S R S U U U ——
20 |
40 |
80|
80
100
120
<140}
w -160
= .180|
200 |
220 |
240}
Vmo\ f
280 | v : e
B T T B
10 10 10 10 10 10 10
F [Hz)

80 dB/década

Iig. 4-4. Espectro de salida del modulador hibrido.

Nimero de eventos

-~
~

68 69 0 N 72 R 75 76
SNR [dB)

Fig. 4-5. Simulacién Montecarlo.

4]
—



El modulador cascada propuesto es estable al ser estables cada uno de los
moduladores. Por fltimo, el analisis 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
disefo.
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Capitulo 5. Disefio del modulador
hibrido con miltiple tasa de muestreo

El estudio de los HEAM con miuiltiples frecuencias de muestreo es el propdsito de
este capitulo. Se abordan los fundamentos del procesamiento con miltiple tasa de
muestreo. A partir de las consideraciones de disefio del HXAM se procede a
desarrollar una nueva arquitectura para el DCL basandose en los fundamentos del
procesamiento de multiple tasa de muestreo. Finalmente, son expuestos los
resultados de simulacion asi como el impacto del mismatch de los coeficientes de
disefio en el desempefio y contar con un modulador de altas prestaciones.

5.1. Introduccion

destaca frente a otros moduladores porque combina las ventajas de los

moduladores TC y TD. Sin embargo, la tecnologia de hoy en dia 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 disefiar un modulador hibrido con miltiple
tasa de muestreo y aprovechar en definitiva, todas las ventajas de ambos
moduladores. A continuacién se detallan los principios fundamentales del
procesamiento con miltiple tasa de muestreo, a saber, submuestreo y
sobremuestreo y de esta forma disefiar el modulador hibrido asi como su DCL.

l E L MODULADOR hibrido en cascada con una sola frecuencia de muestreo

5.2. Submuestreco

Consiste en tomar solo algunas muestras de una sefial en tiempo discreto. Por
ejemplo, al considerar una sefial discreta x(n), la sefial submuestreada resultante,
y(m) consiste de solo algunas muestras de x(n) (ver Fig. 5-1).
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a) Sefial analégica b) Sefial muestreada ¢) Sefal submuestreada

x(1) x(n)

! = n
D 2D

Fig. 5-1. Proceso de submuestreo.

donde x(n) es la sefial resultante al muestrear una sefial anal6gica x.(t) con una
frecuencias de muestreo de Fs;>2Fmax, siendo Fmex la frecuencia méaxima de xq(t).

Si se toman tnicamente muestras de x(n) cada cierto entero positivo D, entonces se
dice que la sefial resultante es una versién submuestreada de x(n) con submuestreo
D. Esta sefial, 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 sefial periddica p(n) con valores definidos como

1, n=0,tDt2D,...

o, resto (5-2)

p(n) = {

Al multiplicar la sefial x(n) por p(n) se obtiene una sefial que conserva los valores
de x(n) para n=0, +D, +2D,..., y para el resto de los valores de n la sefial producida
es de valor cero, ver Fig. 5-2. La sefial submuestreada consiste en tomar las
muestras del producto x(n)p(n) Gnicamente en 0, +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
multiplicacién por una sefial periddica. La funcién periédica p(n), de periodo D,
puede representarse como una serie de Fourier:

1 D j2ntkn
pm=—3e P

DL (5.4)
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x(n) pin) X(mpin)

a) b) c)

Fig. 5-2. Representacion de una sefial submuestreada.

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

Jzn kn

y(m) = x(mD)— Z (5.5)
k-o
Aplicando la transformada z a la sefial y(m) se encuentra que

V)= 3 xtmpy L Semnn 18 S pfeans)

m=— k=0m=—~t> ( 6
1 D—lX _JankZ% 5.6)
D k=0

Para conocer el espectro de la sefial submuestreada se evalda (5.6) en z=ei2v%, y se
tiene que

-1 VUL 1 Jan(f,-k)
Y(,fz)= Y(eizxf,)= %Zx(e J DkeJ o ) . ZX( D )
_lD-l fz_k)
_D;X( D

donde f.=Df,=DF/Fs;. El procedimiento para obtener el espectro de la sefial
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

(5.7)

1 1
20" <3p (58)

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 maxima de la sefial
de entrada debera ser menor que la frecuencia de muestreo del modulador de
tiempo discreto y con ello obtener de (5.7) la siguiente representacién:
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(5-9)

w0

O visto mediante la transformada z como

(5.10)

=X (z"
XU

Y(2)

|||||||||||| I G~ D
- =
0 0
||||||| + - P AL
lllll 0 ~-<.J
) 7
e ] LA o
~=ad ! ~=~d
f g
T e T

<+ o

52 -2 32 -1 -2

-3

Fig. 5-3. Espectro de una sefial submuestrecada.
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5.3. Sobremuestreo

Este se puede llevar a cabo de varias formas. La empleada en este trabajo, dada su
simplicidad y porque atenia los armoénicos resultantes del proceso de
sobremuestreo, se presenta a continuacién. Al considerar una sefial x(n), la sefial
y(m) es la sefial sobremuestreada de x(n) siempre que se afiadan M-1 muestras
entre la muestra n y n+1 cuyo valor sea x(n), siendo M un entero positivo, ver Fig.

5-4.

x(n) Hm)

2
x(1) :S‘-)\

) N i i m
T

Fig. 5-4. Proceso de sobremuestreo.

La descripcion matemética formal para y(m) se puede escribir como

x(%nl—), m=..0,M,2M,...
x(mb;2), m=..,1, M +1,2M +1,...
y(m)=; (5.11)

x(m_—;f-%), m=..,.M-1,2M-1,3M —1,...

La transformada z de y(m) es
Y(z)= > y(m)z™ (5.12)

Empleando (5.11) en (5.12) se tiene que
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> x(TA—;lJz"" ot (5.13)

m=...,1,M+1,2M+1,...

m-M +1

-m

m=.,M-1,2M-1,3M,... ( M
Realizando algunos cambios de variables en (5.13) se tiene que

Y(z) =

i x(n)z ™" + 27 _Z”:x(n)z"”" +otzM i x(n)z " (5.14)
=G(2)X (zM )

donde G(z)=1+z+...+zM*1 es un filtro pasa bajas con ganancia a bajas frecuencias
de valor M, del cual se obtendr4 un beneficio adicional al atenuar los arménicos
que resultan al submuestrear y después sobremuestrear una sefial.

El espectro de y(m) se obtiene al evaluar Y(z) en z=ei*/:

Y(f,)=G(f)x(Mf,) (5.15)

donde fi=f2/M=F/(MF:.), siendo F la frecuencia méaxima de la sefial analégica. El
procedimiento para obtener el espectro de la sefial sobremuestreada se ilustra en la
Fig. 5-5, donde se asume que M=3.

5.4. Arquitectura del modulador hibrido con maultiple
tasa de muestreo

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

Una diferencia esencial de este modulador hibrido 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 [Garc10].
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Fig. 5-5. Espectro de una seiial sobremuestreada.
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Fig. 5-6. Diagrama a bloques de la arquitectura del modulador hibrido con miiltiples
frecuencias de muestreo.
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La sefial de salida del modulador TC sigue siendo la relacién presentada en (4.1),
mas la salida del modulador TD es modificada al modificar la sefial 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

Da janlk L D41 Ciaxlp L
S(z)=iZN e Dkz")=—-1—2E1 e Bkz”) (5.16)
D3 Dis

donde D es la tasa de submuestreo y Ei(z) es la transformada z del error de
cuantizacién del cuantizador TC. De esta forma, la salida del modulador de tiempo
discreto se puede escribir como

Y,(z)= —%z‘szﬂEl[e_jZ"%kZ%J +- 2 fE,(2) (517)

Resulta evidente que el submuestreo trae consigo una fuente de error debido al
alias que se produce al submuestrear el ruido de cuantizacién del modulador TC.
Sin embargo este error de alias puede ser eliminado digitalmente dentro del DSP
tal como se presenta en [Garc10].

5.5. Proceso de submuestreo-sobremuestreo

El procesamiento que debe implementarse dentro del DSP para producir la salida
de un modulador de 4° orden se ilustra en la Fig. 5-7 donde la razén de
submuestreo y sobremuestreo es D y la frecuencia de H(z), Hz(2), Li(2) y La(2) es
igual a la frecuencia de muestreo del modulador TC.

DSP

. . Submuesnéador Sobrélllﬁeslreador
Yl—_»"li(:) I_A_.| L }__B_.I 1 I£.| L) [
Sobi'émuestreador ' - :

A 5

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

Y

A continuacién se detallan el proceso para definir cada uno de los bloques del
procesamiento digital. Primero se encuentra que A(z) esta dada por

Alz)=Y,(2)H,(2) = 2" X(2)H,(z)+ (1~ 2 ] E,(2)H,(2) (5.18)

Al submuestrear la sefial A(z) se consigue la sefial B(z) cuya transformada z es
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2
120 erte LY jexk 2 f janix L jardg 1 etk (5.19)
BZH,(e D'zD Ke DzDbXle PzP|+(1-e P zP|E|e’ D
k=0

La sefial C(2) es la sefial A(z) sobremuestreada cuya transformada z es

C(z)= f z7B(z°)= %zz"

p=0

2 (5.20)
Da —jank 2n—| 21— —jant
ZH,(e ! ”"zJ{eJ Dkz"X ( Bkz] (1 -e Dkz"] E,(e ” Dsz}
k=0

La transformada z de la sefial D(z) es

D(z)=C(2)L,(2) =
N 'S —jeng jan2, -j2 jan— : - 21;_
%ZZ"’Ll(Z)ZH{eJ DkZJ{e' Dkz‘*X( Dz)+(1 0 g :) E{e’ . (5)21
p=0 k=0

La sefial E(z) es el producto del sobremuestreo de la sefial Y.(z), por lo que su
transformada z se escribe como

E(z)= giz“’Y2 (z" ) =

p=0

lfzﬂ’{ ‘“’ZE( g z]+(1—z-D)’E,(zD)}

(5.22)

La transformada z de la sefial F(z) es
F(z)= E(z)H,(2)L,(z)
D-1 _ ~ D-1 —jantk i (5-23)
Y z*H,(7)L, (z){ 2"Z:E,[e D z]+(1—z D)zEz(zD)}
k=0

p=0

Finalmente se llega obtener la relacién para la salida del modulador hibrido con
multiple tasa de muestreo, la cual se escribe como
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Y(z)= D(z)+ F(z) =
1 2 pede ki —jan Lty
ELI(Z)Ze 2 z7?Hle P z]X(e o z]+
k=0
= 1 2 1 i
%Ll(z)lyz‘:{l-eﬂ’#z"] H.[e-luskz]E,(e-ﬂxskz] (5'24)
k=0

D-1

I S ‘/2’%" -p N
_Bz Hz(z)L,(z)§El e z +Hz(z)Lz(z)(1—z )zEz(z )Zz

Haciendo que
H(z)=H,(z)=H,(2) = [gz"] (5.25)
Entonces
H(z)(l-z—:)z{gf(l-z—x)]’:[l_z-vr (5.26)

Al mismo tiempo

2
jentk - —jentk
1-e Pz7'|H|e Pz|=

o " (5.27)
sy @) o, =[50 <o)
Sustituyendo (5.27) en (5.24) se tiene que
Y(z)= D(z)+ F(2) =
lLl(z)feﬂ’%kz'zﬁ e-ﬂ‘%kz)/\’ e—n'%kz)+
D k=0
(5.28)

-yt D-1 ik
LH( - LY Bz —lz-wH(z)Lz(z)ZE{e ? n*z]
B k=0 D yord

+H)L(2)1-2") E, (z")lpz_I z’

=0

Al hacer que L,(z)=2z2P y L,(2)=(1-z)? se consigue anular entre si 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)=

[1 o, —zD_ ,,._& Ht —Ju—l' )X[ -mD z]+(1 7 ,,r E, (z° )]Zz_,, (5.29)

En el dominio de la frecuencia se encuentra que

¥~
[Lf H(f —5) XLf -£]+2‘sin‘(1th)Ez( D )]Dz—le-iztfm (5-30)
Dk:o D D = J‘
donde
Ze—)ztjp 1—e J"'UD Ie -jyD el‘ﬂ’ —e m'_lsen(nfDM (5.31)
= 1-e7 [ e e | [ sen(nf) |

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

Y(f)= Z f——)xtf——]w‘sen*(fvf"“(f HE(D) (532

f——e—

w

Fig. 5-8. Respuecsta en el dominio de la frecuencias del filtrado |sen(syD)/sen(df)|
para diferentes valores de D.

Se observa que

NTF(f)* = 2*(nfD)’ (5-33)



Ademas la sefial 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).
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Fig. 5-9. Transformacion de la densidad espectral de potencia del ruido.

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

8
BW 1 N D nD°A* 1
N, =2 |28®*D8 — | F® | —=—WF = _r
! { " (FJ }{ F]" (12)0) OSK? s

s1

Por otro lado, se considera que el espectro de X(f) es como el presentado en la Fig.
5-10. La potencia de la sefal de salida es

2
8, = LA%Z (5.35)
Dado que |H(f)| a bajas frecuencias es D2. Asi se puede escribir a

N o A% _(2)0)OSR® _ (12)(0)OSR° (2 —1f
= 2 8
2 st( 24 ) 23n°D? (5.36)
T

28 4
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Fig. 5-10. Efecto de una seiial submuestreada.

5.6. Resultados de simulacion

La Fig. 5-11 muestra la SNR del modulador, cuando A.=0.6, la frecuencia de la
entrada sinusoidal es de 1 MHz y F;;=3F;,=960 MHz. La Fig. 5-12 muestra el
espectro de la salida del modulador cuando la entrada es una sefial sinusoidal de
amplitud de 0.246 V a una frecuencia de 1 MHz.

Los resultados de simulacibn muestran que  OSWinutc/24=1.83,
OSWintztc/24=3.25, OSWinttp/24=0.38, OSWintetp/24=2.75, OSWy/24=2.5,
OSWy/2A4=0.65, OSWw/2A4=1.35, OSWgr/24=2 y OSWs/24=2.80, donde OSWint21c
restringe al méximo valor de A de acuerdo a A<0.246 V. Para A=0.246 V (Pi=-
15.19 dB) el maximo SNR es 96.67 dB. Para conocer el impacto de los principales
errores en el desempefio del modulador hibrido se realiza un analisis Montecarlo
de 1000 muestras que se muestra en la Fig. 5-13 en la que se considera una
desviacién estandar de 1% para todos los coeficientes a, b, ¢, h, i, j y k. La media del
SNR y su desviacién estindar es de 84.40 dB y 3.11 dB, considerando una
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distribucién de Gauss se puede asegurar que el 99% de las muestras se encuentran
dentro del rango de 75.07 dB a 93.73 dB.
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Fig. 5-11. Curvas de las métricas de desempefio del modulador hibrido.
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Fig. 5-12. Espectro de la sefial de salida del modulador hibrido.

Los resultados de la simulacién 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 resolucion minima de 12 bits.

5.7. Conclusiones

Gracias al procesamiento con varias tasas de muestreo cuyos principios fueron
expuestos en este capitulo fue posible encontrar la l6gica digital de cancelaciéon
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para suprimir el fenémeno de alias que ocurre al submuestrear una sefial. De esta
manera fue posible conseguir HEAM de altas prestaciones para explotar todas las
ventajas de los procesamientos de TD y TC. Ademas que la desventaja afiadida del
TCZAM son reducidas ya que el 50% del procesamiento es realizado por este
modulador y el resto del procesamiento por el TDZAM.

Tabla 5-1. Comparacién de los TAMH con tecnologias nanométricas.

BW

Aiio Autor DR (bit) ¥, (S/s) (Hz) OSR Arquitectura
2005 [Morros 16.7 40x103 156 128 2nd-ord(4b) - DEM
2005 [Nguyos 15.9 96x103 375 128 4th-ord (4b) - DEM
2005 [Shimos] 12.37 400x103 12.5X103 16 3rd-ord
2005 [Shimos] 8.87 10x106 625x103 8 grd-ord
2008 [Kulco8] 12.50 15x10% 469x103 16 2-1 CT/SC Hibrido

Este 10x108/ 2-2 CT/DR Hibrido
2012 trabajo 13.8/12.9 | 320x106/960x106 | 20x10% 16/24 | Monorate/Multirate

600 T T

T =R

Nimero de eventos

80 85 90
SNR [dB]

Fig. 5-13. Simulacién Montecarlo.

Esta propuesta de modulador es una opcién viable para los sistemas futuros de
comunicacién de cuarta generacién 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 configuracién de tipo cascada permite reconfigurar al modulador
para satisfacer requisitos minimos y prolongar significativamente la carga atilde la
bateria

Los resultados muestran cémo el ruido de cuantizacién es conformado con una
pendiente de 80 dB/década lo cual corresponde a un modulador de 4 orden. Con la
curva del desempefio se puede apreciar la similitud existente entre el
comportamiento ideal de un modulador de 4 orden por lo que se valida su
desempefio.

Al analisis Montecarlo revela la robustez del modulador ya que en el 99% de las
muestras realizadas el DR se encuentra con una variacién de +11.05 dB.
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Intencionalmente en Blanco
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Capitulo 6. Modelado de las no
idealidades del modulador hibrido

En este capitulo se estudia las no idealidades que degradan el desempefio de los
XAM. Se estudian los circuitos que componen al modulador hibrido asi como sus
no idealidades. A partir del estudio de las no idealidades de los circuitos son
modeladas e incorporadas al disefio de alto nivel del modulador para validar el
diseno presentado en los capitulos previos y establecer los requerimientos de los
bloques constitutivos del modulador.

6.1. Introduccion

Como es sabido por las numerosas publicaciones, los ADCTA presentan menor
sensibilidad a las no idealidades de sus bloques constitutivos que otras técnicas de
conversion [Norsg7]. Sin embargo, en la medida que las aplicaciones incrementan
sus demandas de ancho de banda y resolucion, el impacto de las no idealidades de
los bloques de los ADCZA degradan el desempeiio del modulador e incluso pueden
ponen en riesgo su estabilidad. Razdn por la cual, el estudio de las no idealidades es
importante en el disefio de alto nivel ya que es posible incorporar al modelado el
impacto de las no idealidades y asegurar que el disefio obtenido sigue satisfaciendo
los requerimientos de la aplicacion. Ademas, con la incorporacién del modelado de
las no idealidades es posible establecer las especificaciones de los circuitos
constitutivos. Dado que el bloque més importante del ADCZA es el £AM, los
estudios de las no idealidades se centran en el ZAM.

La primera parte de este capitulo de exponen los circuitos que componen al
TDZAM y al TCEZAM y de los errores que mas impactan en el desempefio de los
moduladores asi como del modelado de los mencionados errores.
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La segunda parte del capitulo muestra los resultados de simulacién 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 TDXAM

La determinaci6n de los errores que afectan el desempefio de los TDEAM requiere
conocer la implementacion de la arquitectura. Es con la implementacion que se
pueden conocer los circuitos que componen al modulador para explorar su
funcionamiento y sefialar las fuentes de error que degradan su desempefio. A
continuacién, se aborda la implementacion del ZAM.

6.2.1. Implementacion del modulador de TD

Para el TDZA expuesto en el capitulo 3 (ver Fig. 6-1a)), en el diagrama se ha
afiadido una Flip-Flop tipo D para el caso en que el modulador sea operado con
multiples tasas de muestro.

La implementacién del modulador mediante SC es ilustrado en la Fig. 6-1b). Todos
los coeficientes de disefio han sido incluidos dentro de los integradores asi como
también la obtencién del error de la front-end es obtenida dentro del primer
integrador.

Etapa de TC
1

D

a)

;IF ak, Cuantizador 1
— Integrador 2
;' 'ak,.k,, j - SU, clkg + E
— > . o o i) - J. _—SU_’ + _J_Ef" - _?—’ ‘)t:
Y. ke ' i

b)
Fig. 6-1. a) Diagrama a bloques del TDEAM. b) Implementacién SC del TDTAM.
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Fig. 6-2. Diagrama esquemaético del primer integrador SC.
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Fig. 6-3. Primer integrador SC durante la etapa de muestreco.

El primer SC integrador usado para esta aplicacion se elije como el que se presenta
en la Fig. 6-2 dado su reducida sensibilidad a efectos parasitos [Mart78] [Jaco78].
@2, y P22 son sefiales de reloj no traslapadas empleadas para el muestreo y la
integraci6n, respectivamente. Adicionalmente la sefial ®.zp es empleada para
aliviar la no linealidad introducida por la inyeccion de carga [Razao1].

La sefial cuantizada Y; de tres niveles (proveniente del front-end), es introducida a
través de los interruptores isLs, 11312 € i133 €n el momento que ., se encuentra en
nivel alto. La sefial de cuantizada de retroalimentaciéon de cinco niveles Y,r
(proveniente del back-end) es introducida través de los interruptores iq,,
11513, 25L1, l25L2 € 12513 ¥ cuando @2, se encuentra en alto.

La etapa de integraciéon (®P..=1) se muestra en la Fig. 6-4, donde se han
reemplazado los interruptores iisLi-iists ¥ izsta-izsta por la sefial Yz y las sefiales i,g1,-
i13L3 son reemplazadas por Yir.

li5L2,
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Fig. 6-4. Primer integrador SC durante la etapa de integracién.

Partiendo del principio de conservacion de la carga, es posible escribir la siguiente
ecuacion:

. AL Ly, (nesed Iy md] sy (nd]
c, [av+c. [av+C. [dv+C, [dav=Cc, [dV (6.1)
is(n—l) o ° o —;SUl (n-1)

Evaluando y simplificando las integrales de (6.1) se tiene que

C,S(n —1)—Cch(n—1 +§)—C,,Yl(n -1 +§J
(6.2)
=CBSUl(n—1+%)—CBSUI(n—1)
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Sin embargo, si las sefiales del cuantizador son generadas como se ilustra en la Fig.
6-5 entonces yy(n-¥2)=y,(n-1) y y=(n-Y2)=y.(n-1) por lo tanto (6.2) se puede volver
a escribir como

C,S(n-1)-C.Y,(n-1)-CpY,(n-1) (6.3)
=C,4SU,(n)-C,SU,(n-1) '

n-1+%

n-1 n+l

O WY N i Wy
Ny X X nan-1) X Yi(m) J ia(n+1)

Fig. 6-5 Diagrama de tiempo para cuantizador.

Tomando la transformada z (6.3) y resolviendo para SU,(z) se puede escribir la
respuesta del integrador:

s0,6)-| Ga6)- Eex0)- 27, 0] ;2 (6.0
B B B

De forma anéloga, la respuesta del segundo integrador, mostrado en la Fig. 6-6, es

su,0)-| S 50,6)- v, 0] = 6.

De (6.4) y de (6.5) se puede ver que ademés de desarrollar la integracion FE se
efectiia una suma aritmética ponderada de las sefiales de entrada.

El cuantizador de cinco niveles empleado para el back-end consta de cuatro
comparadores. Cada comparador recibe como sefiales de entrada a la sefial de
entrada SU, la sefial de reloj @, y un par de sefiales de referencia, y produce las
sefiales Li-Ls. En la Fig. 6-7a) se muestra la salida digital del cuantizador para una
sefial de entrada analdgica. Las sefiales de referencia del cuantizador son generadas
por resistores como los mostrados en la Fig. 6-7b).
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Fig. 6-6. Diagrama esquematico del primer integrador SC.

N

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 desempefio del modulador
difiere del desemperfio ideal. Las siguientes secciones consideran los efectos nocivos
para encontrar el desempeno del modulador de TD més cercano a la
implementacioén fisica. Cada una de las no idealidades abordadas es incluida dentro
del modelado de los integradores y del cuantizador
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Fig. 6-7. a) Niveles de cuantificacién, b) Arreglo resistivo para los niveles de cuantizacién.

6.2.2. Jitter del reloj.

La operacién de un circuito SC depende de la carga transferida durante cada fase
del reloj [Haigg]. Una vez que la sefial analégica 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 desempefio 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 sefial de entrada. Esto también significa que el efecto del jitter en un
TAM es independiente de la estructura o el orden del modulador [Malcoo3].

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 funcién de
dos cantidades, el jitter y la sefial de entrada del modulador. El error e, introducido
cuando la sefial x(t) es de tipo sinusoidal con amplitud A y frecuencia F,, es
muestreada en un instante de tiempo t con un error dado por 8 se aprecia en la Fig.
6-8a), el cual esta determinado por la siguiente expresion

x(t +8)—x(t)= Asen[2nF, (t +8)]- Asen(2nF,t)

= Asen(2nF,t)cos(2nF,3)+ Acos(2nF,t)sin(2nF,5) - Asen(2nF,t) ©6.6)

~ 2nF, Adcos(2nF,t) = S%x(t)
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Fig. 6-8. Modelado del jitter.

Por lo expuesto en (6.6) es posible modelar el jitter del reloj mediante la adicién de
una sefal aleatoria de media cero y desviacién estAndar unitaria. Esta sefial
aleatoria es multiplicada por el factor 8 y por la derivada de la sefial sinusoidal de
entrada. La Fig. 6-8b) muestra el diagrama comportamental de la inclusién del
debido al jitter del reloj, donde la distribucion de la sefial aleatoria (para este
trabajo) se asume Gaussiana, sin embargo, es posible emplear otro tipo de
distribucién.

6.2.3. Ruido térmico y del amplificador operacional

La mas grande fuente de ruido que afecta la operacion de un £AM (implementado
mediante SC) es el ruido térmico asociado a los interruptores y al ruido intrinseco
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 fluctuacién de la medicién 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 esta
limitado Gnicamente por la constante de tiempo del integrador SC. El modelado de
las fuentes de ruido térmico requiere del andlisis de los integradores en la etapa de
muestreo y de integracion. Durante la etapa de muestreo los interruptores (que son
encendidos) son modelados mediante resistores. Adicionalmente, una fuente de
tensién es afiadida en cada una de las entradas del integrador para modelar el
ruido térmico. El voltaje de la fuente afiadida es igual a 4ksTR.n» donde ks es la
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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 anilisis de ruido
durante la etapa de muestreo se ilustra en la Fig. 6-9.

N4ksTRm R, ©Cp

ORI

VakgTRm Rm  Cc
S ONMAM|-

V4kgTR» Rm  Cc
SOMMHH

wjxj Rer C“I_‘> l_\

SU,

v

4k,jm,,, R CA.:L [ /
\l4k,jTR,,., R an Cs

Ce

\14ka12... Ren l

VakgTR,, R Co

s OV
xl4kfm,,. ) c,,'_
\Y%

Fig. 6-9. Efecto del ruido térmico durante la etapa de muestreo.

La potencia total acumulada en cada uno de los capacitores durante el muestreo
est4 dada por

2

eiz,s = I4kTRon dF =—, Vi=AC,D (6.7)
o

1
2nR,,C;Fj+1
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Por lo tanto, durante la etapa de muestreo, el ruido térmico se modela mediante la
adicién de una fuente de tension aleatoria y por un factor de escala en cada una de
las entradas; la fuente de tensién para la entrada es de tipo aleatoria con media
nula y desviaciéon estandar unitaria. El factor de escala es dependiente del niimero
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 tension en la etapa de
integracion, ver Fig. 6-10.

sl«ufm,. Ren Ci__
Ce

\Idk,-,TR, Row
N4ksTRo R C
5O o

N) Cu
4kgTRm  Rou |
I

SU,

NakgTRm Rom
{O‘VV | *

\I4k,jTR.,. R. &

VakgTR. R — Cc
FLIA—
V4kaTRo  Rom Cp
SOV

Fig. 6-10 Efecto del ruido térmico durante la etapa de integracion.

Q

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 integracion esta
dada por
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. 7 1 ) kT
e = [4kTR |— L | gr KT  ._ ,
2 {4 R 1 ¢ Vi=ACD (6.8)

También en esta etapa, el ruido térmico se modela mediante la adicién de una
fuente de tensién aleatoria y un factor de escala en cada una de las entradas cuya
media y desviacion estandar es cero y uno respectivamente, mientras que el factor
de escala es dependiente del nimero de capacitores de la sefial de entrada.

La Fig. 6-11a) muestra los diagramas de bloques que se afiaden en las entradas del
primer integrador para modelar el ruido térmico.

Un anélisis similar al anterior demuestra que el modelado del ruido térmico para el
segundo integrador es como se muestra en la Fig. 6-11b).

Fuete kT
aleatoria [P 4
Cp

Fuete 8 kT Fuete 8 kT
aleatoria [ aleatoria [P

Fuete kT Fuete kT
aleatoria [ 4 aleatoria [P 4
C, C,
S1t) S"(1) SU, x(r)

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 polarizacién (dc). Sin embargo para las
aplicaciones de los £AM el ruido flicker y el ruido dec son despreciados ya que
tipicamente son cancelados mediante técnicas como auto-zero, chopper-
stabilization, etc. [Malcoo3]. Por lo tanto, el modelado del ruido térmico del
integrador es mediante la adicién de una sefial aleatoria de media cero y desviacién
estdndar 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 V;,
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es voltaje rms referido a la entrada, obtenido a través de la simulacién de ruido a
nivel de transistor del integrador incluyendo la retroalimentacién, la etapa de
muestreo y la capacitancia de carga durante la etapa de integracién [Malcoo3].

Fuete Salida del
aleatoria integrador

Entrada del
integrador

Fig. 6-12. Modelado del ruido térmico del amplificador operacional.

6.2.4. No idealidades del amplificador operacional

La funcién de trasferencia de un integrador FE ideal con coeficientes unitarios se
escribe como

-1

H(z)= :z-' (6.9)

Sin embargo la implementacion fisica del integrador difiere del comportamiento
ideal debido a varios efectos no ideales de sus componentes. Una de las principales
causas de la degradacion de un ZAM 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 saturacién [Bose88]. Estas no
idealidades son abordadas en las siguientes subsecciones.

6.2.4.1. Ganancia finita

La funcion 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 A,. Consecuentemente la funcién de
trasferencia del integrador difiere de su comportamiento ideal. Este
comportamiento, con amplificador de ganancia finita, se le conoce como
integracién con fugas dado que solamente una porcién de la salida del integrador
es afiadida a cada una de las nuevas muestras de entrada. A fin de determinar la
funcion de transferencia (considerando la ganancia A,) finita se realiza el estudio
del primer integrador del AM solamente en su etapa de integracién, 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 integraci6n, donde se ha
asumido la notacién de v /(nTs-Ts) como vx(n-1). Las ecuaciones que modelan el
comportamiento en el dominio de tiempo (medido a partir de la estabilizacién en
alto de la sefal ®,.) (6.10)-(6.14).
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1 1 1 ¢,
SU (t)+zvx(t) = E;_‘[hdt +1,(n-1) (6.10)

Zyz(t)+ v ()= fzdt+ (n-1) (6.11)

—yz(t)+ v, Il dt +v,,(n-1) (6.12)

{25
wn —— | g Tt e /Y
— + 1

iy va(n-1)

Vs _—| v(n-1)
—p + l.?_

is vea(n-1)

W vl viSU,

Cx -%aSU,

7 | L2
o ——— | TR

va(n-1) Uit}
C

Yy __+”_

Vei(n- 1-)

G

o7
-{;‘Kn- 1-)

Fig. 6-13. Integrador durante la etapa de muestreo.

82



1 1 f.
;v,(t) -z { idt+v,(n-1) (6.13)

—%v,, (t)—iSUs (t)= Cisl'isdt—v,, (n-1) (6.14)

Tomando las trasformadas de Laplace de las ecuaciones y aplicando la primera ley
de Kirchhoff al nodo A, se tiene que

%sc,,Y, (s)+-;-sCDV, (s)-Cpua(n-1)+

iSCch (s)+§sCCVx (s)-C.v,(n-1)+

isCCY2 (s)+§sCCVx(s)—Ccvcz (n-1)+ (6.15)
%sCAVx (s)— C,u, (n - 1) =

—%sCBV, (s)—%sCBSUI(s)+ CBv,,(n —1)

Sin embargo Ao=SUi(t)/v(t). Adicionalmente v4(n-1)=ve:(n-1)=v(n-1)=0 (ya que
durante la etapa de muestreo, los capacitores se descargaron hasta cero), va(n-
1)=1S(n-1) y vs(n-1)="2SU,(n-1). De esta forma, la ecuacién se puede volver a
escribir como

1 1 1
;sCDYI(s)+;sCDISUI(s)+

0
1 1 1
ZSCCYz (s)+;scCA—OSU,(s)+

1 1 1
ZSCCY’ (s)+;sCCA—SU, (s)+ (6.16)

0

1 1 1
55Ca A—OSUI (s)—-;CAS(n -1)=

—éscgvx(s)-%scgsu, (s)+§CBSU, (n-1)

Resolviendo para SUi(s) y obteniendo la transformada inversa de Laplace se
obtiene que
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SU,(t)=

A, (6.17)
[“Coyx("_1)_Ccyz(n"1)+CAS(n_l)"'CBSU:(n_l)}AoCB+CD+2CC+CA+CB
Evaluando en t=n-1+1/2
SU(n-1+1/2)=
A, (6.18)
[_CDyl(n_l)_CCyz(n_1)+CAS(n_1)+CBSU1(n_1)]A°CB+CD+2CC+CA+CB

Sin embargo la sefial de salida del instante (n-1+1/2) al instaqte n es idéntica dqdo
que no existe flujo de corriente, por lo tanto la salida en el instante n se escribe
como

SU,(n)=

[-Covu(n—1)- Coy(n-1)+ C,S(n - 1)+ C,SU, (n - 1)] A, (6.19)

AC;+Cp+2C.+C,+Cy

Obteniendo la transformada z de (6.19) y resolviendo para SU;(z) se encuentra que

[Ses-Son0-Sev, oL =s0,00) (6.20)

1-0z
donde

. A,Cp
T A,Cy + 05 +2Cs +C, +C,

(6.21)

6.2.4.2. Ancho de banda y SR finitos

El efecto de un ancho de banda finito y un SR estan relacionadas entre si, y son
interpretados como ganancias no lineales [Medeg4]. 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 integracién. Para el primer
integrador del modulador, la evolucién del nodo de salida durante el periodo de
integracién (n-1)Ts a (n-Y2)T est4 dado por [Malcoo3]

SU,(t)=5U,(n-1)+afi—e*/*V,(n-1), o<t<% (6.22)

donde
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v, (n-1)- ey, (n-1) (6.23)

Vl(n—1)=§AS(n—1)——C£ -
B

Cy Ce

Y ademas 1=1/(2nGBW) es la constante de integraciéon y GBW es el producto
ganancia-ancho de banda. La razén de cambio de esta curva alcanza su maximo
valor cuando t=0, resultando en

d _ V-1
dtSUl(t]max—a - (6.24)

Sin embargo, en un amplificador operacional el SR es finito, por lo que la respuesta
transitoria dentro de la etapa de integracién 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 est4 dado por (6.22),
ver Fig. 6-14(a). Por lo que el valor final de la respuesta transitoria esta dado
por

SU,(n—éJ =SU,(n)=SU,(n-1)+ o{l—eT“]Vi(n—l) (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 linea
recta con una pendiente de sign(Vi(n-1))SR para t<t,. Las siguientes
ecuaciones describen el régimen transitorio asumiendo que t,<Ts/2:

SU,(t)=SU,(n-1)+sign[V,(n-1)]SRt, t<t, (6.26)
SU,(t)=
SUl(t,,)+{aV,-(n—1)—sign[V,-(n-1)].S‘Rto){1—e_To ], t, <t <—€i (6-27)

donde el valor de t, se encuentra mediante la continuidad de las derivadas de las
expresiones anteriores, es decir

¢ = ocV,-(n-l)_T

(6.28)
i SR

El comportamiento transitorio de muestra en la Fig. 6-14b). De esta forma el valor
final de la respuesta transitoria esta dado por
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a)

b)

c

SU, (n - %J =SU,(n)

(T /2)t (T, /2, (6.29)
su,(n_l)mv,.(n_l)(l_e : ]+sign[V,.(n—1)]SRtoe =

3. Cuando el valor absoluto del valor dado en (6.24) es mayor que el SR del
amplificador y t,>Ts/2, entonces la respuesta transitoria consta inicamente
de una linea recta con una pendiente sign(Vi(n-1))SR, ver Fig. 6-14c). El
valor final de la respuesta transitoria esta dado por

SUl(n -%) =SU,(n)=SU,(n-1)+sign[V;(n —1)]SRZ;S- (6.30)

; ! SU\n)
] ]
E i
SUn-1) 1 E
i SU\(n)
H
E
SU\(n-1) E
1 SUi(n)
]
,
) !
SU\(n-1) :

Fig. 6-14. Efecto de un GBW y SR finito.
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6.2.4.3. Excursion de salida finito

Una de las consideraciones importantes en el disefio de un £AM es la dindmica de
las sefiales. Es por ello que uno de los aspectos de alta relevancia son los niveles de
saturacion del amplificador operacional. Para modelar la limitacién de la excursién
de la sefial se incluye la unidad U en el 1azo del integrador tal y como se muestra en
la Fig. 6-15, donde la salida de la unidad U obedece la siguiente relacion

I, sat,<I<sat,
SU, =4sat, I>sat, (6.31)
sat, I <sat,

a lsu,
<

Fig. 6-15. Modelado de GBW, SR y excursidn de sefial de salida.

6.2.4.4. Distorsion dcbido a los capacitores no lincales

Hasta ahora, la funcién de transferencia del integrador ideal implica que la
capacitancia es lineal, sin embargo como la capacitancia presenta una dependencia
con la tensién almacenada dentro del capacitor, esta capacitancia (dependiente de
la tensién almacenada) puede expresarse mediante una serie de Taylor como

C=aq,+av+a,v"+... (6.32)

donde C es la capacitancia del capacitor y v es la tensién almacenada. Al considerar
Unicamente esta no idealidad, la transferencia de carga para el primer integrador
en la etapa de integracion establece que

. iY,(n—H—;) iy,(n-u%) —;SU.(n—H%)
j CdV+  [CcdV+ j CodV= [ChdV (6.33)
25(n-1) ° 9 —SU,(n-1)

Produciendo la siguiente relacién
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SU, (n{H%SU, (n)+ %SUf(n)]CB =

—[1+%‘-y,(n —1)+l;—2y.2 (n- 1)]pr,(n—l)
(6-34)

-Coy,(n- 1)+[1 +%S(n -1)+ %S‘(n -1)|C,S(n-1)

+[1+%sul (n -1)+%SUf(n -1)]c,su,(n—1)

Considerando la primera aproximaciéon donde la fuente dominante de distorsién es
asociada al capacitor Cy, el cual muestrea la sefial de entrada del integrador [Rio06],
la expresion (6.34) se puede volver a escribir como

SU,(n)= —g—‘;y, (n —1)—2—:y2 (n- 1)+[1+-Z—’S(n —1)+%S’(n - 1)]2—:S(n -1)+SU,(n-1)  (6.35)

Si la entrada es una sefial sinusoidal de frecuencia y amplitud w y A,
respectivamente, entonces la respuesta del integrador para un integrador
diferencial esta dada por

SU,(n)=

~ulb-)-GE.0-1)
Ca g 1454 |0 B (o
+Cu A(1+ . ]cos[ps(n 1)
+8U,(n-1)

] (6.36)

c,d [0}
ZA 2 A3 —(n-
+Ca ™ cos[3F (n-1)

s

Por lo tanto la amplitud del tercer armoénico esta dada por

A3C,d,
12C,

Ay = (6.37)

De esta manera se encuentra que la forma de modelar la distorsién debido a las
capacitancias no lineales consiste en agregar en la salida del integrador una sefial
sinusoidal de frecuencia 3w con amplitud dada por (6.37).

6.2.4.5. Distorsion debido a la ganancia no lineal

La derivacién de (6.20) implica que la ganancia A, del amplificador operacional
una funcién lineal. Al considerar la ganancia del amplificador como una funcién de
la tension de entrada la ganancia se puede expresar como en la siguiente expresién

A, = Ao(“'vai +1,Uf +7,07 +) (6.38)
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Por lo tanto, la expresién para la transferencia de carga para el primer integrador
durante la fase de integracién se puede escribir como

SU,(n)=
Gy g C 1 A
-2y, (n-1)-=Cy,(n-1)+ZAS(n-1)+ SU, (n-1) oy (6.39)

Al considerar que la distorsién es principalmente introducida por los términos no
lineales que afectan directamente la sefial de entrada [Ying4], la expresién dada en
(6.39) se puede volver a escribir como

SU,(n)=
—-C—"yl(n—1)—&y,(n—1)+&8(n—1) 1 +SU,(n-1)=

CB CB CB C_D+2&+.g‘.+l

1+——c” (j;" Cs
oV
CayqCeyCa g (642

—&y,(n - 1)-9£y,(n —1)+&S(n—1 1+—C”—C’—C"—(1—7,S(n—1)—7,S’(n—1))

CB CB CB

+8U,(n-1)

Siempre que Ao, >>1Yy que los coeficientes y; y y. son pequefios [Rio06].
Al considerar que la sefial de entrada es una sefial sinusoidal y el integrador es
completamente diferencial, la amplitud del tercer harménico esta dada por

Gy 5C Cayy
A3=&y Cp C C A (6.41)
Gy " A, 4

El modelado de esta no idealidad es afiadiendo una sefial en la salida del integrador
con una sinusoidal de frecuencia 3w y con amplitud dada por (6.41).

La Fig. 6-16 y Fig. 6-17 muestra el espectro de la sefial de salida y el desempefio del
TCXZAM de segundo orden expuesto en el capitulo 3 cuando los efectos no ideales
(expuestos en la Tabla 6-1) son considerados. En el espectro de la sefial de salida se
aprecia un incremento en el ruido y la presencia de distorsién harménica lo cual
trae consigo un desempeiio menor que el desempeifio ideal.

Tabla 6-1. Valores de las no idealidades del TDXAM

[ Vin.ampl/Vin,ampl Ao.-mpI/Ao.ampl Oswampl/ GBwlmpl/ SR-mpl/Sanpz
OSW,mp2 GBW,mp2
0.1ns 18nV/NHZ/ 80dB/ 80dB 1.6V/1.6V 320MHz/ 200V/ps/
18nV/VHz 320MHz 200V/us
Coint/Cainz Coaintt/Caing Ccintt/Ccinz T d3ny/d;, ingg Yzint/Y2ine2
1pF/66.6pF 10pF/10pF 1pF/13.3pF 300K lxlOJ‘FN2 10 V10 V-
/1x10™ F/V
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Fig. 6-16. Espectro de la sefial de salida del TDZAM.
SNDR [dB] °

P, (4B}

Fig. 6-17. Desempeiio del modulador del TDEAM.

6.3. Errores de los circuitos del TCEZAM

Nuevamente se parte de los circuitos que implementan al modulador para
determinar las fuentes de error que afectan su desempefio. Muchas de las fuentes
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de error que afectan al modulador de TD no degradan el desempefio del modulador

de TC, y viceversa, por ello se analizan a detalle en esta secci6n.

6.3.1. Implementacion del modulador de TC

Para el TCZAM disefiado en el capitulo 3 y que es mostrado en la Fig. 6-18a), donde
se han afnadido dos unidades DEM para disminuir la distorsién causada por la
conversion D/A. La salida del modulador se determina a partir de las siguientes

relaciones (ver Apéndice C)

S(s)=

X(S)?;U % +X(s) , ik k +X(s)kg
—K’(s)DAC(s)e‘ST:—;hg‘% (6.42)

9

-¥,; ()DAC()e" Lehik-L~2¥; (s)pac(slem L

g g

Y; (s)=k,S"(s)+E(s) (6.43)

donde S’(s) es la transformada de Laplace de la sefial muestreada idealmente

mediante un tren de impulsos [Ogat95]. Al combinar (6.43) con (6.42) se tiene

(1)+2z7(-1+1)+ z"(1+ h%+hik—4)+ z‘3(h—2y——hik+ 2)

Y,
e -z (6.44)

= X, (2)F}ij + X, (2)F,ik + X(2)+ E, (2)

donde
X, (z)(—ia[%(:—)]. (6.45)
X, (z)<—z—>[X—s(s—)]' (6.46)

Al hacer que hij=1y hik=5/2 la ecuacién (6.44) se convierte en
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Y,(2)=[X, (2)F?ij + X, (@)Fik + X(2)Ja- 2"} + E.(2fa 2] (6.47)

a)

Vi Ve
5 A
\ vTy U"T
+ i .
+u (L] s Sl | e
OTAs Y.="AL/ Vo Cuantizador,
; g
" vl D5 o
Ul
Ulo | pem DEM
clk — ck — N
U13 Ul4 A2
|_,2g_ D 2 21 3 D
! Latch 7 7 o | Lach
[
< o
. \
b) [

Fig. 6-18. Diagrama a bloques del TCZAM. b) Implementacion del TCEAM.



Ahora bien, la implementacién del modulador mediante transconductores es
ilustrado en la Fig. 6-18b).
La corriente de salida de un transconductor ideal se describe mediante

T = GmaVs (6.48)

El cuantizador de tres niveles para el ZAM procesa la corriente de entrada para
producir una sefial 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 maxima.

Las tensiones en los nodos vpk y Unk, para k=1, 2 y 3 se determinan como

v, =3(I +i;)R
v,, =2(I+i,)R
v, =(I+i,)R
Ung =3(I-1)R
v,, =2(I-i;)R
v,, =([-i;)R

(6.49)

Posteriormente las tensiones son comparadas entre si para determinar la
cuantizacién de la corriente de entrada en la unidad de comparadores (ver Fig.
6-20).

Las salidas de los comparadores son

< 1
Vios Vpu>Vas >—;I

Dol = 1
- VDD, Vpl < Vm’ i'- < —;I
Vios  Vpz >Vags ;>0
D, = . "
- VDD, sz < Vnz’ ;<0 ( 50)
5 1
b Voos  Vis>Vegs >3]

03

; 1
~Von, Vs <Vage 1,.<—;I

Cada comparador de la Fig. 6-20 estad compuesto dg un muestreador, un latch
regenerativo y un latch RS como los mostrados en la Fig. 6-21.
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ll+ii i
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Vpl Vi3
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Vp2 Va2
R R
Vo3 A
R R
-V -Vop
Amplificador
[mossmsssEEe T E T T TS ] . .
! Vo, ! Limitador de Corriente
: 1
]
R | g V¥ '
X v, :
' '
] V, 1]
t < M |
! ]
: 1
' Vi !
P 0w !
i :
! ]
i -Vop !

P

Doy ok |+ | Do
D, Do,

| Dein . Do

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 sefiales L;, L. y L3 se definen como

L =] Voo <2l (6.51)
-V, resto
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1 2 1
L2 = VDD, e | <y <—ZI

~ Voo, resto

.1
L= Voo, 1,.>-£I

-V, resto

4
¥

/ N\
/\L

/.
L3

Voo
o, A Oy >,
i I } -~ o |
r | X2 sHs o2
LU D) =
Pre-
Amplificador
v,
c . Xp L o |2
Y || . Latch  LatchRS
clk I A Regenerativo

@ - l D
; % -Voo

Fig. 6-21. Diagrama esquematico de los comparadores.

D3
N

Date L Do L, D3 L
v Des | }— v,
Fig. 6-22. Diagrama esquematico del codificador.

Por lo tanto la funcién de transferencia del cuantizador es como se muestra en la
Fig. 6-23.



L3=Vpp, L>=-Vpp, Li=-Vpp |- = 7—
)
1
L
~ '
]
L}

L3=-Vpp, L=Vpp, L1=-Vpp

N
vil
312

-====}312
Al

[

-+- Ly=-Vpp, Ly=-Vpp, Li=Vpp

Fig. 6-23. Funcién de transferencia del cuantizador.

El diagrama de tiempos para el cuantizador se ilustra en la Fig. 6-24, donde tq es el
tiempo del retraso de lazo.

"
NN\

> -
:X Quie2r)y Y Quieehry Y Quant) X:

Fig. 6-24. Diagrama de tiempo del cuantizador.

El circuito IDAC es mostrado en la Fig. 6-25, donde las sefiales C, y C, son
generadas por el DEM y las sefiales Con y Cin son las sefiales digitales negadas de Co

y C,, respectivamente.

= =
b b

Ig-AL l Cq.,/ lAI C.") lA, Ip-Al l Co/ lAl C.J lAl

e

L~ - >

- —~
-Vop -Vop -V -V

-Vop -Vop

Fig. 6-25. Diagrama esquematico del IDAC.
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La corriente de salida del IDAC est4 dada por la siguiente expresién

-Al, C,=-Vpp,AC =-Vpp
. o, C,=V,,AC =-V,
i= op Ny DD (6.52)
0, C,=-VppnC =Vp

Al,  C,=Vpp,AC, =Vpp

Las seiiales C, y C, generadas por el DEM-DWA se muestra en la Fig. 6-26 [Bairgs].
El principio de funcionamiento es mover la distorsién producida por la conversién
D/A a altas frecuencias.

Fig. 6-26. Diagrama esquemitico del DEM-DWA.

A partir de la descripcion de cada uno de los bloques que componen la
implementacién, es posible escribir la relacién de la salida

i (s )

- [x6)a -l pacr Ao,

1 VDD sC
+{X (s) g,,,, [Y (s)DAC(s)e™" ]V <C }gma (553)
r,1AL,
X(6)o -1 (PACE oL
Y, (s)=i6) 522 E6) (6:54)

Combinando (6.54) y (6.53) se encuentra que
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2z 1+&
VA 31

(l—z"
1AL Gy 1 2 A 1 4AI7J

Y,(z) +Y,(2)

-

3[C, C, T 31 c, ™F 3l
(;l_z"l (6.55)
1AL Gn 1 2AL 1 +2AI7J

z"(
+Y,(2)

31 C, G, U™F 3¢ ™F 3l
(-2F

_ 2VDD gm]gm4gm5 2VDD gmxgmg 2VDng2 X E
ST AT X,(z)+ Sl C, X,,(z)+——31 (2)+E,(2)

+Y,(2)

Al compararla con (6.44) y proponiendo que gm/Ci=gmas/C>=Fs se encuentran las
siguientes relaciones

Im Img
Jm _ =F 6.56
c ¢  F (6.56)
31
Ima = v (6.57)
_ 3ikl
Gmg = —2Vnn (6.58)
_ 3yl
ms T v (6.59)
Al =31 (6.60)
Alg =hg, Vi (6.61)

De igual forma que para el TDZAM, la representacién ideal difiere de la
implementacién 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 TCZAM para proponer el modelado de sus errores.

6.3.2. Ganancia finita

Uno de los efectos no ideales més estudiados en los moduladores es la ganancia
finita de los amplificadores [Mede9g], [Marqo8], [Haus86], [Boseg8], [Chaogo],
[Candg2].
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Considerando a cada uno de los transconductores en pequefia sefial que componen
los integradores del modulador como un sistema con un tnico polo (ver Fig. 6-27)
se encuentra que la funcién de transferencia est4 dada por

Vo(s) __guR,
V,(s) SR,C, +1

(6.62)

..
~—a
~~o

‘/*. Vi R, J_

=

-YaguVi

Fig. 6-27. Circuito equivalente del transconductor.

Por lo tanto, la funcién de transferencia del integrador esta dada por

V,(s) 9. R g.R L
o — m 0 ~ m 0 =F
Vi(s) SRO(C,, +C,)+1 sR,C,+1 °s+F, /A, (6.63)

donde A,=gmR, es la ganancia dc del transconductor. De (6.63) resulta evidente
que existe un desplazamiento del polo en A.gm/Cr. 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 atenuacién del ruido de cuantizacién
dentro de la banda de interés. Al igual que en TD, ésta no idealidad es conocida
como integracion 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

Ademas del ruido generado por el cuantizador otras fuentes de ruido estan
presentes en una implementacion fisica, 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 disminucién del desempefio 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 mas critica 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 més altos que el
resto de los integradores [Nortg7], [Jensgs].

Como se ha abordado en las secciones previas, la limitacién mas 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 resolucién son necesarios
grandes capacitores de muestreo, lo cual implica un incremento en el area del IC
[Signgo] y un alto consumo de potencia [Marqg8]. Sin embargo en los
moduladores de TC al no existir los capacitores de muestreo no existe tal
desventaja. Las tinicas contribuciones de ruido dentro de los integradores estan
determinadas por el transconductor. Dependiendo de la topologia y de la
tecnologia del transconductor serin determinadas las fuentes de ruido; para el
transconductor son el ruido térmico y el ruido flicker.

El primer paso para el modelado del ruido térmico consiste en determinar la
potencia de ruido en la salida del transconductor, P,, el cual se obtiene de la
siguiente manera

2 1
H(F)*dF=v?,(9,R,) ——
(EY dF =vi,onR,) e (6.64)

_ 2
Po _Ivi,n
o

donde v;.? es la densidad espectral de potencia del ruido blanco referido a la
entrada del transconductor, y H(s) es la funcion 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 sefial aleatoria con distribucién normal colocada en la
entrada de la funcién de transferencia cuya potencia en la salida sea igual al valor
obtenido en (6.64), sin embargo, la sefial aleatoria requerida implica contar con un
ancho de banda infinito lo cual es imposible implementarla en simulacién.
Alternativamente el ruido se puede modelar como una sefial 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 sefial aleatoria, con
ancho de banda finito, se examina la potencia de la sefial de salida del
transconductor, P, m:

F,

P, = | v HFY dF=v2,(g,R,)

o,m

1
2nR

o oI

arcan(F,, 2nR,C,) (6.65)

Haciendo que Fnax coincida con Fs/2, (6.65) se puede escribir como

P =02 R S
o,m vl,n(gm o) 21TR CI

o

arcan(%"'— 2nR,C, ) (6.66)
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Sin embargo, para el ZAM se requiere que gm/Ci=Fs/2 y gmR, entonces (6.66) se
escribe como

1
2nR,C,

P, . =v:,(9.R,) arcan(rA, ) (6.67)

Para A,2100, Po,m =0.99P,, con lo que es posible modelar a la sefial de ruido con
una sefial aleatoria de frecuencia maxima Fs/2. Al estar acotada en frecuencia,
puede ser muestreada con una velocidad de muestreo F;. Por lo tanto, el modelado
del ruido térmico se realiza mediante una sefial aleatoria con distribucién normal
con media cero y varianza igual a v;,2Fs/2 como se muestra en la Fig. 6-28.

" _9nRy | %
SR,C, +1

Fuete
aleatoria

Fig. 6-28. Modclado del ruido térmico y del ruido flicker.

Ahora bien, para el modelado del ruido flicker se toma la densidad espectral de
potencia como se describe en la siguiente relacién

S (F)== (6.68)

donde V es una constante de proporcionalidad. Si se considera que el ruido flicker
es una seiial con un ancho de banda finito, siendo Frax su méxima frecuencia
entonces es posible modelar al ruido flicker como una sefial aleatoria de tiempo
discreto, a(n). La sefial 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(n). Sin embargo la densidad espectral de

potencia de a(n) se puede obtener mediante la FFT de a(n) usando la siguiente
relacion

S ()= = lAle) (6.70)

Por otro lado, las densidades espectrales de potencia del ruido y de la sefial a(n)
estan relacionadas como
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S, (k)= %AF S, (F), (6.71)

Combinando (6.70) y (6.71) con (6.72) se puede terminar la sefial a(n):

a(n) = IFFT{A(k)e” }= IFFT{‘/%-%J} (6.72)

donde se escoge que 0 sea una variable aleatoria con distribucién uniforme sobre el

intervalo [-rt, n]. ] ;
Por lo tanto, el modelado del ruido flicker se hace afnadiendo la sefial a(n) como se
indica en la Fig. 6-29.

sR,C, +1

uln)

Fig. 6-29. Modelado del ruido flicker.

6.3.4. Distorsion

Las fuentes de distorsion degradan el desempefio del modulador debido a la
aparicion de armoénicos de la sefial de entrada aumentando significativamente el
ruido dentro de la banda de interés. A diferencia de los moduladores de TD el
impacto de la distorsién en los moduladores de TC es mayor, por ello, el modelado
de esta no idealidad se debe incluir en las primeras etapas del diseno.

6.3.4.1. SR finito

La retroalimentaci6n en las realizaciones practicas de moduladores de TC presenta
también limitaciones debido al SR del DAC. Estas no idealidades tienden a
degradar el desempefio, en especial en los moduladores que emplean un DAC NRZ.
Si los tiempos de subida y de bajada son iguales, el area 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 de
subida y de bajada consiste en usar circuitos DAC completamente difcrenciales, de
esta forma, el error ocurre en las dos sefiales diferenciales, y de esta forma el error
es cancelado [Jens95], [Yano4].

El SR finito en la salida de un transconductor esta limitado por la capacidad de
corriente, el cual esta orientado a la carga del capacitor de integracion (o un
capacitor de compensacion interno). El efecto de un SR finito causa distorsion
como también incrementa el ruido de piso [Mede94], [Chaogo]. En implantaciones
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de TD las transicioncs de las sciiales son muy altas, y un SR finito produce una
incompleta transferencia de carga. Lo més importante, las limitaciones del SR es
dependicnte de la sciial, con lo cual se produce un efecto no lineal que se traduce
como distorsién.

Asimismo, los requerimientos del SR en moduladores de TD son altos, y algunas
implementaciones [Marq98], [Medeggb] [Ying4] muestran un SR desde 5VrerFs
hasta 10VieF; donde Vieses el voltaje de referencia.
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PN/ |
! [
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' .
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Fig. 6-30. Modclado dcl SR finito.

Esto ¢s asi porque ademads de generar una distorsion inducida, también incrementa
dramaticamente ¢l ruido de piso [Chang2]. Pero al emplear circuitos de TC, las
especificaciones del SR son més relajadas aun para cuantizadores de un solo bit.
Esto cs debido a que las variaciones més lentas en los moduladores de TC.

Los requerimicntos para un SR finito tienen una influencia significativa. En
contrastc 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
disefo del modulador de tiempo continuo precisa contar con el adecuado modelado
de ésta importante fuente de distorsion para cstablecer los requerimientos
minimos de corriente que deben satisfacer cada unos de los transconductores que
componen a los integradores. En csta parte se proponen un ¢squema para modelar
¢l SR finito v de esta forma incluir sus efectos en la simulacién de alto nivel.

El modclado del SR finito se propone mediante de la siguiente manera, emplear
una unidad como la mostrada cn la Fig. 6-30a) colocada en 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 sefial de entrada. La determinacién de cada uno de los estados
se obtiene con la derivada de la sefial de entrada y el valor maximo del SR del
integrador, ver Fig. 6-30b), donde se asume que SR*=SR-=SR.

6.3.5. Excursioén de salida finita

Algunas publicaciones [Nortg7b], [Haus86], [Bose98] muestran que las
limitaciones de las sefiales de salida de los integradores, producen un importante
incremento de ruido dentro de la banda, asi como de un efecto de distorsion. Sin
embargo, el efecto de esta no idealidad puede ser atenuado mediante un escalado
adecuado de los coeficientes de disefio [Marqg8b], [Chao90], con lo que las sefiales
de salida de todos los integradores se limitan al voltaje de referencia del
modulador. Incluso, una topologia con feedfoward como la presentada en el
capitulo 3 permite atenuar aun més esta fuente de error.

Sin embargo contar con un modelado de esta fuente de error permite conocer las
limitaciones del desempefio del modulador de tiempo continuo mas alla del
comportamiento ideal. Su modelado es simple e implica colocar una unidad
colocada consecutivamente con cada uno de los integradores, donde la sefial de
entrada de la unidad afiadida, V;, es la sefial de salida del integrador, y la sefal de
salida de la unidad, V5, esta definida como

v, V,,<VsV

sat n sat ,p
Ve = {Veap 1>V, (6.73)
Viix 1<V,

donde Viarp ¥ Viasar,» sON las tensiones de saturacién del integrador.

6.3.6. Distorsion debido a la ganancia y resistencia no lineales

De la misma forma que en el modulador de TD, los componentes analégicos del
modulador de TC producen una distorsion harménica debida a la falta de
linealidad de los dispositivos del modulador. El anélisis de la distorsiéon y su
inclusién dentro del modelado se estudia en la estructura bésica del transconductor
asi como en sus elementos constitutivos. Si se considera al transconductor
completamente diferencial como el mostrado en la Fig. 6-31a) entonces la corriente
Ip se aproxima mediante la expresi6n siguiente [Razao1]

(6.74)
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donde pn, Caxy, Wy L son la movilidad de los clectrones, la capacitancia por unidad
de 4rea, ol ancho y largo de uno de los NMOS ¢ Iss cs la corriente del par
difcrencial. La Fig. 6-31b) muestra ¢l comportamiento de Ip siguiendo el
comportamiento descrito por (6.74) y donde Vicm, cs la tensién de entrada de
modo comun e Icm, ¢s la corriente de cada una de las ramas del par diferencial en
modo comun.

La distorsién arménica s puede encontrar si sc aproxima (6.74) mediante una
scrie de potencias. Sin embargo, dada la naturaleza impar de (6.74) Ginicamente las
potencias impares de V; estén presentes cs la serie de potencia, de esta forma la
representacion csta representada como

Iy=a,V,+a,V? +.. (6.75)

we v

F o '«,_1;4 F_',_Vvav.
l I

(2)

In & I

‘_—_—/ . > 7.

L} (©)

Fig. 6-31. Distorsién debido al transconductor, a) transconductor, b) distorsiéon
) dcbido a ganancia, ¢) distorsién debido a la resistencia,

Por otro lado la impedancia activa del par diferencial es también una fuente de
distorsion. Esta puede entenderse al ver a la carga como un resistor no lineal como
¢l presentado en la Fig. 6-31¢). Nuevgmcnte, el comportamiento ‘dlfvemnu?l
permite expresarse la variacion de la corriente que pasa a través de la impedancia
activa, Tz, como una funcién polinomial de V, con potencias impares, es decir

In=bV, +bV3+.. (6.76)



Por tltimo, la capacitancia de salida (incluyendo a la capacitancia de carga) del
transconductor forma otra fuente de distorsién. Si se considera que la carga se
puede representar como una serie de potencias de V,, entonces la variacién de la
corriente que circula a través de la capacitancia de salida, Ic, se obtienen derivando
la carga como funcién de V. De esta forma, se puede escribir a Ic como

d d
I =d, EV" +daEV03 +ou 6.77)

donde la accién diferencial produce una funcién 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
expresién que relaciona a V, con V;la cual se presenta a continuacion

aV,+a,V3+..=cV, +c,V3+...+d, Ed;Vo +d, ditV"s +.. (6.78)

Al despreciar los términos de 5° orden en adelante entonces (6.78) se puede
aproximar como

3 3 d d 3

aV,+a,Vi=cV, +c,V; +dIEVo+dSEVa (6.79)

De (6.79) se puede encontrar el modelo de pequefa senal, donde a;, es la
transconductancia, 1/c, es la resistencia de salida y d, es la capacitancia de salida.
El modelado de (6.79) implica resolver la ecuacién diferencial numéricamente:

dv,(t)+d, V()
~Atla,V(t - At)+ @, V3t - At) -V, (t - At) -, V3 (t - At)] (6.80)
+d,V,(t-At)+d,V3(t-at)

Haciendo que At=1/F;, se obtiene V,(t), para t=0, cuando el sistema se considera
inicialmente en reposo.

6.3.7. Jitter del reloj

Las variaciones estadisticas de las frecuencias de muestreo depende
exclusivamente de la pureza del reloj. Tipicamente, los £AM han sido mas
tolerantes al jitter del reloj [Boseg8] 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 mas afectados por el jitter
del reloj que su contraparte de tiempo discreto [Geerg6], [Zwang6], [Taogg]
[Cherggb], [Oliag8] y [Wonggs]. Por estas razones es necesario contar con
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modelado del error del reloj en las primeras etapas de disefio para proveer de las
medidas cautelares.

Aunque uno de los efectos del jitter es la variacién en el retraso del pulso produce
una degradacién en el desempefio del modulador, no es la principal fuente de error
[Oliag8]. Sin embargo las variaciones de la longitud del pulso de reloj forman la
contribucién méas 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 retroalimentacion es de tipo rectangular con un valor constante, este error
es directamente proporcional a la varianza del jitter del reloj, o2, la cual es anadida
directamente a la entrada del modulador a través de la rama mas alejada de
retroalimentacién [Ortmos].

Para el modelado del ruido del jitter del reloj se estudian sus efectos para obtener
la potencia del error. Para ello es comin asumir que las variaciones de los instantes
de muestreo siguen un proceso aleatorio con distribucién normal, con lo que
permite tratarse al jitter del reloj como ruido blanco [Tao99], [Oliag8], [Gerfo1].
Otra consideracién es considerar al jitter de reloj como te tipo acumulativo
[Chergg], [Ortmo3], [Daltoz2].

El flujo de pulsos para el DAC NRZ es mostrado en la Fig. 6-32. La carga de
retroalimentacién bajo la influencia del jitter del reloj se obtiene mediante la
integracion de la Ipac sobre un ciclo, incluyendo el error de temporizacion t; en los
limites de la integracién como se presenta en la siguiente expresion

T, +t;

Qpac = IIDACdt = }DAC (Ts +tj) (6.81)
o

ﬂ; Ipac

Fig. 6-32. Efecto del jitter del reloj.

El error de la carga del reloj de retroalimentacién inducido por el error producido
por el jitter del reloj, eq, se obtiene mediante la diferencia entre el valor dado (6.81)
y la carga de retroalimentaci6n libre del error del jitter de reloj, es decir

eo =Iouct, (6.82)

107



Al considerar a tj como una variable aleatoria con distribucién normal, m_edia cero
y varianza o¢2, es posible determinar la potencia del error del error producido por el
jitter del reloj:

2 17 -t} /20} 1 (3 - -t} /20} _ f2 2
Qj =E_J;(eo—po)ze 4 dtj =—E_J;(IDAC tj) e’ dtj —fDAco't (683)

Trasladando esta carga en una sefial ruidosa sobre un ciclo, debe estar relacionada
con un periodo del reloj, es decir

% _fr,.%a
Tz DACF NRZ
s s

El= (6.84)

donde, Anrz=1 es el factor de actividad [Ortmos]. De la Fig. 6-32 se observa como
Ipac se relaciona con A por lo que (6.84) se puede volver a escribir como

E:=N2tA (6.85)

2 “*NRZ
T

Con (6.85) se puede determinar el modelado de la fuente de error debido al jitter
del reloj, el cual consiste en afiadir en la salida de la unidad de conversién digital a
analégica una sefial aleatoria con distribucién normal, media cero y varianza dada
por (6.85) tal como se ilustra en la Fig. 6-33.

9
n DA le—1Y;

Fuete
aleatoria

Fig. 6-33. Modelado del jitter del reloj.

La Fig. 6-34 y Fig. 6-35 muestran el espectro de la sefial de salida y el desempefio
del TCZAM de segundo orden expuesto en el capitulo 3 cuando los efectos no
ideales (expuestos en la Tabla 6-2) son considerados. En el espectro de la sefial de
salida se aprecia un incremento en el ruido y la presencia de distorsién harménica
lo cual trae consigo un desempefio menor que el desempefio ideal.

Tabla 6-2. Valores de las no idealidades del TCZAM.

gm‘ampll gm,nmpl Ro.nmpl/ Ro.ampl RL.nmpI/ Vin‘ampl/ Vin,nmpl Vv SRumpl/SanpZ
R[«Ml_lnl
0.5mS/0.5mS | 2MQ/2MQ 1.56pF 18nV/NHz/ 2.56x1072 V2 700V/ps/
/1.56pF 18nV/NHz 700V/ps
OSW,mp1 / (A a3 c3 ds
Oswnmnl
2V/2V 1ps 1x10°SV~? | 1x10°SVZ | 1x10°FV~
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Fig. 6-35. Desempeiio del modulador del TCZAM.

6.4. Conclusiones

En este capitulo se abordaron los circuitos que imp]erpentan a !os modulado_res de
TD y de TC. Se analizaron los principios de funcionamientos y~d1agramas de tiempo
para conocer las fuentes no ideales que degradan el deser'r.lpeno de cada uno de los
moduladores, donde algunos efectos tales como el Jitter a}fectan mas a los
moduladores de TC que a su contraparte de TD. Con el conocimiento de las fut’entes
de error es posible incorpéralas dentro del modelo comportamental. Ademas, el
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modelado de las fuentes no ideales permite evaluar el desempefio del modulador y
en caso de un impacto importante de la disminucién del desempefio del
modulador, proponer una correccién oportuna.
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Capitulo 7. Caso de estudio: Disefio y
construccion de modulador TD de 2°
orden en CMOS/5-V de 0.5-um

En este capitulo se aborda el disefio, construccién y medicién de un TDEAM de
segundo orden implementado con la técnica SC con un cuantizador de 5 niveles. El
propdsito del disefio es validar los analisis presentados en el capitulo 3 donde son
seleccionados los coeficientes de disefio. Una de las 4areas de aplicacién del
modulador es el area biomédica.

El disefio de este modulador estd dividido en tres niveles los cuales son, el alto
nivel, nivel medio y bajo nivel, donde en cada uno se realiza una verificacién y
validacion del modulador. La tecnologia empleada para la fabricaciéon del
modulador es CMOS/5V 0.5 um. Para la medicion y caracterizacién se incluye una
seccion para describir el acondicionamiento de las sefiales entrada/salida.

7.1. Introduccion

etapas perfectamente bien definidas y acotadas con el proposito de

satisfacer los requerimientos de la aplicacién. La delimitacion de cada una
de las etapas del flujo de disefio permite detectar anomalias para su oportuna
correccion. Entre las estrategias destaca el flujo de disefio top-down la cual consta,
como punto de partida, de los requerimientos de la aplicacién y avanza en
complejidad hasta culminar con el sistema final. Durante las diversas fases es
posible optimizar cada una de las etapas. Para el disefio del TDZAM de segundo
orden se utiliza este flujo de disefio top-down [Rosa11] ya que también las etapas
tempranas permiten establecer dos aspectos importantes: el primero es la

l !: L flujo de disefio de una aplicacién electrénica involucra un conjunto de
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reduccié6n significativa en la verificacion y validacién del disefio, 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 disefio. Cabe mencionar que
también es importante estar familiarizado con las limitaciones de la tecnologia
CMOS/5V 0.5 um debido a que ésta establece los alcances de cada uno de los
bloques y por ende del modulador.

7.2. Flujo de disefio

El flujo de disefio del TDZAM 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 evaluaciéon de la
arquitectura obtenida establece los puntos y elementos criticos del disefio para su
consideracién durante cada una de las siguientes etapas. Ademés que la
implementacién de la arquitectura permite analizar la temporizacién tanto de los
bloques constitutivos como de todo el modulador para evaluar su comportamiento
y desempefio.

Con la implementacién 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, ademas
la deteccién y correccién de errores resulta més simple. Las no idealidades
(estudiadas en el capitulo 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 insercion de
los elementos eléctricos que permiten evaluar la temporizacién del modulador. Con
los requerimientos obtenidos en el modelado comportamental y verificando el
desempefio del modulador durante el macromodelado, se procede con el disefio a
nivel de transistor usando los modelos de la tecnologia 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 maés criticos ya
que un desacoplo de impedancias deriva en una deficiente trasferencia de potencia
y consecuentemente en una notable degradacién en el desempefio del modulador.
Concluido el disefio a nivel transistor, comienza el disefio 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 fabricacién. Como tltima
validacién, se realiza una simulacién eléctrica post-layout, donde los efectos
parésitos son incluidos, ademés de incluir las variaciones del proceso de
fabricacion mediante un anlisis “de esquinas”. Superada la verificacién del
modulador el disefio se envia para su fabricacién.
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Por tltimo, se incluye una etapa de medici6n y caracterizaci6n. Para la medici6n y
caracterizacién del modulador se disefia una tarjeta de circuito impreso (PCB) para
acondicionar las sefales de entrada y salida. Adicionalmente los instrumentos de
excitacién y medicién se programan para incluir el mayor ntimero de ensayos y al
mismo tiempo reducir las fuentes de error durante el proceso de medici6n.

Implementacion de la
Arquitectura

Y

Alto nivel

Anilisis
comportamental

y

Nivel medio

Analisis Disefio a nivel
Macromedelado transistor

¥

Bajo nivel

Layouty
Sloorplan

Medici6n y caracterizacion
Adquisicién
PCB de d l

Fig. 7-1. Flujo de disefio del TDZAM.

7.3. Requerimientos

Los requerimientos del disefio 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 sefiales biomédicas contienen su informacién util a
frecuencias menores que 1 kHz [Raviog], [Aveso8], [Verm10] ademas que el bajo
consumo de potencia requiere la frecuencia de operacion de las sefiales digitales se

encuentre dentro del rango de 10-100 kHz [Srid11].
Tabla 7-1. Requerimientos del TDXAM.

F 200 kHz
OSR 10

DR >40 dB
P Minima
FOM Minima
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7.4. Implementacion de la arquitectura

El diagrama de bloques del TDZAM de segundo orden asf como de los coeficientes
de disefio fueron presentados en el capitulo 3, sin embargo sc vuelve a presentar en

la Fig. 7-2 con propositos ilustrativos.

v-

% z

Fig. 7-2. Diagrama de bloques del TAM.

La funcion de transferencia del cuantizador multinivel (referida a modo comin) se
presenta en la Fig. 7-3, donde Vip y Vo son las sefiales de entrada y salida,
respectivamente y Vpp es 5 V. De la Fig. 7-3 resulta evidente que la ganancia del
cuantizador, kg, esigual a 10.

-'!-P
b
ﬁ ~
B sz
I' I’
T T
y

—I I

Fig. 7-3. Funcién de transferencia del cuantizador.

Basado en el diagrama de bloques la SNR del modulador est4 dada por

SNR = ﬂzi(—”)ﬂ(osm’ - AT 02)5) (g (7.1)

At 2 (sFn*

La implementacién de los bloques del modulador se realiza empleando circuitos
SC. Dado la flexibilidad de los circuitos SC el nimero de componentes s reducido,
va que se puede reunir en un integrador SC las operaciones de integracion,
escalamiento v sustraccion. De esta forma, la implementacion fisica requicre de
unicamente dos integradores SC, un cuantizador y un DAC, ver Fig. 7-4.
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El conjunto de sefiales [Ls...L,] forman la sefial digital de salida del cuantizador,
Voo, la cual es a su vez es la salida del modulador y es necesaria para generar las
sefiales de retroalimentacién de los integradores SC.

Integrador | Cuantizador
' Integrador 2
X i 01 . !
—. + SNV ol
I \ su, Ml ) + '
5 +
Vi 01 o, © =] I Vo O SUs fio
+ ? % =
Vrs 02| o, 2
o, ® — I%r.léj >y
o ®
REF,——{ REF,
REF;——p{ REF;
REF; —» REF,
REF(—{ REF, &, ®,

DAC T

o, ®,

livoLseivs)

[Ls..Ly)

fiasps.irs0)

o,

te,

Fig. 7-4 Diagrama esquematico del TDZAM.

Adicionalmente, los niveles de cuantizacién son establecidos a través de las
tensiones de referencia colocadas externamente en las terminales [REF,...REF,].
Para una funcién 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 ¢l cuantizador.
REF, REF, REF, REF,
2.125V 2.375V 2.625V 2875V

Por tltimo, @, y ®, son seiiales de reloj complementarias y no traslapadas como las

mostradas en la Fig. 7-5.
o,/ \ / \

or.

b,

J

Fig. 7-5. Sciiales @,y @,.

El tiempo To. 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
harménicos pares producidos por la no linealidad del amplificador y
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adicionalmente minimizar el ruido de modo comun y el ruido de la fuente de
polarizacion. Se compone de tres ramas para la parte positiva y tres ramas para la
parte negativa, ver Fig. 7-6. La sefial entrada, vi, y la sefial de salida, vy, estin en
modo diferencial, cuyo modo comiin se establece a través de la sefial externa
aplicada a la terminal ¢m.

® Cc
1
em—r. {1
I f2sL1 \]l sz I s
l cm ;
) G
1
n ]
$|5u Wl sz gl:su Cs
cm |
® Cy > H
1 2
i (R
+ WQZ j & N | Vorr
Vir cm cm o _v”'
Vont
C
@, 4
D,
Yoy —. | |- ya
BN L J
W D, j P, Cy
cm cm |
® Ce
1
em—- [ |
R
lllsu w i1sea iiss
cm l
o, S

e I
- I i2sL1 l i2sL2 ' iasLa ! I-_
AR
m

Fig. 7-6. Integrador FE implementado con SC.

El conjunto de las sefiales [i15Lg...i15L4] y [i25Ls...i25L,] forman la sefial digital de
retroalimentacién, vrs. Su valor es dependiente del valor de la sefial de salida del
cuantizador asi como del valor de la sefial de reloj, ®.. Las relaciones entre las
sefiales [i15Lg...115L,] y [i25Ls...i25L:] con la sefial Voo para los dos diferentes
valores de @, son mostrados en la Tabla 7-3.
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Tabla 7-3. Relacién en

tre las sefiales [i15L,...i15L,] y [i25L,...i25L,] y la seiial Voo,
D=1

D=0
Voo il5L, i15L, il5SL i25L, i25L, | i25L, | ilSL, ilSL, | ilSL; | i25L, i25L, | i25L,
2Vip 0 0 0 0 0 0 1 0 0 1 0 0
Voo 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
-V () 0 0 0 0 0 0 0 1 0 1 0
-2Vip 0 0 0 0 0 0 0 0 1 0 0 1

Se observa que el valor de las sefiales [i15L;...115L;] y [i25L3...i25L,] son todos ceros
cuando la sefial ®. se encuentra en el nivel bajo, en cambio, cuando ®. se
encuentra en el nivel alto el conjunto de interruptores controlados por las sefiales

[i15Ls...d15L,] y [i25L;...125L,] establecen una tension a tension equivalente a vog.

El diagrama de tiempos de los integradores SC se muestra en el diagrama de la Fig.
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Fig. 7-7. Diagrama de tiempo para los integradores SC.

Por lo tanto, la transformada z de las sefiales de salida, von y vor= (de los dos
integradores) se expresa de la siguiente manera

N C.zY*Vy Co,z/*V,
Von 2& z 1 Vill—_g___lﬂ_gc"_Tf ;B (7-2)
Cy1-2z Cy1-z7 2 p1-2
E C.zv*Vv, C,z'*YV
Vin= AV - P 73)
Cy1-z Cp1-z7 2 g
Los valores de los capacitores se presentan en la Tabla 7-4.
Tabla 7-4. Valores de capacitores para los integradores SC.
Cc [pF] Ca [pF] Cz [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

Lz " (7.4)
n = 1 Vil -1 " FB .
“* 1ol1-2z7 1-z*
- -1/2
z? 2 z7!
Vor, = Vi, —— = VrB (7.5)
1-2 101-2
o T 0 00w . 1 i o 1 1
i H
: Comparador 1 Larch R E
1
o, —> @, L
Q) —t——p( O, Y i
su > Voo i
2 vip - Xn '
—_—! ,
REF)—— 3/ REFy ]
REF — REFy :
i i
1 1
' ; :
E Comparador 1 Latch Regenerativo '
' Latch 1
' ®:—p o, —> O, :ID 14
1 Oy ——p D, —| X, Iy (—p o !
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Fig. 7-8. Diagrama esquemitico del cuantizador.
El cuantizador multinivel requiere para su implementacién 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 implementacién de cada uno de los
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comparac.lores se realiza también con circuitos SC. Se compone de un restador SCy
dos amplificadores, ver Fig. 7-9.

La funglon que desempeiia el circuito SC es muestrear la sefial v; mientras la sefial
de _relo_) D, se encuentre en alto. Cuando la sefial de reloj @, se encuentre en alto, la
salida del circuito SC desempeiia la funcién siguiente

v, =V, —(REF, - REF, )= (v, -v,,)- (REF, - REF,) (7.6)

Esta senal (de salida) se aplica a las terminales de los amplificadores. Dado que
ambos amplificadores se encuentran en lazo abierto, la salida del wltimo
amplificador, v,, tiende a la saturacién positiva (SATp) cuando v, es mayor que
cero y cuando v, es menor que cero la salida de los amplificadores tiende a la
saturacién negativa (SATy), es decir

g = SATP ~ VDD: v; > (REFx —REFy)
°~\SAT, ~GND, v, <(REF, - REFy) 7.7)

C
D, e ©, ~

v, — —[—‘ }* /- T
+ jd’z jl‘bl :;: Von

A Voc v,
i REFx cm + . e,

+ ! + %+
o, Co @, e
e
2 s
Wl@z WI(M v
REFy cm

Fig. 7-9. Diagrama esquemitico de los comparadores.

El diagrama de tiempos para cada uno de los comparadores se muestra en la Fig.
7-10. La sefial de salida de los comparadores es de dominio digital debido a la alta
ganancia aportada por el par de amplificadores.

Las sefiales de salida de los comparadores se acondicionan mediante un conjunto
de latchs de respuesta rapida para adecuar los niveles de tensién 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 continuacién.
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Fig. 7-10. Diagrama de tiempo para los comparadores.

Cuando ®; se encuentra en bajo, las sefiales r, y ' se encuentran en alto a través de
los transistores Mg y M,. Ahora bien, cuando ®; se encuentra en alto, entonces, las
sefiales rp y r» dependeran de los valores de xn y xp, por ejemplo, si x, se mayor que
Xp, entonces, la sefial r, (rp) se encontrara en alto (bajo).

Fig. 7-11. Diagrama esquematico del Latch regenerativo.

Fig. 7-12. Diagrama esquematico del latch RS.

Las sefiales 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 funcién consiste en mantener estable la salida del cuantizador cuando
&, 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 0] On
0 0 Prohibido Prohibido
0 1 o 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 sefiales de salidas del cuantizador, [Ls..L1],
las cuales se resumen en la Tabla 7-6.

Tabla 7-6. Tabla de verdad de las sefiales de salida del cuantizador.

Ls 14 L3 L2 L1
vi> REFrREF;; 1 (o) 0 (0] o)
REF,-REF;<vi<REF;-REF, o) 1 0 o)
REF;-REF.<vi< REF,-REF, 0 0 1 0o o)
REF.-REF;<v;<REF,-REF, 0 0 o) 1 0
vi<REF4-REF, 0 o o 0 1

El conjunto de las sefiales [L5..L1] forman la salida digital, Y, del modulador, donde
su diagrama de tiempo se muestra en la Fig. 7-13.
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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-§)=o{v,-o(n—1)} (7.8)

donde el operador Q{vig(n-1)} expresa la cuantizacién de la sefial vig en el instante
(n-1)Ts. Al aplicar la transformada z a (7.8) y utilizando la linealizacion al
cuantizador se tiene que

Y=z32Y= 1027V, +E (7.9)
Por lo tanto, la salida del modulador, se expresa como
Y=zX+(-zfE (7.10)

donde Vio=Von, Vi=Von y Vin=X. Finalmente, la retroalimentacién se realiza
mediante el DAC la cual se compone de un arreglo de compuertas como se muestra
en la Fig. 7-14. Su funcién es generar las sefiales [i15Lg..i15L:] y [i25Ls..125L1] que
requieren los integradores SC.

7.4.1. Alto nivel

En este nivel se pretende determinar el desempefio del modulador en un esquema
comportamental donde los tiempos de simulacién son inferiores que en otro nivel
ya que su modelado es computacionalmente mas sencillo [Guer12]. 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 disefio a nivel transistor.

L4

LS
@_ irsLt izsL1
0,

iisL2

L1
@_ iisw L1 iz2s3
@, D,

Fig. 7-14. Diagrama esquematico del DAC.

¥ Y
Yl
¥V

El modelo del empleado en este nivel obedece al estudio presentado en el capitulo
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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Fig. 7-15. Diagrama a bloques del TDXAM.

Integrador 1|,,| Distorsién 1
amplificador

Los valores no ideales se eligen de tal forma que sea posible satisfacer dentro de la
tecnologia disponible. Asi, los valores no ideales de temperatura, jitter de reloj y el
coeficiente cibico de distorsion de los capacitores considerados para este disefio, se
muestran en la Tabla 7-7.

Tabla 7-7. Efectos no ideales de temperatura, jitter y capacitancia no lineal.

Temperatura 00 K
Jitter del reloj 1ps
d; 0.001 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, Virms, la ganancia dc, Ao, la excursion de salida, el producto ancho de
banda, GBW el SR maximo y el coeficiente ctibico de distorsion, y..

Saturacién

Vo

Cuantizador

oQ
-

—’f*{>+_rr '

Fig. 7-16. Modelado del cuantizador.

Tabla 7-8. Efectos no ideales de los amplificadores.

Viﬂmﬂ

Ao

OSwW

GBW

SR

Y2

713.40 nV

80 dB 3

25 MHz

15 V/us

10 V-2
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Como medida de simplificacién, el cuantizador se implementa mediante un
esquema como el mostrado en la Fig. 7-16, donde solo la no idealidad de la
saturacion del cuantizador es considerada.

La densidad espectral de potencia del modelado comportamental se muestra en la
Fig. 7-17 para una sefial sinusoidal de entrada, una Fs de 200 kHz y una OSR de 10.
Ademaés, 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 cuantizacion es bastante simular a la curva SN.

El desempefio 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 sefial sinusoidal es de 15.56 dBV.

Dado que el desempefio del modulador satisface los requerimientos iniciales y
ademas sus resultados aproximan los resultados ideales se valida el disefio y se
prosigue con el siguiente nivel del flujo de disefio.

7.4.2. Nivel medio

Este nivel utiliza un simulador basado en SPICE que permite, entre otras cosas,
acercar a una etapa final la fabricacion del modulador.

b Bl s e =L oL St < o —— L] (B
] s
Cu |

LL ~ R -

15 —
10f - 4o oo
olooioat

10 10 10 10
F [Hz)

Fig. 7-17. Densidad espectral del la seiial de salida con el modelado comportamental.

Se divide en dos secciones, donde la primera de ellas consiste en la construccién de
un modelado con componentes ideales y bloques descritos en Verilog-A, llamado
macromodelado. Su intenci6n es verificar la temporizacién ya que incluye dentro
del modelo las dos fuentes de reloj ®,, ®., en vez de una sola fuente de reloj como
sucede en el modelado comportamental.
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Fig. 7-18. Descmpeiio del modulador con el modclado comportamental.

La seccidn posterior al macromodelado es la etapa a nivel transistor donde el punto
de partida de esta nueva etapa es el diagrama esquematico 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 verificacion de la arquitectura con el modelado
més bajo posible, el modelado del transistor CMOS. Adicionalmente, es en esta
etapa donde las geometrias de los transistores son determinadas. Cabe sefalar que
los elementos disefiados 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 degradarin el
desempeiio del modulador.

7.4.2.1. Macromodelado

Para este nivel, primeramente se realiza una simulacion eléctrica basada en SPICE
con elementos puramente ideales. El diagrama esquemitico para la seccién del
macromodelado es idéntico al presentado en la Fig. 7-4, donde los diagramas
esquematicos 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 A, de 10000. Los
interruptores ideales utilizados se establecen con una resistencia de encendido de
100 Qy una resistencia de apagado de 100 MQ).
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Fig. 7-19. Macromodelado de los integradores SC.

El diagrama esquemaético del cuantizador se ilustra en la Fig. 7-20. Las compuertas
analégicas empleadas para este modelado estan descritas en el lenguaje Verilog-A
por su simple implementacién.

Y el codificador es como el mostrado en la Fig. 7-14. La densidad espectral de
potencia y el desempefio empleando macromodelado se muestra en la Fig. 7-21y la
Fig. 7-22, respectivamente

Los amplificadores empleados para el modelo no incluyen los niveles de saturacién,
razén por la cual el desemperio del modulador es superior al desempefio empleado
en el modelado de alto nivel.

7.4.2.2. Nivel transistor

Durante esta etapa, las simulaciones el disefio se apoya en los simuladores SPICE
(HSPICE y TSPICE) con el modelo del transistor BSIM v3.3 [Cheno2] [Liuos] para
la tecnologia CMOS/5V de 0.5 um. 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 caracteristicas del amplificador usado en los
integradores impiden su acoplamiento [Razao1].
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Fig. 7-20. Macromodelado del cuantizador.
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Fig. 7-22. Desempeiio del modulador con el macromodelado.

Una de los elementos més criticos dentro del modulador SC es el amplificador. La
topologia del amplificador seleccionado para el integrador es de tipo folded cascode
completamente diferencial, ver Fig. 7-24. La principal ventaja frente de este
amplificador es debido a la facil eleccién del nivel de entrada de modo comiin
[Razao1]. En la figura se observan también los circuitos de polarizacién que son los
encargados de generar las sefiales Vy3, Vpo y Vps donde esta {iltima es generado a
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partir de la sefial externa del modo comin, cm. También se puede observar a la
sefial cmfb con la cual se establece la retroalimentacién del modo comtn.

Integrador 1 Cuantizador
—P Integrador 2
X pa 0.1 > :
—|_ + ke P i
il j Vol Su, v ! '
+
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Fig. 7-23 Diagrama esquemitico del TDZAM a nivel transistor.
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Fig. 7-24. Amplificador folded cascode.
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Fig. 7-25. Circuito de pequeiia seiial del amplificador folded cascode.

El procedimiento de disefio precisa del circuito de pequeiia sefial donde los
parametros dindmicos tales como la ganancia, ancho de banda, margen de fase
determinan el comportamiento del integrador. La Fig. 7-25 muestra el circuito de
pequeiia sefial del amplificador.

Las capacitancias que se muestran en la figura estan relacionadas con las
capacitancias de cada uno de los transistores como se muestran cn las siguientes
expresiones

Co=Copy +Cpsy +Cpp, (7.11)
Co=Crss +Crpy +Crpy+Cose + Cipe (7.12)
Co=Cops+Cops +Cpps +C,, (7.13)
Ci=Coss +Csps + Copro + Cosio + Comio (7.14)
C, = Cps, +Chpp, (7.15)
Co=Crse+Cpms (7.16)

Cs =Coss (7.17)

Cii =Coss +Cops (7.18)

Ciz = Copy (7.19)

Al resolver las ecuaciones obtenidas del la Fig. 7-25 se obtiene que la ganancia de
amplificador
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' 9 [gmu(gd-ogdu)*'ymogd-n(gdn +gdnm)J (7 20)

Asf mismo, ¢l polo dominante se encuentra en [Mall8g]

1
p= — .21
A[gmn(gdaogaq +9mogm(9m +gdnn)}co (7 )
T DE— A
L S[ C GmIme _‘“1 1 (7.22)
g»nn(.qd.ogduq)+gmogdun dn "'gdumj Co
I,
SR = F“‘ (7.23)
o
) | 2 29 20,
U = BKT| —— 4 =2mua 4 24 2
(39,.. 39m 3 g:..) e

OSW = 2[":»» - (Voma + Voo +|Vom| +lVODo|)] (7.25)

Los resultados de simulacion de pequeia sefial del amplificador, incluyendo el
circuito de retroalimentacion de modo comun, s¢ muestran en la Fig. 7-26. Al
mismo tiempo, se¢ presenta también la magnitud y fase de macromodelado del
circuito eléetrico equivalente del amplificador, donde se puede apreciar que los
polos son precisamente modelados a diferencia de los ceros, sin embargo, cuando
los ceros se encuentran por debajo del GBW su inclusién no es relevante por
encontrarse a altas frecuencias.

Ademads, un andlisis de ruido a temperatura de 300 K se realiza para incluir los
efectos del ruido térmico y ruido flicker. El voltaje de ruido equivalente referido a la
entrada para ¢l amplificador s¢ muestra en la Fig. 7-27, se observa que ¢l impacto
del ruido flicker es despreciable comparado con el ruido térmico.

Una de los aspectos sobresalientes de los 2AM ¢s su inmunidad a fuentes de ruido
provenicntes del modo comin y de las perturbaciones dentro de la fuente de
polarizacion,

Por cllo, los circuitos complemente diferenciales ofrecen un ventaja para la
implementacion de los XAM. En la  Fig. 7-28a) y Fig. 7-28b) sc muestran las
respuestas en frecuencia para los ensayos de la relacién de rechazo de modo comin
(CMRR) y los valores de la relacion de rechazo de la fuente de alimentacién (PSSR),
respectivamente [ Razaoi].

Se observa que la ganancia del amplificador folded cascode respecto a la sefial de
modo comun y la sefial introducida en la fuente de polarizacién es despreciable
para todo fin practico.
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Fig. 7-26. Respuesta en frecuencia del amplificador folded cascode.
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Fig. 7-277. Respuesta en frecuencia de voltaje de ruido cquivalente referido a la
entrada del amplificador folded cascode.

Ahora bien, la capacitancia del amplificador determina el tiempo de respuesta de
un sistema analégico y consecuentemente para el ZAM. En el modulador, las
capacitancias determinan la frecuencia maxima de operacién dado que los dos
integradores se interconectan en un arreglo de tipo cascada.

La determinacion de la capacitancia equivalente en la salida del amplificador se
obtiene facilmente 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 anélisis de pequeiia sefial asi 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 V, en funcion 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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Fig. 7-28. Respuesta en frecuencia de inmunidad al ruido a) para el CMRR y b) para el
PSSR.

Los efectos no lineales se pueden obtener mediante un analisis paramétrico que
consiste en la variacién de la tensién dc de la sefial de entrada y registrando la
tensién de la sefial de salida. La Fig. 7-31 muestra la relacion de la sefial de salida
contra la sefial de entrada para el anilisis paramétrico. Mediante una regresion de
minimos cuadrados puede se aproxima la tension de la sefial de salida como

4.8x10%V, —5.7x10°V? +3.7x10%V{ +...,—2x107 < V; < 2x107° (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 tension tanto positiva como negativa.

2C,

Fig. 7-29. Propuesta para determinar la capacitancia equivalente ¢n la entrada del

amplificador.
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Fig. 7-30. Respuesta en frecuencia de V, para la determinacion de C;.

En la Fig. 7-32 se indican las respuestas de entrada y salida del amplificador
configurado como seguidor de voltaje. En la Fig. 7-32a) 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 caracteristicas del amplificador tales son resumidas en la Tabla 7-9, en donde
se muestran la ganancia A, el producto ancho de banda, GBW, el margen de fase,
PM, la relacién de rechazo de modo comin, CMRR, la relaciéon de rechazo de la
fuente de polarizacién, el voltaje equivalente de ruido referido a la entrada, vin, el
SR, la excursién de la sefial de salida, OSR, la capacitancia equivalente de entrada y
la corriente de polarizacion, I cuando la capacitancia de carga es de 1 pF.
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Fig. 7-31. Respuesta V, versus V; del amplificador.

Tabla 7-9. Caracteristicas del amplificador folded cascode.

A, 87.42 dB
GBW 26.67 MHz
PM 69°

CMRR -226.9dB
PSSR -189 dB

Vin 18.01 nV/VHz
SR/SR° 7.5/16.67 Vlus
OSW 3.18V

Ci 203.6 fF

1 1.49 mA

Ademas 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 sefial. La caracteristica esencial es la rapidez de
respuesta y una excursion del voltaje de salida elevado [Dupigo], [Szczoz2]. El
amplificador que redne los requisitos consiste en un simple par diferencial como se
presenta en la Fig. 7-33. La retroalimentacion de modo comin se realiza mediante
los transistores Me y M.

La respuesta de pequeiia sefial 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 disefio de los interruptores se basan en compuertas de transmisién
(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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Fig. 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. Caracteristicas del amplificador diferencial.

A, 45.57 dB
GBW 91.19 MHz
PM 84.85°
CMRR -83.48 dB
PSSR -131.30dB
Ven 8.14 nV/VHz
SR*/SR 20.22 V/us/28.48 V/us
OSW 581V
G 163.95F
1 60.10 pA
1
S
l A v B
A B T
_s__[>o__

a) b)
Fig. 7-35. Interruptor para los integradores SC. a) Modelo ideal. b) Implementacién a
nivel transistor. i
La resistencia del encendido y apagado del interruptor se muestra en la Fig. 7-36
donde la sefial v; es la sefial de entrada del interruptor y esta referida al modo
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comun. En la Fig. 7-36a) se observa que la resistencia de encendido (cuando la
sefial de control, S es de 5 V) alcanza los 536.80 Q y en la Fig. 7-36b) se observa
que la resistencia de apagado (cuando la sefial S es de 0 V) minima es de 63.54 GQ.
Para validar el comportamiento a nivel transistor se realiza un anélisis en el
dominio de tiempo que permita observar el conformado del ruido de cuantizacién
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 desempefio del modulador, respectivamente.
Los resultados validan el disefio realizado hasta ahora, por lo que la tarea siguiente
consiste en elaborar el layout del circuito.

550 r
|
500 :
:
450 :
400 !
—_ !
E 3s0 !
S |
n50300 :
250 : :
| |
200 : |
| )
120 | T S
' ' ) | | ! | ) )
10 L h . . . : . ) A
%5 2 a5 4 05 0 05 1 15 2 25
vy M
a)
] ) | R i j j j
I 1 1 1 ) t 1 1 1
( 1 ' 1 1 1 Ll 1 1 1
1 e S
! ) | ) ) I i | .
— A
E ' ' ' I " ' ' ' ‘
g A N A A
«® A
P A R SR Gy AU SR I EUR S
- JE. SR S S PR PRPRY P R (g
kssdossksssbhascdssshssdtacesbos dlassade s
25 -2 15 -1 05 0 05 1 15 2 25
vVl
(b)

Fig. 7-36. Resistencia dc encendido y resistencia de apagado de los interruptores.
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Fig. 7-38. Desempeiio del modulador a nivel transistor.




7.4.3. Bajo nivel

Una vez completadas las validaciones de las etapas previas, se elabora el layout del
modulador en la tecnologia CMOS/5V de 0.5pum, dos capas de polisilicio, 3 metales
de interconexién. El floorplan del layout estd basado en el uso extensivo de la
técnica de centroide comtin [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 relacién con la terminal no inversora
(inversora) del amplificador.

DAC
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§ "y 1
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=== ========== [ St ) '
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Fig. 7-39. Arreglo de los bloques constitutivos del TAM.

Atendiendo las reglas de disefio de la tecnologia se obtiene el layout del modulador
como se presenta en la Fig. 7-40.

Cémo ultima verificacion del disefio antes de su fabricacion, se efecta una
simulacién post-layout. Inicialmente se extrae del layout el modelo SPICE
equivalente incluyendo los efectos parésitos y nuevamente se somete a simulacién.
La densidad espectral de potencia de la sefial de salida de la simulacién post-layout
se muestra en la Fig. 7-41.

Asimismo, el desempefio del modulador se muestra en la Fig. 7-42. Sin embargo, la
evaluaciéon de la robustez del modulador se realiza al realizar un anilisis de
esquinas, donde el modelo tipico 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 efectia el anlisis de esquinas.
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Fig. 7-40. Layout del TDZAM.
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Fig. 7-41. Densidad espectral del la sefial de salida con el modelo post-layout.
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Fig. 7-42. Desempeiio del modulador con el modelo post-layout.
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Fig. 7-43. Anilisis de esquinas.
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Tabla 7-11. Resumen de las caracteristicas del TDXAM.

Fs 200 kHz
OSR 10

DR 48.15dB
ENOB 7.74 bit

P 25.67 mW
FOM 31.8 nJ/conv

En la Tabla 7-11 son resumidas las caracteristicas del modulador con las
simulaciones realizadas a nivel post-layout, consecuentemente, el disefio se envia
para su fabricacién. En la Fig. 7-44 se muestra el TDZAM. En resumen, el IC
contiene 3894 transistores MOS, 19 Resistores y 692 capacitores.

El encapsulado cerdmico elegido para albergar al circuito es de tipo DIP de 40
terminales. Concluida esta fase se abre paso a la caracterizacién y medicién del
circuito.

7.5. Medicion y caracterizacion

La medicién y caracterizaciéon del TDZAM requiere el disefio de una tarjeta de
circuito impreso (PCB) que permita acondicionar las sefiales de entrada y de salida.
Dado que la medicién y caracterizacién de un circuito integrado, IC, es una tarea de
igual importancia que el resto de los niveles de disefio, es de suma importancia
considerar todos los aspectos posibles que garanticen la correcta operacién del IC.
Para ello, se han incluido dentro de la PCB un conjunto de elementos para permitir
la reconfiguracién de las sefiales que recibe y proporciona el IC. En la Fig. 7-45 se
ilustra el diagrama a bloques de la PCB donde la sefial de entrada del IC es
proporcionada a través de un filtro pasa banda, BPF y de un convertidor de sefiales
simples a sefiales diferenciales. Las sefiales de reloj son generados por un FPGA sin
embargo, los niveles légicos son 0 a 3.3 V por lo que un acoplamiento es necesario
para alcanzar las tensiones de 0 a 5V. Y por altimo, las referencias de tension son
generadas por un conjunto de reguladores de tensi6n 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 sefial de entrada proveniente del generador externo puede procesarse por el BPF
para eliminar todas las sefiales de ruido fuera de 100 Hz a 10 kHz. El disefio 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 disefiados mediante la
aproximacién de Butterworth [Huelg3], [Mitr89]. La funcién de transferencia de
sexto orden es como
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Fig. 7-44. Fotografias del TDZAM.

Su implementacion 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 [Fongs].
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Fig. 7-45- Diagrama a bloques de la PCB.

Para la simulacién en el dominio de la frecuencia, se toma el modelo de
amplificador operacional (TLo84). En la Fig. 7-47 se muestran los resultados de
simulacion del BPF. Se observa las que las pendientes de ascenso y descenso es de -
60 dB/década y 60 dB/década, respectivamente.

Para el circuito encargado de generar la sefial de entrada diferencial se proponen
dos opciones, una de ellas consiste en generar la sefial diferencial con un
transformador con derivacion central en el secundario. Y la otra opcion consiste en
generar la senal diferencial con la sefial de entrada y con su sefial 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 miaxima de 1 A, esto es asi
debido a que el la impedancia reducida en la terminal de entrada del modulador.
Las senales de referencia para el establecimiento de los niveles de tensién del
cuantizador son generados por el circuito mostrado en la Fig. 7-49. EL conjunto de
reguladores de voltaje (LM317) v la escalera de resistencias son las dos opciones
seleccionables a través de los jumpers para la generacién de las tensiones de
referencia.

Los voltajes que se obtiene respecto a —Vcc con los reguladores v la escalera de
resistores se resumen en la Tabla 7-12. La Gltima columna muestra el error relativo
entre las tensiones de referencia generadas por los reguladores y la escalera de
resistores con las tensiones presentadas en la Tabla 7-2.
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Fig. 7-49. Diagrama esquematico para la generacién de las tensiones de referencia.

Tabla 7-12. Valores de las tensiones de referencia.

Terminal Voltaje respecto -Vcc Error relativo
REF], 2.860V 0.52 %
REFI, 2.640V 0.57%
REFI, 2.370V -0.21 %
REFI, 2.130V 0.24 %
REFR, 2.123V -0.09 %
REFR: 2.374V -0.02 %
REFR, 2.626 V 0.02 %
REFR4 2.877V 0.07 %

El circuito empleado para el acoplamiento de las sefiales de reloj es presentado en
la Fig. 7-50. Cuenta con un conjunto seleccionable de capacitores con el proposito
de ajustar la pendiente de las sefiales de reloj para reducir el ruido inducido por los
armonicos en las sefiales analégicas.

La polarizacién del modulador se muestra en Fig. 7-51. Con el regulador de tensién
positiva (LM317) se genera la polarizacién positiva de 2.5 V respecto a la tierra
mostrada, y con el regulador de tensién negativa (LM337) se genera la polarizacion
negativa de -2.5 V respecto a la tierra.
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Fig. 7-51. Diagrama esquematico para la polarizacién del modulador.
Todas sefiales 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 fotografia 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 fotografia se pueden
observar el conjunto de interruptores de tipo jumper para habilitar las diferentes
opciones del acondicionamiento de las sefiales. Ademas, en aras de reducir el area
necesaria para la PCB, los componentes seleccionados son de tecnologia de
montaje superficial, SMT.
Dada la naturaleza no traslapada de las sefiales de reloj, se emplea un circuito
digital programable basado en una méquina de estados para generar estas sefiales
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 evaluacién que
contiene una sefal de reloj de 50 MHz por lo que es posible generar las sefiales de
reloj. La maquina de estados que produce a las sefiales de reloj se muestra en la
Fig. 7-54a). Existen cuatro estados, So,..., S3, en cada ingreso a uno de los estados el
temporizador se inicializa a cero y una vez alli el temporizador comienza a
incrementar su valor. Una vez alcanzada el valor de 1.25 ps, se emigra hacia el
siguiente estado. La Fig. 7-54b) muestra las sefiales ®,., ®.1, $1y - generadas por
la maquina de estado asi como también la evolucion de los estados en el dominio
del tiempo.

1uF
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La medici6én de cualquier circuito impone una serie de normas a fin de recabar lo
mas fielmente posible los resultados. Mucho depende de la forma en la que las
mediciones se realicen, ya que una medicién inapropiada puede derivar en una
mala caracterizacion del circuito. Uno de los errores frecuentes en el momento de
efectuar la medicién es el factor humano. Para minimizar las fuentes de error, se
propone una configuracién como la mostrada en la Fig. 7-55 donde los equipos de
medicién 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 automaticos que se efectian con esta configuracion incluyen un
barrido lineal de amplitud y frecuencia de una sefial sinusoidal colocada a la
entrada de la PCB y en cada ocasién los osciloscopios toman una muestra de las
sefales de entrada y salida. Las sefiales registradas son sintetizadas para presentar
la densidad espectral de potencia y consecuentemente evaluar el desempefio del
modulador. Las condiciones ambientales bajo las cuales se realiza la medicién
incluyen una temperatura constante de 24 °C.

Pese a las precauciones tomadas para la obtencién 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 sefial 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 Gnicamente ruido
de cuantizacién como el presentado en la Fig. 7-57.

Una medida empleada para verificar algunas de las etapas del modulador consiste
en monitorear las sefiales que se encuentran en las terminales del encapsulado y
contrastarlas con los valores simulados. Las sefiales que se pueden monitorear son
las sefiales VP, VP; y Vp; que forman las tensiones de polarizaciéon del
amplificador folded-cascode y del amplificador diferencial. En la Tabla 7-13 se
muestra los valores simulados y los valores medidos de estas sefiales asi como
también el error relativo entre ellas.

Tabla 7-13. Tensiones de polarizacion de los amplificadores del modulador,

VP, VP, VP,
Simulacién 3.476 V 1.227V 2.465V
Medicién 3.375V 1.260V 2.445V
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 polarizacién se encuentran operando
correctamente y al mismo tiempo, que la construccion de la PCB que alimenta a
estas redes de polarizacién cumple con lo requerido. Por lo tanto es necesario
postular teorias que ayuden a encontrar las causas de los resultados fallidos. De las
teorias emergentes analizadas se reducen a las siguientes

e Imprecisiones del modelo del transistor.

» Deterioro del IC por efectos electroestaticos.

o Deterioro del IC debido a la electromigracion.

e Error al generar las sefiales diferenciales en el PCB.
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La forma de corregir el disefio consiste en estudiar individualmente cada una de las
teorias de las posibles fuentes de error [Guer12). 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 desempefio del modulador, ser4
necesario proponer un modelado del transistor [Yeneog], [Liuo1], [Huag4] o bien,
emigrar a otra tecnologia donde su modelo se apegue a los resultados
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experimentales. Cabe sefialar que el modelado del transistor es sin Jugar a dudas
una tarea de gran complejidad dado e gran nmero de transistores que se deben
construir y medir para recabar la informacion y sintetizaria en un modelado, por bo
que, en caso de divergencia de los datos medidos contra los datos simulados, lo mas
conveniente es emigrar hacia otra tecnologia.
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Fig. 7-55. Configuracién para Ja medicién y caracterizacion del modulador.

Para reducir los efectos nocivos de la electroestitica, es necesario contar con
equipos contra descargas electroestiticas (ESD) tales como mesas de trabajo,
brazaletes, zapatillas y batas especializadas. La manipulacion del IC desde su arribo
y durante ¢l proceso de medicién debe realizarse en todo momento con el equipo
contra ESD y solo de esta forma, se puede descartar la teorfa de dafio por ESD.

Se deben observar todos los extremos de las corrientes eléctricas en cada uno de las
interconexiones y contactos del IC las cuales deben estar por debajo de los que la
tecnologia impone. La observacion se debe realizar durante un anilisis en el
dominio de tiempo, durante la fase transitoria y la fase de estado estable, ya que en
alguna de estas fases, la corriente puede alcanzar valores tan criticos que ocurra la
falla de la electromigracién. En caso de observar que el problema es debido a la
electromigracion, se debe proceder con un rediseiio del IC con interconexiones mas
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Por ultimo, para el problema debido a la generacién de las sefiales diferenciales se

puede optar por dos soluciones, una de ellas es reemplazar los circuitos dentro de
la PCB por otros circuitos generadores de sefiales diferenciales tales como

amplificadores comerciales completamente diferenciales o b



IC amplificadores para generar las sefiales diferenciales. Sin embargo, la segunda
opcién aunque mayor consumo de tiempo y recursos requiere, ofrece una ventaja
sobre la primera opcién dado que con la integracién de los circuitos generadores de
las senales diferenciales ademéis se reduce el problema del acoplamiento de
impedancia entre el primer integrador y los circuitos externos al IC.

Los resultados obtenidos de la medicién son comparados con otros moduladores
del estado del arte Tabla 7-14.

Tabla 7-14. Comparacién de los EAMH con tecnologias nanométricas

Aino Autor DR F. (S/s) OSR | Arquitectura Proceso Potencia FOM1
(bit) (W) (pJ/conv
Jo-ord (5 9onm
2005 [Kohos) 10.70 | 3.88x10° | 19.79 fiiveles) CMOS 1.20x1073 0.186
ST/1.2V
2006 | [Kwonoé] | 14.00 | 4.40x10¢ 32.7 2do-ord (4b) S‘;‘D% 13.8x107%3 0.191
2006 [Leeo6] 13.90 | 2.20x106 60 m‘; s.?.é?’:;v 5.40x107% 0.161
2008 | [KimoB8] | 15.00 | 48.00x103 | 128 me:;::%%;n cn‘a,&;s /0.9V 1.50%1073 0.954
9onm
2009 | [Fujiog] | 11.27 | 8.00x10¢ | 12.5 4to-ord (4b) 1P§LT X_szv- 11.8x103 0.595
3V
2009 | [Parkog] | 16.32 | 50.00x103 | 100 mﬂgs()ls Cl\? Sgygfw 0.68x1073 0.166
2011 | [Yangn] | 13.88 | 2.50x10° | 62.5 | 4th-ord (1.5b) Ch‘;(‘:;g%n,sv 85.0x10¢ 0.002
2012 Este 7.70 | 200x103 10 2do-ord (5 0.5 pm 26.7x1073 318
trabajo niveles) CMOS/5V

7.6. Conclusiones

En este capitulo se ha descrito el flujo de disefio que se usé para la fabricacion del
TDZAM. Se sigue un flujo de los llamados top-down que parte de las
especificaciones, la definicién de la arquitectura y prosigue por un conjunto de
modelados cada vez mas elaborados para la validacién y verificacion de los
resultados. Varias son las herramientas empleadas para el desarrollo del flujo de
disefio. Durante las primeras etapas de validacion y verificacion, los resultados se
obtienen rapidamente a costa de la precision de modelos mas lentos como los
modelados a nivel transistor. Otra de las partes esenciales que se debe considerar
dentro del flujo de disefio es la medicion y caracterizacion, ya que es parte integral
de la evaluaciéon del disefio. Sin una satisfactoria configuracién, los resultados
pueden ser erroneos e invalidar el resto de los niveles del flujo de disefio.

Como altima conclusion de los resultados medidos es contemplar durante la
construccion del IC dirigir hacia las terminales del encapsulado cada una de las
etapas que conforman al sistema analégico para poder discernir en cuales son las
etapas funcionales y cuales son las que precisan de un redisefio y en que sentido es
dicho rediseno.
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Capitulo 8. Conclusiones

En este capitulo se exponen las conclusiones finales del disefio del HEAM y como
se perfila este tipo de moduladores a un mercado de comunicaciones méviles.
Ademas se incluyen las direcciones de los futuros.

8.1. Conclusiones del trabajo presentado

significativo en los estandares inalambricos. Asimismo, los dispositivos de

comunicaciones del mafiana deberdn no solamente satisfacer los
requerimientos tradicionales como bajo consumo de potencia, area minima y bajo
costo, también deberén ser capaces de ser compatibles con miiltiples estdndares.
Claramente, se enfocara en la integracién de los estandares existentes y futuros.
Integrando mas receptores en una simple terminal involucra contemplar el
desempefio requerido para recibir diferentes modulaciones, frecuencias portadoras
y diferentes anchos de banda. Adicionalmente, el consumo de potencia es critico
para tales dispositivos. La posibilidad de reducir el nimero de componentes en una
simple terminal mévil al integrar diferentes radios en un simple radio de circuito
integrado puede permitir un disminuir su costo mientras que se garantizan 6ptimas
condiciones.
Los resultados de simulacién presentados en el capitulo 4 y 5 permitan observar
que los requerimientos pueden ser ampliamente cubierto para los miiltiples
estandares por lo que sientan es iniciar con el disefio integrado del modulador.
Ademas los disefios son robustos aun ante perturbaciones del proceso como lo
demuestran los analisis estadisticos.
La contribucién de este documento puede ser resumida como sigue. El concepto
introductorio de la flexibilidad a nivel circuito es propuesto y aplicado en el disefio
de SAMH a alto nivel. El modulador se disefia para la reduccién del consumo de
potencia y al mismo tiempo reducir el impacto de las no idealidades a nivel circuito.

l A EVOLUCION hacia los sistemas 4G ha traido consigo un incremento
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Con la combinacién de las estrategias del USTF y del feedfoward se reducen las
excursiones de salida de los notos en el front-end del modulador hibrido. Mediante
procesamiento con multiples frecuentas de operacién es posible explotar las
ventajas de cada uno de las implementaciones y permitir contar con frecuencias de
operacién mayores. Ademéis se expone la metodologia 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 conclusién obtenida del capitulo 7 muestra las consideraciones durante todo el
flujo de disefio, de las fuentes no ideales. Aunque el disefio 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 tecnologia bajo la cual los bloques son
disefiados por lo tanto son necesarios los resultados del simulador para el disefio.
Cuando estos resultados no incluyen todas las fuentes de error, cs posible que el
disefio final muestre una degradacion del desempefio del modulador. Sin embargo,
la forma de discernir cuales de los bloques operan adecuadamente de acuerdo al
disefio inicial y cuales requieren una optimizacién consiste en seccionar el sistema
analégico en secciones y dirigir sus sefiales de entrada y salida hacia las terminales
del encapsulado. De esta manera es posible evaltia cada una de las secciones
individualmente.

8.2. Direcciones para el trabajo futuro

Este trabajo ha ilustrado algunas oportunidades y benecficios de los TAMH
disefiados 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 disefio a nivel de
circuito integrado.

o Construir los bloques constitutivos para generar las sefales de reloj
necesarias en cada una de las etapas del modulador.
Establecer los requerimientos a nivel de circuito sin degradar
considerablemente el desempefio del modulador. Para cxtraer dichos
requisitos es necesario contar a nivel sistema con un modelo mas a pegado a
la realidad donde se incluyan los efectos no contemplados tales como el
ruido térmico, ruido flicker, el clock jitter, la distorsibn de los
amplificadores, la finita ganancia dc de los amplificadores y del finito ancho
de banda de los mismos.

e Definir los componentes a nivel de circuito que satisfagan los requisitos
impuestos por el sistema a alto nivel.

o Disefiar/Simular/Construir/Probar el modulador y conocer sus meétricas
para su comparacion en el estado del arte.

e Proponer mejorias con los resultados obtenidos y ofrecer un producto final
viable para el mercado de las comunicaciones inalimbricas 4G.
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Examinar las fuentes de error que afecta al TDZAM diseiiado en el capitulo 7 para
redisefiar el modulador. De las fuentes de error que se deben examinar son:

Imprecisiones del modelo del transistor.

Deterioro del IC por efectos electroestaticos.
Deterioro del IC debido a la electromigracion.
Error al generar las seiiales diferenciales en el PCB.

Fig. 8-1. Fotografias del filtro digital.

Al mismo tiempo, para indagar sobre cuales son las secciones del modulador que
operan de acuerdo al diseio inicial se debe enviar hacia las terminales de
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encapsulado las sefiales de entrada y salida del méximo ntimero de secciones del

modulador.

Por tltimo, se disefié un filtro digital IIR de tipo pasa bajas de tercer orden para
filtrar la sefial resultante del TDZAM, ver Fig. 8-1. En la Tabla 8-1 se resumen las
caracteristicas del filtro digital. La densidad de transistores para este filtro es de
37013 transistores MOS. El conjunto del filtro digital con el TDZAM forma el ADC
de tipo XA sin embargo la prueba de este disefio también forma parte del trabajo
futuro de este trabajo doctoral ya que al momento de la redaccion de este
documento las pruebas no se han realizado.

Tabla 8-1. Caracteristicas del filtro digital.

Frecuencia de muestreo 10 MSa/s
Orden 3

Tipo IIR Butterworth
Frecuencia de corte 250 kHz
Longitud de la sefial de entrada 10

Longitud de la parte fraccional de la sefial | 9

de entrada

Longitud de la sefial de salida 10
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APENDICE A. Estado del Arte

La Tabla A.1 muestra las métricas de los TAM para TC, TD e hibridos para circuitos

integrados de tecnologias nanométricas.

Tabla A.1. Estado de Estado del arte de los £AM (2000-2012).
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Tabla A.1 (continuacién).
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APENDICE C. Analisis del modulador
de TC

En este apéndice se deduce la funcién de la salida del TCZAM asi como también se
describen los coeficientes de disefio del modulador. A través de la descripcién
matematica se establecen las principales caracteristicas de los bloques constitutivos
de este modulador. La herramienta empleada para el anilisis se basa en el
muestreador ideal constituido por un tren de pulsos [Ogat95]. La arquitectura que
se analiza es abordada en el capitulo 6 y se vuelve a presentar nuevamente en la
Fig. 0-1 con fines ilustrativos.
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Ul iR 5 A clk,
\ A 4 A\ 4 | U9
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¥ + T + > I \ >+
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L2 [o 2 2 D
Y.z' Latch g 7 Y.z Latch
+ T
clk, Clk]

Fig. 0-1. Diagrama a bloques del TCZAM.

La expresion para la corriente en la entrada del cuantizador, ii(s) del TCZAM se
tiene que

173



i; (5) =

G Im
X(s)dm Ims . _
(s)sC, sC, s

* - Al m
[ @pace | = Sneg, 4
DD¥™1 2

(Ca)

Im o [y ~r]_Als

X(s) s Imo [, (s)pAC(s)e ]VDDsC. Iz +
X(s)gmz -

[ @pacie

DD

Donde Y*,(s) representa la salida del cuatizantizador a través de un muestreador
cuya expresion es como

AORAOEC %40 c2)

Al muestrear idealmente la expresion en (C.1) se tiene que

.. Imi Ims ' . o, Alg Gmg ’
A =| X(s)ZmL =2 —1Y DAC k L il P +
t (s) [ (s)sCl sC, g"'s] |: ! (s) (s VopsC, sC, g,,,s]

[x(s)g%igms]' -[v:pacer-r -V“—Cg] K@ - €9

[y; (pac(le 2 ]

DD

Sustituyendo (C.3) en (C.1) y resolviendo para Y",(s) se llega a la siguiente
expresion
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e-sT, J 2V'DD & -smT, —
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DD
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Al aplicar la transformada z a la expresién encontrada en (C.4) se tiene que

2z"[—1+£)
L v (2) 3’
(-z"J (-z)
z-z[ +L&gm4gmsl+iM6gmai_4M7)
oY) 3IC, C, ™ F® gIC, "™F, a3l
(1—z‘1 (C.5)
,{L&gmg 128 L+2A’7)
\src, ¢, "™F aIc,"™F, 3l

(1 -z )2

2Vip 9mms 2VppGma
X, (z)+—3I o X, (2)+ —a X(z)+E,(2)

Y,(2)

Yl (Z J

2VDD gmlgm4gm5
31 C.C,

C

1

Sin embargo, el comportamiento ideal requiere la sefial de entrada al cuantizador
S(s) sea determinada como

k

g 9 9 kg

S(5)= X(6) 221+ X(6) 2tk + X(5) - ¥, (IDAC(s)e T Zo-hij -
S S

(C.6)
v: (s)DAC(s)e" Fe hik L _2v; (s)DAC(s)e"" L
s k, k,
Sin embargo el cuantizador establece que
Y; (s) = kgS’ (s)+ E; (S) (C.7)
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donde kq es la ganancia del cuantizador y E*:(s) es el error de cuantizacion. Si se
combinan las ecuaciones (C.7) y (C.6) y se resuelve para Y*,(s) se tiene

Y, (s)= [X (S)siz]. Frij+ [X(s)%]. F,ik+[X(s)] -Y, (s{DAC(s)e‘ST SL] FZhij-

. . . (c.8)
Y, (s)[DAc(s)e-sT %]Fshik —2Y; (s)[pAC(s)e"| +E. (s)
Nuevamente se aplica la transformada z a (C.8) se tiene que
= — hij .. ol g
(W)+2z7(1+1)+ 221+ = + hik—4 |+ 23| =L - hik + 2
Y, (Z 2 - 2
(-2z7) (C.9)
=X, (2)F?ij + X, (2)F,ik + X(z)+ E,(z)
Al comparar (C.9) con (C.5) se desprenden las siguientes relaciones
g mi1 g m4
= = F .
c. ¢, i (C.10)
_ 3l
Ime = v (C.n)
_ 3ikI &
Im3 v (C.12)
3yl
Ims 2V, (C.13)
Al =31 (C.14)
Alg =hgm,Vip (Cas)
hik = 2 (C.16)
2
hij =1 (Ca7)
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Y la funcién Y,(z) se puede escribir como

Y, (z) =

. C.18)
X, (2)F2ij + X, (2)F,ik + X(z) + E, (z)1 - z™*) =

donde los coeficientes i, j y k, determinan el filtrado de la sefial de entrada.
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