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RESUMEN

Debido a la tendencia de utilizar circuitos digitales que realicen el procesamiento de
una gran cantidad de variables fisicas, es necesario un mecanismo de conversién que
sitva como puente entre el entorno real, que es inherentemente analégico, y el entorno
digital. Sin embargo, esta necesidad creciente de convertidores para diversos campos
de aplicacién dificulta el desarrollo de los convertidores A/D (ADC)
fundamentalmente cuando éstos se manufacturan en tecnologias modernas (CMOS).

Los ADC sigma-delta (ZA) han surgido como una opcién para ser utilizados en las
tecnologias modernas, donde la tendencia de ésta es implementar los circuitos
analdgicos y digitales CMOS en un mismo chip. Esta clase de convertidores toma
ventaja del desarrollo propio de los circuitos digitales porque un porcentaje del
proceso de conversion analogico-digital requiere un post-procesado digital, lo cual
implica relajar las especificaciones de los circuitos anal6gicos.

En este trabajo se presentan los fundamentos del funcionamiento de los ADC ZA,
dando una descripcién del impacto del sobre-muestreo asi como del conformado del
error de cuantizacion. También se muestran los principales tipos de ADC ZA
existentes, sus arquitecturas y ventajas-desventajas que cada uno de ellos presenta.

Dentro de los tipos de ADC ZA se encuentran aquellos que utilizan un filtro disefiado
en tiempo continuo (CT), los cuales presentan ventajas que los hace muy atractivos
para ser implementados en las tecnologias actuales donde se usan voltajes de
polarizacién cada vez mis bajos. En la actualidad, debido a que la investigacién y
desarrollo de ADC ZA en tiempo discreto (DT) es mayor que su contraparte en CT,
en este trabajo se muestra un método de disefio que utiliza una transformacién DT-
CT.

Es innegable las ventajas que proporciona el contar con herramientas que permitan
observar el funcionamiento de los circuitos a disefiar antes de ser fabricados. Por ello
se usa SIMSIDES, el cual esti enfocada al anilisis de la parte analdgica de los ADC
ZA: el modulador ZA. Esta herramienta realiza un anilisis comportamental basado en
Matlab/Simulink. Permite trabajar con una amplia variedad de moduladores ZA, tanto
en DT como en CT; la simulacion se realiza en poco tiempo, y permite observar el
desempeifio mediante rutinas de post-procesado de la respuesta del modulador, con lo
cual se pueden obtener las especificaciones que deben cumplir cada bloque del
modulador para obtener el desempefio deseado. Para mostrar las capacidades de
SIMSIDES, se hace el anilisis de un modulador ZA CT pasa-banda de cuarto orden.
Se observa el efecto de las principales no idealidades de cada uno de los bloques y se
obtienen especificaciones, que posteriormente se usan para disefiar un circuito
comparador.
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ABSTRACT

Due to the trend of using digital circuits carrying out the processing of a large variety
of physical variables, it is required a conversion mechanism that converts the events of
the real world, which is inherently analog, into a digital environment. However, since
this growing need converter focused for several application fields has complicated the
development of analog-to-digital converters (ADCs) basically if they are manufactured
in modemn CMOS technologies.

Sigma-delta (ZA) ADCs have emerged as a design option to be used in modern
technologies, where both analog and digital CMOS circuitry is integrated in a single
chip. This kind of converter takes advantage of the mature development of digital
circuits because a percentage of the analog-to-digital conversion requires a digital
processing, which relax the specifications of analog circuits.

In this work, basics on the functioning of ZA ADCs, including a description of the
over-sampling’s impact as well as the noise-shaping effect on the quantization error
measurement is presented. A review of the major types of ZA ADCs, analysis,
architectures, and a discussion about advantages/disadvantages of each one is also
presented.

Among the types of ZA ADCs there are proposals using continuous time (CT) filter
implementations that offer advantages to be manufactures in modern technologies,
where supply voltages are as low as 1.0V. Currently, since the research and
development of discrete time (DT) ZA ADCs is greater than the continuous time (CT)
design, in this work a design method that uses a transformation DT-CT is also
presented.

Finally, it is undeniable the benefits that provide simulation tools to analyze the
performance of the circuits under design before the fabrication stage. Thus, it is
presented SIMSIDES, which is a simulation tool focused to analyze the performance
of the ZA ADCs’ basic block: the ZA modulator. SIMESIDES performs a behavioral
analysis based on Matlab/Simulink. It allows study a wide variety of A modulators
not only in DT, but also in CT. The simulation run occupies few seconds that allows t
the user verify the design’s performance by running post-processing routines, which is
based on data of the modulator response. This process allows verify the fulfillment of
specifications for both basic blocks and the whole design. In order to show the
SIMSIDES’s facilities, the design of a CT 4% order band-pass £A modulator is
presented. From this design a discussion of the non-idealities of each blocks on the
performance of the modulator is given, from which a set of specifications are taken to
design at transistor level a comparator circuit.
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Capitulo 1
Introduccion general

Se presentan los fundamentos bésicos de operacién de los moduladores sigma-delta
(ZA), los cuales constituyen la parte central de los ADC ZA. En particular este trabajo
hace énfasis en aquellos moduladores que utilizan filtros en tiempo continuo. Se
presenta también el uso de una herramienta de simulacién comportamental,
SIMSIDES, que sirve como apoyo al disefio y optimizacién de los moduladores ZA.
Usando los fundamentos de la modulaciéon ZA y con ayuda de SIMSIDES se disefia
un modulador pasa-banda en tiempo continuo de cuarto orden y se realiza el analisis
comportamental como base para obtener las especificaciones funciones de cada
bloque que permitan, como un todo, obtener el desempefio deseado. En base a los
resultados del anilisis comportamental se realiza el disefio eléctrico de un comparador.

1.1 Convertidores analégico-digital

semiconductor es trasladar los procesos analégicos al dominio digital, de

anera que se tome ventaja de los niveles de integracién alcanzados por los
procesos de fabricaci6n digitales, de su menor costo, de su robustez, y en general de
su mayor facilidad de disefio. Aun mis, porque las varables fisicas son
inherentemente analdgicas es que se mantiene la necesidad de circuitos que realicen la
comunicacién entre el entorno analdgico y el digital (A-D), esto es, se necesitan
convertidores analégico-digital (ADC por sus siglas en inglés) y digital-analégico

(DAC).

El proceso de conversién A-D se realiza principalmente en dos etapas: muestreo y
cuantizacién. El muestreo realiza la discretizacién de la sefial en el dominio del
tiempo, y la cuantizacién hace la discretizacién en amplitud. En la prictica, realizar el
disefio los circuitos de conversién la velocidad y la resolucién son dos de las
especificaciones mas importantes; la velocidad determina que tan ripido se realiza la
conversién de una sefial y la resolucién se refiere a la precisién con que se ha
convertido esa sefial

q ctualmente, la tendencia de disefio completamente integrado en un sustrato
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El interés de fabricar circuitos integrados analégicos en el mismo sustrato que los
circuitos digitales, para el desarrollo de un chip, ha causado que el flujo de disefio sea
todo un reto de manera que, el aello de botella (satisfacer velocidad y precision) de la
mayoria de los sistemas sea la parte analégica [1). La razén es simple, las enormes
ventajas que trae consigo la tecnologia CMOS para la integracién de circuitos digitales
(capacidad de integraci6n, reduccién de consumo de potencia, etc.) no lo es para los
circuitos analégicos porque existen serios problemas en su desempeiio, principalmente
por la reduccién de los voltajes de alimentacién. Por esa razén se han propuesto
diversas maneras de implementar un convertidor A-D que incluye diferentes méto'dos
de conversién y que resultan en diferentes resoluciones y velocidades de conversion.
Los ADC ZA, por ejemplo, son una buena alternativa para ser implementados en
sistemas VLSI (de Very Large Scale Integration) modernos. La razén es la siguiente: la
mayoria de los convertidores son afectados pot las no idealidades de los circuitos, lo
que hace necesario incorporar mecanismos de correccién. Por otro lado, los ADC ZA
presentan baja sensibilidad a las no idealidades de la mayoria de los bloques que lo
forman porque se usa un procesamiento digital de las seiiales, el cual se favorece d'c la
tecnologia VLSI donde es miés facil obtener circuitos digitales ripidos que circuitos
analégicos precisos.

1.2 Convertidores ZA y herramientas de simulacién

Los ADC ZA usualmente consisten de una parte analégica, llamada modulador ZA, en
donde se realiza un sobre-muestreo de la sefial y se implementa la técnica de
conformado del error, es decir, es la etapa donde la sefial de interés y la debida al ruido
de cuantizacién se modelan con funciones de transferencia no correlacionadas; el
ruido de cuantizacién es expulsado fuera de la banda de la sefial. Luego de la parte
analégica sigue una etapa digital formada por un decimador y un filtro digital, con lo
cual se completa la conversion A-D. Entonces, debido al sobre-muestro y al
conformado del etror se relajan los requerimientos para la parte analégica a expensas
de que la complejidad y los requerimientos sean mayores para la parte digital, lo cual
se beneficia de las tecnologias modernas, como ya se mencioné.

La técnica de tiempo discreto (DT por sus siglas en inglés) ha sido la preferida para
implementar los convertidores ZA. Para mejorar su desempefio se han desarrollado
arquitecturas multi-bit, en cascada, con filtros de lazo de alto orden, entre otras
propuestas. Sin embargo, la demanda actual por convertidores A-D de alta resolucién
con amplios anchos de banda para aplicaciones de telecomunicacién requiere de altas
frecuencia de muestreo, lo cual, sumado a la continua reduccién del voltaje de
alimentacién en tecnologias CMOS pone en evidencia las limitaciones en el
desempefio de los circuitos en DT, principalmente los que utilizan la técnica de
capacitores conmutados (SC por sus siglas en inglés). Los convertidores ZA en tiempo
continuo (CT por sus siglas en inglés) surgen como una alternativa para disminuir esas
limitaciones (principalmente las que se producen por el muestreo) y asi obtener un
alto desempefio a pesar de los procesos CMOS de bajo voltaje de alimentacién.

No obstante, los moduladores A CT operan con seiiales tanto en tiempo continuo
como en tiempo discreto, lo que lo hace complejo disefiar y simular. Ademis, las
técnicas de disefio y la informacién disponible no estan tan desatrolladas como lo
estin para los moduladores [2] ZA DT, lo que provoca que el tiempo de disefio sea
excesivo. Por ello, la técnica mas utilizada para el disefio de los moduladores XA CT es
utilizar una transformacién DT-CT, lo que permite hacer uso de la infom‘xacmn y
herramientas existentes para el disefio de moduladores ZA DT y, a partit de ¢,
obtener el diseio CT. Lo anterior es posible debido a la similitud existente en
comportamiento entre los dos tipos de moduladores.
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En la prictica, a pesar de la gran cantidad de bibliografia existente sobre los
moduladores ZA, donde se muestran las ventajas que proporcionan estos tipos de
convertidores, ain existe escases de herramientas que apoyen el disefio y la
verificacién funcional. Esto hecho es importante porque limita corroborar el
cumplimiento de especificaciones de los moduladores ZA antes de ser fabricados, y es
una limitante para realizar una etapa de optimizacién de desempefio e incluso de
explorar la viabilidad de nuevas arquitecturas. A diferencia del disefio digital, las pocas
herramientas que realizan una simulacién del comportamiento han surgido como la
mejor opcion para la simulacion comportamental de convertidotes ZA, en cuanto a la
relacién precision-tiempo de CPU, debido a que los simuladores a nivel transistor
necesitan muchos ciclos de reloj para obtener suficiente informacién que permita
evaluar el desempefio. Dentro de las pocas herramientas de simulacién
comportamental [3]-[4], SIMSIDES (SIMulink based Sigma-Delta Simulator) [5] se
encuentra entre las mejores opciones, debido a las siguientes caracteristicas:

Rapidez de procesamiento debido a que sus modelos usan funciones S [6]
(para su operaci6n utiliza Matlab).

Permite simular moduladores SC, CT y de corriente conmutada (SI, por sus
siglas en inglés), tanto pasa-bajas como pasa-banda, ademis de incluir nuevos
modelos, lo cual le da una gran flexibilidad de disefio.

Tiene elevada precision debido a que incluye 1a mayotia de los etrores criticos
de los diferentes tipos de moduladores.

Permite realizar un post-procesador de la respuesta del modulador para
analizar sus caracteristicas auxiliindose de las capacidades de Matlab.

1.3 Organizacion de la tesis

Considerando el escenario descrito, en este trabajo de tesis se exponen los conceptos
generales de modulacién ZA -y las medidas de desempefio de las arquitecturas
existentes- como medio para presentar las implicaciones de la conversién DT-CT y el
impacto que ésta presenta en el cilculo de los coeficientes asociados a un modulador
ZA CT pasa-banda de 4° orden. El anilisis comportamental de este modulador se
realiza con ayuda de SIMSIDES vy, de los resultados obtenidos, se presenta el disefio a
nivel transistor de un circuito comparador con las facilidades de la tecnologia CMOS
65nm, 1.0V, STmicroelectronics. De igual manera, se presenta el flujo de disefio
mixed-mode adoptado en las instalaciones de IMSE-CNM (Sevilla, Espafia) y
soportado en CADENCE. Por lo anterior, este trabajo estd organizado de la siguiente
manera:

En el capitulo dos se exponen los conceptos generales de los convertidores de
datos con énfasis en el estudio a los fundamentos basicos de operacién de los
moduladores ZA. Se muestran las medidas de desempefio y se presenta una
revisién de las diferentes arquitecturas existentes.

Las caracteristicas de operacién de los moduladores A en tiempo continuo
se presentan en el Capitulo 3, donde se estudia su disefio a través de la
conversion DT-CT; este disefio hace énfasis en la técnica del impulso
invariante. Finalmente la metodologia de célculo del valor de los coeficientes
de retroalimentacién de un modulador LA CT pasa-banda también son
presentados.

El capitulo cuatro presenta el andlisis comportamental de un modulador TA
CT pasa-banda de cuarto orden utilizando SIMSIDES y, tomando como base,



el valor de los coeficientes de retroalimentacién obtenidos previamente.
Como ejemplo de esta tarea, se presenta el disefio a nivel transistor del
comparador cuyas especificaciones de operacién se sustentan en las
caracteristicas de desempeifio obtenidas del anilisis comportamental.

Las conclusiones de este trabajo asi como la descripcién del trabajo futuro se
presentan en el capitulo cinco.

4.



Capitulo 2
Fundamentos Generales

Por la importancia que tienen los convertidores analdgico-digital (ADC por sus siglas
en inglés) en una gran cantidad de aplicaciones, se presentan los fundamentos de su
funcionamiento y en particular el principio bisico de operacién de los ADC ZA
integrados en silicio. Primero se presenta el funcionamiento general de un ADC y se
muestra una clasificacién de los diferentes ADC. Después se describe el desempefio
basico de los cuantizadores, de sus no idealidades, y se muestra una representacién
funcional basada en un modelo lineal. Esta tltima caracteristica, ademas de setvir para
analizar el funcionamiento de los ADC, es util para proveer informacién que permite
diferenciar los distintos tipos de cuantizadores. Posteriormente, se presentan los
fundamentos de los ADC ZA, con énfasis en los bloques fundamentales que soportan
su funcionamiento, y se hace un anilisis simplificado de los moduladores LA mis
comunes. Finalmente, se muestran las diferentes clases de moduladores A, a saber
pasa-bajas y pasa-banda.

2.1 Introduccion

Hoy dia, la frontera que divide la parte analdgica y digital se ha desplazado

cada vez mas hacia la recepcién o transmisién de informacién con el mundo
real, producto del continuo escalado de las tecnologias. De esta manera
muchas tareas realizadas por circuitos analdgicos ahora se realizan en el dominio
digital. Sin embargo, en los casos que se requiera, siempre serd necesaria una interfaz

analégica-digital (A-D).

Existen muchos tipos de convertidores analégico-digital y todos realizan,
generalmente, los mismo procesos fundamentales: muestrear y cuantizar la sefial de
entrada. Los ADC ZA permiten obtener altas resoluciones en la conversién A-D por
lo que han adquirido mucho interés en los dltimos afios [2]. Su desempefio se basa en
el sobre-muestreo y en la realizacién de un procesado al error de cuantizacion,
conocido como conformads del error. Gracias a estos procedimientos, es posible relajar
las especificaciones de los bloques que lo componen sin degradar su desempeiio.



Los ADC ZA mejoran el desempefio del ADC tradicional principalmente de tres
maneras: aumentando el sobre-muestreo, incrementando el conformado del error y/o
utilizando un cuantizador de mas bits. Existen numerosas arquitecturas de los ADC
ZA, cada una de ellas utiliza alguna caracteristica para mejorar su desempefio ¥ cada
una de ellas cuenta con desventajas que impiden obtener, en algunos casos, la
respuesta deseada. De ahi el interés en buscar nuevas técnicas que permitan subsanar
estas desventajas y asi aumentar las posibilidades de uso de este tipo de convertidores.

2.2 Convertidores anal6gico-digital

El convertidor analégico digital es un circuito electrénico que transforma una sefial
continua en el tiempo y en amplitud en una sefial discreta en el tiempo y con su
amplitud cuantificada y codificada; esta caracteristica es representada mediante un
cédigo binario de N bits. El diagrama a bloques basico de un ADC se muestra en ’la
Fig. 2.1, donde el filtro es anti-aliasing, S/H es un circuito de muestreo y retencion
(S/H), e incluye un cuantizador y un codificador.

Xl | s Pens Xen, | Codificador |— &
f./2 }
Filtro s Cuantizador
anti-aliasing

Xa(t):Seiial continua en el tiempo y en amplitud

Xpi(t): Sedal limitada en banda

Xs,n: Seial discretizada en el tiempo, continua en amplitud
Xc.n: Sefal discretizada en el tiempo y cuantizada en amplitud
Ya,n: Sedal codificada

Fig. 2.1 Diagrama a bloques de un ADC.

Cada uno de los componentes cumple con una funcién bien definida (ver Fig. 2.1): El
filtro anti-akasing elimina los componentes espectrales que estin por encima del 50%
del valor de la frecuencia de muestreo a la cual trabaja el circuito S/H, y de esta
manera cumplir con los postulados del teorema de Nyquist. El circuito S/H muestrea
la seial limitada en banda que se obtiene 2 la salida del filtro (xui(t)), produciendo una
sefial en tiempo discreto (Xs.), €l cuantizador toma la sefial en tiempo discreto y mapea
el rango de amplitudes continuo en un conjunto de niveles discretos (Xcn) ¥,
finalmente, el codificador asigna un cédigo binatio a cada uno de los niveles discretos
(am) [7]- De esta manera, la conversién A-D esti determinada por dos procesos
fundamentales: muestreo y cuantizacién. A partir de ellos se realiza la transformacién
continua a discreta de la sefial de entrada, es decir, el muestreo en el tiempo y la
cuantizacién en amplitud. Los errores inherentes a estos dos procesos limitan el
funcionamiento de un ADC aun cuando sus componentes sean considerados ideales.

El muestreo impone un limite al ancho de banda de la sefial de entrada analégica,
debido a que se debe cumplir con el teorema de Nyquist para no tener pérdida de
informacién. En el circuito muestreador, la sefial de entrada filtrada es multiplicada
por un tren de impulsos Dirac espaciados una cantidad Ts=1/fs, lo que en el dominio
de la frecuencia, corresponde a la convolucién con un tren de impulsos localizados en
maltiplos de la frecuencia de muestreo fs. Para ADC’s donde fs es igual a la frecue.ncia
de Nyquist fi, el alasing ocurrirs si la sefial de entrada al muestreador contiene
componentes por encima de fs/2. Por esta razén se requieren filtros analégicos_fie
alto orden para remover los componentes fuera de banda sin tener atenuacion
significativa en la banda de la sefial. La cuantizacién introduce inherenteu.lente una
limitacién en el desempeiio de un ADC ideal, debido a que degrada la calidad de la



sefial de entrada al mapear los niveles de valor continuo a un nimero finito de niveles
discretos. En este proceso se genera un error, llamado error de cuantizaci6n.

2.2.1 Clasificacién de los ADC

Existen varias maneras de clasificar los ADC atendiendo a diferentes propiedades. Las
clasificaciones mis utilizadas son aquellas que se basan en la 1azén de sobremuestreo y
otras que toma en cuenta el compromiso resolucién-velocidad. Algunas otras
clasificaciones son las que toma en cuenta los bits del cuantizador (de un bit y
multibit) y las que considera el ancho de banda de la sefial de entrada, baja frecuencia
(pasa-baja) o de banda limitada (pasa-banda).

2.2.1.1 Razé6n de sobre-muestreo

Segtin el teorema de muestreo, la razén entre la frecuencia de muestreo fs y la
frecuencia de Nyquist fn debe ser mayor o igual a la unidad para evitar pérdida de
informacién durante el proceso de muestreo. Esta razén se representa normalmente
por M, y recibe el nombre de razén de sobremuestreo. Tomando en cuenta el valor
de M, los convertidores A-D se clasifican en dos grandes grupos [8]:

Convertidores de Nyquist, para los cuales M=1.
Convertidores de sobremuestreo, en los que M>1 (generalmente M>>1).

2.2.1.2 Compromiso resolucién-velocidad

Existe muchos tipos de ADC, la mayoria son de Nyquist, y cada uno ofrece diferentes
compromisos entre el consumo de potencia, 4rea de integracién y las especificaciones
funcionales bisicas, que son resolucién y velocidad. La resolucién la determina el
rango dindmico para una sefial de entrada con maxima amplitud medido en nimero
de bits equivalentes y, la velocidad, se define como la frecuencia maxima a la cual el
ADC es capaz de procesar informacién.

Tomando en cuenta el compromiso entre resolucién y velocidad, los ADC se pueden
clasificar en tres grandes categorias [9]:

Convertidores de velocidad baja-media (desde dc hasta ~100Hz) y alta
resoluci6én (20-22 bits). A este grupo pertenecen los ADCs de integracién.
Convertidores de velocidad media (100Hz-10MH?z) y resolucién media (12-20
bits). En este grupo se encuentran los ADCs de aproximaciones sucesivas y
los algoritmicos.

Convertidores de alta velocidad (10MHz-1GHz) y baja resolucién (6-12 bits).
Incluyen los convertidores flash, interpolativos, folding, pipelined,
arquitecturas entrelazadas en el iempo o paralelas, etc.

2.3 El Cuantizador: Fundamentos

Un cuantizador es un circuito electronico que mapea el rango continuo de amplitudes
de la sefial de entrada en un conjunto de niveles discretos. Es un cuantizador uniforme
si la separacién entre cada dos niveles consecutivos de la entrada y la salida se
mantiene constante en todo el rango de amplitudes. En caso contrario al cuantizador
se le llama cuantizador no uniforme [10].

En funcién de su caracteristica entrada-salida se puede distinguir entre cuantizadores

tipo midrise, en los que el cero analégico no tiene un cédigo asociado, y el midtread, en
el que el cero si tiene un cédigo asociado. En la Fig. 2.2 se muestra la caracteristica
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entrada-salida de un cuantizador ideal tipo midrise de tres bits, donde la sefial de
entrada cambia de —2xps a +Y2xrs y la salida es cuantizada (redondeada) a una salida
de los diferentes 2N niveles. La separacion entre niveles de salida adyacentes se define
como paso de cuantizacién, A. Para un cuantizador de N bits, A=Ygs/(2-1), donde
Yes es el rango de salida a escala completa del cuantizador. Anilogamente se define
Xisp=Xrs/(2N-1) como la minima separacién entre niveles consecutivos de la entrada,
siendo Xrs la escala completa de la sefial de entrada del cuantizador. Como Xrs y YFs
no son necesariamente iguales, el cuantizador puede tener una ganancia, g, dada por
la pendiente de la linea que intersecta las transiciones de cada nivel del cuantizador.

Fig. 2.2 Caracteristica entrada-salida de un cuantizador ideal de tres bits.
2.3.1 Error de cuantizacion

La operacién del cuantizador se puede describir por el siguiente modelo lineal [2]:
y=gx+elx) @1

donde gq y e(x) son la ganancia del cuantizador y el error de cuantizacién,
respectivamente. En la Fig. 2.3 se observa el modelo lineal en bloques de un
cuantizador ideal. El error de cuantizacién es una funcién no-lineal de la entrada x.
Mientras x esté dentro del rango *Xgs/2, el error estari limitado a £A/2. El valor
méximo de e(x) ocurre en las transiciones. Para entradas fuera del rango *Xps/2, el
valor absoluto del error de cuantizacién crece monoténicamente, lo que se conoce
como sobrecarga del cuantizador y el rango de entrada +Xrs/2 se conoce como la
regién de no-sobrecarga. Lo anterior se observa en la Fig. 2.4.

e(x)

9q
N Bits

Fig. 2.3 Modelo lineal del cuantizador.

Para evaluar el desempefio de un cuantizador ideal es necesario asumir algunas
caracteristicas de las propiedades del error de cuantizacién [11]. Como se observa en la
Fig. 2.4, el error de cuantizacién es sistematicamente definido por la sefial de entrada.
Sin embargo, si se asume que la entrada cambia aleatoriamente de muestra en muestra
en el intervalo +Xrs/2, el error también estara no correlacionado entre muestras. De
acuerdo a lo anterior, la cuantizacién se puede ver como un proceso aleatorio, donde
el error de cuantizacién es independiente de la entrada con una distribucién uniforme
en el rango £A/2.



Sobrecarga Ae(0)
2 Xes
+A/ #= -
X, X
As

2 -A/2

....>

Sobrecarga

Fig. 2.4 Error de cuantizacién de un cuantizador de tres bits.

En la Fig. 2.5 se muestra la operacién de un comparador (cuantizador de un bit),
donde se observa que la principal diferencia con un cuantizador multibit es que la
salida sélo depende del signo de la entrada, su valor absoluto no importa. Por lo tanto,
la ganancia gy no esta definida y se puede escoger arbitrariamente.

a)

Fig. 2.5 Comparador: a) Curva entrada-salida, b) error de cuantizacién.

La Fig. 2.6 a) muestra la funcién de densidad de probabilidad (PDF por sus siglas en
inglés) del etror. La potencia asociada al error de cuantizacion, a partir de su PDF, es

- ; 40 . 1 +A/2z Ag
e’=o’(e)= J.e PDF(e)de = 3 Ie de= 2 2.2
- -A/2

El asumir que el error de cuantizacién es un proceso aleatorio con PDF uniforme
también implica que su densidad espectral de potencia (PSD por sus siglas en inglés)
es uniforme, como se muestra en la Fig. 2.5 b). E1 PSD esti dado por

S, (f) = ¢ _N 2.3)

El ancho de banda de la sefial de entrada de un convertidor Nyquist se distribuye en la
banda [-f;/2,+f,/2), port lo tanto, toda la potencia del etror de cuantizacién estd dentro
de la banda de la seiial y pasa a la salida del ADC como parte de la sefial. Por lo
anterior, el error de cuantizacién usualmente es modelado como una fuente aditiva de
ruido blanco (ver Fig. 2.3) y suele llamarse ruido de cuantizacion. La suposicién del
ruido blanco, aun cuando en la prictica no cumpla con todas las condiciones,
comunmente es utilizado en el disefio de ADC’s dando buenos resultados (a mayor
numero de bits del cuantizador, mejor la aproximacion) [2].

PDF(e) Se(f)

1/A A/12f,

=

A2 | +Az e /2 [+ f
a) b)
Fig. 2.6 Error de cuantizacién: a) PDF, b) PSD.
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La degradacién introducida por el cuantizador en el desempefio de un ADC puede ser
expresada a través de la potencia del error de cuantizacién dentro de la banda, Po: Eln
otras palabras, Pq es la potencia del error causado por el proceso de cuantizacion
dentro de la banda de la seiial y esti dada por

P, = j S, (F)df = ]’sE @yaf =X 24)

-f, ~f,/2 12

Obsérvese que la potencia del error disminuye con el paso de cuantizacion, sin
embargo el valor de A estd limitado por limitaciones tecnolégicas que se discutiran
posteriormente.

2.3.2 No idealidades del cuantizador

El cuantizador presenta errores adicionales al error inherente a la propia cuantizacién.
En la prictica, la caracteristica entrada-salida que se observa en la Fig. 22 es
degradada principalmente por tres fuentes de errores: error de offset, error de
ganancia y error de no linealidad [12]. Los anteriores son errores estticos, los cuales
afectan la precisién del cuantizador cuando se tiene una sefial de entrada en DC.'Cada
uno de erros se puede expresar en LSBs (del inglés Least Significant Bil) o también se
pueden representar como un porcentaje de FSR (del inglés Fu// Scale Range).

El error de offset es una medida del desplazamiento de la curva del cuantizador con
respecto a la curva ideal. Se toma un punto como referencia en la curva ideal para
medir el offset. El punto que se toma generalmente es la primera transicién. El error
de offset se muestra en la Fig. 2.7.

Salida binaria

Entrada anal6gica
Fig. 2.7 Error de offset en un cuantizador de tres bits.

El error de ganancia se define como la mixima desviacién de la pendiente de la
caracteristica entrada-salida del cuantizador con respecto a la pendiente de la respuesta
ideal, suponiendo que no se tiene error de offset, es decir, haciendo el offset cero. El
error de ganancia se muestra en la Fig. 2.8.

El error de no linealidad engloba la no linealidad integral (INL por sus siglas en mg}és)
y la no linealidad diferencial (DNL por sus siglas en inglés). El error INL es la méxima
desviacion de la respuesta del cuantizador respecto a la respuesta ideal suponiendo que
no existe offset ni error de ganancia. El error DNL es la diferencia entre el ancho dg
un paso del cuantizador y el valor ideal de 1 LSB, suponiendo que no hay offset ni
error de ganancia. Los dos errores se muestran en la Fig. 2.9, donde se f.)’bserva que
para DNL se hace uso de un subindice para identificar a que transicion se hace
referencia, esto es, DNL, representa el DNL de la transicion 7.
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Salida binaria

Entrada analégica
Fig. 2.8 Error de ganancia en un cuantizador de tres bits.

111+

Salida binaria

000 -

. +Xo
’  Entrada analdgica

Fig. 2.9 INL y DNL en un cuantizador de tres bits.

2.3.3 Comparadores: Aspectos generales

El comparador es un cuantizador de un bit. Son utilizados para detectar cuando una
seiial analégica xiv+(t) es mayor o menor que otra x-(t), y para codificar la salida en el
dominio digital considerando la siguiente relacién [13]:

1D lN«vt lN-t
y={ para X, (1) > X (1) 25

OD pa'ra xlN+ (t) < xlN- (t)

donde y es la sefial de salida, 1p y Op son el uno y cero légico, respectivamente. En
muchas aplicaciones una de las entradas es un valor de referencia, y el comparador
detecta cuando la seiial aplicada a la otra entrada es mayor o menor que esa referencia.

Los comparadores ideales, en teoria, deben ser capaces de detectar cualquier pequefia
diferencia entre las sefiales de entrada, sin embargo, en la prictica esta diferencia debe
ser mayor que la resolucion (§) caracteristica del comparador para que pueda ser
detectada. El valor de la resolucién cambia dependiendo de las condiciones de
operacién. Si el tiempo para realizar la comparacién es lo suficientemente grande, &
toma el valor minimo posible, el cual es inherente en el comparador y con el cual se
tiene la maxima precisién. Si el tiempo de comparacién disminuye el valor de &
aumenta y la precisién del comparador empeora. Por lo tanto, existe un compromiso
entre velocidad de operacién y precision del comparador: a mayor velocidad menor
precision.

En la Fig. 2.5 a) se observa la curva caracteristica de un comparador ideal donde se

puede ver que el comparador debe tener una ganancia infinita en el valor cero de
entrada para que se obtenga esa respuesta. Es de esperar que tal caracteristica no se
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pueda obtener de un dispositivo real. Por otro lado, en la Fig. 2.10 se muestra una
mejor aproximacién de la curva entrada-salida que tiene un comparador real. En esta
aproximacién, la curva tiene una ganancia finita ks alrededor de un offset de entrada
Eos. Los valores Eon y EoL son niveles que corresponden al uno y cero 16gico,
respectivamente. En base a estas caracteristicas no lineales el valor minimo de la
resolucion esti dado por

EOH + EOL

= Eoy 2.6
TR b @6)

s = |Eos| + K

s Eo=Eon

donde se toma el modulo del offset debido a su naturaleza aleatoria y se asume que el
intervalo de transicién es simétrico alrededor de la entrada offset. Para cualquier nivel
de entrada dentro del rango [-£, &s] el estado de la salida del comparador es incierto.
Por otro lado, cualquier entrada fuera de ese rango, lo que se llama una sobrecarga,
genera un estado digital no ambiguo a la salida del comparador.

Ay

Eon

E’: __Pendiente ks

-/' > X
Eot]

«— 2A,—

Fig. 2.10 Curva entrada-salida de un comparador no ideal.

Existen diferentes maneras de implementar un comparador. Una de ellas es
implementarlo con la misma topologia de circuito empleado para amplificadores de
voltaje, debido a que los comparadores de voltaje son bisicamente dispositivos con
ganancia de voltaje. En la Fig. 2.11 se muestran tres alternativas CMOS, los cuales
utilizan una Ginica etapa de OTAs (del inglés Operacional Transconductance Amplifier) [14].
Con estas estructuras se obtienen ganancias alrededor de 40dB, lo que se traduce en
una resolucién aproximada de 10 mV, es decir, ese valor se obtiene al usar (2.5) y
considerando que el offset es cero y que Eon=1V.

Los comparadores de una etapa presentan problemas para satisfacer el compromiso
resolucién-velocidad. Para mejorar esta relacion se utilizan estructuras multi-etapas
para que la ganancia de voltaje se obtenga a través de todas la etapas [15]. En la Fig.
2.12 se muestra una arquitectura multi-etapa a nivel conceptual. Si se asume que el
comparador es de N etapas, todas idénticas y cada una con una ganancia ks=gm/go, s¢
tiene la siguiente expresién para la resolucion:

N
E = 'EOSI + Eon(:_oj 2.7)

m

donde Eos es el offset de la primera etapa. No se toma en cuenta el offset que tienen
el resto de las etapas debido a que es atenuado por la ganancia de las etapas anteriores
en la cadena. A pesar de que muchas operaciones de los comparadores de voltaje
consisten en etapas de ganancia de voltaje, hay diferencias signiﬁcativa.s fntre los
amplificadores y los comparadores. Los amplificadores usualmente se d1§enan para
tener una operacién lineal en configuraciones de lazo cerrado, lo que requiere de una
compensacién cuidadosa de la respuesta dinamica para evitar una operacion @estable
cuando se aplica la retroalimentacién. Por otro lado, la dinamica en el mecanismo de
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ganancia utilizada en los comparadores no necesita ser estable aun en lazo abierto.
Actualmente, se utiliza la retroalimentacién positiva en comparadores para
implementar bloques de ganancia inestables pero muy ripidos.

Fig. 2.12 Comparador multi-etapa a nivel conceptual.

2.3.3.1 Comparador regenerativo con retroalimentacion positiva

La retroalimentacién positiva provoca que el circuito sea inestable, pero el
comparador no tiene que ser necesatiamente estable. La inestabilidad hace que el
comparador sea mas ripido que aquellos comparadores que utilizan amplificadores
que operan en la regién lineal y en lazo cerrado, donde ademas hay que asegurar la
estabilidad [16]. Una manera de implementar la retroalimentacién positiva es
utilizando OTAs como se muestra en la Fig. 2.13 a). La comparacién se realiza
cuando la fase de reloj ¢, est en un nivel alto. Durante esta fase, el modelo de primer
orden que representa el comportamiento del comparador alrededor de punto y=0, se
muestra en la Fig. 2.13 b). Por otro lado, las Fig. 2.13 c) y Fig. 2.13 d) muestran la
caracteristica resistiva que presenta el capacitor Co durante la fase de comparacién. La
primera es para valores “pequefios” de la entrada x, y la segunda es para valores
“grandes” de entrada. El comportamiento del comparador dependera del signo que
tenga la sefial de entrada durante la fase de comparacién. Durante la fase de reses, sin
importar cuil sea la entrada, la salida se sitia en el punto central Py, donde y=0 y por
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lo tanto se encuentra en el punto guiesente donde el modelo de pequedia seiial es
aplicable.

Considerando que el valor de la entrada es “pequefio” y positivo, en el capacitor se
tendra la caracteristica inferior mostrada en la Fig. 2.13 c), donde se tienen tres
puntos de equilibrio: dos estables, QL y Qu, y uno inestable, Qo. Como la carga del
capacitor no puede cambiar de manera instantinea, el estado y=0 corresponde al
punto P+, que se localiza al lado derecho de Qo, lo que provoca que el punto QL sea
descartado como una opcién de equilibrio estable. De esta manera, la trayectoria se
mueve hacia el punto Qu, donde y=Eou. Para entradas negativas el puato de
equilibrio se mueve hacia QL, donde y=-EoL. En ambos casos la evolucién dinimica
sigue el modelo mostrado en la Fig. 2.19 b), que opera a alta velocidad debido a la
realimentacién positiva.

Pa

L
S Fmr

0 - +
3
.||_3_
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._.<.>_
<+
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2

Fig. 2.13 Comparador con realimentacién positiva y su operacion dinimica.

2.3.3.2 Comparador regenerativo de tiempo discreto

Los comparadores regenerativos de tiempo discteto (DT por sus siglas en inglés) se
construyen con un patr de inversores cwgados, los cuales forman un /#h como se
muestra en la Fig. 2.14 a). Los inversores amplifican la entrada diferencial (xa+ - X,.)
para obtener la salida diferencial saturada (ya+ - y..) siguiendo el comportamiento que
se muestra en la Fig. 2.14 b). Luego, durante la fase de reset (¢, en alto), la entrada
diferencial se almacena en los capacitores de muestreo y el circuito se sitda en el
estado central Q. Durante la fase de comparacién (g. en alto) se recupera la entrada
diferencial obligando a que el circuito evolucione hacia otro estado estable; para
entradas positivas la salida se mueve hacia Qp, y para entradas negativas, la salida se
mueve hacia QL.

2.3.3.3 Comparador regenerativo con pteamplificador

Idealmente, la resolucién estitica de los comparadores regenerativos es ilimitada, sin
embargo, en la prictica la resolucién esti limitada por la disimetria y otros fenémenos
de segundo orden. En comparadores con realimentacion positiva, el error causado por
la disimetria es mucho mayor respecto a otros tipos de comparadores [15], [17]. Al
utilizar un amplificador se aumenta la resolucién manteniendo la ventaja de la
velocidad de este tipo de comparador. El esquemitico conceptual del comparador se
muestra en la Fig. 2.15, donde se observa que los inversores del /atch estin auto-
polarizados durante la fase de reset. En la fase de comparacién, la sefial de entt?xda (Xa+
- X,) es primero amplificada por un factor A, y después se suma al punto quiescente
de los inversores. La amplificacién de la sefial de entrada ocurre cuando ¢, estd en un
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nivel alto (primera parte de la fase de comparacién). Durante la Gltima parte de la fase
de comparacién (a2 en nivel alto) se habilita la realimentacién positiva. El flanco de
subida de ¢,; se retrasa con respecto a (. para garantizar que el desbalance se lleve a
cabo.

Ye=Y-
Qu

X= ._/vr—-L/v. y+

@ Qo

X+o— @ 'R xl‘D‘ y-

Q.

—i

a) b)
Fig. 2.14 Comparador formado por un latch y su operacién dindmica.
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Fig. 2.15 Comparador regenerativo con preamplificador.

2.4 Fundamento de los ADC XA

Los ADC ZA hacen uso del sobre-muestreo y de la técnica noise-shaping (conformado
del error) para disminuir la potencia del etror de cuantizacién dentro de la banda de la
sefial y aumentar la exactitud de la conversién A-D. De esta manera, la robustez de
este tipo de convertidor se basa en el uso de redundancia temporal (obtenida mediante
el sobre-muestreo) y en la combinacion de estos datos temporales mediante técnicas
de procesado de sefial (promedio en el caso més simple), incrementando asi la
resolucién efectiva del convertidor [7).

2.4.1 Sobre-muestreo

Como se menciona en 2.2.1.1, el sobre-muestreo consiste en muestrear una sefial mas
ripido que la frecuencia de Nyquist. La razén de sobre-muestro (OSR por sus siglas
en inglés, también identificada como M) se expresa de la siguiente manera:

fS fS
=t 2.8)

OSR =%
£, 2f,
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donde fs, fn y fp son la frecuencia de muestreo, la frecuencia de Nyquist y 1a
frecuencia del ancho de banda de la sefial, respectivamente. E1 sobre-muestreo tiene,
por otro lado, dos efectos muy importantes. El primer efecto es que las imagenes de la
sefial de entrada, creadas por el proceso de muestreo, estén mas separadas que en un
convertidor Nyquist, debido a que el ancho de banda de la seiial fz es mas pequeiio
que fs/2. La consecuencia de esto, es que la transicién de la banda de paso a la banda
de rechazo del filtro an#-aliasing puede ser menos abrupta, lo que simplifica
enormemente su disefio. Lo anterior se puede observar en la Fig. 2.16.

XN XN
Filtro Filtro
anti-aliasing anti-aliasing\'

L, TS,

o | £ £ 544
2

[ 4%
a) 2 b)
Fig. 2.16 Filtro anti-aliasing para: 3) Convertidores Nyquist, b) Convertidores con sobre-

muestreo.

El segundo efecto es que permite disminuir la cantidad de error de cuantizacién que se
encuentra dentro de la banda de la sefial, debido a que la potencia del error de
cuantizacién de una sefial sobre-muestreada se distribuye en el rango [-fs/2,+£s/2] y el
rango del ancho de banda de la sefial es [-fs,+f3). Como fa<fs/2, sélo una parte del
etror total estd dentro de la banda de la seiial Lo anterior se muestra en la Fig. 2.17.
La potencia del error de cuantizacién dentro de la banda de 1a sefial esti dada por

+f +f; Az Az
P, = j's fdf:f df = 2.9
] () 126 120SR @9)

De este resultado se observa que mientras mis grande sea la razon de sobre-muestreo,
menor serd la porcién del total de la potencia del error dentro de la banda de la sefial
de entrada.

Potencia del error Potencia del
dentro de la banda error total
A? A?
120SR 12
A L f
2 2

Fig. 2.17 PSD del error de cuantizacién en un convertidor con sobre-muestreo.
2.4.2 Conformado del error

Esta caracteristica se obtiene a través de un procesamiento del error de cuantizacion,
el cual permite reducir la potencia del error dentro de la banda de la seiial y asi
aumentar la exactitud de la conversiéon A-D. La idea basica es la siguiente: considerar
un comparador de sobre-muestreo con un cuantizador de N-bits. Si la razén de sobre-
muestreo es lo suficientemente grande, y la sefial de entrada cambia poco de muestra a
muestra, la mayor parte de los cambios en el error de cuantizacién ocun:iré.a alﬁas
frecuencias porque a bajas frecuencias muestras consecutivas del error de cuantizacion
son similares. De esta manera, los componentes del error de cuantizacién dentro fle la
banda de la sefial (bajas frecuencias) se pueden atenuar restando la} muestra anterior a
la muestra actual. La reduccién del error es mayor si se utihzafl mas muestras
anteriores. Este procedimiento se representa matemiticamente de la siguiente manera:
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[ (n)= e(n) - e(n - 1) 1 Orden
e, (n)=e(n)-2e(n—1)+e(n-2) 2% Orden

(2.10)
€up.s (n) = e(n) - 3e(n - 1) + 3e(n - 2) - e(n - 3) 3" Orden
y se puede formular en el dominio ¢ como
Eu. (2)=(-2") -E(z) = NTF(2)-E(2) (2.11)

donde NTF(z) es la funcién de transferencia del ruido y L es el orden del filtrado que
se realiza al error de cuantizacién. Obsérvese que el error procesado es una version
filtrada del error original. A partir de la funcién de transferencia del ruido, se tiene que

jant
NTF(Z)=(1-2") zi=e ©
P
NTF(f)= (1 -e & )
an 212)
INTF(f)" = [ZSen(n -ff—)] OSR >>1
S

2L
INTE(Y = 2"["?)

s

donde f < fp. La potencia dentro de la banda de la sefial del error de cuantizacién es

AZ T 2L

+f;
2
Ro= INel6) 'S oo

_f'

(2.13)

Se observa que la reduccién de Pq ocurte debido a la dependencia del sobre-muestreo
y al conformado pasa-alta de la funcién de transferencia del ruido, el cual permite
tener una gran atenuacién en la banda de la sefial al transferir el ruido hacia altas
frecuencias. La Fig. 2.18 muestra |NTF(f) | para diferentes ordenes de conformado
del error donde, a mayor orden, menor ruido dentro de la banda de la sefial.

2.4.3 Arquitectura basica

La arquitectura basica de un ADC ZA pasa-bajas se muestra en la Fig. 2.19. En el
diagrama se observan tres bloques principales: el filtro anti-a/asing, el modulador ZA y
el decimador. La funcién del filtro es la misma que en los ADC Nyquist, atenuar los
componentes fuera de banda de la sefial de entrada para evitar el alasing cuando sea
muestreada. Sin embargo, sus requerimientos son menores debido al sobre-muestreo,
como ya se explicé. El modulador ZA se encarga del muestreo y la cuantizacién de la
sefial de entrada ya filtrada. Este bloque realiza el conformado del error, el cual,
combinado con el sobre-muestreo, mejora la exactitud de la conversién A-D. Su salida
es un tren de pulsos digitales de B bits a una frecuencia de muestreo fs. El decimador
estd formado por un filtro digital y por un sub-muestreador, los cuales, en la practica,
usualmente se implementan en un mismo bloque.
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Fig. 2.18 |NTF(f) | para diferentes ordenes de conformado.

El filtro digital remueve los componentes en frecuencia del tren de pulsos digitales
que se encuentran por arriba de f5, lo cual elimina el error de cuantizacién que ha sido
conformado. De esta manera se evita el aliasing cuando se realice el sub-muestreo. Se
requiere una alta selectividad en el filtrado, sin embargo es mas facil implementar un
filtro digital con estas caracteristicas que un filtro analégico. Esta es una de las ventajas
de los ADC ZA, los cuales necesitan el filtro con los requerimientos mds exigentes en
el dominio digital.

Fllba Modulador ZA Decimador
anti-aliasing (o mmmmmmmmmmmm e mmmmem

1
'Yq(n)
X JosR i
fs fsfa ub-muestreador

Fig. 2.19 Diagrama a bloques del ADC ZA.

El modulador ZA es el bloque con mis influencia en el desempefio del ADC porque
es el responsable de la conversién A-D. Por ello, de aqui en adelante el trabajo se
enfoca al estudio de este bloque. Como se puede ver en la Fig. 2.19, el modulador ZA
consiste de un filtro H(7), un cuantizador de B bits, cuenta con retroalimentacién
negativa, y utilizando un DAC de B bits [18)]; el muestreo de la sefial de entrada filtrada
se realiza dentro del bloque H(%). En la Fig. 2.20 se muestra el modelo lineal del
modulador ZA, donde el DAC es ideal y el cuantizador se reemplaza por el modelo
lineal (ver Fig. 2.3). De esta manera, el modulador se puede ver como un sistema de
dos entradas (x; ¢) y una salida (). Su representacién en el dominio g es

v()- gqnf:()z)x(z)+l+gsﬂ(z) B(0)= sTEORG) s NTEQ)EG) 214

l1+g
q

donde X() vy Y(3) son la transformada g de la sefial de entrada y el rui(lio
respectivamente, STF(z) y NTF(z) son sus respectivas funciones de transferencia.
Escogiendo H(g) apropiadamente se puede implementar el conformm-io del error sin
degradar la sefial de entada, de tal manera que STF(2)=1 (en algunos disefios se puede
buscar que la sefial tenga ganancia G) y NTF<<1 dentro del ancho de banda de la
seial de entrada. Esto se puede lograr si la funcién de transferencia H(%) tiene una
ganancia muy grande en el ancho de banda de la sefial.
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Fig. 2.20 Modelo lineal del modulador ZA.

El filtro mas sencillo que tiene el comportamiento en frecuencia deseado es un
integrador, cuya funcién de transferencia en el dominio z es modelada por

H(z)= 2.15)

1-z"
Considerando que la ganancia del cuantizador gy es la unidad, la respuesta del
modulador esti dada por

Y(z)=z"X(2)+(1-z")E) (2.16)

donde se observa que dentro del ancho de banda de la seiial, la sefial de entrada
unicamente se ve afectada por un retraso, mientras que en la funcioén de transferencia
del error de cuantizacién se implementa la funcién que se muestra en (2.11),
consiguiendo que se genere el conformado del error. La funcién de transferencia del
modulador que se muestra en (2.16) se llama modulador de 1« orden, debido al orden
de la funcién del conformado del error.

2.4.4 Medidas de desempeiio

Estas son necesarias para el anilisis de los moduladores ZA y permiten comprender y
cuantificar el desempeiio de los convertidores ZA [7].

e Razodn seiial a ruido (SNR, por sus siglas en inglés). Es la razén entre la potencia
de salida a la frecuencia de una entrada senoidal y la potencia del error dentro de
banda no correlacionado. E1 SNR no incluye la potencia dentro de la banda de la
sefial debida a los arménicos. Para un convertidor ideal, tomando en cuenta sélo
el error de cuantizacién, el SNR se puede aproximar a:

AZ
SNR| = 1010gw[ﬁj 217

Q

donde A, es la amplitud de la salida senoidal.

e Razdn sefial a ruido+distorsién (SNDR, por sus siglas en inglés). Se define como
la razén entre la potencia de salida a la frecuencia de una entrada senoidal y la
potencia total del etror dentro de la banda de la sefial, tomando en cuenta los
posibles arménicos a la salida del convertidor.

® Rango dinimico (DR, por sus siglas en inglés). Representa la razén entre la
potencia de salida a la frecuencia de una entrada senoidal con amplitud méxima y
la potencia de salida para una entrada pequefia para la cual SNR=0dB. Idealmente,
la amplitud méxima a la entrada del convertidor de una senoidal es Xrs/2, la cual
produciri una salida dentro del rango de la escala completa Yrs en el cuantizador,
entonces:
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DR|, = 1010gw((Y';T/2)2] (2.18)
Q

¢ Numero efectivo de bits (ENOB, por sus siglas en inglés). Refiere el nimero de
bits que necesita un convertidor Nyquist ideal para obtener el mismo DR que un
convertidor XA. De esta manera el desempeiio de ambos tipos de convertidores
se pueden comparar de una manera sencilla:

enoB= Rle =176 219
6.02

¢ Nivel de sobrecarga (Xor). En la practica, la sobrecarga de un cuantizador de B
bits no inicia cuando la amplitud de la sefial de entrada del modulador es igual al
50% de la escala completa del rango de entrada del cuantizador Xrs/2).
Entonces, el SNR de un modulador ZA no incrementa monoténicamente para
amplitudes de entradas en el rango [0, Xrs/2], debido a que con amplitudes de
entrada cercanas a Xrs/2, ocurre la sobrecarga, causando un incremento del ruido
dentro de la banda de la sefial y una disminucién del SNR. El valor maximo del
SNR antes que disminuya se denomina SNRyico ¥, €l correspondiente nivel de
entrada cuando ocurre esta situacién, es Xor.

Los parametros anteriores se muestran en la Fig. 2.21 donde se observan las curvas
tipicas del SNR y SNDR en funcién de la amplitud de entrada de una sefial senoidal.
Usualmente, las dos curvas coinciden para niveles de entradas pequefias y medianas.
Para niveles de entradas grandes la distorsién debida a los arménicos es suficiente para
degradar la curva SNDR.

SNR, SNDR (dB)
A

——>  A(dBV)
Xo. Xes  Amplitud de la
sefial de entrada

Fig. 2.21 Medidas de desempefio del modulador ZA.

2.4.5 Desempeiio ideal

El desempefio ideal del modulador A se compara con el desempeiio de un ADC
Nyquist ideal, utilizando el DR como medida de comparacién. Considerando un
cuantizador de B bits y utilizando (2.4), el DR de un ADC Nyquist se puede
aproximar por

DR = @ = 3 928 (2.20)
P, 2
donde
o (el 2f (.21)
Xps/2 )

-20-



Expresado en decibeles, se obtiene la siguiente relacion
DR|, =6.02B+1.76 (222)

donde se observa que por cada bit adicional del cuantizador el DR del ADC aumenta
aproximadamente 6dB. Por otro lado, la salida de un modulador ZA de L-orden en el
dominio z, estd dado por

Y(2)=z"X(z)+(-z") E() (2.23)

donde la sefial de entrada aparece en la salida después de L retardos y el conformado
del error de cuantizacién es de orden L. Considerando un cuantizador de B bit y
utilizando (2.13), el DR se puede aproximar por

DR < Pnt2 , ( ne (2L+1)OSR"“')

P

(2.24)

donde el término 28-1 no se aproxima a 2P debido a que en los moduladores ZA se
utilizan cuantizadores de baja resolucién (de 1 a 5 bits). Expresando el DR en
decibeles se obtiene:

DR|, ~ 2010g,(2% - 1)+1.76 + 1010g10(%) +10(2L +1)log;o(OSR)  (2.25)
T

A partir de (2.25) se observa que el DR del modulador ZA puede aumentar si se
incrementa L, OSR y/o B. Variar estos pardmetros tiene ventajas y desventajas:

e Variacién del orden del modulador, L. El desempefio de un modulador ZA
mejora considerablemente al aumentar el orden del conformado del error, de tal
manera que el error de cuantizaciéon atentda mis a bajas frecuencias, como se
puede observar en la Fig. 2.18. Para ejemplo, si se considera que B=1 y OSR=32,
el aumento que se tiene en DR al incrementar el orden del modulador del tercer al
cuarto orden, es de aproximadamente 21.3 dB, lo que representa una mejora de
3.5 bits.

Incrementar el orden del modulador tiene un gran impacto en su desempefio, sin
embargo utilizar altos ordenes de conformado da lugar a problemas de
inestabilidad. Aun cuando se logre mantener la estabilidad, el rango dindmico de
moduladores de alto orden sera menor que el valor predicho por (2.25).

e  Variacién de la razén de sobre-muestreo, OSR. El efecto del OSR se muestra en
la Fig. 2.22, donde el rango dinimico se grafica en funcién de la razén de sobre-
muestreo y del orden del modulador, considerando el cuantizador de un bit. Se
observa que para OSR>4, aumenta considerablemente el valor de DR al combinar
los efectos del sobre-muestreo y el conformado del error. Al aumentar el OSR
mejora considerablemente el desempeiio del modulador, sin embargo, tener OSR
grandes implica que la frecuencia de muestreo serd muy alta y que los circuitos
deban trabajar muy ripido. Aun si el proceso de fabricacién permitiera obtener
esas velocidades, se tendria una gran disipacion de potencia.
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Fig. 2.22 Modelo lineal del modulador ZA.

® Variacién de la resolucién del cuantizador, B. Esta variacién afecta de la misma
manera a los ADC Nyquist que a los ADC ZA. Al aumentar la resolucién
disminuye la potencia del error que es resultado del proceso de cuantizacién.
Tener moduladores XA multi-bit requiere un DAC multi-bit en el lazo de
retroalimentacion. Debido a la posiciéon que ocupa el DAC en la estructura del
modulador (ver Fig. 2.19) cualquier no-idealidad que éste tenga se afiadiri
directamente a la entrada del modulador [19]. Por lo anterior, usualmente los
cuantizadores de todo ADC ZA son de 12 5 bits.

2.4.6 Tipos de arquitecturas

Conociendo el funcionamiento basico del modulador ZA es posible seleccionar
aquellas caracteristicas, siempre bajo el control del disefiador, que permitan mejorar su
desempefio. En base a lo anterior, se pueden construir diferentes arquitecturas, como
son: moduladores de un sélo lazo pero de distinto orden, arquitecturas en las que se
colocan varios moduladores en cascada, moduladores que utilizan cuantizadores
multi-bit, entre otros.

2.4.6.1 Arquitecturas de lazo unico

Las arquitecturas tienen un sélo lazo de retroalimentacién, un cuantizador de un bit, y
pueden tener uno o varios integradores, siendo la diferencia entre ellos el orden del
modulador.

» Modulador ZA de 1% orden: Es la arquitectura mis simple que se puede
construir. El diagrama a bloques se muestra en la Fig. 2.23, donde se puede ver
que se han agregado dos bloques de ganancia a la entrada y a la retroalimentacién
con respecto al diagrama mostrado en la Fig. 2.20. Si se reemplaza el
comparador por su modelo lineal, la respuesta del modulador en el dominio g es

Y(Z) _ glng-lx(z) + (1 -z )E(Z)

1- (1 . g'l qu_l

Se puede observar que cumpliendo la condicibn g'1ge=1 se obtiene el
conformado de primer orden del error de cuantizacién. Entonces la respuesta del
modulador es (2.27), donde se tiene una ganancia G=gi/g"1.

(2.26)
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Y(z)= ?— z'X(z)+ (1 - z")E(z) (.27

Una de sus principales desventajas es que se necesitan grandes OSR, en ocasiones
imposibles de implementar para obtener resoluciones medias a altas. Lo anterior
se debe al poco impacto que tiene el OSR sobre el desempefio del modulador,
como se observa en (2.28), donde se muestra el rango dinimico calculado para el
modulador XA de primer orden en funcién del OSR. El DR para esta
arquitectura se obtiene a partir de (2.24) considerando L=1 y B=1. Por ejemplo,
utilizando (2.28), para una resolucién de 14 bit se necesita que OSR=959, lo que
se traduce en una frecuencia de muestreo equivalente a f5=1.92 GHz para un
ancho de banda de 1 MHz.

3
3 30SR ] 228)

DRlcm b IOIOglo(E ' T

Otra desventaja de los moduladores ZA de primer orden es que no cumple con
las condiciones del modelo lineal del cuantizador para sefiales de entrada en DC
[20], debido a que el error de cuantizacion estd correlacionado con la sefial de
entrada, por lo tanto, no cambia aleatoriamente. Al tener una sefial de entrada en
DC, la salida cambia entre los niveles 1p y Op, tratando de mantener el valor
promedio igual al valor de la sefial de entrada mediante patrones repetitivos. Si la
frecuencia de las repeticiones esti dentro de la banda de la seiial, la potencia del
error dentro de la banda puede ser mayor que el predicho por el modelo lineal.
Este problema se resuelve mediante la técnica llamada dithering [2], [21], que
consiste en introducitr una sefial aleatoria, usualmente a la entrada del
cuantizador, que permita evitar parcialmente la correlacién entre la sefial de
entrada y el ruido de cuantizacion.

T

Fig. 2.23 Diagrama a bloques del modulador ZA de 1¢* orden.

Modulador ZA de 2¢ orden: Si el cuantizador de un modulador ZA de primer
orden se reemplaza por un modulador £A de primer orden completo, se obtiene
un modulador ZA de segundo orden [22]. La arquitectura del modulador ZA de
24 orden cuenta con dos integradores, un comparador y un DAC de
retroalimentacién. El diagrama a bloques se muestra en la Fig. 2.24, donde se
observa que se han agregado dos bloques de ganancia a la entrada de cada
integrador.

+ : f-z‘—l [ | —'_ Y

DAC
Fig. 2.24 Diagrama a bloques del modulador ZA de 2% orden.
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Si se reemplaza el comparador por su modelo lineal, la respuesta del modulador
en el dominio ges

g.2.2.2°X@)+(1-z"E(2)
Y(z)= g 2.29)
@ 1+(g, g, -2k +(+g\ 8,8, -8, 8 )"

donde se observa que requiere cumplir con las condiciones g1gge=1 ¥
g2=2g"1z2 para obtener el conformado de segundo orden del error de
cuantizacién. Cumpliendo con estas condiciones la respuesta del modulador estd
dada por

Y(z)= :—" zX(z)+ (1 - z")zE(z) (2.30)

1

En la seleccién del valor de los bloques de ganancia intervienen aspectos de
arquitectura, de respuesta del circuito y tecnoldgicos, debido a que, entre otras
consideraciones, deben asegurar la estabilidad del modulador, permitir maximizar
el nivel de sobrecarga y minimizar el rango de la sefial a la salida de los
integradores, ademas de que sea lo mis sencilla posible para la implementacién
en circuito de los coeficientes. El rango dinimico que se tiene para esta
arquitectura, a partir de (2.24), es

231)

3 50SR’
DR]@lelogm(E- o )

Se puede observar que, el efecto que tiene el OSR sobre el rango dinimico en el
modulador de segundo orden, es mayor que el que tiene en el modulador de
primer orden (2.28). A manera de comparacién, para obtener 14 bits de
resolucién se necesita que OSR=88, lo que se traduce en una frecuencia de
muestreo fs=176 MHz para un ancho de banda de 1 MHz. Ademis, al utilizar
dos integradores permite tener una mejor no-correlacién entre la sefial de entrada
y el error de cuantizacién

Modulador ZA de alto orden: Se puede aumentar el orden del modulador ZA
indefinidamente aumentado el nimero de integradores y bloques de ganancia,
como se muestra en la Fig. 2.25. Usualmente esta arquitectura se denomina
Modulador ZA con lazo unico de orden L con retroalimentacién distribuida. Si se
consigue cumplir con el conjunto de especificaciones para el valor de los bloques
de ganancia, la respuesta del modulador en el dominio ges:

Y(z)= :—" z"X(2)+ (1 -z )L E(2) (232

De esta manera se puede tener resoluciones muy grandes en base al alFo orden
del modulador (L) adn para OSR pequefios. El rango dinamico que se tiene para
esta arquitectura, a partir de (2.24), es la siguiente

3 (2L +1)OSR®
DR|45 ~ IOIng[E : (——'ﬂ)?'f_ 233

Sin embargo, en la practica no es posible obtener el DR predicho por (2.33)
porque el modulador tiende 2 la inestabilidad para L>2; la ganancia de NTF
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incrementa ripidamente para altas frecuencias cuando L>2 (23], como se
muestra en la Fig. 2.18. Obtener las condiciones que garanticen la estabilidad de
los moduladores ZA de alto orden resultan en expresiones demasiado complejas
[24), las cuales no pueden ser generalizadas, o se obtienen expresiones que solo
garantizan la estabilidad bajo ciertas condiciones.

x 3 . p 9 g g, < ] _J.__
1-7" 1-7! 1-7"

g g gL

DAC
Fig. 2.25 Diagrama a bloques del modulador ZA de alto orden.

2.4.6.2 Arquitecturas en cascada

Los moduladores en cascada, también llamados moduladores ZA MASH (de Muli-
stAge noise SHaping) [25], permite obtener un conformado del error de alto orden sin
los problemas de inestabilidad que tienen los modulador ZA de alto orden de un sélo
lazo. En la Fig. 2.26 se muestra el diagrama a bloques general de un modulador en
cascada de N etapas. Se observa que la construccién de esta arquitectura consiste en
varias etapas de moduladores ZA donde cada etapa modula la respuesta que da la
etapa anterior, de tal manera que el error de cuantizacién es re-modulado N veces. La
etapa digital se encarga de procesar las respuestas de todos los moduladotes y las
combina de forma que se cancelen los etrores de cuantizacién de todas las etapas,
excepto la dltima. A partir del procesado digital, el error de cuantizacién es
conformado con un orden igual a la suma de 6rdenes de todas las etapas. Como en
esta arquitectura s6lo se utilizan moduladores de primer y segundo orden, se obtiene
un modulador de alto orden incondicionalmente estable. En general, para un
modulador en cascada de N etapas se puede tener un orden L. Si las salidas de todas
las etapas se procesan adecuadamente en el dominio digital, a la salida sélo se tendri la
sefial de entrada y el error de cuantizacién de la dltima etapa. La respuesta en el
dominio z es:

Y(z) = STF(z)X(z)+ NTE, (2)E(z)
= Z_LX(Z) +dy (1 -z )L Ey (z)

donde L=L;+Lo+...+Lx y danas es el factor de escalamiento relacionado a los pesos
del integrador que amplifica el error de cuantizacion de la Gltima etapa.

2.34)

DSP . DSP
Modulador XA
X Lt ] [a. bits
x2| | Modulador ZA
L L] [B,bits

—
| odlador ZA_
a) b)

Fig. 2.26 a) Diagrama a bloques del modulador ZA en cascada. b) Estructura usualmente
utilizada en el DSP para la cancelacion de los errores de cuantizacién.
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Luego, la potencia del error de cuantizacién de la vltima etapa esta dado por:

p g B n

odt, By T 2.35
@7 7™ 12 (2L +1)OSRE @)

donde Ay es el paso de cuantizacién del cuantizador de B bits de la etapa N. El
desempefio que se obtiene es el que se tiene para un modulador ZA de orden L
excepto por el escalar dsn.s que provoca una pérdida de desempefio ya que valores
comunes son 2y 4. A pesar de esta degradacién en el desempefio en los moduladores
ZA en cascada, esta pérdida es menor que la que se tiene en los moduladores ZA de
alto orden con un sélo lazo.

La correcta operacién de los moduladores TA en cascada se basa en el adecuado
procesamiento digital de las salidas de cada etapa. En la prictica, el nimero de etapas
se limita debido a las no idealidades de los circuitos (por ejemplo, el mismatch), los
cuales causan una cancelacién incompleta de los errores de cuantizacién de bajo orden
a la salida del modulador. Este efecto es conocido como notse leakage.

2.4.6.3 Arquitecturas multi-bit

En las arquitecturas mencionadas en las secciones anteriores, el desempefio del
modulador ha mejorado incrementando el OSR y/o el orden del modulador. Sin
embargo, las mejoras que se obtienen disminuyen debido a inestabilidades o al noise
leakage. Otra forma de mejorar el desempefio del modulador es utilizar cuantizadores
multi-bit, lo cual tiene diversas ventajas:

e Disminuye la potencia del error dentro de la banda al ser més pequeifios los pasos
de cuantizacién.

e Se aproxima mejor al modelo lineal del error de cuantizacién que con
cuantizadores de un bit.

® Mejora las propiedades de estabilidad para un determinado orden del modulador,
en comparacién con moduladores con cuantizadores de un bit.

Como se muestra en (2.24), aumentar el nimero de bits del cuantizador mejora el DR.
En una arquitectura multi-bit es posible reducir el OSR sin degradar el desempeiio, lo
que permitiria utilizar el modulador para aplicaciones con mayor ancho de banda,
donde se requiere que la frecuencia de muestreo sea menor. Ademas permite reducir
el consumo de potencia en todos los bloques que forman el ADC ZA. Sin embargo,
utilizar cuantizadores multi-bit también tiene importantes desventajas que limitan su
aprovechamiento, entre ellas destacan las siguientes:

¢ Los cuantizadores multi-bit requieren mucha mas arquitectura analdgica y son
mas dificiles de disefiar que los comparadores.

¢ En la prictica presentan no idealidades, como el mismatch, las cuales no se tienen
en los comparadores debido a que estos son intrinsecamente lineales.

o  Alutilizar cuantizadores multi-bit es necesario que el DAC en la retroalimentacién
también sea multi-bit, por lo que cualquier no idealidad de éste afecta
significativamente el desempefio del modulador, ya que estos errores se suman
directamente a la entrada.

El esquema bésico del modulador ZA multi-bit se muestra en la Fig. 2.27 a). Enla
Fig. 2.27 b) se cambia el cuantizador multi-bit por su modelo lineal donde, aparte del
error de cuantizacién, se afiaden errores propios de la cuantizacién multi-bit, como
son: el error eapc que es un error asociado al proceso de conversién A-D y el error
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epac es producto del proceso de la conversién D-A. El error ¢4pg, al igual que el error
de cuantizacién (¢), es atenuado por el proceso del conformado del error. Sin
embargo, el error epc se afiade directamente a la entrada del modulador por lo que no
es atenuado, debido a que el DAC se encuentra en la rama de retroalimentacion.
Debido a esto, el DAC debe ser disefiado para tener la linealidad que se desea obtener
en todo el ADC ZA, lo cual resulta complicado debido al impacto de errores como el
mismatch. Se han propuesto varias alternativas para obtener altas linealidades en los
moduladores ZA multi-bit, como son el utilizar calibracién analégica para mejorar la
igualdad de los elementos del DAC, realizar una correccién digital para pasar el error
del DAC al dominio digital y ahi corregirlo, utilizar elementos dinimicos para trasladar
parte del error del DAC a altas frecuencias donde se pueda eliminar con el filtro

digital.

e @apc

_r'_/_'-rr .
B bits]

=2
DAC

B bits +
) b) \

Fig. 2.27 a) Modulador ZA multi-bit. b) Modelo lineal con fuentes de error.

2.4.7 Modulador Sigma-Delta pasa-banda

Con el crecimiento del mercado de las comunicaciones inalimbricas ha incrementado

el interés en moduladores ZA pasa-banda para implementatlos como frontera en los
dispositivos de comunicaciones inalimbricas. Una de las principales ventajas de los
moduladores ZA pasa-banda, comparadas con otras arquitecturas, es que no necesitan
digitalizar toda la banda Nyquist (desde DC hasta la mitad de la frecuencia de
muestreo), solo digitalizan la banda de la sefial, lo cual consume menos potencia con
similar rango dinimico. En la prictica, con los fundamentos de los moduladores ZA
pasa-baja es posible hacer uso de los principios de modulacion ZA y extender el
anilisis a2 moduladores ZA pasa-banda, los cuales trabajan con un ancho de banda

angosto.

2.4.7.1 Conceptos basicos [8]

Los ADC ZA pasa-banda se compone de tres bloques basicos: un filtro anti-aliasing, un
modulador ZA pasa-banda y un decimador digital. Al igual que para los ADC ZA pasa-
baja, el modulador es el mias dificil de disefiar por lo que el anilisis que se presenta se
enfocari en este bloque. La Fig. 2.28 muestra el diagrama a bloques del modulador
ZA pasa-banda. Se observa que esti formado por un filtro pasa-banda, un cuantizador
de B bits y un DAC en el lazo de retroalimentacién. El filtro pasa-banda se puede
formar colocando en cascada dos o mas resonadores con una frecuencia central (fc)
bien definida. Si se considera que la funcién de transferencia del filtro pasa-banda de
orden 2L, formado por L resonadores en cascada, es

H,(2)= i z"zlj((lzz = 2:36)

con z, y 2" polos complejos conjugados, y si ademis se utiliza el modelo lineal para el
error de cuantizacién asumiendo que Hg(2) se disefia para satisfacer la relacién
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N (2)+ (1 -z'z, Xl - z"z;)= 1 (237)
entonces la funcién de transferencia del ruido esti dada por
N (2)= [1 —2cos(2nf, T, )z +22 (239)

La potencia del error de cuantizacién dentro de la banda y el rango dindmico para el
modulador ZA pasa-banda estin dados por (2.39) y (2.40), respectivamente.

Filtro pasa-banda

Orden 2L
so A
- fe [—_B bits|
DAC
B bits

Fig. 2.28 Diagrama a bloques de un modulador XA pasa-banda.

El conformado del error del modulador ZA pasa-banda de orden 2L es igual al que se
tiene en un modulador XA pasa-baja de orden L.
N [sin(2nf T, " n*-X2,
¢ 12(2° -1f (2L +1)OSR®)

(2.39)

3(2° —1) (2L +1)OSR)

DR ~
2% [sin(2nf, T, )f*

(2.40)

En teoria, la banda de paso del modulador A pasa-banda se puede colocar en
cualquier frecuencia desde DC hasta fs/2. Entonces, para una frecuencia central y un
ancho de banda By, dado, escoger la razén fc/fs es un compromiso entre la frecuencia
de muestreo, los requerimientos del filtro anti-aliasing y la razén de sobre-muestreo. En
la Fig. 2.29 a) se puede observar que mientras més se aproxime fc a fs/2 la banda de
transicién By del filtro anti-aliasing se hace mas abrupta y si fc se aproxima a DC
mayor serd By. Sin embargo, tener una fc baja complica el disefio del filtro IR (del
inglés Image-Rejecs) que se necesita en los receptores RF. Lo anterior se observa en la
Fig. 2.29 b) donde la sefial de entrada de RF se centra en la frecuencia frr. Se puede
notar que el filtro IR se debe disefiar para suprimir las imigenes centradas en fpr-2fc y
evitar que se corrompa la sefial de entrada.

Tomando en cuenta los requerimientos de los dos filtros, el anti-aliasing y el IR, la
frecuencia central fc debe situarse en un lugar intermedio de la banda de Nyquist.
Entonces, una solucién 6ptima es que fc sea una cuarta parte de la frecuencia de
muestreo. Esto también permitira, aparte de relajar las especificaciones de los filtros,
simplificar el disefio de los mezcladores digitales y la sintesis de las arquitecturas pasa-
banda, las cuales se podrin obtener ficilmente de arquitecturas pasa-baja realizando
una sencilla transformacién de variables.
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Fig. 2.29 a) Compromiso entre requerimientos del filtro anti-aliasing y valores altos de fc.  b)
Compromiso entre requerimientos del filtro IR y valores bajos de fc.

2.4.7.2 Sintesis de arquitecturas [26]

La estructura bisica de un modulador ZA pasa-banda es aniloga a la que se tiene en
un modulador ZA pasa-baja, excepto por el tipo del filtro. De ahi que el método mis
utilizado para la sintesis de moduladores ZA pasa-banda sea el método de
transformacién de pasa-baja a pasa-banda (LP a BP). Como se comentd en la seccién
anterior, un modulador ZA pasa-baja de orden L y un modulador ZA pasa-banda de
orden 2L tienen idénticas medidas de desempefio (SNR, DR). La transformacién LP a
BP mis utilizada es:

z1' 5 -z7 (2.41)

Aplicando esta transformacién, a partir del modulador ZA pasa-baja de orden L de la
Fig. 2.30 a) se obtiene el modulador ZA pasa-banda de orden 2L de la Fig. 2.30 b).
Asumiendo el modelo lineal para el cuantizador, la salida del modulador LA pasa-
banda en el dominio z esti dada por

Y(z)= (%) X(2)+ (+z*)E@) 242

Como consecuencia de la transformacién los integradores del modulador XA pasa-

baja original se convierten en resonadores en el modulador A pasa-banda resultante,
los cuales tienen la funcién de transferencia que se muestra en (2.36) con

za=explj(n/2)] y Na(z)=-22

La potencia del error de cuantizacién dentro de la banda para el modulador de la Fig.
2.30 b) se puede calcular a partir de (2.39) substituyendo fc=fs/4, obteniendo una
expresion idéntica al Pq que se tiene para un modulador ZA pasa-baja de orden L. De
la misma manera se puede realizar para el rango dindmico, a partir de (2.40) se obtiene
la misma expresién que se tiene para un modulador ZA pasa-baja de orden L. En
general, cualquier modulador ZA pasa-banda de orden 2L de B bits se puede obtener

de un modulador ZA pasa-baja de orden L de B bit aplicando la transformacién (2.41).
Esta transformacién mantiene todas las caracteristicas del modulador original: Pq,
SNR, DR, etc. También se mantienen las propiedades de estabilidad, de manera que el

modulador ZA pasa-banda que resulte seri estable, s6lo si el modulador LA pasa-baja
original es estable.
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Fig. 2.30 a) Diagrama a bloques del modulador ZA pasa-baja de orden L. b) Diagrama a
blogues del modulador A pasa-banda de orden 2L aplicando la conversién LP a BP.

Una manera mis flexible de disefiar los moduladores A pasa-banda consiste en
sintetizar directamente el filtro del modulador. Esto permite colocar 6ptimamente los
polos y ceros de la funcién de transferencia de la sefial y del ruido de cuantizacién,
cumpliendo con las especificaciones de disefio. De esta manera el disefio de un
modulador XA pasa-banda se reduce a un problema de optimizacién del filtro. Sin
embargo, es comin que se haga mis compleja la circuiteria analégica al realizar la
sintesis por este método.

2.5 Conclusiones

Los ADC XA permiten obtener altas resoluciones sin mnecesitar que las
especificaciones de cada uno de sus bloques tengan esa resolucién, es decir, permite
relajar las especificaciones de sus bloques sin degradar su desempeiio. Esto se logra
principalmente al sobre-muestreo y al conformado del error. El sobre-muestreo
mejora considerablemente la calidad de la respuesta del ADC ZA sin embargo también
es una de sus desventajas, ya que limita el ancho de banda.

Se han presentado varios tipos de moduladores, cada uno explota alguna caracteristica
para mejorar su desempefio, a un costo de aumentar la complejidad e incluso ser mis
sensible a las no idealidades de los circuitos. Asi, si se necesita un convertidor pasa-
bajas de mediana-baja resolucién, se podra utilizar el modulador de primer orden de
un bit, siendo de las arquitecturas mas sencillas. Si se necesita mayor resolucién sera
necesatio aumentar la complejidad del modulador al aumentar el orden del filtro,
incrementar los bits del cuantizador y/o utilizar moduladores en cascada. Si lo que se
desea es utilizar el convertidor en frecuencias mayores, como las utilizadas en las
comunicaciones inalambricas, lo mas adecuado es utilizar un modulador pasa-banda
con el cual solo se convierte el ancho de banda deseado y su disefio no es mis
complicado que el pasa-baja debido a que se puede obtener de éste utilizando una
sencilla transformacion.
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Capitulo 3
Moduladores ZA en Tiempo Continuo

Se presentan los fundamentos de operacion en moduladores ZA tiempo continuo.
Primero se muestra la diferencia estructural entre los moduladores ZA en tiempo
discreto y se hace una comparacion entre ellos para resaltar sus principales ventajas y
desventajas. Después se realiza, por un lado, un anilisis matematico para mostrar que
también utilizando filtros en tiempo continuo se obtiene el conformado del error y,
por el otro, se realiza el analisis del efecto anti-a/asing que presentan los moduladores
ZA CT. Posteriormente se muestras los principales métodos usados para disefiar este
tipo de moduladores, entre los que sobresalen los que realizan una conversién del
tiempo discreto al tiempo continuo. Esta se utiliza en el disefio de los moduladores
ZA CT pasa-banda, introduciendo el método de multiples retroalimentaciones para
lograr la igualdad DT-CT mediante resonadores.

3.1 Introduccion

en tiempo continuo ha adquirido importancia en los Gltimos afios debido a las

ventajas que presenta frente a su contraparte en tiempo discreto. Si bien el

funcionamiento de ambos tipos de moduladores ZA es muy similar, la
diferencia en la arquitectura los hace mis o menos robustos frente a las no idealidades
de los bloques que los componen. Ademis, el anilisis de los moduladores ZA CT se
complica debido a que en él existen sefiales tanto en tiempo continuo como en tiempo
discreto.

E ntre las distintas maneras de disefiar un modulador XA, aquella que usa filtros

Debido a la similitud entre los dos tipos de moduladores, sin embargo, no es de
extrafiar que uno de los principales métodos de disefio de los moduladores ZA CT se
base en realizar una transformacién a partir de un modulador A en tiempo discreto
(DT), con lo cual se obtiene pricticamente el mismo desempeiio haciendo uso de toda
la informacién que se tiene sobre los moduladores ZA DT.

Realizar la conversién de tiempo discreto a tiempo continuo para moduladores ZA
pasa-banda genera funciones de transferencias que no es posible obtener utilizando
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resonadores. Para que exista la equivalencia con los moduladores ZA DT utilizando
resonadores, se utilizan miltiples retroalimentaciones, con lo cual se hace uso de los
coeficientes de los DACs para hacer la equivalencia.

3.2 Fundamentos de los ADC ZA CT

Como ya fue descrito, el conformado del ruido se realiza mediante un filtro de tiempo

discreto, H(g). El diagrama a bloques del convertidor ZA DT se muestra en la Fig.
3.1

Filtro ;
sitalelng .. oddedordh M
1 )
xalt) 'Yq(n)
Xat) *OSR WY e
fo fsfe ub—muestreadori

Fig. 3.1 Diagrama a bloques del ADC ZA DT.

El conformado del error de cuantizacién también puede implementarse con filtros de
tiempo continuo. En la Fig. 3.2 se muestra el diagrama a bloques de un convertidor

TA CT, el cual incluye el bloque S/H después del filtro H(s). Usualmente el muestreo
se realiza dentro del cuantizador. Se puede observar principalmente dos diferencias en

la arquitectura con respecto al convertidor ZA DT [27]:

1. La posicién en el modulador donde se realiza el muestreo: En el modulador
A DT se lleva a cabo en el filtro del lazo, es decit, en la entrada del
modulador, y en el modulador ZA CT el muestreo se hace dentro del lazo,
después del filtro CT.

2. Filtrado anti-a/asing de la sefial de entrada: En el modulador ZA DT se lleva a
cabo por un filtro anti-aliasing colocado a la entrada del modulador, mientras

que en el modulador ZA CT la sefial de entrada es filtrada por el filtro CT, de
manera que se puede considerar que el filtrado anti-akasing se hace de forma
implicita por H(s).

Modulador A CT Decimador

f,
H(s) —,} i I’_,J'rr
B bis|

YO E Y(n ‘osna Yq(n)
B | N N

|
]
|
1
|
I f 1
i i - Sub-muestreador
|
I
I
1
1
|

| Filtro digital

Fig. 3.2 Diagrama a bloques del ADC ZA CT.

De manera general, los fundamentos de los moduladores ZA DT se pueden aplicar a
los moduladores A CT. Sin embargo, el anilisis matematico de un modulador IIA~ CT
es mas complejo debido a que en €l existen tanto sefiales continuas como s'ena.les
discretas, por lo que la descripcion a utilizar (discreta o continua) no esta bien

definida.
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3.2.1 Modulador ZA: CT vs DT

A pesar que el comportamiento de los moduladores ZA DT y CT sean similares en
cuanto al conformado del errot, sus diferencias estructurales provocan que respondan
de diferente manera frente a determinadas condiciones de operacién y los hace menos
robustos ante el efecto de diferentes no idealidades. De esta manera, entre las
principales ventajas de los moduladores ZA CT frente a los moduladores ZA DT estan
los bajos voltajes de operacién, la frecuencia de muestreo y el consumo de potencia:

Los moduladores ZA DT se ven afectados enormemente por los bajos
voltajes de operacién, debido a que la reduccién de este parimetro en las
tecnologias CMOS modernas limitan el desempefio de los circuitos tipo
capacitores conmutados. [28]

La frecuencia de muestreo en los moduladores ZA DT, por otro lado, es
limitada por los errores de muestreo como la inyeccién de carga, la no
linealidad, etc. En los moduladores ZA CT el muestreo se realiza dentro del
lazo, de tal manera que se ve afectado por el proceso del conformado del
error, de la misma forma que el error de cuantizacion. Asi, la frecuencia de

muestreo en los moduladores ZA CT puede ser hasta un orden de magnitud
mas ripido que en los moduladores DT, sin afectar de manera importante su
desempeiio [29].

La posicién del circuito S/H disminuye el ruido témmico en la banda de
interés debido al akasing en los moduladores ZA CT, ademis que el filtro anti-
aliasing puede ser eliminado, lo que provoca que disminuya el consumo de
potencia con respecto a los moduladores ZA DT [22].

Las principales desventajas de los moduladores ZA CT con respeto a los moduladores
ZA DT son el excesivo retardo en el lazo, las asimetrias en la salida del DAC, y el jitter
del reloj [28]:

El retraso de la sefial de retroalimentacién se debe a los tiempos de respuestas
de los circuitos que forman al modulador. Este retraso degrada el SNR de los

moduladores ZA CT. Esto no ocurre en los moduladores ZA DT debido a
que el tiempo de muestreo es mayor que el retraso que se produce.

La desigualdad entre los tiempos de subida y bajada en la salida del DAC
introduce distorsién harménica en los moduladores ZA CT.

El jitter del reloj afecta de manera importante el desempefio de los

moduladores ZA CT debido a que incrementa el nivel de ruido dentro de la
banda de la sefial.

3.2.2 Modulador ZA CT de primer orden [28]
En la Fig. 3.3 se muestra el diagrama a bloques del modulador ZA CT donde el
cuantizador y el bloque de muestreo/retencién se han cambiado por sus modelos

matemiticos. A partir de la Fig. 3.3 se puede observar que la transformada en el
dominio de la frecuencia de la salida del modulador y(¥) esta dada por:

Y(f)=E,(f)+£,Q(f) @.1)
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Fig. 3.3 Diagrama a bloques del modulador ZA CT con modelos matemticos del comparadot
y del bloque S/H.

donde Eq(f) y B(f) es la transformada del error de cuantizacién y la entrada del

cuantizadot, respectivamente. La entrada del cuantizador, b(t), se obtiene a partir de la
salida del integrador, el cual pasa a través del bloque S/H:

9; (t) =Ug (t) *8u (t) (32
Ug (t) = ;uo [nTs ]B(t . nTs) (3.3)

1 0<t<T,

gH(t)={0 t<0,t>T, G4

donde #s5(?) es la salida del muestreador y gu(t) es la funcién S/H. La transformada en
el dominio de la frecuencia de (3.2), utilizando las transformadas de (3.3) y (3.4), esta
dada por

Qi ()= Uy (£) + Gy (f) = Sine(T, )Zn: U, (f - nfy) 3.5)

La transformada en el dominio de la frecuencia de la salida del filtro del lazo, U,, esti
dado por

U, (f)=H()U, () = BEXe X () -2, Y(E) (3.6)

Sustituyendo (3.6) en (3.5), y utilizando el resultado en (3.1), la salida del modulador

en el dominio de la frecuencia es
Y(f) = E, (£)+ Sinc(fT, H()Y (2.8, X(E - nf,)- gig, Y(£ ~nf,)] 3.7)

La frecuencia de la banda de la sefial es mucho menor que la frecuencia de muestreo,
de tal manera que la aproximaci6n Sinc(fTs)=1 es vilida. Ademds, la sefial de entrada
estad limitada en banda por el filtrado anti-akasing, por lo tanto X(f-nfs)=X(f). Si
ademis se considera que la sefial de salida estd libre de dliasing, (3.7) se puede
aproximar a

Y(f)=E, (f) + £, HE)X() - 2.8, HE)Y () 3.8

Despejando Y(f) se obtienen las funciones de transferencia de la sefial de entrada y del
ruido de cuantizacién:
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Aligual que en los moduladores de tiempo discreto, la caracteristica que se busca en el
filtro del lazo es que presente una ganancia muy grande en la banda de interés y una
ganancia muy baja fuera de banda. Para bajas frecuencias, el bloque mas simple que

presenta esta caracteristica (pasa-baja) es un integrador, cuya funcién de transferencia
ideal es

1 1
H(f)=—= .
(t) st j2nft (310

Sustituyendo en (3.9), se tiene la siguiente expresion:

g8 j2nfr
Y()=— _X(f)+ —=———E_(f 3.11
( ) g.g, + j2nft ( ) g,g, + j2nft “( ) @11

Es comun disefiar el integrador de tal manera que su constante de tiempo sea el
reciproco de la frecuencia de muestreo. De esta manera fi<<l, y si ademais se
considera que g,=1/g"1 la seiial de salida estd dada por

Y(f)=X(f)+ j2nft-E,(f) (3.12)

donde se verifica que la sefial de entrada y el error de cuantizacién se ven afectados
por diferentes funciones de transferencias, de la misma manera que en tiempo
discreto. La diferencia es que la funcién de transferencia del error de cuantizacion en
el dominio del tiempo es una diferenciacion, mientras que en el dominio de la
frecuencia es una funcién de filtrado de primer orden pasa-alta.

3.3 Modulador ZA CT: Filtro anti-aliasing implicito

Como ya se ha mencionado, los moduladores ZA DT necesitan un filtro anti-alasing
en su entrada para limitar el ancho de banda de la sefial de entrada y evitar el problema
del dliasing. Una caracteristica de los moduladores ZA CT es que tiene cierta
proteccién frente al akasing. En el caso de un modulador £A CT pasa-baja, la funcién
de transferencia de la sefial de entrada contiene una funcién Sinc, la cual permite tener
el comportamiento anti-alasing.

El efecto anti-akasing se puede explicar de la siguiente manera: La entrada del
cuantizador en el instante del muestreo esti determinada por la sefial de
retroalimentacién y por la version integrada de la sefial de entrada. Si se considera el
modulador ZA CT pasa-baja de primer orden de la Fig. 3.3, con H(s)=1/st y
g¢=g"1=1, la entrada del cuantizador en el dominio g es [29]

a(+1)=a ()= Sy(o) e [ 613

A esta integracién se le conoce como una integracion boxcar, la cual se puede expresar
como la convolucién de la sefial de entrada con un pulso rectangular (3.14), o en el
dominio de la frecuencia, como la multiplicacién del espectro de la sefial de entrada
con una funcién Sinc (3.15). La funcién Sinc atenia el espectro de la sefial de entrada
exactamente en miltiplos de la frecuencia de muestreo, realizando la funcién de un
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filtro anti-akasing [1). De esta manera, los moduladores de alto orden presentarin
mayor efecto anti-alasing debido a que tendrin mayor niimero de integradores que
incrementaran el orden de la funcién Sinc.

fn'fl)‘r’ x(t)dt = X(t) * rect[nTs , (n o l)rs] (3.14)

’ =X(s)- Sinc(f/f,) (3.15)

3.4 Alternativas de disefio de moduladores XA CT

Existe una gran cantidad informacién en la literatura especializada enfocada en la
implementacién de moduladores ZA DT debido a que, la mayoria de la investigaci6n,
se ha realizado en esta clase de moduladores. Por ello, una de las principales técnicas
de disefio es disefiar los moduladores ZA CT a partir de un modulador ZA DT que
cumpla las especificaciones deseadas y sélo después realizar una conversién DT-CT.
Siguiendo este procedimiento todo el disefio y simulacién del modulador se realiza en
el dominio del tiempo, apoyindose en las herramientas y soffware existentes para
acelerar el proceso de disefio.

Otra alternativa de disefio es realizar directamente la sintesis del filtro CT a partir de
una funcién de transferencia del ruido deseada. Utilizando ésta es posible mejorar
SNR y tener mejor estabilidad, debido a la colocacién optima de los polos y ceros de
la funcién de transferencia del ruido. Permite también disminuir el nimero de los
componentes anal6gicos que se requieren para su implementacién. Métodos de disefio
donde se realiza la sintesis del filtro CT pueden ser analizados en [1] y [30].

3.4.1 Moduladores ZA CT: Conversién DT a CT

Este método explota el equivalente que un modulador ZA DT tiene en CT, de manera
que es posible encontrar una transformacién entre los dominio DT y CT. Los
métodos mds comunes para hacer esta transformacién son: la transformacién
impulso-invariante y la transformacién Z modificada.

3.4.1.1 La transformada Impulso-Invariante

Para que un modulador ZA CT sea equivalente a uno DT, para la misma seiial de
entrada, deben producir la misma secuencia de bits de salida en el tiempo. Esto se
asegura si las entradas a sus respectivos cuantizadores son iguales en los instantes que
se realiza el muestreo. Entonces, los dos moduladores ZA son equivalentes si se tiene
la misma entrada a sus cuantizadores en los instantes de muestreo, aplicando la misma
sefial de entrada a cada modulador [29].

Para observar la equivalencia DT-CT, se abre el lazo de los dos moduladores
alrededor del cuantizador y se hace cero las entradas a los moduladores, como se
muestra en la Fig. 3.4. En la Fig. 3.4a se observa el diagrama a bloques en lazo
abierto del modulador £A CT donde la entrada son los bits de salida, y(n), el cual tiene
valores en tiempo discreto. Posteriormente la respuesta pasa por el DAC donde se
genera una sefial continua yp(t) que después es filtrada por el filtro d'el lazo H(s). La
salida del filtro es muestreada y se obtiene una respuesta en tiempo discreto segin el
diagrama a bloques en lazo abierto; en el diagrama del modulador I.IA DT que se
muestra en la Fig. 3.4b las sefiales siempre se mantienen en el domino del tiempo
discreto.
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Fig. 3.4 Diagrama a bloques en lazo abierto de: a) modulador £ ACT b) modulador ZA DT.

Las entradas y salidas en los diagramas a bloques en lazo abierto de los dos
moduladores son valores en tiempo discreto, y como ya se menciond, para que los
moduladores sean equivalentes, las entradas a sus cuantizadores deben ser iguales en
los instantes de muestreo, esto es:

q(n)= uo(tL..T, (3.16)

lo cual se cumple si las respuestas al impulso de los dos diagramas a bloques en lazo
abierto son iguales en los instantes de muestro, por lo que se debe satisfacer la
siguiente condicién [31]:

z'{H@)=L"R,GHE)),,, (3.17)

lo que representado en el dominio del tiempo es [28]:

TORAORTO RS RACHED 619

t=nTg

donde m(t) es la respuesta al impulso del DAC. Esta transformacion entre CT y DT
es lamada la trangformacion impulso-invariante porque es necesario que la respuesta al
impulso en lazo abierto sea la misma en los instantes de muestreo. Es importante
notar que en el modulador CT la respuesta al impulso de todo el lazo se obtiene con la
convolucién del filtro del lazo con la respuesta al impulso del DAC. Entonces, si se
tiene un modulador £A DT con un filtro H(g) con determinado conformado del error,
se puede construir un modulador ZA CT con idéntico comportamiento utilizando la
transformacién (3.17) 6 (3.18), seleccionando primero la forma de pulso del DAC.
Este procedimiento se puede aplicar tanto a moduladores pasa-baja como pasa-banda.
Para hacer la transformacién primero se escribe el filtro del lazo completo en lazo
abierto H(3) como una expansién de fracciones parciales, después se selecciona la
forma del pulso del DAC. Las formas méis comunes se muestran en la Fig. 3.5 donde
la forma es perfectamente rectangular y de magnitud unitaria. Normalizando el
petiodo de muestreo Ts=1, y considerando de manera general que el pulso del DAC
dura de « a 8 segundos, la respuesta al impulso del DAC es:

I, a<t<B,0<a<p<l
rD(u,B)(t)={ (3.19)

0, Otrocaso.
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que cubre los tipos de pulsos de DAC de la Fig. 3.5. Después de escoger la forma del
pulso se utiliza la Tabla 3.1, donde el periodo de muestreo esti normalizado, para
convertir cada fraccién parcial de g a 5, y combinar los resultados para tener H(s).

A

1 'NRZ - {

1-e

L0st<Tg
0, Otro caso

—:Ts

Ts Rypz ()=

1, 051<TS/2

1 TRz (‘)={

0, Otro caso

R _ '-:Ts /2
T2 T @)=

1, Ts/zsrds

1 rypz )= {

0, Otro caso

-JTS/Z[l_e_STS/Z]

T2 Ts” Ripz 5)=¢

s

Fig. 3.5 Tipos de pulsos comunes de DAC.

Un polo en el dominio g de multiplicidad /en 2 se mapea a polos en s con la misma
multiplicidad, con la siguiente transformacién

s, =lnz, (3.20)

Polos en dc (=1) da 0/0/ como numerador en el dominio s equivalente, lo cual
necesita /aplicaciones de la regla de /Hopital (ver columna derecha en la Tabla 3.1).

3.4.1.2 Transformada Z modificada [1]

Otra forma de obtener el filtro CT del lazo es utilizando la transformada Z
modificada. Esta transformacién se basa en la transformada Z general, pero se
extiende para que el comportamiento del sistema discreto se pueda calcular en todos
los instantes de tiempo. Para determinar el filro CT equivalente para cierta
arquitectura se elige la forma del pulso del DAC, al igual que con la transformada
impulso-invariante, se calcula luego la funcién de transferencia DT del lazo y se
compara con la funcién original del filro DT del lazo. Entonces, H(s) se multiplica
por la respuesta al impulso del DAC deseada Rpac(s), y se realiza la transformacién
utilizando la siguiente relacién:

H(z)= Xz, (HERouc ) (3.21)

donde el factor variable de retardo #; es el pardmetro clave de la transformada Z
modificada. El valor » se normaliza al periodo de muestreo, de tal manera que se
encuentra dentro del rango 0<<1, donde 0 es el instante de muestreo previo y 1 el
instante siguiente. En general, para cada instante de tiempo en el cual el
comportamiento de la funcién del filtro CT del lazo cambia, se introduce un factor de
retardo. Por ejemplo, para un DAC NRZ ideal, el primer instant.e de tiempo es el
flanco de subida en t=0, que resulta en 7,=1-0/Ts=1. El segundo instante de tiempo
es el flanco de bajada en t=Ts, que resulta en 7,=1-Ts/Ts=0.
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Tabla 3.1 Dominio s equivalente del los polos del filtro del lazo en el dominio z. [24]

Dominio z Dominio s equivalente Limite para z,~1
I y =
Yo X $—s,
= s-s, z,°-z
=% I, =s R, =2
o k o B_a
LS+t Yo IS+T,
(s sk), ( - z'{’)’ (s-s.)
oy AT = L(a+B-2)y,
(z_zk)l L =8, ) B-a
q,=2*(1-B)-z"(1-) Lo Yo
q, = zl-d - Z::’ ’ B o
rs’+rs+r,

(s-s.) z(z -z

2
h=2as-q 18t b,
2 (s-s )
L= —q,S: +q;s, +q,
L= [ﬁ(ﬁ )
IZB o

- 1 3
Yo L% "Z'Q1Sk

(z-z.) ,=(1-p)- szl-e)l +1-a)2- aXz‘*')’ _’ffll((z +;):r:)<;f3+12]
+[ﬂ(|3+3)+a(a+3) 41 +ap)kiz? "2 poa

a=(3-p )y +(3-a)ery Lol
+o+p-3pz?

o l-a -
—(zx —Z )z

Después de aplicar (3.21), cada término se transforma utilizando la Tabla 3.2,
tomando en cuenta todos los instantes de tiempo ;. Finalmente, se comparan los
coeficientes con la funcién original del filtro DT para obtener los coeficientes £; del
filtro CT que se estin buscando. Esto es, si se desea obtener un filtro para un
modulador de segundo orden, los coeficientes que se necesitan son £ y £ de (3.22).

H(s) =

Tss W (3.22)

3.5 Moduladores ZA CT pasa-banda

Para obtener un modulador ZA CT pasa-banda se puede utilizar la transformada del
impulso invariante, la cual permite obtener un filtro CT pasa-banda a partir de uno
DT. Como se explicé en el capitulo 2, la manera mas sencilla de sintetizar un
modulador £A DT pasa-banda es utilizar un modulador £A DT pasa-baja y realizar
una transformacién LP-BP. El modulador ZA DT pasa-banda resultante tiene las
mismas prestaciones que el modulador original y su frecuencia de corte es fs/4. Sin
embargo, al aplicar la transformada del impulso invariante para obtener un modulador
ZA CT pasa-banda a partir de uno DT, el filtro CT del lazo que se requiere es muy
dificil de implementar ya que requiere circuitos que no son puramente pasa-banda. El
circuito pasa-banda que mis se utiliza es el resonador:
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Tabla 3.2 Transformada Z modificada. [25]
Dominio s Dominio z, equivalente
1

2

s z= (z 1)
L [R-=
s(s+s,) s,\z-1 z—e™®
* T(m'  2m+l 2
s’ 2\z-1 (z-1) (z—l)3
1 1(s,mT; 1 e""""
s (s +s, ) si\ z- (z 1) b
1 IS L“__ 3m’ +3m+1 6m+6+ 6
s* 6\z-1  (z-1) (z—1)’ (z-1)°

1 L[ m'T? /2~ smT 1, ST(m+1/2)-5,T, ST e"-"“ ]
3
k

G Gl z-e

(3.23)

H(s) =

s’ + o’

con el cual es posible construir un modulador ZA CT pasa-banda (ver Fig. 3.6), pero
(como se verid mas delante) con la combinacién del resonador con la respuesta al
impulso del DAC no se obtiene la funcién de transferencia del lazo en DT con el que
se quiere igualar. Una manera de solventar este problema es utilizar el método
propuesto en [32] donde se utilizan maltiples retroalimentaciones, de manera que en
conjunto se obtenga la respuesta al impulso del lazo deseada.

Xaft) as fs, y(n)
s’ +0? 1 —I_ "
il
{DAC—

Fig. 3.6 Diagrama a bloques de un modulador ZA CT BP de primer orden.

3.5.1 Moduladores ZA CT BP con multiple retroalimentaciéon
En la Fig. 3.7 se muestra una estructura con miltiple retroalimentacién de un

modulador A CT. Las respuestas al impulso de lazo de las multiples
retroalimentaciones son:

m( )* h(t) = hl-l (t)
Ry, ()*h(t)=hy,(t) (3.24)

DN(t)*h() hu(t)

Como el sistema es lineal, se puede escribir
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[Rou (1) +Rpy (t)+...+ Ron(t)]* h(t)=h, (1 (3:25)

donde hi(t) es la respuesta al impulso del lazo deseada. Expresando (3.25) por su
equivalente en tiempo discreto, se obtiene

[Rou )+ R, (8) +...+ R (D] *0(1) . =1, () (3.26)

Sila forma de los pulsos de todos los DAC en (3.25) 6 (3.26) son iguales, su suma sélo
produce una ganancia en la respuesta al impulso del lazo, con lo que no se podria
implementar h(n). Entonces, se requiere que cada pulso Rpi(t) tenga diferente forma.

f,

DAC
Rops(

-

i

£

DAC,
I| Roz(t)]«

DACy
Rontt)e
Fig. 3.7 Representacién de un modulador ZA CT de primer orden con multiples
retroalimentaciones.

3.5.1.1 Modulador ZA CT BP de 2¢ Otden

La funcidn de transferencia del filtro del lazo de un modulador ZA DT BP de segundo
orden es:

2
z
H,(z)= 3.2
.(2) 1+z7? G20
Si se tiene un modulador CT, construido con un resonador, de manera que
s
Lfh, (t)]= (3.28)

s+ 0!

las funciones de transferencia del filtro del lazo en tiempo discreto para las formas de
pulsos de los DAC mostrados en la Fig. 3.5: NRZ, RZ y HRZ respectivamente, son:

Z[Rm(t)*hz(t]m']= z(-7) (3.294)

1+27
Z[sz(t)*hz(t}ml]= z_l([l —f);%f‘) (3.29b)
7[R )+ h, (). 8 i (% :EIZ—,%J Z-]J (3.299)
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Se puede observar que la respuesta al impulso del modulador CT con cualquier tipo de
DAC de retroalimentacién, no puede por si mismo implementar la respuesta al
impulso del filtro del lazo que se muestra en (3.27). Sin embargo, es posible producir
la funcién deseada a partir de la combinacién lineal de cualquier par de pulsos de
(3.29), por ejemplo, a partir de RZ y HRZ como se muestra en la Fig. 3.8, donde se
observa que las salidas de los DACs se escalan por los coeficientes &rz y £HRZ de
manera que la funcién de transferencia de todo el lazo pueda implementar la funcién
de segundo orden que se desea. Entonces se necesita encontrar el valor de dos
coeficientes a partir de dos ecuaciones lineales. Asf, a partir de (3.27) y (3.29) se tiene
la siguiente igualdad:

kypZ ((1 - 71_2—J - % z" ] +Kypez” (% - (1 - %Jz" ] =z (3.30)

de donde se obtienen las dos ecuaciones lineales que permiten encontrar los valores de
los coeficientes: kez=-(1+1/2) y kirz=1/ 2.

f.
Xat) s s y(n)
s’ + o’ —J— "

—H

DAC HR

Fig. 3.8 Diagrama a bloques de un modulador ZA CT BP de segundo orden con miltiple
retroalimentacion (RZ y HRZ).

3.5.1.2 Modulador ZA CT BP de 4t° Orden

La funcién de transferencia del filtro del lazo de un modulador ZA DT BP de cuarto
orden es:

227+

= m (3.31)

Expresando (3.31) como una expansién de fracciones parciales y utilizando la Tabla
3.1 para calcular el filtro CT equivalente, se obtiene:

H,()

()=1 1.0354s® +1.0652s” —1.3210s +4.56611

(52 +(E)2) (3.32)
2

Si el modulador A CT BP de cuarto orden se construye con resonadores, como se
muestra en la Fig. 3.9, no es posible construir la funcién de transferencia que se tiene
en (3.32), debido a que se tienen cuatro coeficientes en el numerador de H(s) mientras
que en la arquitectura de la Fig. 3.9 solo se tienen dos parametros con los cuales
trabajar.
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Fig. 3.9 Diagrama a bloques de un modulador ZA CT BP de cuarto orden.

Sin embargo, si se utilizan miltiples retroalimentaciones, como se muestra en la Fig.
3.10, se tendrin los cuatro parimetros que se necesitan. En la Fig. 3.10, los caminos
mis cortos (coeficientes kj) sélo tienen un resonador para hacer la convolucién con
los pulsos de los DACs, de manera que se generan las funciones de transferencias que
se tienen en (3.29). Los lazos mis grandes (coeficientes ki) tienen dos resonadores en
cascada, cuya funcién de transferencia es:

L, ()= — < Cra) )z (3.33)

Las funciones de transferencia del filtro del lazo en tiempo discreto de un modulador
CT con el filtro del lazo dado por (3.33) para los DAC’s NRZ, RZ y HRZ
respectivamente, son mostradas en (3.34).

02 gty g
ZR oy ()1, (t]l_ﬂ'] o i +zz o 2’ +27) (3.342)
-1 -2 -3
2R (0)+h, (t]..ﬂ,] nz”(0.1616— ozssg+;?)01su +0.0883) 55485
ZRona ) 0. - nz"(0.0883+0.0151z" —0.2651z* +0.16162) —

(+z7)

Se necesita ahora determinar el valor de cuatro coeficientes a partir de cuatro
ecuaciones lineales. Matlab cuenta con funciones que permiten hacer
transformaciones de continuo a discreto considerando que el DAC es NRZ, siendo
posible extenderlo para los DACs RZ y HRZ. También esa herramienta permite
resolver las ecuaciones lineales y por lo tanto, encontrar los valores de los coeficientes
k’s [29]. El c6digo Matlab pata encontrar los coeficientes de la Fig. 3.10 se muestra en
el Apéndice A. Los valores de los coeficientes son: krz=2.6815, kinrz=-1.1107,
korz=-1.7547 y kaurz=3.1109.

f
Xa(t 5 y(n)
? Fiol 2 iy e S I e
L
=

Fig. 3.10 Diagrama a bloques de un modulador ZA CT BP de cuarto orden con multiple
retroalimentaciéon (RZ y HRZ).

KaHrz Karz KaHrz, kzrz
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3.6 Conclusiones

Los moduladores ZA CT tienen varias ventajas con respecto a los disefios en DT, una
de las mds importantes es que presentan un comportamiento anti-#4asing inherente,
con lo cual se facilitan las especificaciones del filtro anti-akasing que requieren los
moduladores XA, o incluso, permiten prescindir de él. Su disefio se facilita al hacer uso
de la conversién DT a CT, la cual permite obtener la funcién de transferencia del
filtro CT. Realizar el disefio de manera directa puede simplificar la arquitectura del
modulador, pero no se podria hacer uso de toda la informacién que se tiene sobre los
moduladores ZA DT.

El uso de resonadores en los moduladores ZA CT pasa-banda produce una funcién de
transferencia en el tiempo discreto que no es la tipica para los moduladores ZA DT. Se
utiliza el método de miiltiples retroalimentaciones para lograr la igualdad entre la
funcién de transferencia en tiempo discreto, con la que se obtiene en los moduladores
CT, de manera que el comportamiento sea el mismo. Realizar la igualdad DT-CT y
obtener los valores de los coeficientes de las retroalimentaciones se simplifica al
utilizar programas que realizan los cilculos matematicos como Matlab, el cual contiene
funciones que permiten realizar las conversiones DT-CT deseadas.
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Capitulo 4

Disefio del Modulador 2A BPCT

Se presenta la metodologia de disefio de un modulador £A BPCT soportada en un
analisis comportamental y del cual se obtienen las caracteristicas Optimas de
operacién. Luego, como parte de la operacién Optima, se realiza el disefio de un
circuito comparador a nivel transistor y se presentan resultados de simulacién. La
metodologia que se presenta usa SIMSIDES (SIMulink based Sigma-Delta Simulator)
y de ella se obtienen los bloques basicos que forman al modulador; la herramienta
también es util para implementar diversas topologias y/o modos de operacién que
permiten determinar el desempefio del modulador. De éste se muestran los resultados
de un modulador ZA pasa-banda en tiempo continuo de 4° orden donde se han
incluido, una a una, las no idealidades de cada bloque para determinar su impacto en el
desempefio del modulador.

4.1 Introduccion

modulador sigma-delta pasa-banda en tiempo continuo (BPCT) de cuarto orden.

Esta herramienta permite observar el desempefio del sistema utilizando bloques
ideales y, luego de verificar el desempefio a nivel sistema, es posible introducir fuentes
de error para determinar el impacto en la estimacioén de la razén sefial-a-ruido (SNR).
Las fuentes de error no sdlo incluyen errores propios del proceso de cuantizacion,
sino también las no idealidades que los diferentes bloques, a nivel transistor,
presentan. A este nivel de abstraccidn, toda vez que los pardmetros 6ptimos de
operacién son determinados, se procede al disefio a nivel transistor de un circuito
comparador, el cual estd soportado en las especificaciones obtenidas del disefio
comportamental.

4.2 SIMSIDES

: ; IMSIDES es la herramienta usada para realizar el anilisis comportamental del

Esta herramienta permite realizar simulaciones de comportamiento en convertidores
ZA, e incluye las aproximaciones SC (del Inglés Switched-Capacitor), SI (del Inglés
Switched-Currend) y considera también técnicas CT; cuenta ademis con opciones para
incluir no idealidades [5). En la Tabla 4.1 se muestran los bloques fundamentales y las
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no idealidades que incluye SIMSIDES. Esta herramienta presenta un entorno grafico
versitil y puede acceder a sus recursos todo usuario. Estructuralmente est4 compuesto
de tres partes:

Librerias: La integran los bloques bisicos mostrados en la Tabla 4.1.
¢ Rutinas de postprocesado: son funciones descritas en Matlab que permiten
procesar y analizar los resultados de simulacién.

Interfaz grafica: Es una GUI (del inglés Graphic User Interface) que se utiliza
para realizar las operaciones necesarias para la construccion, disefio y anilisis
de cualquier modelo.

Tabla 4.1 Bloques fundamentales y no idealidades que incluye SIMSIDES.

Téantea | g, No idealidad
circuital
1 d Ganancia finita y no lineal
ntegracdores I mitaciones dinamicas (settling, distorsién arménica)
sC intnguat::l:;:es Saturacién del voltaje de salida
P > | Ruido térmico, Ron no nula y no lineal
capacitores) .
Mismatch
Resonadores | Errores intrinsecos a los integradores
Ganancia finita y no lineal
Integradores | Conductancia finita de salida-entrada
SI Limitaciones dindmicas (se#téng, inyeccion de carga)
Error en la ganancia de los lazos
Resonadores —> =
Errores intrinsecos a los integradores
Ganancia finita y no lineal
Limitaciones dinimicas (capacidades parasitas, polos
Inteorad de baja y alta frecuencia, seftfng incompleto)
CT ntegradores  MRuido térmico
Saturacién de la tensién de salida
Offset
Resonadores | Etrrores intrinsecos a los integradores
Reloj Jitter
Comparadores | Histéresis, offset
Ottos — - =
. No linealidad, error de ganancia, error de offses, jitter y
Cuantizadores
retardo de lazo.
4.2.1 Librerias

Forman el ndcleo de la hetramienta, las cuales mediante bloques basicos de
SIMULINK, emulan el comportamiento de un determinador dispositivo. Al utilizar
rutinas escritas en C (S-function) el tiempo de simulacién es muy corto, estando muy
préximo al de simuladores comportamentales escritos enteramente en C. Mediante la
utilizacién de maéscaras el manejo de las funciones es totalmente transpatente. En [5]
se puede encontrar mas informacién sobre las librerias y modelos desarrollados para
SIMSIDES.

4.2.2 Rutinas de postprocesado

Son funciones de Matlab que procesan los datos que se obtienen de simulacié‘n. Tmto
para sistemas pasa-bajas como pasa-banda es posible evaluar los siguientes
parimetros:

El espectro de la sefial de salida.
El ruido integrado en la banda de la sefial.
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La distorsién arménica.

La relacién sefial a ruido y/o relacién sefial-ruido mis distorsion.

Generar histogramas.

Obtener curvas paramétricas mono-dimensionales de todas las figuras de
mérito antetiores.

Desarrollar curvas paramétricas bidimensionales de diversas figuras de mérito.

4.2.3 Interfaz grifica

Mediante la interfaz se realiza la edicién de un modelo, se evaliian los resultados de su
simulacién y se tiene ayuda on-kne, etc. (ver Fig. 4.1). La interfaz es una GUI de
menus emergentes de manera que todas las acciones se centran en una misma ventana.
Las principales funciones a realizar son las siguientes:

Abrir un modelo existente o crear uno nuevo.

Editar un modelo.

Seleccionar librerias. .

Evaluar resultados mediante rutinas de postprocesado.
Realizar anilisis paramétricos y biparamétricos.
Realizar un anilisis Montecatlo.

Ejecutar optimizacién de arquitecturas.

Aplicar una ayuda orn-kne.

L L P I > B L — ) > |
Flo Edt Andyss Optmzaton Heb x| [[Fie] B Analysis Optimcation Heb 2
SIMSIDES |} openarceecre SIDES

Exit
SIMulink-based Sigma-DEita SiMulink-based Sigma-DElta
Simulator i Simulator
|
Weusoes el ol Wsisoes Blo
1ﬂeaama»sommm «| [Fle Edt [Analysis Optmzation Hep -
add | | Node Spectrum Analysis
sminkirary  IDES \ Integrated Power Noise
[ SNR / SNDR
SiMulink-based Sigma-DElta | sIV W““"“’"‘_ﬁ”“’"’" )Elta
Simulator Parametri
MonteCarlo Analyss S

Fig. 4.1 Interfaz grifica de SIMSIDES.

4.3 Analisis comportamental

El diagrama a bloques del modulador -en el que se centra el anilisis comportamental-
se muestra en la Fig. 4.2, el cual es un modulador LA pasa-banda en tiempo continuo
de 4° orden; el orden del modulador esti definido por el nimero de resonadores
incluidos en el diagrama. Los valotes de las ganancias de retroalimentacién, por otro
lado, se obtienen haciendo la conversién DT-CT descrita en el Capitulo 3; por esta
razén es que la estructura cuenta con dos lazos de retroalimentacion. La respuesta del
modulador corresponde a la obtenida de un modulador pasa-baja de segundo orden
en tiempo discreto. El propésito es analizar el espectro de la sefial y el SNDR del
modulador para obtener los parimetros de disefio que permitan obtener el mejor
desempefio para un ancho de banda BW=200KHz con una frecuencia intermedia
fir=10.7 MHz. Tomando en cuenta los requerimientos descritos se obtienen los
siguientes datos:

f, = 4f, =42.8MHz @.1)
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M=——=10
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donde la frecuencia de muestreo (fs) es cuatro veces fir para hacer la equivalencia
entre un modulador pasa-bajas y otro pasa-banda tal y como se describe en el Capitulo
2, de ahi que la razén de sobre-muestreo (M) sea fijo para este disefio.

[7¥ Jlef 17,
Cz R EEAINRD
Sine Wave 3 > v
il H
Ve To Wokspace

Ideal_gmC_CT_Resonator!

|deal_gmC_CT_Resonato Ideal_Comparator

Gain2 ain3

o.lnés Gaint
K

i

Real_DAC_pulse_types

i

Real_DAC_pulse_typesi

Fig. 4.2 Modulador XA pasa-banda en tiempo continuo de 4° orden.

La funcién de transferencia de un resonador, como el mostrado en la Fig. 4.3, est4
dada por
gmlgmz

Yo __ GG,
A\ Sz+gngma &)

cl C2
donde

gngnﬂ
C,

®, =2nf; = 4.4

0

2

Este resultado permite obtener los valores de los elementos. Por ejemplo, si
C=C;=C,=3pF, entonces gm=gm1=gm2=201.1uS.

vi | gmi

Vo
C2

e

—
ANV

—i

gm3

o

Fig. 4.3 Diagrama a bloques del resonador.

/.

4.3.1 Desempefio ideal

Para observar el impacto de las no idealidades del modulador, primero se obtiene su
desempeiio ideal, donde sélo se toma en cuenta los valores de gm y C, y el rango de
salida del DAC y el del comparador. En este ejemplo, el espectro de la sefial para una
entrada de 0.5V de amplitud se muestra en la Fig. 4.4 a), donde se observa que el
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modulador trabaja adecuadamente porque la frecuencia fir estd alrededor de 10.7 MHz
y se conforma correctamente el ruido. Idealmente el modulador alcanza un SNRua.x de
aproximadamente 76dB como se ve en la grifica SNR vs Amplitud de entrada (A) que
se muestra en la Fig. 4.4 b).

Espectro de la sefial: deal

0 y v ™ T T T T T T

(—

&

Magnitud (dB)

g

: L
05 06 07 08 09 1 11 12 13 14 15
Frecuencia (Hz) x 10

Magnitud (dB)
8 8 8 8

b)
Fig. 4.4 Simulacién del desempefio del modulador ideal: a) Espectro, b) SNR

En lo que sigue, los efectos de las no idealidades se toman de manera acumulativa
iniciando con los resonadores (comparador y DAC ideal), después con el comparador
{tesonador real y DAC ideal) y posteriormente con el DAC (tesonador y comparador
real) para obtener el desempefio del modulador con todos sus bloques reales,
incluyendo sus no idealidades, y comparar su desempeiio con el funcionamiento del
modulador real. En cada no idealidad que se analice se obtienen valores, ya sea de
componentes o del tiempo, que permiten mantener el desempefio del modulador lo
mis cercano al ideal. Estos valores permitirin obtener ademas las especificaciones
para el disefio de cada bloque, por ello se busca que no sean muy demandantes para

que el disefio sea simple, lo cual es una de las ventajas de los moduladores ZA.
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4.3.2 Resonador de un polo en pequefia y gran sefial

Se modela el resonador de la Fig. 4.3 utilizando el modelo de un polo para cada OTA,
con lo que se toma en cuenta la ganancia finita y el etror asociado a la constante de
tiempo de integracién. Este modelo se presenta en la Fig. 4.5. Al considerar la
distorsién en gran sefial permite definir rangos de entrada/salida, y se incluye el efecto
en pequefia sefial debido a la no linealidad de la transconductancia gm. Con esos
valores es posible observar el efecto de cada no idealidad en la respuesta del sistema y,
en base a ello, determinar qué valores se necesitan para no afectar el desempefio del
modulador. Los valores que se seleccionan de ese proceso se introducen en las
siguientes etapas de simulacién que se realizan.

Fig. 4.5 Modelo de un polo para el OTA.
4.3.2.1 Rango de entrada y de salida

La distorsién en gran sefial se debe a la saturacién en voltaje y cotriente, por ello se
definen los valores de voltaje a la entrada del OTA para los cuales trabaja en la zona
lineal y se ponen los limites, miximo y minimo, permitidos a la salida. Es muy
importante considerar los rangos entrada/salida con los que trabajan cada uno de los
bloques debido 2 que la alimentacién de éstos sera de 1V. El modulador trabaja
correctamente, sin embargo se requieren valores muy grandes en las entradas y salidas
de los resonadores. El histograma de la Fig. 4.6 muestra los valores que toman la
entrada y salida de cada resonador.

Entrada primer resonador Salida pnmer resonador

Numero de eventos
- BE 8B
Numero de eventos
g

1000
0
-4 3 2 -1 0 1 2 3 4 5 0
Amplitud de |a sefial Amplitud de la sedal
Entrada segundo resonador Salida segundo resonador

§
g

)
g (L__TZ]| R
S 000 @
& & 3000
s ]
g 1000 ] £ 2000
5 S 1w
0
R:] 6 -4 -2 0 2 4 6 ] 5 0 5 10 15 2
Ampldud de la sefal Amphtud de la sefal

Fig. 4.6 Histograma del ntimero de veces que toma un valor las entradas y salidas de los
resonadores.

Para ajustar los valores de las entradas y salidas de los resonadores hasta que estén
dentro del rango 11V, se disminuye el valor de los coeficientes de retroalimentacién y
se modifican los valores del transconductor (g») de entrada de cada resonador. Con
esos ajustes se obtienen los histogramas que se muestran en la Fig. 4.7. Obsérvese
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que se logra disminuir los valores que toman las entradas y salidas de los resonadores,
manteniéndose dentto del rango +1V.,

Entrada primer resonador Salida primer resonador

4000

[

Namero de eventos
- 6 EE8
Namero de eventos

05 0 05 1 -%.4 03 02 01 0 01 02 03 0.
Amplitud de la sefial Amplitud de |a sefial
Entrada segundo resonador Salida segundo resonador

g
g

5 £ o -
€

s

§ X0 & 3000

] ]

£ o g 2000

2 5 1000

8 06 04 02 1] 02 04 06 08 %l 03 02 01 0 01 0.2 03 04
Ampiitud de la sefial Amplitud de |a sefial

Fig. 4.7 Histograma del niimero de veces que toma un valor las entradas y salidas de los
resonadores con coeficientes ajustados.

En la Fig. 4.8 se muestra la grifica SNDR vs A del modulador con ajuste y en la
misma figura se muestra la grafica SNDR vs A del modulador sin ajuste para
propdsitos de comparacion. Se observa que el desempefio del modulador con ajustes
es mis lineal debido a que las vatiaciones de voltaje con los que trabaja el modulador
son menores, pero al disminuir el valor de los coeficientes de retroalimentacién
disminuye también el maximo valor de entrada con el cual el modulador funciona
correctamente, como se puede observar con el SNRmax de cada modulador. El
SNRumax, en el modulador con ajuste es de 73dB y se obtiene para una entrada de 0.2V
mientras que en el modulador sin ajuste es de 76dB y se obtiene con una entrada de
0.5V. Asi, al hacer las modificaciones en la retroalimentacién y tansconductancia de
los resolnadores se cumple con la especificacién de tener un rango de operacién de
+1V y se consigue ademés aumentar la linealidad del modulador, sin embargo
disminuye el desempeiio del modulador 3dB y disminuye 0.3V el méximo valor de
entrada con el que el modulador funciona correctamente.

SNDR s A: ldeal

T

80 T
Con ajuste
e Sin ajuste

S S

v
'
'
'
i
'
'
'
i
h
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RS SRR FENUNR S

-

20—
10°

Fig. 4.8 Simulaci6n del desempefio del modulador ideal con ajuste y sin ajuste de coeficientes.
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4.3.2.2 Efecto de la ganancia finita de los OTAs

Para obtener el desempefio ideal del modulador se consideré que el OTA presenta
una resistencia de salida infinita, lo que es imposible en la prictica. En el modelo de
un polo mostrado en la Fig. 4.5 se incluye la resistencia de salida finita, Ro, la cual es
la responsable del desplazamiento del polo desde el origen hasta un valor finito, lo que
significa que tiene una ganancia en DC finita dada por Ao=guto. El efecto de Ao es un
error en magnitud y fase del resonador lo que supondri una degradacién en el
conformado del ruido de cuantizacién del modulador.

Para ver el efecto de esta no idealidad se varian los valores de ganancia en DC del par
de resonadores para observar a partir de qué valor la operacién del modulador deja de
ser satisfactorio. En la Fig. 4.9 se observa cémo para valores de ganancia menores a
250 el SNDR disminuye ripidamente. Por lo tanto, la ganancia no debe ser menor que
250, siendo preferible que no sea muy grande para simplificar el disefio y también para
disminuir el consumo de potencia. En la practica, al contar con una ganancia baja hay
un aumento del ruido dentro de la banda. Por lo anterior se selecciona una ganancia
de 1000 y evitar la reduccién de SNR.

SNDR ws AV: Resonador de un polo
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Voo '
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Fig. 4.9 Efecto de la ganancia finita de los OTA’s del resonador de un polo.
4.3.2.3 Efecto del error en la constante de tiempo de integracién

Este error es causado por las capacitancias parésitas en el nodo de salida del OTA, las
cuales se incluyen en el modelo de un polo (ver Fig. 4.5). El error en la constante estd
dado por

&y = (Cpl + Cps)/cl y &€,= sz /1C, 4.5)

Para evaluar el efecto de esta variacién se varia el error en la constante de tiempo de
integracién de los dos resonadores en el rango 0.0001 2 0.1. Este rango se selecciona
porque la constante de tiempo es la razén de las capacitancias parasitas y los
capacitores del resonador y, generalmente, ésta es de 0.001 por lo que el rango
seleccionado permitira observar a partir de qué valor se ve afectado el desempeiio del
modulador. Como se puede obsetvar en la Fig. 4. 10, para valores del error mayores a
0.004 ya aparece una reduccién considerable en el SNDR, por lo que, para no
degradar este parimetro, el error debe ser menor a 0.004; este error afecta a la
frecuencia intermedia. Para propésitos pricticos, se selecciona un valor 0.003.
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SNDR s et: Resonador de un polo

Magnitud (dB)

Fig. 4.10 Efecto del error en la cte. de tiempo de int. del zes. de un polo.
4.3.2.4 Efecto de la transconductancia no lineal

En los apartados anteriores se ha supuesto que el OTA opera de forma lineal. Sin
embargo, en la prictica la caracteristica estitica de un transconductor es una funcién
no lineal del voltaje de entrada, causando distorsion armoénica a la salida del
modulador. El efecto producido por la no linealidad, modelada como una
transconductancia no lineal (g«*s), se aproxima por un desarrollo en serie de potencia
(por ejemplo la serie de Taylor), obteniendo los parametros gmn/l y gmni2, como se
muestra en la Fig. 4.11, que corresponden al segundo y tercer coeficiente de la serie
respectivamente.

nl
9m Vi i, = g...("i + g;..u v+ g,;.lz v,’)

Fig. 4.11 Modelado de la transconductancia no lineal de los OTA.

Primero se analiza el efecto del segundo coeficiente y después el efecto causado por el
tercer coeficiente. En la Fig. 4.12 se puede ver que para valores mayores a 0.006 el
valor del coeficiente de segundo orden disminuye de manera importante. Para correcta
operacién se selecciona el valor 0.001 como limite para que no se encuentre muy
cercano al valor donde el desempefio del modulador comienza a disminuir. Luego,
para el anilisis del coeficiente de tercer orden, se observa en la Fig. 13 que para
valores mayores a 0.05 el funcionamiento del modulador disminuye ripidamente. Se
selecciona entonces un valor de 0.01 para obtener una menor disminucién de SNDR.

4.3.2.5 Desempeiio del modulador con no idealidades de los tesonadores

Las no idealidades incluidas en el analisis de los resonadores se muestran en la Tabla
4.2, donde se considera \inicamente a los resonadores como bloques no ideales. Para
observar el impacto de las no idealidades en los resonadores se grafica el espectro de
la sefial y el de SNR vs A. En la Fig. 4.14 a) se muestra el espectro de la sefial con una
entrada de 0.2V. Se observa que la frecuencia intermedia se mantiene inalterable y que
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el conformado del error es adecuado a pesar de aumentar un poco el ruido dentro de
la banda de la sefial. En la Fig. 4.14 b) se observa
donde el requerimiento del rango de entrada y salida

lo que con las no idealidades del resonado:
impacto del 4%. Por lo anterior los valores para los re

porque el desempefio del modulador no fue alterado (menos del 1%).

SNDR s gmni1: Resonador de un polo

gmnl1
12 Efecto del coeficiente de no linealidad de segundo orden.

4

Fig.

mni2: Resonador de un polo

SNDR w

Fig. 4.13 Efecto del coeficiente de no linealidad de tercer orden.

v
v

Especificaciones

Rango de entrada:

Rango de salida:

Ganancia DC: 1000
Error cte. tiempo de int. : 0.003
Coef. no idealidad 2do orden: 0.001

Coef. no idealidad 3er orden: 0.01
Ideal
Ideal

Tabla 4.2 Especificaciones del modulador con no idealidades del resonador.

Bloque
Resonador

DAC
Cuantizador
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Fig. 4.14 Desempeiio del modulador para las especificaciones de la Tabla 4.2: a) Espectro, b)

SDNR.

4.3.3 Cuantizador real

El modelo para el cuantizador real se muestra en la Fig. 4.15 [3], donde la entrada
ideal, x,, es afectada en primer lugar por un gffie? y una ganancia y. El resultado w,
entra a un bloque no lineal con funcién de transferencia ¢ y finalmente es cuantizada
por un convertidor A-D ideal. Las ecuaciones que rigen el comportamiento de este

modelo son:

Y2 = 0w = (- eg)w, + W]

V27

= INL
222

€

w, = y(x, + off)
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A= -DA (4.6d)

1
= 1+Aeg, @69
off = (l,g, —€,4)A (4.6f)
Fp, A
|, =-R4+— 4.6
=756 132 (4.6g)

donde B representa el nimero de bits del cuantizador y A es el paso de cuantizacién,
también llamado bit menos significativo (LSB por sus siglas en ingles) que se obtiene
dividiendo la escala completa Fsg entre el nimero de niveles del cuantizador 2B-1. El
parametro G denota la ganancia nominal del cuantizador, que puede ser distinta a la
unidad. Las unidades de los etrores de ganancia &g, de gffies eofe y de no linealidad INL
son LSBs.

4
X M i ARl
'(? | y 7] ideal
off
Fig. 4.15 Modelo de comportamiento del cuantizador (1 bit) real.

Para observar los efectos de las no idealidades del cuantizador, se asume que el DAC
es ideal. Las no idealidades que incluye el comparador son: histéresis, INL, error de
ganancia y error de offier. En la prictica, el impacto de sus no idealidades en el
funcionamiento de los moduladores ZA es mucho menor que el impacto causado por
el resto de los bloques por la posicién que éste ocupa en el lazo del modulador. De ahi
que el modulador es insensible a la mayoria de los errores descritos; INL no se
presenta ademas en el cuantizador de 1 bit porque es inherentemente lineal. Por lo
anterior, sélo se analiza el efecto que produce la histéresis, que es la no idealidad del
comparador que mis afecta al modulador.

4.3.3.1 Histéresis

Se utiliza el modelo determinista para observar el efecto de memoria que posee el
comparador debido al cual el estado anterior queda almacenado, siendo necesaria una
sobrecarga en la sefial de entrada para lograr que el comparador cambie hacia el estado
correcto, lo que provoca que si la sefial de entrada permanece por abajo del umbral
marcado por la histéresis, el estado a la salida sera igual que el estado anterior.

Los efectos no deseados de las no idealidades del comparador también son
conformados por el modulador. Aun asi, se obsetva en la Fig. 4.16 una importante
disminucién del SNR al aumentar la histéresis. Este error provoca que aumente el
error dentro de la banda de la sefial. Se observa también que para valores mayores a
0.02 el SNDR empieza a disminuir. Se toma el valor de 0.01 como limite para alejarle
del valor en el que el desempeiio del modulador comienza a degradatse.
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Fig. 4.16 Efecto de la histéresis en el cuantizador real.

4.3.3.2 Desempeifio del modulador con no idealidades en los resonadores y en
el comparador

Las no idealidades estin incluidas en la Tabla 4.3, donde los resonadores y el
comparador son reales y, como ya fue mencionado, el DAC es ideal. Para observar el
impacto de éstas se grafica tanto el espectro de la sefial como el SNR zersus A.

Tabla 4.3 Especificaciones del modulador con no idealidades del resonador y comparador.
Bloque Especificaciones
Resonador Rango de entrada/salida: 1V
Ganancia DC: 1000
Error cte. tiempo de int.: 0.003
Coef. no idealidad 2do orden: 0.001
Coef. no idealidad 3er orden: 0.001

Cuantizador Rango de entrada/salida: 1V
Histéresis: 0.01
DAC Ideal

En la Fig. 4.17 a) se muestra el espectro de la sefial con una amplitud de 0.2V. No se
observan cambios en la frecuencia intermedia ni en el conformado del error. Por otro
lado, en la Fig. 4.17 b) se observa que el SNR méximo es de a 72.2dB, por lo que, al
incluir las no idealidades del comparador con las del resonador, el desempefio cambio
muy poco, sélo 0.2 dB. En base a lo anterior se considera que las especificaciones del
comparador son adecuadas ya que se mantuvo el cotrecto desempeiio del modulador.

4.3.4 DAC Real

El modelo para el cuantizador real se muestra en la Fig. 4.18 [3]. Las ecuaciones que
rigen el comportamiento de este modelo son mostradas en (4.6). Para observar los
efectos de las no idealidades de los DACs también se consideran reales los
resonadores y el comparador. Las no idealidades incorporadas son INL, retardo de
lazo, error de ganancia, error de offset y jitter.



5 Espectro de la sefial: Resonador y comparador real
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Fig. 4.18 Modelo de comportamiento del DAC real.

4.3.4.1 Retraso en el lazo

Una vez que la seiial de entrada al DAC ha sido muestreada, la salida no se actualiza
hasta que pase un At (tetraso del lazo). Este retraso incluye tanto el retraso del DAC
como el del cuantizador. El retraso real de un cuantizador es dependiente del nivel de
la sefial de entrada debido a la ganancia finita que posee. Asi, para entradas con un
nivel de amplitud pequefio requiere un largo tiempo para que la salida alcance los
niveles +1. Para emular esta caracteristica se utiliza el siguiente modelo matematico
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d
del =dy+——
e ay(vln) 0 + |Vin|x| < dmax (47)

Este presenta dos contribuciones: una debida a un retraso fijo (do) propio de la
circuiteria y otra debida a la dependencia con el nivel de la sefial de entrada
(d1/ (| vin | x1))- Esta es una de las no idealidades que mis afectan el desempeiio del
modulador; incluir este error en el analisis genera una disminucién de 3 dB en el
SNDR. Por lo antetior, se incorpora un retardo en el lazo y se observa el efecto que
tiene en el desempefio del modulador (ver Fig. 4.19). Para retardos mayores al 15%
del tiempo de muestreo, el SNDR disminuye ripidamente debido a que el modulador
se vuelve inestable. Entonces se asumié un valor del 10% en el retardo de lazo como
limite para que no esté muy cercano al valor donde el desempefio del modulador
comienza a disminuir. Es recomendable que el retardo de lazo sea lo miés grande
posible, ya que relaja las restricciones de tiempo que tiene cada bloque para responder
a sus entradas, lo que permite facilitar el disefio de los bloques del modulador.
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Fig. 4.19 Efecto del retardo en el lazo.
4.3.4.2 Error de ganancia

Se hace variar este parimetro para ver el efecto que en la respuesta del modulador. En
la Fig. 4.20 se observa c6mo afecta, en particular, al SNDR. Para valores mayores a
15% en el etror de ganancia, el valor del SNR empieza a alterarse. Este error afecta al
conformado del error incrementando su contribucién dentro de la banda de la sefial
Para evitar ese desempefio anémalo se selecciona un valor del 5% para el error de
ganancia.

4.3.4.3 Error debido a offset
Este parimetro se introduce en los DACs y su efecto en el desempefio de SNDR se
muestra en la Fig. 4.21. Para valores mayores a 80mV se observa una reduccién en

SNDR. Debido a que el incremento del offe aumenta el ruido dentro de la banda de la
sefial, se selecciona un offset de 50mV.

4.3.4.4 Efecto del Jitter

El reloj de todo sistema de comunicaciones presenta el denominado ruido jitter. Este
provoca que los flancos de subida y de bajada del reloj estén afectados por ligeras
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desviaciones respecto al instante ideal. En los convertidores A CT esto supone una
variacién en la cantidad de carga que es realimentada por ciclo, provocando una
especie de “modulacion de fase” que provoca en el ruido de cuantizacién un efecto de
ruido blanco en la banda de la sefial. Para modelar este error se utiliza un bloque con
tasa de muestreo variable. Los instantes de muestreo estin dados por la expresién:

t, =nT, +B, 4.8
donde . es una vatiable aleatoria normal de media cero y desviaci6n tipica oa.
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Fig. 4.21 Efecto del error de offset en el DAC real.

Esta no idealidad se muestra en la Fig. 4.22. El jitter afecta principalmente el
desempefio de los moduladores en tiempo continuo. Se ha reportado que aun para
valores muy pequefios el SNR disminuye drasticamente, como ejemplo, en la Fig. 4.22
se observa ese efecto para dos diezmilésimas partes de Ts. El jister provoca que no se
conforme adecuadamente el ruido, incrementando su valor en la banda de la sefial.
Para propésitos pricticos se selecciona una diezmilésima parte de T, (2.3364 ps) para
no afectar el desempeiio del modulador.
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Fig. 4.22 Efecto del jitter en el DAC real.
4.3.5 Modulador real

Se analiza el comportamiento del modulador con sus bloques ideales y las
correspondientes no idealidades. Las especificaciones se muestran en la Tabla 4.4.

Tabla 4.4 Especificaciones para todos los bloques reales.
Bloque Especificaciones
Resonadores Rango de entrada/salida: 1V
Ganancia DC: 1000
Error cte. tiempo de int.: 0.003
Coef. no idealidad 2do orden: 0.001
Coef. no idealidad 3er orden: 0.001

Cuantizador Rango de entrada/salida: +1V
Histéresis: 0.01
DAC’s Error ganancia = 0.05

Error offset = 0.05
Retardo lazo = 10% (0.1¥Ts)
Jitter = 0.0001

La Fig. 4.23 muestra el espectro y el SNDR del modulador considerando las no
idealidades analizadas. Se observa que el desempefio del modulador es de 68.6dB, es
decir 4.5dB menos respecto al ideal (ver Fig. 4.23 b)). La variaciéon se debe al
aumento del error dentro de la banda de la sefial; no se observa varacion en la
frecuencia intermedia.

Con el anilisis comportamental se obtienen las especificaciones minimas necesarias a
cumplir por cada uno de los bloques del modulador para méximo desempefio. Al
asignar un valor a cada especificacidn, se facilita el disefio de cada bloque a nivel
transistor porque el bloque se disefia @ i medida. Mas informacion sobre los modelos
matemiticos de las no idealidades de los bloques del modulador ZA en [5], [27].

4.4 Disefio del comparador a nivel transistor

El ¢.1iseﬁo y simulacién del comparador es en tecnologia CMOS065 de
STMicroelectronics (ST). En el disefio se usan los modelos y librerias de ST asi como
Cadence Composer para realizar el esquemitico, Cadende Virtuoso para el disefio a
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nivel /yout, y herramientas varias para la verificacién como Calibre. CMOS065 es de
65nm e incluye distintos tipos de transistores (para RF, de baja potencia, de diferentes
Va, con 6xido delgado o grueso). En este trabajo se utilizan los transistores NSVTGP
y PSVTGP, los cuales son de propésito general (GP) y de Vi, estindar SVTI).
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Fig. 4.23 Desempefio para las especificaciones de la Tabla 4.5: (a) Espectro, (b) SNDR.
4.4.1 Especificaciones y disefio del comparador
Las especificaciones del comparador (ver Fig. 4.24) se muestran en la Tabla 4.5; este
citcuito cuenta con un preamplificador y un circuito bi-estable; su operacién es con

una sola fase de reloj.

Tabla 4.5 Especificaciones que debe cumplir el comparador.

Especificacién Valor
Histéresis 10mV
Resolucién en tiempo <lns
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Fig. 4.24 Componentes del comparador regenerativo con una sola fase de reloj.

4.4.1.1 Preamplificador

Este circuito es un par diferencial de entrada P, con un voltaje en DC en sus nodos de
salida de 0.5V. La entrada tipo P genera ruido intrinseco en menor proporcién que su
contraparte NMOS y soporta mayores variaciones de voltaje en modo comin (DC).
Para lograr mayor simetria y minimizar el efecto de las variaciones propias del proceso
de fabricacién, se opté por un circuito con una impedancia de salida equivalente a
1/gn. En la Fig. 4.25 se muestra el esquemitico del preamplificador.

Vdd

Vss
Fig. 4.25 Esquema eléctrico del preamplificador.

En la Tabla 4.6 se muestran las dimensiones de los transistores del preamplificador; el
régimen de operacién de los transistores es en saturacién y se disefié para que el
voltaje en DC de los nodos de salida (op, on) sea de 500mV.

Tabla 4.6 Dimensiones de los transistores del preamplificador.

Transistor w/l vdd Vss
M1 31/0.12

M2, M3 31/0.12 1v ov
M4, M5 1.2/0.12

4.4.1.2 Latch regenerativo

La Fig. 4.26 muestra el esquemitico del /Jh. Esta estructura es atractiva para
aplicaciones de alta rapidez de respuesta debida principalmente a tres propiedades:

1. La disipacion de potencia estitica es cero.

2. Requiere solamente una fase de reloj, lo que hace ficil el enrutado del CI.

3. El gffset es dominado por el par diferencial del preamplificador y no por los
transistores que forman el atreglo cross coupling, los cuales forman —dicho sea
de paso- dos inversores.
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Vss
Fig. 4.26 Esquema eléctrico del latch regenerativo con una sola fase de reloj.

Su funcionamiento es de la siguiente manera: Cuando el reloj (CLK) estd en nivel bajo
Sp estd apagado y S1-54 estin encendidos, por lo tanto los nodos P, Q, X e Y estin
precargados a Vpp. Por esta razdén es necesario afiadir el /zh SR a la 16gica del
comparador para que se guarden los niveles del estado légico anterior. Cuando CLK
cambia a nivel alto, Sp se enciende y S1-S4 se apagan, en consecuencia M1-M2 ya
pueden procesar las entradas provenientes del preamplificador. Lo anterior provocari
que un transistor este “mas encendido” que otro. Los transistores M3-M4 estan
encendidos, lo que hace que los nodos P y Q tengan conexion a Vss (los transistores
M5 y M6 estin apagados). Uno de los nodos P o Q cambiard mas rapido a Vss,
encendiendo mis ripido a M5 o MG, y consecuentemente apagando a M3 o M4; éstos
dltimos son los transistores que estin conectados al nodo que sea mas lento, lo que
indica que descargari al nodo mis rapido a Vss y al nodo mas lento a Vdd. Cuando
estén totalmente encendidos los transistores se mantendrin los niveles de voltaje
debido al proceso de regeneracion.

Para el disefio del /atch regenerativo se disefiaron los transistores que trabajan como
switeh (Sp, S1-S4) con la dimension minima que permite la tecnologia. Los transistores
M3-M6 también son de dimensién minima para favorecer la rapidez del proceso de
regeneracién. Los transistores de entrada M1-M2 son un poco miés grandes debido a
que, generalmente, deberin trabajar sin estar totalmente encendidos. En la Tabla 4.7
se muestran las dimensiones de los transistores que forman al /atch.

Tabla 4.7 Dimensiones de los transistores del latch regenerativo.

Transistor w/l vdd Vss
M1,M2 3/0.12
M3- M6 0.6/0.12 1v ov
Sp, S1-84 0.12/0.06

4.4.1.3 Latch SR

Para conservar los valores del comparador cuando CLK cambie a nivel bajo se utiliza
un /atch SR-NAND debido a que necesita mantener la respuesta del lath cuando la
salida de éste cambie a un nivel alto. El esquemitico del /b se muestra en la Fig.
4.27 a) y circuito de la compuerta NAND en la Fig. 4.27 b). En la Tabla 4.8 se
muestran las dimensiones de los transistores de las compuestas NAND que forman al
latch.

Tabla 4.8 Dimensiones de los transistores del latch SR-NAND.

Transistor w/1 Vce gnd
M1,M2 0.3/0.12
X ov
M3 M4 0.3/0.12 Y
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Fig. 4.27 Esquema eléctrico del latch SR y de la compuerta NAND.
4.4.2 Resultados de simulacién
El esquemitico para propésitos de simulacién se muestra en la Fig. 4.28, donde se ha

considerado que el comparador esti correctamente polarizado y tnicamente se
muestran la entrada, la salida y el reloj.

1

25fF
#{w
I- 25fF Salida

Fig. 4.28 Esquemitico del comparador regenerativo.

Entrada (Hm

En la Fig. 4.29 se muestra el resultado de simulacién Montecarlo para un escalén de
entrada de £10mV y un voltaje en modo combn (Vem) de 500mV. El reloj presenta
un periodo de 2ns, con lo cual cumple la especificacién de resolucién en el tiempo. En
la Tabla 4.9 se muestran los tiempos de subida (Tsub) y de bajada (Tbaj) para
difereates valores de Vem.

v
-

oot }

25 50 s 100
me (ns)

Fig. 4.29 Resultado de la simulacién Montecarlo para obtener la resolucién en tiempo.

Tabla 4.9 Resultados de simulacién para obtener la resolucién en tiempo.

Vem (mV) Tsub (ps) Thaj (ps)
400 391.7 380.8
500 400 386.4
600 418.2 400.4

Para medir el offset y la histéresis se utiliza la misma configuracién; la sefial de entrada
es necesario que cambie muy lentamente con respecto a la sefial de reloj. De esta
manera, tanto el offset como la histéresis se definen como
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lastT + firstT
offset = ———x——
) 4.9)

lastT — firstT
2

histéresis = 410

donde lastT y firstT son los voltajes donde se da la dltima y primera transicién
respectivamente. En la Fig. 4.30 se observa el resultado de simulacién para medir el
offier y la histéresis; se observa que la entrada cambia muy lento con respecto a la sefial
de reloj. En 1a Tabla 10 se muestran los resultados de simulacién, donde se verifica el
cumplimiento de las especificaciones de disefio con un Vem de 500mV.

Tabla 4.10 Resultados de simulacién.

Primera Ultima Offset Histétesis
transicién transicién
Subida -3.19mV 5.98 mV
- 5.235 mV
Bajada 4499mV | 407 mV 745 gV 59 m
2 ~ Esnada
110
£ o
- 54
-1.01
8
75 - Sallda
5.0
254
£ o
=
-25
~5.04
-7.5%
.|o.“ T T
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me (us)

Fig. 4.30 Resultado de la simulacién Montecarlo para obtener el offset e histéresis.

4.5 Conclusiones

Una herramienta de simulacién comportamental es muy importante debido a que
permite observar el desempefio a nivel sistema del disefio que se desee realizar, ver el
comportamiento de cada bloque, y de esta manera proporciona un acercamiento a las
especificaciones que se deben cumplir para realizar el disefio a nivel eléctrico y
posteriormente a nivel layout. SIMSIDES es la herramienta utilizada para simular el
modulador ZA, permite analizar diferentes arquitecturas para ver cuil cumple con las
especificaciones de disefio, ver el comportamiento de cada bloque dentro de la
arquitectura, cuenta con modelos de simulacién muy exactos, comprobados al
comparar resultados de simulacion y de test.

En base a los resultados obtenidos en SIMSIDES se hace el disefio a nivel eléctrico
del comparador con la tecnologia de 65nm. En general, las especificaciones no son
muy demandantes, s6lo la relacionada con el tiempo de respuesta del circuito impone
mis dificultades ya que puede llegar a afectar enormemente el desempefio del
modulador, de ahi que sea necesario prestarle mis atencién.

-66-



Capitulo 5
Conclusiones y trabajo futuro

Se presentan las conclusiones obtenidas a partir de la realizacién de este trabajo de
tesis, el cual se enfoc6 a los fundamentos del modulador ZA y en la utilizacién de
SIMSIDES, herramienta de simulacién compartamental que, entre otras cosas,
permite obtener las especificaciones de los bloques que componen al modulador. Esto
se muestra mediante un ejemplo de disefio. Ademis se muestra el trabajo a futuro que
permitira continuar con el desarrollo de esta investigacién.

5.1 Conclusiones

donde se encuentran los circuitos digitales por que parte del proceso de

conversion es realizado en el dominio digital, relajando las especificaciones de

los circuitos analdgicos a pesar de no ser muy favorecidos por las modernas
técnicas de fabricacién, basados principalmente en la tecnologia digitales CMOS. Las
caracteristicas que se obtienen de la tecnologia CMOS y del desarrollo de las técnicas
de fabricacién, principalmente en lo que se refiere a la disminucién del voltaje de
alimentacién, provoca que la parte critica en el disefio de los ADCs ZA sea el bloque
analégico, llamado modulador ZA. El modulador £A puede tener resoluciones
mayores a la resolucién que tiene cada uno de los distintos bloques que lo componen,
debido a que realiza un sobre-muestreo de la sefial de entrada y ademis porque genera
un conformado del error de cuantizacién, lo que disminuye el etror de cuantizacién
dentro de la banda de la sefial aumentando asi el desempeiio del modulador.

Los ADC ZA son una buena opcion para ser implementado en el mismo chip

Como ya se desctibié en el capitulo 2, el modulador estd formado principalmente por
un filtro, un cuantizador y un DAC en el lazo de retroalimentacién. De acuerdo a esta
estructura y a su funcionamiento, hay tres caracteristicas que se pueden modificar para
mejorar su desempefio:
® Aumentar el orden del filtro, aunque ello presenta el problema de
inestabilidad para é6rdenes mayores a dos.
Utilizar mayor sobre-muestreo. Es posible aumentar el valor hasta los limites

permitidos por la tecnologia seleccionada; ello también incrementa la
disipacién de potencia.
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» Incrementar los bits del cuantizador: disminuye la potencia del error de
cuantizacién dentro de la banda, pero es mas complejo y el DAC debe tener

los mismos bits que el cuantizador, por lo que se aumenta el efecto de sus no
idealidades.

Entonces, existe un compromiso entre la resolucién y la complejidad del modulador:
si se quiere un disefio sencillo con un filtro de bajo orden y el cuantizador de un bit, la
resolucioén que se tenga no serd muy grande; si se quiere altas resoluciones, se tendra
que utilizar cuantizadores multi-bit y alguna otra estructura, como utilizar
moduladores en cascada. También es importante para seleccionar el tipo de
modulador conocer el tipo de sefial que se va a convertir, ya que si se quiere trabajar
con seifiales de altas frecuencias lo mejor es utilizar un modulador pasa-banda con el
cual sélo se convierte el ancho de banda deseado y, al igual que los moduladores pasa-
baja, también puede ser multi-bit o de cualquier otro tipo, de manera que se obtenga la
resolucion deseada.

Hasta hace poco, la mayoria de los disefios de moduladores A eran en tiempo
discreto, es decir, el filtro que utilizan trabajan con sefiales discretas. Sin embargo, a
pattir del desarrollo de la tecnologia CMOS se ha visto que los moduladores ZA con
filtros CT tienen varias ventajas con tespecto a los disefiados en DT, debido
principalmente a que son mas robustos a las no idealidades propias del proceso de
muestreo. Una cualidad muy importante de los moduladores ZA CT es que presentan
un comportamiento anti-a4asing inherente, con lo cual ya no es necesario incorporar
uno, como es el caso en los moduladores DT. Su analisis es mas complicado y al no
ser una tecnologia tan madura hace su disefio mas limitado. Sin embargo, es posible
hacer uso del conocimiento de los moduladores ZA DT para disefiar los CT al hacer
uso de una conversiébn DT-CT, lo cual se facilita mis al utilizar herramientas como
Matlab para hacer los cilculos. Los tipos de moduladores que se pueden implementar
en CT son los mismos que se tienen en DT, de manera que para aplicaciones
inaldimbricas lo mejor es utilizar moduladores ZA CT pasa-banda, en el cual es
necesario utilizar multiples retroalimentaciones debido a la igualdad DT-CT que se
desea.

En todo proceso de disefio es de vital importancia contar con software que permita
simular el comportamiento del circuito a disefiar y su desempefio antes de que se
fabrique, y el disefio de los moduladores ZA no es la excepcién. La herramienta
SIMSIDES es una de las mejores opciones a utilizar para simular moduladores ZA.
Estd basado en la plataforma de Matlab y realiza una simulacién comportamental lo
que le da mayor rapidez de simulacién en comparacién a un simulador eléctrico.
Permite simular una gran variedad de tipos de simuladores tanto en DT como en CT,
multi-bit, ademas de permitir generar nuevas arquitecturas. Incorpora las principales
no idealidades de cada uno de los bloques con lo que obtiene gran precisién en sus
resultados; éstos pueden ser procesador utilizando Matlab para obtener informacién
grafica del desempefio del modulador, todo ello es facil de realizar a través de la
interfaz grafica con la que cuenta.

El uso de SIMSIDES permite, entre otras cosas:
Comprobar que la arquitectura seleccionada genera el desempefio deseado.
Obtener las especificaciones que debe cumplir cada bloque de manera que se
pueda realizar su disefio eléctrico a la medida, es decir, sin sobre-dimensionar
los circuitos.
Analizar el efecto de las no idealidades de manera que se preste mayor
atencién a aquellas que sean criticas para el funcionamiento correcto del
modulador.

-68-



Se utiliza SIMSIDES para simular un modulador ZA CT pasa-banda de cuarto orden,
en base a los resultados observados se obtienen las especificaciones del comparador y
se procede a hacer el disefio a nivel eléctrico: se toman las dimensiones minimas que
permitan cumplir con las especificaciones. En SIMSIDES se observé que retardo del
lazo es una de las no idealidades que mis afectan el desempeifio del modulador, de
manera que se pone especial atencién al tiempo de respuesta del comparador. En el
disefio a nivel eléctrico se trabaj6 con la tecnologia CMOS 65nm.

5.2 Trabajo futuro

Las principales lineas de trabajo son:

Revisién y actualizacion de SIMSIDES.

SIMSIDES incluye la mayoria de las no idealidades principales de los bloques
que componen al modulador, sin embargo, las investigaciones actuales han
generado mejoras a los modelos matemiticos que obliga a la actualizacién de
SIMSIDES. Ademais es deseable incluir mis no idealidades que permitan
mejorar la precision de los resultados.

Disefio de un convertidor ZA-4G.

Se utilizarda SIMSIDES para realizar el disefio y optimizacién de un
convertidor XA 4G, el cual tendra aplicaciones en sistemas de comunicacién
personal portitiles. SIMSIDES permitird explorar entre diferentes
arquitecturas aquellas que cumplan en mayor porcentaje las especificaciones
del disefio.

Fabricacion y caracterizacién del convertidor ZA.

La fabricacién permitiri comprobar el desempefio del convertidor, de manera
que se podra corroborar la funcionalidad de la arquitectura asi como la validez
de los modelos incorporados a la herramienta de simulacién comportamental,
SIMSIDES.

Es importante mencionar que el inicio de estas actividades se desarrollard en las
instalaciones de IMSE-CNM (Sevilla, Espaiia) y ocurrird antes de la culminacién del
2008. Cabe sefialar que IMSE es un centro de disefio lider en ADCs ZA.
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Apéndice A

Calculo de las ganancias de retroalimentacién

del modulador XA CT pasa-banda de cuarto
orden utilizando Matlab

Se presenta la metodologia utilizada para calcular el valor de las ganancias de
retroalimentacion del modulador ZA CT pasa-banda de cuarto orden mediante el uso
de la herramienta matematica Matlab. Se incluye el cédigo utilizado para realizar el
calculo.

A.1 Introducciéon

Para el disefio de los moduladores A CT se utiliza una transformacién DT-CT, de
manera que a partir de una funcién de transferencia en DT se obtiene una funcién de
transferencia en CT. La transformacion del impulso invariante, que es el nombre que
recibe la transformacién usada, se realiza mediante cilculos matemiticos complejos,
los cuales se pueden realizar utilizando alguna herramienta matematica. Matlab cuenta
con rutinas que permiten realizar la transformaci6n.

A.2 Uso de Matlab para realizar la transformaciéon DT-CT y para
calcular las ganancias

El modulador XA CT pasa-banda de cuarto orden que se desea disefiar se mostr6 en el
capitulo 3, y se reproduce en la Fig. A.1 por comodidad. Se utilizan resonadores como
filtros y la funcién de transferencia en DT en lazo abierto es:

H,(z)= 227 +z2*¢ 272241 "
(+z°f  (+2) "

Las funciones de transferencia en lazo abierto de los caminos de retroalimentacién de
la Fig. A.1 son Hanrz(s), Hirz(s), Haurz(s) y Harz(s). Al hacer la transformacion se
obtienen las funciones de transferencia en tiempo discreto equivalentes Hunrz(2),
Hirz(2), Harz(2) y Harz(2).
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+
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Fig. A.1 Diagrama a bloques de un modulador ZA CT BP de cuarto orden con multiple
retroalimentacién (RZ y HRZ).

KsHrz Karz Karrz Korz

Se requiere satisfacer la igualdad que se muestra en (A.2) para calcular los valores de
las ganancias de retroalimentacion.

22 +1 _ 22°+1

[Humz(z) +Hpz (Z) + HZHRZ(Z) +Hy, (Z)] 2 +1 (1 e zz)z a2

Utilizando el cédigo de Matlab que se muestra en la Fig. A.2 se obtienen los valores
de los coeficientes de retroalimentacién: kirz=2.6815, kaprz=-1.1107, korz=-1.7547 y
kourz=3.1109. Algunas de las funciones que se encuentran en el cédigo de la Fig. A.2

son:

e [AB,CD]=tf2ss(hum,den): Dado un sistema continuo H(s) num(s)/den(s)
devuelve su descripcién en variables de estado.

e sysc=ss(A,B,CD,Ts): Crea un objeto que describe el sistema discreto
mediante ecuaciones en variables de estado con tiempo de muestreo Ts. Si se
omite Ts, devuelve un objeto que desctibe el sistema continuo descrito por
esas ecuaciones en variables de estado. Se puede acceder a las matrices que
describen el sistema mediante sysc.A, sysc.B, etc.

e sysd=c2d(sysc,Ts,‘method’): Convierte el sistema continuo sysc a un sistema
discreto con tiempo de muestreo Ts, empleando el método de discretizacién
‘method’. Se puede acceder a las matrices que describen el sistema mediante
sysd.A, sysd.B, etc.

e sysc=d2c(sysd, ‘method’): Realiza lo inverso a c2d.

¢ [hsnum hsden]=d2cm(num,den,Ts, ‘method’): Convierte el sistema discreto
con tiempo de muestreo Ts, dado por la funcién de transferencia
num(z)/den(z) utilizando el método ‘method’, a su sistema continuo
equivalente hsnum(s) /hsden(s).

e [Ad,Bd,Cd,Dd]=c2dm(A,B,C,D,Ts, ‘method’): Convierte el sistema continuo
descrito por ecuaciones en variables de estado al sistema discreto equivalente
en ecuaciones en variables de estado usando el método ‘method’ y
suponiendo un tiempo de muestreo Ts.

e sys=tf(num,den,Ts): Crea un objeto que representa la funcién de transferencia

discreta num(z)/den(z). Si se omite Ts, crea un objeto que representa la
funcién de transferencia continua num(s)/den(s).
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Y H(s)=pi/2/(s"2+(pi/2)"2)
p2=pi/2;

YeHacer sistema NRZ de 2do orden

[a2,b2,c2,d2]=tf2ss([0 0 p2],[1 O p2*p2));

sysc2=ss(a2,b2,c2,d2);

sysd2n=c2d(sysc2,Ts);

Yolncontrar sistema R

sysd2r=sysd2n;
sysd2e.b=inv(sysc2.a)*(expm(sysc2.a)-expm(sysc2.a*0.5))*sysc2.b;
YoEncontrar sistema HRZ

sysd2h=sysd2n;
sysd2h.b=inv(sysc2.a)*(expm(sysc2.a*0.5)-eye(size(sysc2.2)))*sysc2.b;
“oMultiplicamos coeficientes de 2do orden por (z*2+1)/(z" 2+1)
tf2=¢f([1 0 1],[1 0 1),Ts);

tfd2n=tf{sysd2n)*tf2;

tfd2r=tf(sysd2r)*tf2;

tfd2h=tf(sysd2h)*tf2;

——— e ey

%oHacer sistema NRZ. de 4do orden

[a4,b4,c4,d4]=tf2ss([0 0 0 0 p2°2),[1 0 2*p2*p2 0 p2~4]);
sysc4=ss(a4,b4,c4,d4);

sysd4n=c2d(sysc4,Ts);

%Encontrar sistema RZ

sysd4r=sysddn;
sysd4r.b=inv(sysc4.2)*(expm(sysc4.a)-expm(sysc4.a*0.5))*sysc4.b;
%Encontrar sistema HRZ

sysd4h=sysd4n;
sysd4h.b=inv(sysc4.a)*(expm(sysc4.a*0.5)-eye(size(syscd.a)))*sysc4.b;
%Encontrar funciones de transferencia de 4to orden
tfd4n=tf(sysd4n);

tfd4r=tf(sysd4r);

tfd4h=tf(sysd4h);

% crear matriz LHS para resolver - asumir RZ y IIRZ DAC's
amat=zeros(4,4);

num=tfd4r.num{:}; amat(;,1)=num(2:5);

num=tfd2r.num {:}; amat(;,2)=num(2:5)';

num=tfd4h.num {:}; amat(:,3)=num(2:5)';

num=tfd2h.num {:}; amat(:,4)=num(2:5)';

“oResolver para las K's retroalimentaciones que satisfacen 2*2"2+1
Yo(pasa-banda)

kd=amat\[0;2;0;1];

kdr=kd(1)

k2r=kd(2)

kdh=kd(3)

k2h=kd(4)

%% % Matlab para encontrar los cocficientes en moduladores multi-realimentados %%%

Todas estas transformaciones suponen el uso de un DAC NRZ. En principio, es
posible extender las transformaciones a otros tipos de pulsos realizando la
modificacion a la matriz B, en la descripcion en ecuaciones en variables de estado del
sistema, mostrado por (A.3), para sistemas continuos, y (A.4) para sistemas discretos

29].

B(a,p) = [exp(A(l - 0‘))‘ exp(A(l - B))]_l (A - I)B(o,l)

B = A [exP(A(l - a»‘ exp(A(l B B))]B(O.l)
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donde a y B son parimetros que definen el tipo de pulso. Se debe tener cuidado
cuando algunas matriz que se vaya a invertir sea singular. Se recomienda consultar el
manual de Matlab para obtener mayor informacién acerca de las funciones utilizadas
para realizar la transformacién y cilculo de las ganancias de retroalimentacién.
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