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RESUMEN

Debido a la tendencia de utilizar circuitos digitales que realicen el procesamiento de

una gran cantidad de variables físicas, es necesario un mecanismo de conversión que

sirva como puente entre el entorno real, que es inherentemente analógico, y el entorno

digital Sin embargo, esta necesidad creciente de convertidores para diversos campos

de aplicación dificulta el desarrollo de los convertidores A/D (ADC)
fundamentalmente cuando éstos se manufacturan en tecnologías modernas (CMOS).

Los ADC sigma-delta (LA) han surgido como una opción para ser utilizados en las

tecnologías modernas, donde la tendencia de ésta es implementar los circuitos

analógicos 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 conversión analógico-digital requiere un post-procesado digital, lo cual

implica relajar las especificaciones de los circuitos analógicos.

En este trabajo se presentan los fundamentos del funcionamiento de los ADC ZA,
dando una descripción del impacto del sobre-muestreo así como del conformado del

error de cuantización. 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 diseñado

en tiempo continuo (CT), los cuales presentan ventajas que los hace muy atractivos

para ser implementados en las tecnologías actuales donde se usan voltajes de

polarización cada vez más bajos. En la actualidad, debido a que la investigación y

desarrollo de ADC SA en tiempo discreto (DT) es mayor que su contraparte en CT,
en este trabajo se muestra un método de diseño que utiliza una transformación DT-

CT

Es innegable las ventajas que proporciona el contar con herramientas que permitan
observar el funcionamiento de los circuitos a diseñar antes de ser fabricados. Por ello

se usa SIMSIDES, el cual está enfocada al análisis de la parte analógica de los ADC

ZA: el modulador ZA. Esta herramienta realiza un análisis comportamental basado en

Matlab/Simulink. Permite trabajar con una amplia variedad de moduladores ZA, tanto
en DT como en CT; la simulación se realiza en poco tiempo, y permite observar el

desempeño 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 desempeño deseado. Para mostrar las capacidades de

SIMSIDES, se hace el análisis 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 diseñar 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 conversión 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 modern 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 conversión 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 ZA 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 ZA modulator is

presented. From this design a discussion of the non-idealities of each blocks on the

performance of the modulator is given, fiom which a set of specifications are taken to

design at transistor level a comparator circuit.
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Capítulo 1

Introducción general

Se presentan los fundamentos básicos de operación 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 simulación comportamental,

SIMSIDES, que sirve como apoyo al diseño y optimización de los moduladores ZA.

Usando los fundamentos de la modulación ZA y con ayuda de SIMSIDES se diseña

un modulador pasa-banda en tiempo continuo de cuarto orden y se realiza el análisis

comportamental como base para obtener las especificaciones funciones de cada

bloque que permitan, como un todo, obtener el desempeño deseado. En base a los

resultados del análisis comportamental se realiza el diseño eléctrico de un comparador.

1.1 Convertidores analógico-digital

Actualmente,
la tendencia de diseño completamente integrado en un sustrato

semiconductor es trasladar los procesos analógicos al dominio digital, de

manera que se tome ventaja de los niveles de integración alcanzados por los

procesos de fabricación digitales, de su menor costo, de su robustez, y en general de
su mayor facilidad de diseño. Aún más, porque las variables físicas son

inherentemente analógicas es que se mantiene la necesidad de circuitos que realicen la

comunicación entre el entorno analógico y el digital (A-D), esto es, se necesitan

convertidores analógico-digital (ADC por sus siglas en inglés) y digital-analógico
(DAQ.

El proceso de conversión A-D se realiza principalmente en dos etapas: muestreo y
cuantización. El muestreo realiza la discretización de la señal en el dominio de-

tiempo, y la cuantización hace la discretización en amplitud. En la práctica, realizar el
diseño los circuitos de conversión la velocidad y la resolución son dos de las

especificaciones más importantes; la velocidad determina que tan rápido se realiza la

conversión de una señal y la resolución se refiere a la precisión con que se ha

convertido esa señal.
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El interés de fabricar circuitos integrados analógicos en el mismo sustrato que los

circuitos digitales, para el desarrollo de un chip, ha causado que el flujo de diseño
sea

todo un reto de manera que, el cuello de botella (satisfacer velocidad y precisión) de
la

mayoría de los sistemas sea la parte analógica [1]. La razón es simple, las enormes

ventajas que trae consigo la tecnología CMOS para la integración de circuitos digitales
(capacidad de integración, reducción de consumo de potencia, etc.) no lo es para los

circuitos analógicos porque existen serios problemas en su desempeño, principalmente
por la reducción de los voltajes de alimentación. Por esa razón se han propuesto
diversas maneras de implementar un convertidor A-D que incluye diferentes métodos

de conversión y que resultan en diferentes resoluciones y velocidades de
conversión.

Los ADC ZA, por ejemplo, son una buena alternativa para ser implementados en

sistemas VLSI (de Very Large Scale Integration) modernos. La razón es la siguiente: la

mayoría de los convertidores son afectados por las no idealidades de los circuitos, lo

que hace necesario incorporar mecanismos de corrección. Por otro lado, los ADC ZA

presentan baja sensibilidad a las no idealidades de la mayoría de los bloques que lo

forman porque se usa un procesamiento digital de las señales, el cual se favorece de la

tecnología VLSI donde es más fácil obtener circuitos digitales rápidos que circuitos

analógicos precisos.

1.2 Convertidores ZA y herramientas de simulación

Los ADC ZA usualmente consisten de una parte analógica, llamada modulador ZA, en

donde se realiza un sobre-muestreo de la señal y se implementa la técnica de

conformado del error, es decir, es la etapa donde la señal de interés y la debida al ruido

de cuantización se modelan con funciones de transferencia no correlacionadas; el

ruido de cuantización es expulsado fuera de la banda de la señal. Luego de la parte

analógica sigue una etapa digital formada por un decimador y un filtro digital, con lo

cual se completa la conversión A-D. Entonces, debido al sobre-muestro y al

conformado del error se relajan los requerimientos para la parte analógica a expensas
de que la complejidad y los requerimientos sean mayores para la parte digital, lo cual

se beneficia de las tecnologías modernas, como ya se mencionó.

La técnica de tiempo discreto (DT por sus siglas en inglés) ha sido la preferida para

implementar los convertidores ZA. Para mejorar su desempeño 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 resolución

con amplios anchos de banda para aplicaciones de telecomunicación requiere de altas
frecuencia de muestreo, lo cual, sumado a la continua reducción del voltaje de

alimentación en tecnologías CMOS pone en evidencia las limitaciones en el

desempeño de los circuitos en DT, principalmente los que utilizan la técnica de

capacitores conmutados (SC por sus siglas en ingjés). 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 así obtener un

alto desempeño a pesar de los procesos CMOS de bajo voltaje de alimentación.

No obstante, los moduladores ZA CT operan con señales tanto en tiempo continuo

como en tiempo discreto, lo que lo hace complejo diseñar y simular. Además, las

técnicas de diseño y la información disponible no están tan desarrolladas como lo

están para los moduladores [2] ZA DT, lo que provoca que el tiempo de diseño sea

excesivo. Por ello, la técnica más utilizada para el diseño de los moduladores
ZA CT es

utilizar una transformación DT-CT, lo que permite hacer uso de la información y

herramientas existentes para el diseño de moduladores ZA DT y, a partir de él,

obtener el diseño CT. Lo anterior es posible debido a la similitud existente en

comportamiento entre los dos tipos de moduladores.
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En la práctica, a pesar de la gran cantidad de bibliografía existente sobre los

moduladores ZA, donde se muestran las ventajas que proporcionan estos tipos de

convertidores, aún existe escases de herramientas que apoyen el diseño y la

verificación 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 optimización de desempeño e incluso de

explorar la viabilidad de nuevas arquitecturas. A diferencia del diseño digital, las pocas
herramientas que realizan una simulación del comportamiento han surgido como la

mejor opción para la simulación comportamental de convertidores ZA, en cuanto a la

relación precisión-tiempo de CPU, debido a que los simuladores a nivel transistor

necesitan muchos ciclos de reloj para obtener suficiente información que permita
evaluar el desempeño. Dentro de las pocas herramientas de simulación

comportamental [3]- [4], SIMSIDES (SIMulink based Sigma-Delta Simulator) [5] se

encuentra entre las mejores opciones, debido a bs siguientes características:

Rapidez de procesamiento debido a que sus modelos usan funciones S [6]

(para su operación utiliza Matlab).
Permite simular moduladores SC, CT y de corriente conmutada (SI, por sus

siglas en inglés), tanto pasa-bajas como pasa-banda, además de incluir nuevos

modelos, lo cual le da una gran flexibilidad de diseño.

Tiene elevada precisión debido a que incluye la mayoría de los errores críticos
de los diferentes tipos de moduladores.

Permite realizar un post-ptocesador de la respuesta del modulador para
analizar sus características auxiliándose de las capacidades de Matlab.

1.3 Organización de la tesis

Considerando el escenario descrito, en este trabajo de tesis se exponen los conceptos

generales de modulación ZA -y las medidas de desempeño de las arquitecturas
existentes- como medio para presentar las implicaciones de la conversión DT-CT y el

impacto que ésta presenta en el cálculo de los coeficientes asociados a un modulador

ZA CT pasa-banda de 4o orden. El análisis comportamental de este modulador se

realiza con ayuda de SIMSIDES y, de los resultados obtenidos, se presenta el diseño a

nivel transistor de un circuito comparador con las facilidades de la tecnología CMOS

65nm, 1.0V, STmicroelectronics. De igual manera, se presenta el flujo de diseño

mixed-mode adoptado en las instalaciones de IMSE-CNM (Sevilla, España) y

soportado en CADENCE. Por lo anterior, este trabajo está organizado de la siguiente
manera:

En el capítulo dos se exponen los conceptos generales de los convertidores de
datos con énfasis en el estudio a los fundamentos básicos de operación de los

moduladores ZA. Se muestran las medidas de desempeño y se presenta una

revisión de las diferentes arquitecturas existentes.

Las características de operación de los moduladores ZA en tiempo continuo

se presentan en el Capítulo 3, donde se estudia su diseño a través de la

conversión DT-CT; este diseño hace énfasis en la técnica del impulso
invariante. Finalmente la metodología de cálculo del valor de los coeficientes

de retroalimentación de un modulador ZA CT pasa-banda también son

presentados.

El capítulo cuatro presenta el análisis comportamental de un modulador ZA

CT pasa-banda de cuarto orden utilizando SIMSIDES y, tomando como base,
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el valor de los coeficientes de retroalimentación obtenidos previamente.
Como ejemplo de esta tarea, se presenta el diseño a nivel transistor del

comparador cuyas especificaciones de operación se sustentan en las

características de desempeño obtenidas del análisis comportamental.

Las conclusiones de este trabajo así como la descripción del trabajo futuro
se

presentan en el capítulo cinco.
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Capítulo 2

Fundamentos Generales

Por la importancia que tienen los convertidores analógico-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 básico de operación de los ADC ZA

integrados en silicio. Primero se presenta el funcionamiento general de un ADC y se

muestra una clasificación de los diferentes ADC. Después se describe el desempeño
básico de los cuantizadores, de sus no idealidades, y se muestra una representación
funcional basada en un modelo lineal. Esta última característica, además de servir para
analizar el funcionamiento de los ADC, es útil para proveer información 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 análisis simplificado de los moduladores ZA más

comunes. Finalmente, se muestran bs diferentes cbses de moduladores ZA, a saber

pasa-bajas y pasa-banda.

2.1 Introducción

Hoy
día, b frontera que divide b parte analógica y digital se ha despbzado

cada vez más hacia b recepción o transmisión de información con elmundo

real, producto del continuo escalado de bs tecnologías. De esta manera

muchas tareas realizadas por circuitos analógicos ahora se realizan en el dominio

digital. Sin embargo, en los casos que se requiera, siempre será necesaria una interfaz

analógica-digital (A-D).

Existen muchos tipos de convertidores analógico-digital y todos realizan,

generalmente, los mismo procesos fundamentales: muestrear y cuantizar la señal de

entrada. Los ADC ZA permiten obtener altas resoluciones en la conversión A-D por
lo que han adquirido mucho interés en los últimos años [2]. Su desempeño se basa en

el sobre-muestreo y en b realización de un procesado al error de cuantización,
conocido como conformado del error. Gracias a estos procedimientos, es posible rebjar
bs especificaciones de los bloques que lo componen sin degradar su desempeño.
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Los ADC ZA mejoran el desempeño del ADC tradicional principalmente
de tres

maneras: aumentando el sobre-muestreo, incrementando el conformado del error y/o

utilizando un cuantizador de más bits. Existen numerosas arquitecturas de los AuxY

ZA, cada una de elbs utiliza alguna característica para mejorar su desempeño y cada

una de elbs cuenta con desventajas que impiden obtener, en algunos casos, la

respuesta deseada. De ahí el interés en buscar nuevas técnicas que permitan
subsanar

estas desventajas y así aumentar bs posibilidades de uso de este tipo de convertidores.

2.2 Convertidores analógico-digital

El convertidor analógico digital es un circuito electrónico que transforma una señal

continua en el tiempo y en amplitud en una señal discreta en el tiempo y con su

amplitud cuantificada y codificada; esta característica es representada medbnte un

código binario de N bits. El diagrama a bloques básico de un ADC se muestra en b

Fig. 2.1, donde el filtro es anti-albsing, S/H es un circuito de muestreo y retención

(S/H), e incluye un cuantizador y un codificador.

¡

Y

■

x.(t)
t

Xbffl
S/H

■Xs,n Xc,n_ Codificador

y
U/2 i

f.

y-).-

anti-aliasing

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

Xbi(t): Señal limitada en banda

X,,„: Señal discretizada en el tiempo, continua en amplitud

Xc,n: Señal discretizada en el tiempo y cuantizada en amplitud

Yd.n- Señal codificada

Fig. 2.1 Diagrama a bloques de un ADC.

Cada uno de los componentes cumple con una función bien definida (ver Fig. 2.1):
El

filtro znú-aHasing elimina los componentes espectrales que están por encima del 50%

del valor de la frecuencia de muestreo a b cual trabaja el circuito S/H, y de esta

manera cumplir con los postulados del teorema de Nyquist. El circuito S/H muestrea

b señal limitada en banda que se obtiene a b salida del filtro (x_i(t)), produciendo una

señal en tiempo discreto (xs,_), el cuantizador toma b señal en tiempo discreto y mapea
el rango de amplitudes continuo en un conjunto de niveles discretos (x^i) y,

finalmente, el codificador asigna un código binario a cada uno de los niveles discretos

(yiu) 17] • *^e esta manera, la conversión A-D está determinada por dos procesos

fundamentales: muestreo y cuantización. A partir de ellos se realiza b transformación

continua a discreta de b señal de entrada, es decir, el muestreo en el tiempo y b

cuantización 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 límite al ancho de banda de b señal de entrada analógica,
debido a que se debe cumplir con el teorema de Nyquist para no tener pérdida de

información. En el circuito muestreador, b señal de entrada filtrada es multiplicada

por un tren de impulsos Dirac espaciados una cantidad Ts=l/fs, lo que en
el dominio

de b frecuenda, corresponde a b convolución con un tren de impulsos localizados
en

múltiplos de la frecuencb de muestreo fs. Para ADC's donde fs es igual a la frecuencia

de Nyquist _n, el aliasing ocurrirá si la señal de entrada al muestreador contiene

componentes por encima de fs/2. Por esta razón se requieren filtros analógicos de

alto orden para remover los componentes fuera de banda sin tener atenuación

significativa en b banda de la señal. La cuantización introduce inherentemente una

limitación en el desempeño de un ADC ideal, debido a que degrada b caUdad de b
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señal de entrada al mapear los niveles de valor continuo a un número finito de niveles

discretos. En este proceso se genera un error, llamado error de cuantización.

2.2.1 Clasificación de los ADC

Existen varias maneras de cbsificar los ADC atendiendo a diferentes propiedades. Las
clasificaciones más utilizadas son aquellas que se basan en la razón de sobremuestreo y
otras que toma en cuenta el compromiso resolución-velocidad. Algunas otras

clasificaciones son bs que toma en cuenta los bits del cuantizador (de un bit y

multibit) y bs que considera el ancho de banda de b señal de entrada, baja frecuencia

(pasa-baja) o de banda limitada (pasa-banda).

2.2.1.1 Razón de sobre-muestreo

Según el teorema de muestreo, b razón entre b frecuencia de muestreo fs y b

frecuenda de Nyquist _n debe ser mayor o igual a b unidad para evitar pérdida de
informadón durante el proceso de muestreo. Esta razón se representa normalmente

por M, y redbe el nombre de razón 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=l.

Convertidores de sobremuestreo, en los queM>1 (generalmente M»l).

2.2.1.2 Compromiso resolución-velocidad

Existe muchos tipos de ADC, b mayoría son de Nyquist, y cada uno ofrece diferentes

compromisos entre el consumo de potenda, área de integración y bs especificaciones
funcionales básicas, que son resoludón y veloddad. La resoludón b determina d

rango dinámico para una señal de entrada con máxima amplitud medido en número

de bits equivalentes y, b vdoddad, se define como la frecuenda máxima a b cual d

ADC es capaz de procesar informadón.

Tomando en cuenta d compromiso entre resoludón y veloddad, los ADC se pueden
clasificar en tres grandes categorías [9]:

Convertidores de vdoddad baja-medb (desde dc hasta ~100Hz) y alta

resoludón (20-22 bits). A este grupo pertenecen los ADCs de integración.
Convertidores de vdoddad medb (lOOHz-lOMHz) y resoludón medk (12-20
bits). En este grupo se encuentran los ADCs de aproximaciones sucesivas y
los algorítmicos.
Convertidores de alta velocidad (lOMHz-IGHz) y baja resoludón (6-12 bits).
Induyen los convertidores flash, interpobtivos, folding, pipelined,
arquitecturas entrelazadas en el tiempo o paralelas, etc.

2.3 El Cuantizador: Fundamentos

Un cuantizador es un circuito electrónico que mapea el rango continuo de amplitudes
de b señal de entrada en un conjunto de niveles discretos. Es un cuantizador uniforme
si b separación 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 función de su característica entrada-salida se puede distinguir entre cuantizadores

tipo midrise, en los que el cero analógico no tiene un código asociado, y el midtread, en
el que el cero sí tiene un código asocbdo. En la Fig. 2.2 se muestra b característica
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entrada-salida de un cuantizador ideal tipo midrise de tres bits, donde b señal de

entrada cambb de —V_x_s a +*/2Xfs y b salida es cuantizada (redondeada) a una salida

de los diferentes 2N niveles. La separación entre niveles de salida adyacentes se
define

como paso de cuantización, A. Para un cuantizador de N bits, A=Yfs/(2n-_)i donde

Yfs es d rango de salida a escala completa dd cuantizador. Análogamente se define

X_sb=Xfs/(2n-1) como b mínima separación entre niveles consecutivos de la entrada,

siendo Xfs b escala completa de b señal de entrada del cuantizador. Como Xfs y Yfs

no son necesariamente iguales, el cuantizador puede tener una ganancia, gq, dada por
b pendiente de b línea que intersecta bs transiciones de cada nivd del cuantizador.

Fig. 2.2 Característica entrada-salida de un cuantizador ideal de tres bits.

2.3.1 Error de cuantización

La operadón del cuantizador se puede describir por d siguiente modelo lineal [2]:

y
=

g.x + e(x) (2.1)

donde gq y e(x) son b gananda del cuantizador y el error de cuantización,

respectivamente. En b Fig. 2.3 se observa el moddo lineal en bloques de un

cuantizador ideal. El error de cuantización es una fundón no-lineal de la entrada x.

Mientras x esté dentro dd rango ±JXfs/2, d error estará limitado a ±A/2. El valor

máximo de e(x) ocurre en bs transiciones. Para entradas fuera del rango ±Xfs/2, d

valor absoluto del error de cuantizadón crece monotónicamente, lo que se conoce

como sobrecarga del cuantizador y el rango de entrada +Xfs/2 se conoce como b

región de no-sobrecarga. Lo anterior se observa en b Fig. 2.4.

Fig. 2.3 Modelo lineal del cuantizador.

Para evaluar el desempeño de un cuantizador ideal es necesario asumir algunas
características de bs propiedades del error de cuantizadón [11]. Como se observa en b

Fig. 2.4, el error de cuantizadón es sistemáticamente definido por b señal de entrada.

Sin embargo, si se asume que la entrada cambb aleatoriamente de muestra en muestra

en d intervalo ±Xfs/2, el error también estará no correbdonado entre muestras. De

acuerdo a lo anterior, b cuantización se puede ver como un proceso aleatorio, donde

el error de cuantización es independiente de b entrada con una distribudón uniforme

en el rango ±A/2.
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Sobrecarga

Sobrecarga

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

En b Fig. 2.5 se muestra b operadón de un comparador (cuantizador de un bit),
donde se observa que b principal diferencia con un cuantizador multibit es que b

salida sólo depende dd signo de b entrada, su valor absoluto no importa. Por lo tanto,
b gananda gq no está definida y se puede escoger arbitrariamente.

~77
Z

a)

-•VYrfA

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

La Fig. 2.6 a) muestra b fundón de densidad de probabilidad (PDF por sus sigbs en

inglés) dd error. La potenda asodada al error de cuantizadón, a partir de su PDF, es

■wo
|
+A/2 .2

e2 = o2(e) = Je2PDF(e)de =
-

Je2de =
—

(2.2)

El asumir que el error de cuantizadón es un proceso aleatorio con PDF uniforme

también implica que su densidad espectral de potenda (PSD por sus sigbs en inglés)
es uniforme, como se muestra en b Fig. 2.5 b). El PSD está dado por

EV '

f. 12f.
(2.3)

El ancho de banda de b señal de entrada de un convertidor Nyquist se distribuye en b

banda [-f,/2,+fs/2], por lo tanto, toda b potenda del error de cuantizadón está dentro

de b banda de b señal y pasa a b salida del ADC como parte de b señal. Por lo

anterior, el error de cuantizadón usualmente es modelado como una fuente aditiva de

ruido bbnco (ver Fig. 2.3) y suele llamarse ruido de cuantizadón. La suposidón dd

ruido bbnco, aun cuando en b práctica no cumpla con todas bs condidones,
comúnmente es utilizado en el diseño de ADC's dando buenos resultados (a mayor
numero de bits del cuantizador, mejor b aproximación) [2].

PDF(e)

ll/A

a)

A/2 | +A/2
*
8

-f./2

b)

SeW

U/12f,

+f,/i*f

Fig. 2.6 Error de cuantización: a) PDF, b) PSD.
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La degradación introducida por d cuantizador en d desempeño de un ADC puede ser

expresada a través de b potenda del error de cuantización dentro de b banda, Pq- En

otras palabras, Pq es la potenda del error causado por el proceso de cuantización

dentro de b banda de b señal y está dada por

pQ= jsE(f)df= k(f)df=£ (2.4)

Obsérvese que b potencb dd error disminuye con el paso de cuantización, sin

embargo el valor de A está limitado por limitadones tecnológicas que se discutirán

posteriormente.

2.3.2 No idealidades del cuantizador

El cuantizador presenta errores adicionales al error inherente a b propia cuantización.

En b práctica, b característica entrada-salida que se observa en b Fig. 2.2 es

degradada prindpalmente por tres fuentes de errores: error de offset, error de

gananda y error de no linealidad [12]. Los anteriores son errores estáticos, los cuales

afectan b precisión del cuantizador cuando se tiene una señal de entrada en DC. Cada

uno de erros se puede expresar en LSBs (del inglés Least Significant Bit) o también se

pueden representar como un porcentaje de FSR (dd inglés FullScale Range).

El error de offset es una medida dd despbzamiento de b curva del cuantizador con

respecto a b curva ideal. Se toma un punto como referenda en b curva ideal para

medir el offset. El punto que se toma generalmente es b primera transidón. El error

de offset se muestra en b Fig. 2.7.

y
X

111 -

i

i" T™
¡ 1

ID
**_

(0

■ i'
: |

Ideal —±T~__

'3 JJ
ra
"O

lo
W

I 1
' '

| I

j 1

ooo . ■^-t
■-Offset
-l—1—1—h—1—1—1—►

_____

1 2

Entrada analógica

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

El error de gananda se define como b máxima desviación de b pendiente de b

característica entrada-salida del cuantizador con respecto a b pendiente de la respuesta
ideal, suponiendo que no se tiene error de offset, es decir, hadendo el offset cero. El

error de ganancia se muestra en b Fig. 2.8.

El error de no linealidad engloba b no linealidad integral (INL por sus sigbs en inglés)

y b no linealidad diferencial (DNL por sus sigbs en inglés). El error INL es b máxima

desvbción de la respuesta dd cuantizador respecto a b respuesta ideal suponiendo que
no existe offset ni error de gananda. El error DNL es b diferencia entre el ancho de

un paso del cuantizador y d 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 observa que

para DNL se hace uso de un subíndice para identificar a que transición se hace

referencb, esto es, DNL, representa el DNL de la transidón i.
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Entrada analógica

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

Entrada analógica

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

señal analógica x_s+(t) es mayor o menor que otra x*N-(t), y para codificar b salida en d

dominio digital considerando b siguiente rebdón [13]:

y
=

para

para

XlN+(t)>XIN-(t)

xm+(t)<xIN_(t)
(2.5)

dondey es b señal de salida, Id y Od son el uno y cero lógico, respectivamente. En
muchas aplicaciones una de bs entradas es un valor de referenda, y el comparador
detecta cuando b señal aplicada a b otra entrada es mayor o menor que esa referenda.

Los comparadores ideales, en teoría, deben ser capaces de detectar cualquier pequeña
diferencia entre bs señales de entrada, sin embargo, en b práctica esta diferencia debe
ser mayor que b resoludón (¡Q característica del comparador para que pueda ser

detectada. El valor de b resoludón cambb dependiendo de las condidones de

operadón. Si el tiempo para realizar b comparación es lo sufidentemente grande, %
toma d valor mínimo posible, el cual es inherente en d comparador y con el cual se

tiene b máxima precisión. Si el tiempo de comparadón disminuye el valor de i;
aumenta y b predsión del comparador empeora. Por lo tanto, existe un compromiso
entre veloddad de operación y predsión dd comparador: a mayor veloddad menor

precisión.

En b Fig. 2.5 a) se observa b curva característica 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 característica no se
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pueda obtener de un dispositivo real. Por otro lado, en b Fig. 2.10 se muestra una

mejor aproximadón de b curva entrada-salida que tiene un comparador real. En
esta

aproximadón, la curva tiene una gananda finita ks alrededor de un offset de entrada

Eos- Los valores Eoh y Eol son niveles que corresponden al uno y cero lógico,

respectivamente. En base a estas características no lineales el valor mínimo de b

resolución está dado por

E.-.-.E,OL ~ TJ I . OH
"^

os

2ks Ks
(2.6)

donde se toma el modulo del offset debido a su naturaleza aleatoria y se asume que el

intervalo de transidón es simétrico alrededor de b entrada offset. Para cualquier nivel

de entrada dentro del rango [-&, ?s] d estado de la salida del comparador es inderto.

Por otro bdo, cualquier entrada fuera de ese rango, lo que se llama una sobrecarga,

genera un estado digital no ambiguo a b salida del comparador.

Pendiente ks

► x

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

Existen diferentes maneras de implementar un comparador. Una de elbs es

implementado con b misma topología de circuito empleado para amplificadores de

voltaje, debido a que los comparadores de voltaje son básicamente dispositivos con

ganancb de voltaje. En la Fig. 2.11 se muestran tres alternativas CMOS, los cuales

utilizan una única etapa de OTAs (del inglés Operacional TransconductanceAmplifier) [14].
Con estas estructuras se obtienen ganancias alrededor de 40dB, lo que se traduce en

una resoludón aproximada de 10 mV, es decir, ese valor se obtiene al usar (2.5) y
considerando que el offset es cero y que Eoh=1V.

Los comparadores de una etapa presentan problemas para satisfacer d compromiso
resolución-velocidad. Para mejorar esta rebdón se utilizan estructuras multi-etapas

para que la ganancia de voltaje se obtenga a través de todas la etapas [15]. En b Fig.
2.12 se muestra una arquitectura multi-etapa a nivel conceptual. Si se asume que d

comparador es de N etapas, todas idénticas y cada una con una gananda ks=gi_/g_, se

tiene la siguiente expresión para la resoludón:

>
M |F I + F I ^s-

Ss
~

pos +JD0H (2.7)

donde Eos es el offset de la primera etapa. No se toma en cuenta el offset que tienen

el resto de bs etapas debido a que es atenuado por la gananda de bs etapas
anteriores

en la cadena. A pesar de que muchas operadones de los comparadores de voltaje

consisten en etapas de ganancia de voltaje, hay diferendas significativas entre los

amplificadores y los comparadores. Los amplificadores usualmente se diseñan para

tener una operadón lineal en configuradones de lazo cerrado, lo que requiere de una

compensadón cuidadosa de b respuesta dinámica para
evitar una operadón inestable

cuando se aplica b retroalimentadón. Por otro lado, la dinámica en el mecanismo de
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gananda utilizada en los comparadores no necesita ser estable aun en lazo abierto.

Actualmente, se utiliza b retroalimentación positiva en comparadores para

implementar bloques de gananda inestables pero muy rápidos.

Fig. 2.12 Comparador muid-etapa a nivel conceptual.

23.3.1 Comparador regenerativo con retroalimentación positiva

La retroalimentadón positiva provoca que d circuito sea inestable, pero d

comparador no tiene que ser necesariamente estable. La inestabilidad hace que d

comparador sea más rápido que aquellos comparadores que utilizan amplificadores

que operan en b región lineal y en lazo cerrado, donde además hay que asegurar b

estabilidad [16]. Una manera de implementar la retroalimentación positiva es

utilizando OTAs como se muestra en la Fig. 2.13 a). La comparadón se realiza

cuando b fase de reloj <f_ está en un nivel alto. Durante esta fase, d moddo de primer
orden que representa el comportamiento del comparador alrededor de punto y=0, se

muestra en b Fig. 2.13 b). Por otro bdo, bs Fig. 2.13 c) y Fig. 2.13 d) muestran b

característica resistiva que presenta el capadtor Co durante b fase de comparadón. La

primera es para valores "pequeños" de la entrada x, y la segunda es para valores

"grandes" de entrada. El comportamiento del comparador dependerá del signo que

tenga b señal de entrada durante b fase de comparadón. Durante b fase de reset, sin

importar cuál sea b entrada, b salida se sitúa en el punto central Po, donde y=0 y por
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lo tanto se encuentra en el punto quiescente donde d modelo de pequeña señal es

aplicable.

Considerando que el valor de b entrada es "pequeño" y positivo, en el capadtor se

tendrá b característica inferior mostrada en b Fig. 2.13 c), donde se tienen tres

puntos de equilibrio: dos estables, Ql y Qh, y uno inestable, Qo. Como b carga dd

capadtor no puede cambiar de manera instantánea, 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 opción de equilibrio estable. De esta manera, b trayectoria se

mueve hacb el punto Qh, donde y=EoH- Para entradas negativas el punto de

equilibrio se mueve hacia Ql, donde y=-EoL. En ambos casos la evoludón dinámica

sigue el modelo mostrado en b Fig. 2.19 b), que opera a alta vdoddad debido a b

reaUmentación positiva.

-, ^

le

V\, P-
Ql •^a Eop.

Eo*. X. 'Po Qh

:)

p^
■A

Fig. 2.13 Comparador con realimentación positiva y su operadón dinámica.

2.3.3.2 Comparador regenerativo de tiempo discreto

Los comparadores regenerativos de tiempo discreto (DT por sus sigbs en inglés) se

construyen con un par de inversores cruzados, los cuales forman un latch como se

muestra en b Fig. 2.14 a). Los inversores amplifican b entrada diferencial (xa+ -

xa.)

para obtener la salida diferendal saturada (ya+
-

ya.) siguiendo el comportamiento que

se muestra en la Fig. 2.14 b). Luego, durante b fase de reset (tpr en alto), la entrada

diferencial se almacena en los capacitores de muestreo y d circuito se sitúa en d

estado central Qo- Durante b fase de comparadón (cpa en alto) se recupera la entrada

diferendal obligando a que el circuito evolucione hada otro estado estable; para

entradas positivas la salida se mueve hada Qh, y para entradas negativas, b salida se

mueve hada Ql.

2.3.3.3 Comparador regenerativo con preamplificador

Idealmente, la resolución estática de los comparadores regenerativos es ilimitada, sin

embargo, en b práctica la resoludón está limitada por b disimetría y otros fenómenos

de segundo orden. En comparadores con realimentadón positiva, el
error causado por

b disimetría es mucho mayor respecto a otros tipos de comparadores [15], [17]. Al

utilizar un amplificador se aumenta b resoludón manteniendo b ventaja de la

velocidad de este tipo de comparador. El esquemático conceptual del comparador se

muestra en b Fig. 2.15, donde se observa que los inversores del latch están auto-

polarizados durante b fase de reset. En b fase de comparadón, la señal de entrada (xa+

-

x_.) es primero amplificada por un factor A¡_, y después se suma al punto quiescente

de los inversores. La amplificadón de b señal de entrada ocurre cuando (f>ai está en un
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nivd alto (primera parte de b fase de comparadón). Durante la última parte de la fase

de comparadón (9,2 en nivd alto) se habilita la realimentación positiva. El flanco de

subida de xpa se retrasa con respecto a tpai para garantizar que el desbalance se lleve a

cabo.

J^>-| .y+

y. -y.

X..-X.-

a) b)

Fig. 2.14 Comparador formado por un btch y su operadón dinámica.

x—

<£■■/

' —' L ^ <Pa_\

•y+

Fig. 2.15 Comparador regenerativo con preamplificador.

2.4 Fundamento de los ADC ZA

Los ADC SA hacen uso del sobre-muestreo y de b técnica noise-shaping (conformado
del error) para disminuir b potenda del error de cuantización dentro de la banda de b
señal y aumentar b exactitud de b conversión 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 b combinadón de estos datos temporales mediante técnicas
de procesado de señal (promedio en el caso más simple), incrementando así b

resoludón efectiva del convertidor [7].

2.4.1 Sobre-muestreo

Como se menciona en 2.2.1.1, el sobre-muestreo consiste en muestrear una señal más

rápido que b frecuenda de Nyquist. La razón de sobre-muestro (OSR por sus sigbs
en inglés, también identificada como M) se expresa de la siguiente manera:

f f
OSR = -*■*- = -*■*-

U 2f.
(2.8)
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donde fs, ín y fe son b frecuenda de muestreo, b frecuencia de Nyquist y b

frecuencb del ancho de banda de b señal, respectivamente. El sobre-muestreo tiene,

por otro bdo, dos efectos muy importantes. El primer efecto es que bs imágenes
de b

señal de entrada, creadas por el proceso de muestreo, estén más separadas que en
un

convertidor Nyquist, debido a que d ancho de banda de b señal fe es más pequeño
que fs/2. La consecuencb de esto, es que b transidón de la banda de paso a b banda

de rechazo dd filtro anti-aliasing puede ser menos abrupta, lo que simplifica
enormemente su diseño. Lo anterior se puede observar en b Fig. 2.16.

|X.(/)|
Filtro

anti-aliasing—v I

__

_m; _____

|X.(/)|
Filtro ▲

anti-aliasing"*\T

CU
TT7

a)
2

b)

Fig. 2.16 Filtro anti-aliasing para: a) Convertidores Nyquist, b) Convertidores con sobre

muestreo.

El segundo efecto es que permite disminuir b cantidad de error de cuantizadón que se

encuentra dentro de la banda de b señal, debido a que b potenda del error de

cuantizadón de una señal sobre-muestreada se distribuye en d rango [-fs/2,+fs/2] y d

rango dd ancho de banda de b señal es [-fB,+fe]- Como fe<fs/2, sólo una parte dd

error total está dentro de b banda de b señal Lo anterior se muestra en b Fig. 2.17.

La potenda dd error de cuantizadón dentro de b banda de b señal está dada por

PQ=+}sE(f)df = ]-^df =¿2Í- 120SR
(2.9)

De este resultado se observa que mientras más grande sea b razón de sobre-muestreo,

menor será b pordón del total de b potenda del error dentro de b banda de la señal

de entrada.

Potencia del error

dentro de la banda

A'

120SR

Se(/) Potencia del

error total

Ibitu*
u

♦/
Á -fs | /» £_
2 2

Fig. 2.17 PSD del error de cuantización en un convertidor con sobre-muestreo.

2.4.2 Conformado del error

Esta característica se obtiene a través de un procesamiento del error de cuantizadón,

el cual permite reducir la potenda dd error dentro de b banda de b señal y así

aumentar b exactitud de b conversión A-D. La idea básica es b siguiente: considerar

un comparador de sobre-muestreo con un cuantizador de N-bits. Si b razón de sobre

muestreo es lo sufidentemente grande, y la señal de entrada cambia poco
de muestra a

muestra, b mayor parte de los cambios en el error de cuantizadón ocurrirá a altas

frecuencbs porque a bajas frecuencbs muestras consecutivas dd
error de cuantización

son similares. De esta manera, los componentes del error
de cuantizadón dentro de b

banda de b señal (bajas frecuencbs) se pueden atenuar restando la muestra anterior a

la muestra actual. La reducción del error es mayor si se utilizan más muestras

anteriores. Este procedimiento se representa matemáticamente
de b siguiente manera:
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eHP , (n) = e(n) - e(n - 1) 1" Orden

eHP , (n) = e(n) - 2e(n - 1)+ e(n - 2) 2d0 Orden

eHP 3 (n) = e(n) - 3e(n - 1)+ 3e(n - 2) - e(n - 3) 3er Orden
(2.10)

y se puede formular en d dominio ^ como

E„r.L (z) = (l - z-^ • E(z) = NTF(z) ■ E(z) (2.11)

donde NTF(z) es b fundón de transferencia dd ruido y L es el orden del filtrado que

se realiza al error de cuantizadón. Obsérvese que d error procesado es una versión

filtrada dd error original. A partir de b fundón de transferencia del ruido, se tiene que

NTF(z) = (l-z-,y' z'=e u

NTF(f)=

|NTF(f)2 =

|NTF(_f=2

1-e
-JZ»;

'Y-

2sen jt—

V fs

/ nJL

Tt—

f

(2.12)

OSR»l

donde f __ fe. La potenda dentro de b banda de b señal dd error de cuantizadón es

-f*>

A22 a %

E

12(2L + l)OSR2
(2.13)

Se observa que b reducdón de Pq ocurre debido a b dependencia del sobre-muestreo

y al conformado pasa-alta de b fundón de transferencia del ruido, el cual permite
tener una gran atenuadón en b banda de b señal al transferir el ruido hada altas

frecuencbs. La Fig. 2.18 muestra | NTF(f) | para diferentes ordenes de conformado

dd error donde, a mayor orden, menor ruido dentro de b banda de la señal.

2.4.3 Arquitectura básica

La arquitectura básica de un ADC ZA pasa-bajas se muestra en b Fig. 2.19. En el

diagrama se observan tres bloques principales: el filtro anú-aliashig, el modulador ZA y

el decimador. La fundón del filtro es la misma que en los ADC Nyquist, atenuar los

componentes fuera de banda de b señal de entrada para evitar d aliasing cuando sea

muestreada. Sin embargo, sus requerimientos son menores debido al sobre-muestreo,

como ya se explicó. El modulador ZA se encarga del muestreo y b cuantizadón de b

señal de entrada ya filtrada. Este bloque realiza el conformado del error, el cual,
combinado con el sobre-muestreo, mejora b exactitud de b conversión A-D. Su salida

es un tren de pulsos digitales de B bits a una frecuenda de muestreo fs. El decimador

está formado por un filtro digital y por un sub-muestreador, los cuales, en la práctica,
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 frecuenda del tren de pulsos digitales

que se encuentran por arriba de fe, lo cual elimina el error de cuantizadón que
ha sido

conformado. De esta manera se evita el aliasing cuando se realice d sub-muestreo. Se

requiere una alta sdectividad en el filtrado, sin embargo es más fácil implementar un

filtro digital con estas características que un filtro analógico. Esta es una de
las ventajas

de los ADC ZA, los cuales necesitan el filtro con los requerimientos más exigentes en

el dominio digital.

Filtro

anti-aliasing
Modulador ZA Decimador

Fig. 2.19 Diagrama a bloques del ADC ZA.

El modubdor ZA es el bloque con más influencia en el desempeño dd ADC porque

es el responsable de b conversión A-D. Por ello, de aquí en adelante el trabajo se

enfoca al estudio de este bloque. Como se puede ver en b Fig. 2.19, elmodubdor ZA

consiste de un filtro H(s_), un cuantizador de B bits, cuenta con retroalimentadón

negativa, y utilizando un DAC de B bits [18]; elmuestreo de la señal de entrada filtrada

se realiza dentro del bloque H(%). En b Fig. 2.20 se muestra el modelo lineal dd

modubdor ZA, donde el DAC es ideal y d cuantizador se reemplaza por d moddo

lineal (ver Fig. 2.3). De esta manera, el modulador se puede ver como un sistema de

dos entradas (x, e) y una salida (y). Su representadón en d dominio %_ es

g H(z)

1 + g H(z)
q

1 + g H(Z)
q

E(z) = STF(z)x(z) + NTF(z)E(z) (2.14)

donde Xfy y Y(%) son la transformada ^ de b señal de entrada y el ruido

respectivamente, STF(z) y NTF(z) son sus respectivas funciones de transferencia.

Escogiendo H(¿ apropiadamente se puede implementar el conformado
del error sin

degradar la señal de entada, de tal manera que STF(z)*=l (en algunos
diseños se puede

buscar que la señal tenga ganancb G) y NTF«1
dentro dd ancho de banda de b

señal de entrada. Esto se puede lograr si la fundón de transferencia H(¡_) tiene una

ganancb muy grande en el ancho de banda de la
señal.
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Fig. 2.20 Modelo lineal del modulador IA.

El filtro más sencillo que tiene d comportamiento en frecuencia deseado es un

integrador, cuya fundón de transferencia en d dominio s_ es modelada por

H(z) =
1-z"

(2.15)

Considerando que b gananda del cuantizador gq es b unidad, b respuesta dd

modubdor está dada por

Y(z) = z-1x(z)+(l-z-,)E(z) (2.16)

donde se observa que dentro dd ancho de banda de b señal, la señal de entrada

únicamente se ve afectada por un retraso, mientras que en b fundón de transferencia

dd error de cuantizadón se implementa b fundón que se muestra en (2.11),

consiguiendo que se genere d conformado dd error. La fundón de transferencia dd

modubdor que se muestra en (2.16) se lbma modubdor de 1er orden, debido al orden

de b fundón del conformado dd error.

2.4.4 Medidas de desempeño

Éstas son necesarias para el análisis de los modubdores ZA y permiten comprender y
cuantificar d desempeño de los convertidores ZA [7].

• Razón señal a ruido (SNR, por sus sigbs en inglés). Es b razón entre b potenda
de salida a b frecuenda de una entrada senoidal y b potenda del error dentro de

banda no correlacionado. El SNR no incluye la potenda dentro de b banda de b

señal debida a los armónicos. Para vm convertidor ideal, tomando en cuenta sólo

el error de cuantizadón, el SNR se puede aproximar a:

SNRjdB=101og„

. A¡.

V2PQ,
(2.17)

donde A, es b amplitud de b salida senoidal.

Razón señal a ruido -I-distorsión (SNDR por sus sigbs en inglés). Se define como

b razón entre b potenda de salida a b frecuenda de una entrada senoidal y b

potenda total del error dentro de b banda de la señal, tomando en cuenta los

posibles armónicos a la salida dd convertidor.

Rango dinámico (DR por sus sigbs en inglés). Representa la razón entre b

potencb de salida a b frecuenda de una entrada senoidal con amplitud máxima y
b potenda de salida para una entrada pequeña para b cual SNR=0dB. Idealmente,
b amplitud máxima a b entrada del convertidor de una senoidal es Xfs/2, b cual

producirá una salida dentro del rango de la escala completa Yfs en el cuantizador,
entonces:
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DR|. =101og„
(KI2J

2P„
(2.18)

Numero efectivo de bits (ENOB, por sus sigbs en inglés). Refiere el número
de

bits que necesita un convertidor Nyquist ideal para obtener d mismo DR que un

convertidor ZA. De esta manera el desempeño de ambos tipos de convertidores
se pueden comparar de una manera sencilla:

EN0B =
_ PRL -1-76

6.02
(2.19)

• Nivel de sobrecarga (Xol). En b práctica, b sobrecarga de un cuantizador de B

bits no inicia cuando b amplitud de b señal de entrada del modubdor es igual al

50% de b escala completa del rango de entrada del cuantizador (Xfs/2).

Entonces, el SNR de un modubdor ZA no incrementa monotónicamente para

amplitudes de entradas en el rango [0, Xfs/2], debido a que con amplitudes de

entrada cercanas a Xfs/2, ocurre b sobrecarga, causando un incremento del ruido

dentro de la banda de b señal y una disminución del SNR. El valor máximo dd

SNR antes que disminuya se denomina SNRpko y, el correspondiente nivel de

entrada cuando ocurre esta situación, es Xol-

Los parámetros anteriores se muestran en b Fig. 2.21 donde se observan bs curvas

típicas del SNR y SNDR en fundón de b amplitud de entrada de una señal senoidal.

Usualmente, bs dos curvas coinciden para niveles de entradas pequeñas y medianas.

Para niveles de entradas grandes b distorsión debida a los armónicos es suficiente para

degradar b curva SNDR.

SNR, SNDR (dB)

A, (dBV)

XoL Xfs Amplitud de la

2 señal de entrada

Fig. 2.21 Medidas de desempeño del modulador ZA.

2.4.5 Desempeño ideal

El desempeño ideal del modubdor ZA se compara con d desempeño de un ADC

Nyquist ideal, utilizando el DR como medida de comparadón. Considerando un

cuantizador de B bits y utilizando (2.4), el DR de un ADC Nyquist se puede

aproximar por

DR =

pout
**X„/2

= -22

donde

pout (Yfs/2)2

(2.20)

(2.21)
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Expresado en dedbdes, se obtiene la siguiente relación

DR|dB=6.02B+1.76 (2*22)

donde se observa que por cada bit adicional del cuantizador d DR del ADC aumenta

aproximadamente 6dB. Por otro bdo, b salida de un modubdor ZA de L-orden en el

dominio z, está dado por

Y(z)=z-LX(z)+(l-z-)1'E(z) <2-23)

donde b señal de entrada aparece en b salida después de L retardos y d conformado

dd error de cuantizadón es de orden L. Considerando un cuantizador de B bit y

utilizando (2.13), d DR se puede aproximar por

D__-^_|(2._^É___^____ <__,,
Iq 2 TC

donde d término 2B-1 no se aproxima a 2B debido a que en los moduladores ZA se

utilizan cuantizadores de baja resoludón (de 1 a 5 bits). Expresando el DR en

dedbdes se obtiene:

DR|dB * 201og10(2B - 1)+ 1.76 + lOlogJ *^¿**- j + lü(2L + l)log10(oSR) (2.25)

A partir de (2.25) se observa que el DR del modubdor ZA puede aumentar si se

incrementa L, OSR y/o B. Variar estos parámetros tiene ventajas y desventajas:

• Variadón del orden del modubdor, L. El desempeño de un modubdor ZA

mejora considerablemente al aumentar el orden del conformado del error, de tal

manera que el error de cuantizadón atenúa más a bajas frecuencbs, como se

puede observar en b Fig. 2.18. Para ejemplo, si se considera que B=l y OSR=32,
d aumento que se tiene en DR al incrementar el orden dd modubdor del tercer al

cuarto orden, es de aproximadamente 21 .3 dB, lo que representa una mejora de

3.5 bits.

Incrementar d orden del modubdor tiene un gran impacto en su desempeño, sin

embargo utilizar altos ordenes de conformado da lugar a problemas de

inestabilidad. Aun cuando se logre mantener b estabilidad, el rango dinámico de

moduladores de alto orden será menor que d valor predicho por (2.25).

• Variadón de b razón de sobre-muestreo, OSR. El efecto del OSR se muestra en

b Fig. 2.22, donde el rango dinámico se gráfica en fundón de la razón de sobre

muestreo y del orden del modubdor, 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 desempeño del modulador, sin embargo, tener OSR

grandes implica que b frecuencb de muestreo será muy alta y que los circuitos

deban trabajar muy rápido. Aun si el proceso de fabricadón permitiera obtener
esas velocidades, se tendría una gran disipación de potencia.
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Fig. 2.22 Modelo lineal del modubdor EA.

• Variación de la resoludón dd cuantizador, B. Esta variación afecta de la misma

manera a los ADC Nyquist que a los ADC ZA. Al aumentar b resoludón

disminuye b potencb del error que es resultado del proceso de cuantización.

Tener moduladores ZA multi-bit requiere un DAC multi-bit en d lazo de

retroalimentación. Debido a b posidón que ocupa d DAC en la estructura del

modubdor (ver Fig. 2.19) cualquier no-idealidad que éste tenga se añadirá

directamente a b entrada del modubdor [19]. Por lo anterior, usualmente los

cuantizadores de todo ADC ZA son de 1 a 5 bits.

2.4.6 Tipos de arquitecturas

Conodendo el fundonamiento básico del modubdor ZA es posible selecdonar

aquellas características, siempre bajo el control del diseñador, que permitan mejorar su

desempeño. En base a lo anterior, se pueden construir diferentes arquitecturas, como
son: modubdores de un sólo lazo pero de distinto orden, arquitecturas en bs que se

colocan varios modubdores en cascada, moduladores que utilizan cuantizadores

multi-bit, entre otros.

2.4.6.1 Arquitecturas de lazo único

Las arquitecturas tienen un sólo bzo de retroalimentación, un cuantizador de un bit, y

pueden tener uno o varios integradores, siendo la diferenda entre ellos el orden de-

modulador.

> Modubdor ZA de 1" orden: Es b arquitectura más simple que se puede
construir. El diagrama a bloques se muestra en b Fig. 2.23, donde se puede ver

que se han agregado dos bloques de ganancb a b entrada y a b retroalimentadón

con respecto al diagrama mostrado en b Fig. 2.20. Si se reempbza el

comparador por su modelo lineal, b respuesta del modubdor en el dominio
■*■

es

n g,g.z-'X(z)+fr-z-)E(z)
Y(Z)=

l-(l-g'g>-
(2.26)

Se puede observar que cumpliendo b condición g'igq=l se obtiene d

conformado de primer orden del error de cuantizadón. Entonces b respuesta del

modulador es (2.27), donde se tiene una ganancb G=gi/g'i.
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Y(z) = -^z-,X(z)+(l-z-')E(z)
Si

(2.27)

Una de sus principales desventajas es que se necesitan grandes OSR, en ocasiones

imposibles de implementar para obtener resoludones medias a altas. Lo anterior

se debe al poco impacto que tiene d OSR sobre d desempeño del modubdor,

como se observa en (2.28), donde se muestra el rango dinámico calculado para el

modulador ZA de primer orden en fundón dd OSR El DR para esta

arquitectura se obtiene a partir de (2.24) considerando L=l y B=l. Por ejemplo,
utilizando (2.28), para una resoludón de 14 bit se necesita que OSR=-959, lo que

se traduce en una frecuenda de muestreo equivalente a fs-=1.92 GHz para un

ancho de banda de 1 MHz.

DR^-lOlog,,
3 30SR

3^

(2.28)

Otra desventaja de los modubdores ZA de primer orden es que no cumple con

bs condidones dd moddo lineal del cuantizador para señales de entrada en DC

[20], debido a que d error de cuantizadón está correbdonado con b señal de

entrada, por lo tanto, no cambb aleatoriamente. Al tener una señal de entrada en

DC, b salida cambb entre los niveles Id y Od, tratando de mantener el valor

promedio igual al valor de b señal de entrada mediante patrones repetitivos. Si b

frecuencia de bs repeticiones está dentro de b banda de la señal, la potenda del

error dentro de b banda puede ser mayor que el predicho por d modelo lineal.

Este problema se resuelve mediante b técnica llamada dithering [2], [21], que
consiste en introducir una señal aleatoria, usualmente a b entrada dd

cuantizador, que permita evitar parcialmente la correbdón entre b señal de

entrada y dmido de cuantizadón.

Fig. 2.23 Diagrama a bloques del modulador ___, de 1er orden.

Modubdor ZA de 2do orden: Si el cuantizador de un modulador ZA de primer
orden se reemplaza por un modubdor ZA de primer orden completo, se obtiene

vm modulador ZA de segundo orden [22]. La arquitectura del modubdor ZA de

2**° orden cuenta con dos integradores, un comparador y un DAC de

retroalimentación. 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.

Fig. 2.24 Diagrama a bloques del moddador SA de 2d° orden.
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Si se reemplaza el comparador por su modelo lineal, la respuesta dd modubdor

en el dominio -£ es

Y(z)=
6g2g,z-2X(z)+(l-Z-)2E(z)

(229)
l+(g'2gq-2)_-1+(l + g'1g2g.-g'.gq)z-2

donde se observa que requiere cumplir con bs condidones g'ig2gq=l Y

g'2=2g'ig2 para obtener el conformado de segundo orden del error de

cuantización. Cumpliendo con estas condidones b respuesta del modubdor
esta

dada por

Y(z) = -^-z-2X(z)+(l-z-')2E(z) (2.30)
il

En b sdecdón del valor de los bloques de ganancb intervienen aspectos de

arquitectura, de respuesta del circuito y tecnológicos, debido a que, entre
otras

consideraciones, deben asegurar b estabilidad del modubdor, permitir maximizar

el nivel de sobrecarga y minimizar el rango de b señal a la salida de los

integradores, además de que sea lo más sencilla posible para b implementadón
en circuito de los coefidentes. El rango dinámico que se tiene para esta

arquitectura, a partir de (2.24), es

DRl.-lOtoft.^.^] (2*31)

Se puede observar que, el efecto que tiene el OSR sobre el rango dinámico en d

modubdor de segundo orden, es mayor que el que tiene en el modulador de

primer orden (2.28). A manera de comparadón, para obtener 14 bits de

resoludón se necesita que OSR*=88, lo que se traduce en una frecuencb de

muestreo fs-=176 MHz para un ancho de banda de 1 MHz. Además, al utilizar

dos integradores permite tener una mejor no-correbción entre b señal de entrada

y el error de cuantización

Modubdor ZA de alto orden: Se puede aumentar el orden del modubdor ZA

indefinidamente aumentado el número de integradores y bloques de gananda,
como se muestra en b Fig. 2.25. Usualmente esta arquitectura se denomina

Modubdor ZA con lazo único de orden L con retroalimentación distribuida. Si se

consigue cumplir con el conjunto de espedficaciones para el valor de los bloques
de ganancb, b respuesta del modubdor en el dominio s. es:

Y(z) = -■=■- z-LX(z)+(l-z-'y-E(z) (2.32)
Si

De esta manera se puede tener resoludones muy grandes en base al alto orden

del modubdor (L) aún para OSR pequeños. El rango dinámico que se tiene para

esta arquitectura, a partir de (2.24), es la siguiente

D^10^|.(___te___J) ..33,

Sin embargo, en la práctica no es posible obtener d DR predicho por (2.33)

porque el modubdor tiende a la inestabilidad para L>2; la ganancia de NTF
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incrementa rápidamente para altas frecuencias cuando L>2 [23], como se

muestra en b Fig. 2.18. Obtener bs condidones que garanticen b estabilidad de

los moduladores ZA de alto orden resultan en expresiones demasiado complejas

[24], bs cuales no pueden ser generalizadas, o se obtienen expresiones que sólo

garantizan la estabilidad bajo ciertas condidones.

Fig. 2.25 Diagrama a bloques del modubdor SA de alto orden.

2.4.6.2Arquitecturas en cascada

Los modubdores en cascada, también llamados modubdores ZA MASH (de Multi-

stAgf noise SHaptn__) [25], permite obtener un conformado dd error de alto orden sin

los problemas de inestabilidad que tienen los modubdor ZA de alto orden de un sólo

lazo. En b Fig. 2.26 se muestra d diagrama a bloques general de un modubdor en

cascada de N etapas. Se observa que b construcción de esta arquitectura consiste en

varias etapas de modubdores ZA donde cada etapa modula b respuesta que da b

etapa anterior, de tal manera que d error de cuantizadón es re-modulado N veces. La

etapa digital se encarga de procesar las respuestas de todos los modubdores y bs

combina de forma que se cancelen los errores de cuantizadón de todas bs etapas,

excepto b última. A partir del procesado digital, d error de cuantizadón es

conformado con un orden igual a b suma de órdenes de todas bs etapas. Como en

esta arquitectura sólo se utilizan modubdores de primer y segundo orden, se obtiene

un modubdor de alto orden incondicionalmente estable. En general, para un

modubdor en cascada de N etapas se puede tener un orden L. Si bs salidas de todas

bs etapas se procesan adecuadamente en el dominio digital, a b salida sólo se tendrá b

señal de entrada y d error de cuantizadón de b última etapa. La respuesta en d

dominio z es:

Y(z) = STF(z)x(z)+ NTFN(z)EN(z)

= z-LX(z)+d2N.3(l-z-'y-EN(z)
(2.34)

donde L=Li+L2+...+Ln y d->N-3 es el factor de escalamiento relacionado a los pesos

dd integrador que amplifica d error de cuantizadón de b última etapa.

Modulador ZA

| L, | [ÜTbits

DSP

Fig. 2.26 a) Diagrama a bloques del modubdor SA en cascada, b) Estructura usualmente

utilizada en el DSP para la cancelación de los errores de cuantización.
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Luego, b potencia del error de cuantizadón de b última etapa esta dado por:

A2 1T2L
P «d2 N

- (2 35}
Q 2N"3

12 (2L + l)OSR(2L+"
{ '

donde An es el paso de cuantizadón dd cuantizador de B bits de b etapa N. El

desempeño que se obtiene es d que se tiene para un modubdor ZA de orden L

excepto por el escalar d2N-3 que provoca una pérdida de desempeño ya que valores

comunes son 2 y 4. A pesar de esta degradación en el desempeño en los modubdores

ZA en cascada, esta pérdida es menor que b que se tiene en los modubdores ZA de

alto orden con un sólo lazo.

La correcta operadón de los modubdores ZA en cascada se basa en el adecuado

procesamiento digital de bs salidas de cada etapa. En b práctica, el número de etapas

se limita debido a bs no idealidades de los circuitos (por ejemplo, el mismatch), los

cuales causan una cancelación incompleta de los errores de cuantizadón de bajo orden

a b salida delmodubdor. Este efecto es conoddo como noise leakage.

2.4.6.3 Arquitecturas multi-bit

En las arquitecturas mendonadas en bs secdones anteriores, el desempeño dd

modulador ha mejorado incrementando el OSR y/o el orden del modulador. Sin

embargo, bs mejoras que se obtienen disminuyen debido a inestabilidades o al noise

leakage. Otra forma de mejorar el desempeño del modubdor es utilizar cuantizadores

multi-bit, lo cual tiene diversas ventajas:

• Disminuye b potenda del error dentro de b banda al ser más pequeños los pasos
de cuantizadón.

• Se aproxima mejor al modelo lineal del error de cuantizadón que con

cuantizadores de un bit.

• Mejora bs propiedades de estabilidad para un determinado orden del modulador,
en comparadón con moduladores con cuantizadores de un bit.

Como se muestra en (2.24), aumentar d número de bits del cuantizador mejora el DR

En una arquitectura multi-bit es posible reducir el OSR sin degradar el desempeño, lo

que permitiría utilizar el modulador para aplicaciones con mayor ancho de banda,
donde se requiere que b frecuenda de muestreo sea menor. Además permite reducir

el consumo de potenda en todos los bloques que forman d ADC ZA. Sin embargo,
utilizar cuantizadores multi-bit también tiene importantes desventajas que limitan su

aprovechamiento, entre ellas destacan bs siguientes:

• Los cuantizadores multi-bit requieren mucha más arquitectura analógica y son

más difíciles de diseñar que los comparadores.
• En b práctica presentan no idealidades, como el mismatch, las cuales no se tienen

en los comparadores debido a que estos son intrínsecamente lineales.

• Al utilizar cuantizadores multi-bit es necesario que d DAC en la retroalimentadón

también sea multi-bit, por lo que cualquier no idealidad de éste afecta

significativamente el desempeño del modubdor, ya que estos errores se suman

directamente a la entrada.

El esquema básico del modulador ZA multi-bit se muestra en la Fig. 2.27 a). En b

Fig. 2.27 b) se cambb el cuantizador multi-bit por su modelo
lineal donde, aparte del

error de cuantizadón, se añaden errores propios de la cuantizadón multi-bit, como

son: el error eADC que es un error asodado al proceso de conversión A-D y el error
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«dac es producto dd proceso de b conversión D-A. El error cadc, al igual que d error

de cuantizadón (*), es atenuado por d proceso del conformado del error. Sin

embargo, d error »dac se añade directamente a b entrada delmodulador por lo que no

es atenuado, debido a que d DAC se encuentra en b rama de retroalimentación.

Debido a esto, d DAC debe ser diseñado para tener la linealidad que se desea obtener

en todo d 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

modubdores ZA multi-bit, como son el utilizar calibración analógica para mejorar b

igualdad de los dementes dd DAC, realizar una corrección digital para pasar el error

dd DAC al dominio digital y ahí corregirlo, utilizar dementes dinámicos para trasladar

parte dd error dd DAC a altas frecuencbs donde se pueda eliminar con el filtro

digital.

■■-<|HH(z)

DAC

Bbits

a)

Fig. 2.27 a) Modubdor SA multi-bit. b) Modelo lineal con fuentes de error.

2.4.7 Modulador Sigma-Delta pasa-banda

Con d crecimiento del mercado de bs comunicaciones inalámbricas ha incrementado

el interés en modubdores ZA pasa-banda para implementarlos como frontera en los

dispositivos de comunicaciones inalámbricas. Una de bs principales ventajas de los

modubdores ZA pasa-banda, comparadas con otras arquitecturas, es que no necesitan

digitalizar toda b banda Nyquist (desde DC hasta b mitad de la frecuenda de

muestreo), sólo digitalizan b banda de b señal, lo cual consume menos potenda con

similar rango dinámico. En b práctica, con los fundamentos de los modubdores ZA

pasa-baja es posible hacer uso de los prindpios de modulación ZA y extender d

análisis a modubdores ZA pasa-banda, los cuales trabajan con un ancho de banda

angosto.

2.4.7.1 Conceptos básicos [8]

Los ADC ZA pasa-banda se compone de tres bloques básicos: un filtro anti-aliasing, un

modubdor ZA pasa-banda y un decimador digital. Al igual que para los ADC ZA pasa-

baja, el modubdor es el más difícil de diseñar por lo que el análisis que se presenta se

enfocará en este bloque. La Fig. 2.28 muestra el diagrama a bloques del modubdor

ZA pasa-banda. Se observa que está formado por un filtro pasa-banda, un cuantizador

de B bits y un DAC en el lazo de retroalimentación. El filtro pasa-banda se puede
formar colocando en cascada dos o más resonadores con una frecuenda central (fc)
bien definida. Si se considera que b fundón de transferencia del filtro pasa-banda de

orden 2L, formado por L resonadores en cascada, es

H í-\ NR,(Z)
h*(z)-(i-z-'z„Xi-z-z;) (2.36)

con z„ y z*n polos complejos conjugados, y si además se utiliza d modelo lineal para el

error de cuantización asumiendo que Hr(z) se diseña para satisfacer la reladón
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NR(z)+(l-z-'z„Xl-z-1z;)=l

entonces b fundón de transferencia dd ruido está dada por

N***. (z) = [l - 2cos(2TtfcTs)z-1 +z1]

(2.37)

(2.38)

La potencb del error de cuantizadón dentro de b banda y el rango dinámico para d

modubdor ZA pasa-banda están dados por (2.39) y (2.40), respectivamente.

Filtro pasa-banda
Orden 2L

SH

_

I^V- -" Bbits
^

fc

DAC

Bbits

Fig. 2.28 Diagrama a bloques de un modubdor ZA pasa-banda.

El conformado del error del modubdor ZA pasa-banda de orden 2L es igual al que se

tiene en un modubdor ZA pasa-baja de orden L.

<_._ [sin(27_fcTs)]2VLX2
Q

12(2B-l)2(2L+l)OSR(2L+,)
(2.39)

3(2B-l)2(2L+l)OSR(2Lt')
27t2L[sin(27tfcTs)fL

(2.40)

En teoría, b banda de paso del modubdor ZA pasa-banda se puede colocar en

cualquier frecuenda desde DC hasta fs/2. Entonces, para una frecuenda central y vm

ancho de banda B„ dado, escoger b razón fc/fs es un compromiso entre la frecuencb

de muestreo, los requerimientos del filtro anti-aliasing y b razón de sobre-muestreo. En

la Fig. 2.29 a) se puede observar que mientras más se aproxime fc a fs/2 b banda de

transidón B_ del filtro anti-aliasing se hace más abrupta y si fc se aproxima a DC

mayor será Btt. Sin embargo, tener una fc baja complica d diseño dd filtro IR (del

inglés Image-Re/ecí) que se necesita en los receptores RF. Lo anterior se observa en b

Fig. 2.29 b) donde b señal de entrada de RF se centra en b frecuenda _r_ . Se puede
notar que el filtro IR se debe diseñar para suprimir las imágenes centradas en fw*-2fc y

evitar que se corrompa b señal de entrada.

Tomando en cuenta los requerimientos de los dos filtros, el anti-aliasing y el IR, b

frecuencb central fc debe situarse en un lugar intermedio de b banda de Nyquist

Entonces, una soludón óptima es que fc sea una cuarta parte de b frecuencb de

muestreo. Esto también permitirá, aparte de rebjar bs especificaciones de los filtros,

simplificar d diseño de los mezcbdores digitales y la síntesis de bs arquitecturas pasa-

banda, las cuales se podrán obtener fácilmente de arquitecturas pasa-baja realizando

una sencilla transformación de variables.
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Fig. 2.29 a) Compromiso entre requerimientos del filtro anti-aliasing y valores altos de fc.

Compromiso entre requerimientos del filtro IR y valores bajos de fc.

2.4.7.2 Síntesis de arquitecturas [26]

b)

La estructura básica de un modubdor ZA pasa-banda es análoga a b que se tiene en

un modubdor ZA pasa-baja, excepto por el tipo del filtro. De ahi que d método más

utilizado para b síntesis de moduladores ZA pasa-banda sea el método de

transformación de pasa-baja a pasa-banda (LP a BP). Como se comentó en b secdón

anterior, un modubdor ZA pasa-baja de orden L y un modulador ZA pasa-banda de

orden 2L tienen idénticas medidas de desempeño (SNR, DR). La transformadón LP a

BP más utilizada es:

(2.41)

Aplicando esta transformadón, a partir del modulador ZA pasa-baja de orden L de b

Fig. 2.30 a) se obtiene d modubdor ZA pasa-banda de orden 2L de la Fig. 2.30 b).

Asumiendo d moddo lineal para el cuantizador, b salida dd modubdor ZA pasa-

banda en d dominio z está dada por

Y(z)=(-z-2y-x(z)+(l + z-2)f-E(z) (2.42)

Como consecuenda de b transformadón los integradores del modubdor ZA pasa-

baja original se convierten en resonadores en d modubdor ZA pasa-banda resultante,
los cuales tienen b función de transferencb que se muestra en (2.36) con

z»=expB(it/2)] y NR(z)=-z-*-.

La potencb del error de cuantizadón 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

expresión idéntica al Pq que se tiene para un modubdor ZA pasa-baja de orden L. De

b misma manera se puede realizar para el rango dinámico, a partir de (2.40) se obtiene

b misma expresión que se tiene para un modulador ZA pasa-baja de orden L. En

general, cualquier modubdor ZA pasa-banda de orden 2L de B bits se puede obtener

de un modubdor ZA pasa-baja de orden L de B bit aplicando b transformación (2.41).
Esta transformadón mantiene todas las características del modulador original: Pq,

SNR DR etc. También se mantienen las propiedades de estabilidad, de manera que el

modubdor ZA pasa-banda que resulte será estable, sólo si el modulador ZA pasa-baja

original es estable.
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Fig. 2.30 a) Diagrama a bloques del modulador SA pasa-baja de orden L. b) Dbgrama a

bloques del modubdor __A pasa-banda de orden 2L aplicando b conversión LP a BP.

Una manera más flexible de diseñar los moduladores ZA pasa-banda consiste en

sintetizar directamente el filtro del modubdor. Esto permite colocar óptimamente los

polos y ceros de b función de transferenda de la señal y del ruido de cuantización,

cumpliendo con bs especificaciones de diseño. De esta manera el diseño de un

modubdor ZA pasa-banda se reduce a un problema de optimización dd filtro. Sin

embargo, es común que se haga más compleja b circuitería analógica al realizar b

síntesis por este método.

2.5 Conclusiones

Los ADC ZA permiten obtener altas resoluciones sin necesitar que bs

especificaciones de cada uno de sus bloques tengan esa resolución, es decir, permite
relajar bs especificaciones de sus bloques sin degradar su desempeño. Esto se logra

prindpalmente al sobre-muestreo y al conformado dd error. El sobre-muestreo

mejora considerablemente la calidad de b respuesta dd ADC ZA sin embargo también

es una de sus desventajas, ya que limita el ancho de banda.

Se han presentado varios tipos de modubdores, cada uno explota alguna característica

para mejorar su desempeño, a un costo de aumentar b complejidad e incluso ser más

sensible a las no idealidades de los circuitos. Así, si se necesita un convertidor pasa-

bajas de mediana-baja resoludón, se podrá utilizar el modubdor de primer orden de

un bit, siendo de bs arquitecturas más sencillas. Si se necesita mayor resolución será

necesario aumentar la complejidad del modubdor al aumentar d orden del filtro,
incrementar los bits del cuantizador y/o utilizar modubdores en cascada. Si lo que se

desea es utilizar d convertidor en frecuendas mayores, como bs utilizadas en bs

comunicadones inalámbricas, lo más adecuado es utilizar un modubdor pasa-banda
con el cual solo se convierte el ancho de banda deseado y su diseño no es más

complicado que el pasa-baja debido a que se puede obtener de éste utilizando una

sencilla transformación.
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Capítulo 3

Moduladores SA en Tiempo Continuo

Se presentan los fundamentos de operadón en modubdores ZA tiempo continuo.

Primero se muestra b diferenda estructural entre los modubdores ZA en tiempo
discreto y se hace una comparadón entre ellos para resaltar sus principales ventajas y

desventajas. Después se realiza, por vm bdo, un análisis matemático para mostrar que

también utilizando filtros en tiempo continuo se obtiene el conformado dd error y,

por d otro, se realiza d análisis dd efecto anú-aliasing que presentan los modubdores

ZA CT. Posteriormente se muestras los principales métodos usados para diseñar este

tipo de modubdores, entre los que sobresalen los que realizan una conversión dd

tiempo discreto al tiempo continuo. Ésta se utiliza en el diseño de los modubdores

ZA CT pasa-banda, introduciendo d método de múltiples retroalimentaciones para

lograr b igualdad DT-CT mediante resonadores.

3.1 Introducción

Entre
las distintas maneras de diseñar un modubdor ZA, aquella que usa filtros

en tiempo continuo ha adquirido importancia en los últimos años debido a bs

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

fundonamiento de ambos tipos de modubdores ZA es muy similar, b

diferenda en b arquitectura los hace más o menos robustos frente a las no idealidades

de los bloques que los componen. Además, d análisis de los modubdores ZA CT se

complica debido a que en él existen señales tanto en tiempo continuo como en tiempo
discreto.

Debido a b similitud entre los dos tipos de modubdores, sin embargo, no es de

extrañar que uno de los principales métodos de diseño de los modubdores ZA CT se

base en realizar una transformadón a partir de un modubdor ZA en tiempo discreto

(DT), con lo cual se obtiene prácticamente el mismo desempeño hadendo uso de toda

b informadón que se tiene sobre los modubdores ZA DT.

Realizar b conversión de tiempo discreto a tiempo continuo para modubdores ZA

pasa-banda genera fundones de transferencias que no es posible obtener utilizando
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resonadores. Para que exista b equivalenda con los modubdores ZA DT utilizando

resonadores, se utilizan múltiples retroalimentaciones, con lo cual se hace uso de los

coeficientes de los DACs para hacer b equivalenda.

3.2 Fundamentos de los ADC EA CT

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

discreto, Hfy. El dbgrama a bloques dd convertidor ZA DT se muestra en b Fig.

3.1.

Filtro

anti-aliasing
Modulador ZA Decimador

x.(t)

f» ÍS-ÍB

Xf(t)¡

»©-{hw
Bbits

-|DAC|<-

¡Y(n)|
-¥- Xr N

LOSR
|Yd(n)

Filtro digital

Sub-muestreadon

Fig. 3.1 Diagrama a bloques del ADC SA DT.

El conformado del error de cuantizadón también puede implementarse con filtros de

tiempo continuo. En b Fig. 3.2 se muestra d dbgrama a bloques de un convertidor

ZA CT, el cual incluye el bloque S/H después del filtro H(s). Usualmente d muestreo

se realiza dentro del cuantizador. Se puede observar prindpalmente dos diferendas
en

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

1. La posidón en d modubdor donde se realiza el muestreo: En el modubdor

ZA DT se lleva a cabo en el filtro del lazo, es decir, en la entrada del

modulador, y en d modubdor ZA CT d muestreo se hace dentro dd lazo,

después del filtro CT.

2. Filtrado anú-aliasing de b señal de entrada: En d modubdor ZA DT se lleva a

cabo por un filtro ?xnú-a¿iasing colocado a b entrada del modubdor, mientras

que en el modulador ZA CT la señal de entrada es filtrada por d filtro CT, de

manera que se puede considerar que el filtrado anú-aliasing se hace de forma

implícita por H(s).

Modulador EACT Dedmador

fs,

-r Bbits

¡Y(n)¡
. .

YfínlT ' Yd(n)
Xa(t) fr

^ H(s)
N

10SR i / >

\ 1

I

/ I*

! B ;
N

h

Filtro dígita

- DAC

Fig. 3.2 Diagrama a bloques del ADC
SA CT.

De manera general, los fundamentos de los modubdores
ZA DT se pueden aplicar a

los modubdores ZA CT. Sin embargo, d anáüsis matemático de un modubdor ZA CT

es más complejo debido a que en él existen tanto señales continuas como señales

discretas, por lo que la descripción a utilizar (discreta o continua) no esta bien

definida.
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3.2.1Modulador ZA: CT vs DT

A pesar que d comportamiento de los moduladores ZA DT y CT sean similares en

cuanto al conformado dd error, sus diferencias estructurales provocan que respondan
de diferente manera frente a determinadas condidones de operadón y los hace menos

robustos ante d efecto de diferentes no idealidades. De esta manera, entre bs

principales ventajas de los modubdores ZA CT frente a los modubdores ZA DT están

los bajos voltajes de operadón, b frecuencb de muestreo y d consumo de potenda:

Los modubdores ZA DT se ven afectados enormemente por los bajos

voltajes de operadón, debido a que la reducdón de este parámetro en bs

tecnologías CMOS modernas limitan el desempeño de los circuitos tipo

capadtores conmutados. [28]

La frecuenda de muestreo en los modubdores ZA DT, por otro bdo, es

limitada por los errores de muestreo como la inyección de carga, b no

linealidad, etc. En los modubdores ZA CT el muestreo se realiza dentro dd

bzo, de tal manera que se ve afectado por d proceso del conformado dd

error, de b misma forma que d error de cuantizadón. Así, b frecuenda de

muestreo en los modubdores ZA CT puede ser hasta un orden de magnitud
más rápido que en los modubdores DT, sin afectar de manera importante su

desempeño [29].

La posidón dd circuito S/H disminuye el ruido térmico en b banda de

interés debido al aliasing en los modubdores ZA CT, además que d filtro anü-

aüasing puede ser eliminado, lo que provoca que disminuya d consumo de

potenda con respecto a los modubdores ZA DT [22].

Las principales desventajas de los modubdores ZA CT con respeto a los modubdores

ZA DT son el excesivo retardo en d lazo, bs asimetrías en b salida dd DAC, y Ajitter
dd rdoj [28]:

El retraso de b señal de retroalimentación se debe a los tiempos de respuestas
de los circuitos que forman al modubdor. Este retraso degrada el SNR de los

moduladores ZA CT. Esto no ocurre en los modubdores 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 b salida del DAC

introduce distorsión harmónica en los modubdores ZA CT.

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

modubdores ZA CT debido a que incrementa el nivel de ruido dentro de la

banda de b señal.

3.2.2 Modulador ZA CT de primer orden [28]

En b Fig. 3.3 se muestra el dbgrama a bloques del modulador ZA CT donde el

cuantizador y el bloque de muestreo/retendón se han cambbdo por sus modelos

matemáticos. A partir de b Fig. 3.3 se puede observar que b transformada en d

dominio de b frecuencb de b salida del moduladory(t) está dada por:

Y(f) = E,(f) + gqQÉ(f) (3.1)
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S/H Comparador

Fig. 3.3 Diagrama a bloques del modubdor SA CT con modelos matemáticos del comparador

y del bloque S/H.

donde Eq(f) y B(f) es la transformada dd error de cuantizadón y b entrada del

cuantizador, respectivamente. La entrada dd cuantizador, b(t), se obtiene a partir de b

salida del integrador, el cual pasa a través del bloque S/H:

qi(t)=UsW*gH(t)

us(t) = £u0[nTs]5(t-nTs)

(3.2)

(3.3)

(A
íl 0<t<Ts

g"W
lO t<0,t>Ts

(3.4)

donde us(t) es la salida del muestreador y gH(t) es b fundón S/H. La transformada en

el dominio de b frecuencia de (3.2), utilizando las transformadas de (3.3) y (3.4), está

dada por

Q,(f)= U,(f) +GH(f)= Sinc(_Ts)£Ue(f
_ nfs) (3.5)

La transformada en el dominio de b frecuenda de b salida del filtro del lazo, U0, está

dado por

U0(f) =H(f)Ui(f) =H(f)[g1X(f)-g;Y(f)] (3.6)

Sustituyendo (3.6) en (3.5), y utilizando el resultado en (3.1), b salida dd modulador

en el dominio de la frecuenda es

Y(f) = Eq(f)+ Sinc(fTs)H(f)Xtg,g,X(f
- nfs)-¿g^f - nfs)] (3.7)

La frecuencia de la banda de b señal es mucho menor que b frecuencb de muestreo,

de tal manera que b aproximadón Sinc(fTs)*=l es válida. Además, b señal de entrada

está limitada en banda por el filtrado anú-aliasing, por lo tanto X(f-nfs)=X(f). Si

además se considera que b señal de salida está libre de aliasing, (3.7) se puede

aproximar a

Y(f)=Eq(f) + glgqH(f)x(f)-gigqH(f)Y(f) (3.8)

Despejando Y(£) se obtienen bs fundones de
transferenda de b señal de entrada y del

ruido de cuantizadón:
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^-x-^^üémEÁí)
Al igual que en los modubdores de tiempo discreto, b característica que se busca en el

filtro dd lazo es que presente una gananda muy grande en b banda de interés y una

gananda muy baja fuera de banda. Para bajas frecuencbs, el bloque más simple que

presenta esta característica (pasa-baja) es un integrador, cuya fundón de transferenda

ideal es

H(f) =l =—■—

(3.10)v '
sx j2itft

v '

Sustituyendo en (3.9), se tiene b siguiente expresión:

Y(f)= . g'g!x(f)+ , ^ -E,(f) (3.11)
glgq+j27rft g-gq+j27tft

,w K '

Es común diseñar d integrador de tal manera que su constante de tiempo sea d

redproco de b frecuenda de muestreo. De esta manera ft«l, y si además se

considera que gq-**- 1/g'i b señal de salida está dada por

Y(f) =X(f) + j27tfx-E,(f) (3.12)

donde se verifica que b señal de entrada y d error de cuantizadón se ven afectados

por diferentes fundones de transferencias, de b misma manera que en tiempo
discreto. La diferenda es que b fundón de transferenda dd error de cuantización en

el dominio del tiempo es una diferenciación, mientras que en d dominio de b

frecuencb es una fundón de filtrado de primer orden pasa-alta.

3.3Modulador EA CT: Filtro anti-aliasing implícito

Como ya se ha mendonado, los modubdores ZA DT necesitan un filtro anú-aliasing
en su entrada para

limitar el ancho de banda de b señal de entrada y evitar el problema
dd aliasing. Una característica de los modubdores ZA CT es que tiene cierta

protecdón frente al aliasing. En d caso de un modubdor ZA CT pasa-baja, b fundón

de transferenda de b señal de entrada contiene una fundón Sinc, b cual permite tener

el comportamiento anú-aliasing.

El efecto anú-aliasing se puede explicar de b siguiente manera: La entrada dd

cuantizador en el instante del muestreo está determinada por b señal de

retroalimentación y por b versión integrada de b señal de entrada. Si se considera el

modulador ZA CT pasa-baja de primer orden de b Fig. 3.3, con H(s)=l/sx y

gq=g'i=l, b entrada del cuantizador en el dominio s_es [29]

qi(n + l)=qi(n)-^y(n)+i|;j+,>rsx(t)dt (3.13)

A esta integración se le conoce como una integradón boxear, b cual se puede expresar
como b convoludón de b señal de entrada con un pubo rectangular (3.14), o en d

dominio de b frecuencia, como b multiplicadón del espectro de b señal de entrada

con una fundón Sinc (3.15). La fundón Sinc atenúa el espectro de b señal de entrada

exactamente en múltiplos de b frecuencb de muestreo, realizando b fundón de un
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filtro anú-aliasing [1]. De esta manera, los modubdores de alto orden presentarán
mayor efecto anú-akasing debido a que tendrán mayor número de integradores que

incrementaran el orden de b fundón Sinc.

f,)T'x(t)dt = x(t)*rect[nTS)(n + l)rs] P-")

=X(s)-Sinc(f/fs) (315)

3.4 Alternativas de diseño de moduladores SA CT

Existe una gran cantidad informadón en b literatura especializada enfocada en b

implementación de moduladores ZA DT debido a que, b mayoría de la investigadón,
se ha realizado en esta cbse de modubdores. Por ello, una de bs prindpales técnicas

de diseño es diseñar los modubdores ZA CT a partir de un modubdor ZA DT que

cumpla bs especificaciones deseadas y sólo después realizar una conversión DT-CT.

Siguiendo este procedimiento todo el diseño y simulación del modubdor se realiza en

el dominio dd tiempo, apoyándose en bs herramientas y software existentes para

acelerar d proceso de diseño.

Otra alternativa de diseño es realizar directamente b síntesis del filtro CT a partir de

una función de transferenda dd ruido deseada. Utilizando ésta es posible mejorar
SNR y tener mejor estabilidad, debido a b colocadón oprima de los polos y ceros de

b fundón de transferenda del ruido. Permite también disminuir el número de los

componentes analógicos que se requieren para su implementación. Métodos de diseño

donde se realiza b síntesis del filtro CT pueden ser analizados en [1] y [30].

3.4.1 Moduladores ZA CT: Conversión DT a CT

Este método explota el equivalente que un modubdor ZA DT tiene en CT, de manera

que es posible encontrar una transformadón entre los dominio DT y CT. Los

métodos más comunes para hacer esta transformadón son: b transformadón

impulso-invariante y b transformadón Zmodificada.

3.4.1.1 La transformada Impulso-Invariante

Para que un modubdor ZA CT sea equivalente a uno DT, para b misma señal de

entrada, deben producir la misma secuenda de bits de salida en d tiempo. Esto se

asegura si bs entradas a sus respectivos cuantizadores son iguales en los instantes que

se realiza el muestreo. Entonces, los dos modubdores ZA son equivalentes si se tiene

la misma entrada a sus cuantizadores en los instantes de muestreo, aplicando la misma

señal de entrada a cada modulador [29].

Para observar la equivalenda DT-CT, se abre el bzo de los dos moduladores

alrededor del cuantizador y se hace cero las entradas a los modubdores, como se

muestra en b Fig. 3.4. En la Fig. 3.4a se observa d dbgrama a bloques en bzo

abierto del modulador ZA CT donde b entrada son los bits de salida, y(n), el cual tiene

valores en tiempo discreto. Posteriormente b respuesta pasa por el DAC donde se

genera una señal continua yo(t) que después es filtrada por
el filtro del bzo H(s). La

salida del filtro es muestreada y se obtiene una respuesta en tiempo discreto según el

dbgrama a bloques en bzo abierto; en d dbgrama del modulador ZA DT que se

muestra en la Fig. 3.4b las señales siempre se mantienen en el domino del tiempo
discreto.
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y(n)

Sf^fDAcV H(z)
qi(n)

b)

Fig. 3.4 Dbgrama a bloques en bzo abierto de: a) modulador Z ACT b) modubdor ZA DT.

Las entradas y salidas en los diagramas a bloques en lazo abierto de los dos

modubdores son valores en tiempo discreto, y como ya se mendonó, para que los

modubdores sean equivalentes, bs entradas a sus cuantizadores deben ser iguales en

los instantes de muestreo, esto es:

q.W-u.ít.U (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 b

siguiente condidón [31]:

Z-{H(z)} = L-'{RD(s)H(s)LTs

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

h(n)=[rD(t)*h(t)]|i=nTj = £rD(T)h(t-T)d-

(3.17)

(3.18)

donde r_>(t) es b respuesta al impulso dd DAC. Esta transformadón entre CT y DT

es llamada b transformación impulso-invariante porque es necesario que b respuesta al

impulso en lazo abierto sea b misma en los instantes de muestreo. Es importante
notar que en elmodubdor CT b respuesta al impulso de todo el lazo se obtiene con b

convoludón del filtro dd lazo con b respuesta al impubo dd DAC. Entonces, si se

tiene un modubdor ZA DT con un filtro H($ con determinado conformado dd error,

se puede construir un modubdor ZA CT con idéntico comportamiento utilizando b

transformadón (3.17) ó (3.18), selecdonando primero b forma de pubo del DAC.

Este procedimiento se puede aplicar tanto a moduladores pasa-baja como pasa-banda.
Para hacer b transformación primero se escribe el filtro del lazo completo en lazo

abierto H(*$) como una expansión de fracdones parciales, después se selecdona b

forma del pubo del DAC. Las formas más comunes se muestran en la Fig. 3.5 donde

b forma es perfectamente rectangular y de magnitud unitaria. Normalizando el

periodo de muestreo Ts=l, y considerando de manera general que el pulso del DAC

dura de ot a ¡J segundos, b respuesta al impulso dd DAC es:

rD(a.*>)W-
1, a__t<p,0<a<(3<l

0, Otro caso.
(3.19)
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que cubre los tipos de pulsos de DAC de b Fig. 3.5. Después de escoger b forma del

pubo se utiliza b Tabla 3.1, donde el periodo de muestreo está normalizado, para
convertir cada fracción parcial de ^ a /, y combinar los resultados para tener H(s).

H d-H>

**.)=
X.0ál<Ts

0, Otro caso

I e~'Ts
rnrz(')'

—

:
—

Ts/2 Ts

fi. o -s í <

[0, Otro ci

*/¡z(*0=
—

V2

'V2

1
•_ÍRZ »■

»/1, T„/2¿I<TQ

0, Otro caso

Ts/2 .(-)■
"V2

f
i-_ s/2l

ls "VflJZ^

Fig. 3.5 Tipos de pulsos comunes de DAC.

Un polo en el dominio ■*; de multiplicidad /en %_ se mapea a polos en j> con b misma

multiplicidad, con b siguiente transformadón

sk=lnzk (3.20)

Polos en dc (^t=l) da O'/CV como numerador en el dominio s equivalente, lo cual

necesita /aplicaciones de b regla de ITIopital (yet columna derecha en b Tabla 3.1).

3.4.1.2 Transformada Zmodificada [1]

Otra forma de obtener d filtro CT del lazo es utilizando la transformada Z

modificada. Esta transformadón se basa en la transformada Z general, pero se

extiende para que el comportamiento dd sbtema discreto se pueda calcular en todos

los instantes de tiempo. Para determinar d filtro CT equivalente para derta

arquitectura se elige b forma del pulso del DAC, al igual que con b transformada

impulso-invariante, se calcula luego la fundón de transferenda DT del bzo y se

compara con b fundón original del filtro DT del lazo. Entonces, H(s) se multiplica

por la respuesta al impubo dd DAC deseada Rdac(s), y se realiza b transformadón

utilizando la siguiente reladón:

H(z) = XzJH(s)Ri>ac(_)} (3.21)

donde d factor variable de retardo m, es el parámetro cbve de b transformada Z

modificada. El valor m¡ se normaliza al periodo de muestreo, de tal manera que se

encuentra dentro del rango 0<m,<í, donde 0 es d instante de muestreo previo y 1 el

instante siguiente. En general, para cada instante de tiempo en el cual d

comportamiento de b fundón del filtro CT del bzo cambb, se introduce un factor de

retardo. Por ejemplo, para un DAC NRZ ideal, el primer instante de tiempo es el

flanco de subida en t=0, que resulta en /sí=1-0/Ts=1. El segundo instante de tiempo
es el flanco de bajada en t=Ts, que resulta en /w_=l-Ts/Ts=0.
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Tabla 3.1 Dominio s equivalente del los polos dd filtro del bzo en el dominio i_. [24]

Dominio z Dominio s equivalente Límite para -r*=l

y„

z-zk

r°
x

y°
s-sk

r=
*°

f°
p-a

«•o=Sk

y*.

r.s+r»
v

y„ r,s+r0

(s-sk)2

_

1 (a+P-2)y0
'

2 P-a

r=
y°

F°
p-a

(s-sJ3Czk(zr-z-r
r.=q*sk+qo

r.=s_

q,=zr(l-P)-zr(l-a)

q. »*_*-<•

(z-zj

y»

r,s2+r,s+r03c y0

r.s'+r.s+r,,

(s-sj

^12P-a^-9í
+a(a-9)+4aP+12]

_

1 (a+p-3)y0
1

2 P-a

r=
y°

'»
p-a

(s-Sk)j z¡04*-«ry
i

-.^qA-q*

-. =-q2si+q,sk+qo

>-o=-q2sk

q2=(l-PX2-pXz-y+(l-aX2-aXzr)2
-i-[p{p+3)-i-a(a+3)-4(l+ap)]z^z^

_-(ff>p)r*g-.>c)r
+(a+P-3)z£X*

(z-zj

Después de aplicar (3.21), cada término se transforma utilizando b Tabla 3.2,

tomando en cuenta todos los instantes de tiempo m¡. Finalmente, se comparan los

coeficientes con b fundón original dd filtro DT para obtener los coeficientes k, dd

filtro CT que se están buscando. Esto es, si se desea obtener un filtro para un

modulador de segundo orden, los coeficientes que se necesitan son kt y k¿ de (3.22).

3.5 Moduladores ZA CT pasa-banda

Para obtener un modulador ZA CT pasa-banda se puede utilizar b transformada dd

impulso invariante, b cual permite obtener un filtro CT pasa-banda a partir de uno

DT. Como se explicó en el capítulo 2, b manera más sencilla de sintetizar un

modubdor ZA DT pasa-banda es utilizar un modubdor ZA DT pasa-baja y realizar

una transformadón LP-BP. El modubdor ZA DT pasa-banda resultante tiene bs

mismas prestaciones que el modubdor original y su frecuencb de corte es fs/4. Sin

embargo, al aplicar b transformada del impulso invariante para obtener un modubdor

ZA CT pasa-banda a partir de uno DT, d filtro CT del bzo que se requiere es muy

difícil de implementar ya que requiere circuitos que no son puramente pasa-banda. El

circuito pasa-banda que más se utiliza es el resonador:
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Tabla 3.2 Transformada Z modificada. [25]

Dominio s Dominio zm equivalente

1

s2 z-l (z-l)2
1 1

sk

<

! e--.»T, ^
s(s+sk) ,z-l z-e^J

1

s3

T2
*-s

2

ím2 2m + l 2 ")
U-l'(Z-l)J'(z-l)3J

1 1 fskmTs-l skTs e-"T- )
s2 { z-l

'

(z-l)2
'

z-e-1- Js2(s+ sk)

1

s4

T3
*-s

6

r

m' 3m2+3m + l 6m + 6 6 "|
U-i+ (z-i)¡ '(z-i)''(z-iyj

1 1 rs2m2Ts2/2-skmTs+l s2Ts2(m+l/2)-skTs s2Ts2 e-»T- ^j
z-e-T" Js'(s+sk) <\ z-l (z-l)2 (z-l)3

H(s) =
CUS

s2+ío2
(3.23)

con el cual es posible construir un modubdor ZA CT pasa-banda (ver Fig. 3.6), pero

(como se verá más debnte) con b combinación del resonador con b respuesta al

impulso del DAC no se obtiene b fundón de transferenda del bzo en DT con el que

se quiere igualar. Una manera de solventar este problema es utilizar el método

propuesto en [32] donde se utilizan múltiples retroalimentaciones, de manera que en

conjunto se obtenga b respuesta al impulso dd lazo deseada.

Xa(t) V
,

^ _

CDS

_rs3+a>2 1

I

DAC «

y(n)

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

3.5.1 Moduladores £A CT BP con múltiple retroalimentación

En b Fig. 3.7 se muestra una estructura con múltiple retroalimentadón de un

modubdor ZA CT. Las respuestas al impubo de bzo de bs múltiples
retroalimentaciones son:

RD1(t)*h(t) = hL1(t)

RD2(t)*h(t) = hL,(t)

RDN.t)*h(t) = hLN(t)

Como el sbtema es lineal, se puede escribir

(3.24)
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[RD1(t)+ RD2(t)+... + RDN(t)]* h(t) = hL(t) (3.25)

donde hi (t) es b respuesta al impulso dd lazo deseada. Expresando (3.25) por su

equivalente en tiempo discreto, se obtiene

[RD1(t)+ RD2(t)+ ...+ RDN(t)]* h(t) | = hL(n) (3.26)

Si b forma de los pulsos de todos los DAC en (3.25) ó (3.26) son iguales, su suma sólo

produce una gananda en b respuesta al impulso del lazo, con lo que no se podría

implementar h(n). Entonces, se requiere que cada pubo Rd,(t) tenga diferente forma.

x.(«

Mp H(s)

l

y(n)

PAC,

DAC2

PACn

IjwjJ*
Fig. 3.7 Representación de un modubdor ZA CT de primer orden con múltiples

retroalimentaciones.

3.5.1.1Modulador ZA CT BP de 2*> Orden

La fundón de transferenda del filtro del lazo de tm modulador ZA DT BP de segundo
orden es:

H2(z)=
1 + z-

(3.27)

Si se tiene un modubdor CT, construido con un resonador, de manera que

L[h2(t)] =
os

s2 + to2
(3.28)

bs funciones de transferenda del filtro del lazo en tiempo discreto para bs formas de

pulsos de los DAC mostrados en b Fig. 3.5: NRZ, RZ y HRZ respectivamente, son:

z[R^(t)*h2(tLj=^^

z[RRZ(t)*h2(tLTJ=-

n i .,

ri) -J2Z

z[RHKz(t)*h2(t)t=J= l+z"

\ \
-1

(3.29a)

(3.29b)

(3.29c)
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Se puede observar que b respuesta al impulso delmodubdor CT con cualquier tipo de

DAC de retroalimentadón, no puede por sí mismo implementar b respuesta al

impulso del filtro del lazo que se muestra en (3.27). Sin embargo, es posible producir
la fundón deseada a partir de b combinación lineal de cualquier par de pulsos de

(3.29), por ejemplo, a partir de RZ y HRZ como se muestra en b Fig. 3.8, donde se

observa que bs salidas de los DACs se escalan por los coefidentes knz y kma. de

manera que b fundón de transferencia de todo d lazo pueda implementar b función

de segundo orden que se desea. Entonces se necesita encontrar el valor de dos

coefidentes a partir de dos ecuadones lineales. Así, a partir de (3.27) y (3.29) se tiene

b siguiente igualdad:

KV7Z

(f

1
1

>Z- ^i-H)
= Z (3.30)

de donde se obtienen las dos ecuadones lineales que permiten encontrar los valores de

los coefidentes: _:rz=-(1+1/V2) y kHRZ=l/V2.

rj
U'

,
Xad) eos

_r
y(n)

s2+w2 1

l
x. J ix.
Khrz/ \kRZ

<\CRZ •

Ui

CHRZ*UM

Fig. 3.8 Diagrama a bloques de un modubdor ZA CT BP de segundo orden con múltiple
retroalimentadón (RZ y HRZ).

3.5.1.2 Modulador ZA CT BP de 4<° Orden

La función de transferencia del filtro del lazo de un modubdor ZA DT BP de cuarto

orden es:

H4(z) =
2z-2+z-"

(l.z-2)2
(3.31)

Expresando (3.31) como una expansión de fraedones parciales y utilizando b Tabla

3.1 para calcular el filtro CT equivalente, se obtiene:

H(s) =

-1.0354s3+1.0652s2-1.3210s + 4.5661

V V2j)

(3.32)

Si el modubdor ZA CT BP de cuarto orden se construye con resonadores, como se

muestra en b Fig. 3.9, no es posible construir b fundón de transferenda que se tiene

en (3.32), debido a que se tienen cuatro
coefidentes en d numerador de H(s) mientras

que en la arquitectura de la Fig. 3.9 sólo se tienen dos parámetros con los cuales

trabajar.
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Fig. 3.9 Diagrama a bloques de un modubdor ZA CT BP de cuarto orden.

Sin embargo, si se utilizan múltiples retroalimentaciones, como se muestra en b Fig.
3.10, se tendrán los cuatro parámetros que se necesitan. En b Fig. 3.10, los caminos
más cortos (coefidentes í_) sólo tienen un resonador para hacer b convoludón con

los pulsos de los DACs, de manera que se generan bs funciones de transferendas que
se tienen en (3.29). Los lazos más grandes (coefidentes k») tienen dos resonadores en

cascada, cuya fundón de transferenda es:

L[h4(t)] =
©V

(s2-.*2)2
(3.33)

Las fundones de transferenda dd filtro dd lazo en tiempo discreto de un modulador

CT con d filtro del lazo dado por (3.33) para los DACs NRZ, RZ y HRZ

respectivamente, son mostradas en (3.34).

4'-(o-.ci.^]=0-25"11-;;,-y'"'"J) (3.34a)

Zk(0*MtL, ]= ^-(0-1616-0.265^^00151z-2
+0.0883Z-3)

^

JL í \ L . . 1 7iz-'(0.0883 + 0.0151z-' -0.2651z-2+0.1616z-3) ,„„, v

Z|RHllz(t).ha(tJirtl.J= i

g—^j
1

(3.34c)

Se necesita ahora determinar el valor de cuatro coefidentes a partir de cuatro

ecuadones 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 bs ecuaciones lineales y por lo tanto, encontrar los valores de los coefidentes

k's [29]. El código Matbb para encontrar los coefidentes de b Fig. 3.10 se muestra en

el Apéndice A. Los valores de los coefidentes son: 1_4rz=2.6815, k4_mz=-1.1107,

k2Rz=-1.7547 y k-*HRZ=3.1109.

Fig. 3.10 Dbgrama a bloques de un moddador ZA CT BP de cuarto orden con múltiple
retroalimentación (RZ y HRZ).
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3.6 Conclusiones

Los modubdores ZA CT tienen varias ventajas con respecto a los diseños en DT, una

de bs más importantes es que presentan un comportamiento anú-aliasing inherente,

con lo cual se facilitan bs especificadones dd filtro anú-aliasing que requieren los

modubdores ZA, o incluso, permiten prescindir de él. Su diseño se facilita al hacer uso

de la conversión DT a CT, b cual permite obtener b fundón de transferenda dd

filtro CT. Realizar el diseño de manera directa puede simplificar b arquitectura del

modubdor, pero no se podría hacer uso de toda b informadón que se tiene
sobre los

modubdores ZA DT.

El uso de resonadores en los modubdores ZA CT pasa-banda produce una fundón de

transferenda en el tiempo discreto que no es b típica para los modubdores ZA DT. Se

utiliza el método de múltiples retroalimentadones para lograr la igualdad entre b

fundón de transferenda en tiempo discreto, con la que se obtiene en los modubdores

CT, de manera que el comportamiento sea el mismo. Realizar b igualdad DT-CT y

obtener los valores de los coefidentes de bs retroalimentadones se simplifica al

utilizar programas que realizan los cálculos matemáticos comoMadab, el cual contiene

funciones que permiten realizar bs conversiones DT-CT deseadas.
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Capítulo 4

Diseño delModulador ZA BPCT

Se presenta b metodologb de diseño de un modubdor ZA BPCT soportada en un

análisis comportamental y del cual se obtienen bs características óptimas de

operadón. Luego, como parte de b operadón óptima, se realiza d diseño de un

circuito comparador a nivel transistor y se presentan resultados de simubdón. La

metodologb que se presenta usa SIMSIDES (SIMulink based Sigma-Delta Simulator)

y de db se obtienen los bloques básicos que forman al modulador; b herramienta

también es útil para implementar diversas topologías y/o modos de operadón que

permiten determinar d desempeño del modubdor. De éste se muestran los resultados

de un modubdor ZA pasa-banda en tiempo continuo de 4o orden donde se han

incluido, una a una, bs no idealidades de cada bloque para determinar su impacto en d

desempeño del modubdor.

4.1 Introducción

SIMSIDES
es la herramienta usada para realizar d análisis comportamental dd

modubdor sigma-delta pasa-banda en tiempo continuo (BPCT} de cuarto orden.

Esta herramienta permite observar el desempeño del sbtema utilizando bloques
ideales y, luego de verificar el desempeño a nivel sistema, es posible introducir fuentes

de error para determinar el impacto en b estimadón de b razón señal-a-ruido (SNR).
Las fuentes de error no sólo incluyen errores propios del proceso de cuantizadón,

sino también bs no idealidades que los diferentes bloques, a nivel transistor,

presentan. A este nivd de abstracción, toda vez que los parámetros óptimos de

operación son determinados, se procede al diseño a nivel transistor de un circuito

comparador, el cual está soportado en las especificadones obtenidas del diseño

comportamental

4.2 SIMSIDES

Esta herramienta permite realizar simulaciones de comportamiento en convertidores

ZA, e incluye bs aproximaciones SC (del Inglés Stvitched-Capacitor), SI (del Inglés

Smtched-Current) y considera también técnicas CT; cuenta además con opdones para
incluir no idealidades [5]. En b Tabla 4.1 se muestran los bloques fundamentales y bs
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no idealidades que incluye SIMSIDES. Esta herramienta presenta un entorno gráfico
versátil y puede acceder a sus recursos todo usuario. Estructuralmente está compuesto
de tres partes:

Librerías: La integran los bloques básicos mostrados en b Tabla 4.1.

• Rutinas de postprocesado: son funciones descritas en Matlab que permiten

procesar y analizar los resultados de simubdón.

Interfaz gráfica: Es una GUI (del inglés Graphic User Interface) que se utiliza

para realizar bs operaciones necesarias para b construcdón, dbeño y análisis

de cualquier modelo.

Tabla 4.1 Bloques fundamentales y no idealidades que incluye SIMSIDES.

Técnica

circuital Bloque No idealidad

SC

Integradores

(opams,

interruptores,

capadtores)

Ganancb finita y no lineal

Limitadones dinámicas (setting, distorsión armónica)

Saturación del voltaje de salida

Ruido térmico, Ron no nub y no lineal

Mismatch

Resonadores Errores intrínsecos a los integradores

SI

Integradores

Ganancb finita y no lineal

Conductancb finita de salida-entrada

Limitadones dinámicas (setting, inyecdón de carga)

Resonadores
Error en b ganancb de los lazos

Errores intrínsecos a los integradores

CT
Integradores

Gananda finita y no lineal

Limitadones dinámicas (capaddades parásitas, polos
de baja y alta frecuenda, setting incompleto)

Ruido térmico

Saturación de b tensión de salida

Offset

Resonadores Errores intrínsecos a los integradores

Otros

Rdoj fitter

Comparadores Histéresis, offset

Cuantizadores
No linealidad, error de ganancb, error de offset, jitter y
retardo de lazo.

4.2.1 Librerías

Forman el núcleo de b herramienta, las cuales mediante bloques básicos de

SIMULINK, emulan el comportamiento de un determinador dispositivo. Al utilizar

rutinas escritas en C (S-function) el tiempo de simuladón es muy corto, estando muy

próximo al de simuladores comportamentales escritos enteramente en C. Mechante b

utilizadón de máscaras el manejo de bs fundones es totalmente transparente. En [5]
se puede encontrar más informadón sobre bs librerías y moddos desarrolbdos para

SIMSIDES.

4.2.2 Rutinas de postprocesado

Son fundones de Matlab que procesan los datos que se obtienen
de simuladón. Tanto

para sistemas pasa-bajas como pasa-banda es posible evaluar los siguientes

parámetros:

El espectro de b señal de salida.

El ruido integrado en la banda de la señal.
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La distorsión armónica.

La rebdón señal a ruido y/o rebdón señal-ruido más distorsión.

Generar hbtogramas.
Obtener curvas paramétricas mono-dimensionales de todas bs figuras de

mérito anteriores.

Desarrollar curvas paramétricas bidimensionales de diversas figuras de mérito.

4.2.3 Interfaz gráfica

Mediante b interfaz se realiza b edidón de un modelo, se evalúan los resultados de su

simubdón y se tiene ayuda on-Une, etc. (ver Fig. 4.1). La interfaz es una GUI de

menús emergentes de manera que todas bs acdones se centran en una misma ventana.

Las principales fundones a realizar son bs siguientes:

Abrir un moddo existente o crear uno nuevo.

Editar un moddo.

Sdecdonar librerías.

Evaluar resultados mediante rutinas de postprocesado.
Realizar análisis paramétricos y biparamétricos.
Realizar un análbis Montecarlo.

Ejecutar optimizadón de arquitecturas.
Aplicar una ayuda on-line.

■SMSDES [**J l__l Bsimsdes [_J :; @
Fio Ell: Analygs OpU-babon Heb -

SIMSIDES

SIMuInk-bas-ad Slgma-OElta

Simulator

Fb E-ft Andysk OpOMMtkn Heb _

¡ _ewArd«ecti_e

Opon ArdKectue SIDES
_<_

SIMulink-based Slgma-DEIta

Simulator

■simsdfs ~Q: a
Ffc Edt 4n_r_¡ ou-maum nat .

-M

MdOod*

SmJnkLbrary IDES

SIMulínk-based Slgma-DEIta

Simulator

Ffc Edt Anotyib Optimizaba. He£ *

Node Spectrum Analysis

Integr ated Power r*_tse

Üft/SNDR

SIV
Karmoric Cistorswo

Histogram

Parametric Arvatysu

Monte(___r__ Ara_yas

>Elta

Fig. 4.1 Interfaz gráfica de SIMSIDES.

4.3 Análisis comportamental

El dbgrama a bloques del modubdor -en d que se centra d análisis comportamental-
se muestra en b Fig. 4.2, el cual es un modubdor ZA pasa-banda en tiempo continuo

de 4o orden; el orden del modubdor está definido por el número de resonadores

incluidos en el dbgrama. Los valores de bs ganancias de retroalimentadón, por otro

bdo, se obtienen hadendo b conversión DT-CT descrita en el Capítulo 3; por esta

razón es que b estructura cuenta con dos lazos de retroalimentadón. La respuesta dd

modulador corresponde a b obtenida de un modubdor pasa-baja de segundo orden

en tiempo discreto. El propósito es analizar el espectro de b señal y el SNDR dd

modubdor para obtener los parámetros de diseño que permitan obtener el mejor

desempeño para un ancho de banda BW=200KHz con una frecuenda intetmedb

f_F=10.7 MHz. Tomando en cuenta los requerimientos descritos se obtienen los

siguientes datos:

fi=4f_,= 42.8MHz (4.1)
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M = -

2Bw

= 107
(4.2)

donde b frecuencb de muestreo (fs) es cuatro veces fn? para hacer b equivalenda
entre un modubdor pasa-bajas y otro pasa-banda tal y como se describe en el Capítulo
2, de ahí que b razón de sobre-muestreo (M) sea fijo para este diseño.

Re_l_DAC_pulst_trpes1

Fig. 4.2 Modubdor ZA pasa-banda en tiempo continuo de 4° orden.

La fundón de transferencia de un resonador, como el mostrado en b Fig. 4.3, está

dada por

Pmlom2

v, _ C,C2
"

i o^ _L.
*Pni20m3

C,C2

donde

»..=2*f,=,.%^

(4.3)

(4.4)

Este resultado permite obtener los valores de los elementos. Por ejemplo, si

C=Ci=C2=3pF, entonces gm=gmi=gn_!=201.1(xS.

v¡ gml y
=j=C1 gm2

—

i

IrPT

gm3

Fig. 4.3 Dbgrama a bloques del resonador.

4.3.1 Desempeño ideal

Para observar el impacto de bs no idealidades del modubdor, primero se obtiene su

desempeño ideal, donde sólo 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 señal para una

entrada de 0.5V de amplitud se muestra en b Fig. 4.4 a), donde se observa que el
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modubdor trabaja adecuadamente porque b frecuenda fo está alrededor de 10.7 MHz

y se conforma correctamente d ruido. Idealmente d modubdor alcanza un SNR_,U de

aproximadamente 76dB como se ve en b gráfica SNR vs Amplitud de entrada (A) que
se muestra en b Fig. 4.4 b).

Espectro de la sortal: Ideal

»)

b)
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m 40
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SNDR vs A: Ideal

Í::;f""IHÍt_:iM^ffí::_:""H"fH:.!|
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""""14!:::!/: 4:¡il"""4"lllííiih"í"llríííÍ"''rí"HÍiÍÍ

10 10 10 10 10

Fig. 4.4 Simuladón del desempeño del modubdor ideal: a) Espectro, b) SNR

En lo que sigue, los efectos de bs no idealidades se toman de manera acumulativa

iniciando con los resonadores (comparador y DAC ideal), después con d comparador

(resonador real y DAC ideal) y posteriormente con d DAC (resonador y comparador

real) para obtener d desempeño dd modubdor con todos sus bloques reales,

incluyendo sus no idealidades, y comparar su desempeño con d fundonamiento dd

modubdor reaL En cada no idealidad que se analice se obtienen valores, ya sea de

componentes o del tiempo, que permiten mantener el desempeño dd modubdor lo

más cercano al ideal. Estos valores permitirán obtener además bs espeáficadones

para el diseño de cada bloque, por ello se busca que no sean muy demandantes para

que d diseño sea simple, lo cual es una de bs ventajas de los modubdores EA.
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4.3.2 Resonador de un polo en pequeña y gran señal

Se modela el resonador de b Fig. 4.3 utilizando elmodelo de un polo para cada OTA,
con lo que se toma en cuenta b ganancb finita y d error asocbdo a b constante de

tiempo de integración. Este modelo se presenta en b Fig. 4.5. Al considerar b

distorsión en gran señal permite definir rangos de entrada/salida, y se incluye el efecto

en pequeña señal debido a la no linealidad de b transconductanda gm. Con esos

valores es posible observar d efecto de cada no idealidad en b respuesta dd sistema y,

en base a ello, determinar qué valores se necesitan para no afectar el desempeño dd

modulador. Los valores que se sdecdonan de ese proceso se introducen en bs

siguientes etapas de simubdón que se realizan.

Vi ±c_

-*Vo

Fig. 4.5 Modelo de un polo para el OTA.

4.3.2.1 Rango de entrada y de salida

La distorsión en gran señal se debe a la saturación en voltaje y corriente, por ello se

definen los valores de voltaje a b entrada del OTA para los cuales trabaja en b zona

lineal y se ponen los límites, máximo y mínimo, permitidos a b salida. Es muy

importante considerar los rangos entrada/salida con los que trabajan cada uno de los

bloques debido a que b alimentadón de éstos será de IV. El modubdor trabaja
correctamente, sin embargo se requieren valores muy grandes en bs entradas y salidas

de los resonadores. El histograma de b Fig. 4.6 muestra los valores que toman b

entrada y salida de cada resonador.

Entrada primer resonador Salida primer resonador

-2-10123

Amplitud de la señal

Entrada segundo resonador

-2 0 2

Amplitud de la señal

-15 -10-5 0 5 10 15 20

Amplitud de la señal

Fig. 4.6 Histograma del número de veces que toma un valor bs entradas y salidas de
los

resonadores.

Para ajustar los valores de bs entradas y salidas de los resonadores hasta que estén

dentro del rango ±1V, se disminuye el valor de los coeficientes de retroalimentadón y

se modifican los valores del transconductor (gm) de entrada de cada resonador. Con

esos ajustes se obtienen los histogramas que se muestran en b Fig. 4.7. Obsérvese
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que se logra disminuir los valores que toman bs entradas y salidas de los resonadores,
manteniéndose dentro dd rango ±1V.

Entrada pnmer resonador

| 6000

* «XD

1 aroLLJJ
■0.5 0 0.5 I

Amplitud de le eeñel

Entrada segundo resonador

•nm

I -H-O

I
*! 2000

E

I '000

Salida primer resonador

■0 3 -0.2 -0.1 0 0 1 0.2 0.3

Amplitud de la serial

Salida segundo resonador

D8 -0 6 -0 4 0 2 0 0 2 0 4 0 6

Amplitud de re señal

■03 -02 -1 0 01 0.2 03

Amplitud de la señal

Fig. 4.7 Histograma del número de veces que toma un valor las entradas y salidas de los

resonadores con coeficientes ajustados.

En b Fig. 4.8 se muestra b gráfica SNDR vs A dd modubdor con ajuste y en b

misma figura se muestra b gráfica SNDR vs A del modubdor sin ajuste para

propósitos de comparadón. Se observa que d desempeño del modubdor con ajustes
es más lineal debido a que bs variadones de voltaje con los que trabaja d modubdor

son menores, pero al disminuir d valor de los coefidentes de retroalimentadón

disminuye también d máximo valor de entrada con el cual el modubdor fundona

correctamente, como se puede observar con d SNRmax de cada modubdor. El

SNRmax, en d modubdor con ajuste es de 73dB y se obtiene para una entrada de 0.2V

mientras que en d modubdor sin ajuste es de 76dB y se obtiene con una entrada de

0.5V. Así, al hacer bs modificadones en b retroalimentadón y tansconductancb de

los resolnadores se cumple con b especificadón de tener un rango de operadón de

±1V y se consigue además aumentar b linealidad dd modubdor, sin embargo

disminuye d desempeño dd modubdor 3dB y disminuye 0.3V el máximo valor de

entrada con el que dmodubdor fundona correctamente.

-20

10'
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Fig. 4.8 Simulación del desempeño del modulador ideal con ajuste y sin ajuste de coefidentes.
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4.3.2.2 Efecto de la ganancia finita de los OTAs

Para obtener el desempeño ideal dd modubdor se consideró que el OTA presenta
una resistenda de salida infinita, lo que es imposible en b práctica. En d modelo de

un polo mostrado en b Fig. 4.5 se induye b resistencia de salida finita, Ro, b cual es

b responsable del desplazamiento del polo desde el origen hasta un valor finito, lo que

significa que tiene una ganancb en DC finita dada por Ao=gn*ro. El efecto de Ao es un

error en magnitud y fase dd resonador lo que supondrá una degradación en d

conformado dd ruido de cuantizadón dd modubdor.

Para ver el efecto de esta no idealidad se varían los valores de ganancb en DC del par

de resonadores para observar a partir de qué valor b operadón dd modubdor deja de

ser satisfactorio. En b Fig. 4.9 se observa cómo para valores de ganancb menores a

250 el SNDR disminuye rápidamente. Por lo tanto, b ganancb no debe sermenor que

250, siendo preferible que no sea muy grande para simplificar d diseño y también para

disminuir el consumo de potenda. En b práctica, al contar con una ganancb baja hay
un aumento dd ruido dentro de b banda. Por lo anterior se sdecciona una ganancb
de 1000 y evitar b reducdón de SNR.
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■o,
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10

SNDR ve AV: Resonador de un polo

Fig. 4.9 Efecto de b ganancb finita de los OTA's del resonador de un polo.

4.3.2.3 Efecto del error en la constante de tiempo de integración

Este error es causado por bs capadtancbs parásitas en el nodo de salida dd OTA, bs

cuales se incluyen en el modelo de un polo (ver Fig. 4.5). El error en la constante está

dado por

e,i=(CpI+Cp3)/C, y s,2=Cp2/C2 (4.5)

Para evaluar el efecto de esta variación se varia el error en b constante de tiempo de

integración de los dos resonadores en el rango 0.0001 a 0.1. Este rango se selecciona

porque la constante de tiempo es la razón de las capadtancbs parásitas y los

capacitores del resonador y, generalmente, ésta es de 0.001 por lo que el rango

seleccionado permitirá observar a partir de qué valor se ve afectado
el desempeño del

modulador. Como se puede observar en b Fig. 4. 10, para valores dd error mayores a

0.004 ya aparece una reducdón considerable en el SNDR, por lo que, para no

degradar este parámetro, el error debe ser menor a 0.004; este error afecta a b

frecuencia intermedia. Para propósitos prácticos, se sdecdona
un valor 0.003.
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Fig. 4.10 Efecto del error en b cte. de tiempo de int del res. de un polo.

4.3.2.4 Efecto de la transconductancia no lineal

En los apartados anteriores se ha supuesto que d OTA opera de forma lineal Sin

embargo, en b práctica b característica estática de un transconductor es una fundón

no lineal dd voltaje de entrada, causando distorsión armónica a b salida dd

modubdor. El efecto producido por b no linealidad, modebda como una

transconductanda no lineal (g^vi), se aproxima por un desarrollo en serie de potenda

(por ejemplo b serie de Taylor), obteniendo los parámetros gmnll y gmnl2, como se

muestra en b Fig. 4.11, que corresponden al segundo y tercer coeficiente de b serie

respectivamente.

»_=«Jv* I
omnlX „

^
i omnll „ 3

Fig. 4.11 Modebdo de b transconductancia no lineal de los OTA.

Primero se analiza el efecto dd segundo coefidente y después d efecto causado por d

tercer coefidente. En b Fig. 4.12 se puede ver que para valores mayores a 0.006 d

valor del coefidente de segundo orden disminuye de manera importante. Para correcta

operadón se selecdona d valor 0.001 como límite para que no se encuentre muy

cercano al valor donde el desempeño del modubdor comienza a disminuir. Luego,

para el análisis dd coefidente de tercer orden, se observa en b Fig. 13 que para

valores mayores a 0.05 d fundonamiento dd modubdor disminuye rápidamente. Se

selecdona entonces un valor de 0.01 para obtener una menor disminución de SNDR

4.3.2.5 Desempeño del modulador con no idealidades de los resonadores

Las no idealidades incluidas en el análisis de los resonadores se muestran en b Tabla

4.2, donde se considera únicamente a los resonadores como bloques no ideales. Para

observar el impacto de bs no idealidades en los resonadores se gráfica el espectro de

b señal y el de SNR vs A. En b Fig. 4.14 a) se muestra d espectro de b señal con una

entrada de 0.2V. Se observa que b frecuencb intermedia se mantiene inalterable y que
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el conformado dd error es adecuado a pesar de aumentar un poco el ruido dentro de
b banda de b señal. En b Fig. 4.14 b) se observa que d SNRmáximo es 72.4dB, por
lo que con bs no idealidades del resonador, el desempeño disminuye menos dd 5%,
donde el requerimiento del rango de entrada y salida es lo que más afecta siendo su

impacto dd 4%. Por lo anterior los valores para los resonadores son adecuados

porque d desempeño del modubdor no fue alterado (menos del 1%).
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Fig. 4.12 Efecto del coeficiente de no linealidad de segundo orden.

SNDR vs gmn!2: Resonador de un polo

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

Tabla 4.2 Especificaciones del modulador con no idealidades del resonador

Bloque Especificaciones
Resonador Rango de entrada: ±1V

Rango de salida: ±1V

Gananda DC: 1000

Error cte. tiempo de int. : 0.003

Coef. no idealidad 2do orden: 0.001

Coef. no idealidad 3er orden: 0.01

DAC Ideal

Cuantizador Ideal
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Espectro de la seflal: Resonador real
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Fig. 4.14 Desempeño del modubdor para bs especificaciones de b Tabla 4.2: a) Espectro, b)
SDNR.

4.3.3 Cuantizador real

El modelo para el cuantizador real se muestra en b Fig. 4.15 [3], donde b entrada

ideal, x,, es afectada en primer lugar por un offset y una ganancb y. El resultado w_

entra a un bloque no lineal con fundón de transferenda ^ y finalmente es cuantizada

por un convertidor A-D ideal. Las ecuadones que rigen d comportamiento de este

moddo son:

y,=*.(w.)*=(l-e0)w„ +

*^-w:

e„ =
- INL
2B-2

w. =Y(X. +off)

(4.6a)

(4.6b)

(4.6c)
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A = (2B-'-l)A

1

1 +Ae.

(4.6d)

(4.6e)

off = (l,e -eoff)A (4.6f)

1

2G 2
(4.6g)

donde B representa el número de bits dd cuantizador y A es el paso de cuantizadón,
también llamado bit menos significativo (LSB por sus sigbs en ingles) que se obtiene

dividiendo b escala completa Fsr entre el número de niveles del cuantizador 2B-1 . El

parámetro G denota la gananda nominal dd cuantizador, que puede ser distinta a b

unidad. Las unidades de los errores de ganancb eg, de offset e0ff y de no linealidad INL

son LSBs.

Fig. 4.15 Modelo de comportamiento del cuantizador (1 bit) real.

Para observar los efectos de bs no idealidades del cuantizador, se asume que d DAC

es ideal. Las no idealidades que induye el comparador son: histéresis, INL, error de

ganancb y error de offset. En b práctica, el impacto de sus no idealidades en d

funcionamiento de los modubdores EA es mucho menor que el impacto causado por
el resto de los bloques por b posición que éste ocupa en el lazo del modulador. De ahí

que el modulador es insensible a b mayoría de los errores descritos; INL no se

presenta además en el cuantizador de 1 bit porque es inherentemente lineal. Por lo

anterior, sólo se analiza el efecto que produce b histéresis, que es b no idealidad del

comparador que más afecta al modubdor.

4.3.3.1 Histéresis

Se utiliza el modelo determinista para observar el efecto de memoria que posee d

comparador debido al cual el estado anterior queda almacenado, siendo necesaria una

sobrecarga en b señal de entrada para lograr que d comparador cambie hada d estado

correcto, lo que provoca que si b señal de entrada permanece por abajo del umbral

marcado por b histéresis, el estado a la salida será igual que el estado anterior.

Los efectos no deseados de las no idealidades del comparador también son

conformados por el modubdor. Aun así, se observa en b Fig. 4.16 una importante
disminución del SNR al aumentar la histéresis. Este error provoca que aumente el

error dentro de la banda de la señal Se observa también que para valores mayores a

0.02 el SNDR empieza a disminuir. Se toma d valor de 0.01 como límite para alejarle
del valor en el que el desempeño del modulador comienza a degradarse.
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SNDR va hysQ: Comparador real

4.3.3.2 Desempeño del modulador con no idealidades en los resonadores y en

el comparador

Las no idealidades están incluidas en b Tabla 4.3, donde los resonadores y d

comparador son reales y, como ya fue mendonado, el DAC es ideal Para observar d

impacto de éstas se gráfica tanto el espectro de b señal como el SNR versusA.

Tabla 4.3 Especificaciones del modubdor con no idealidades del resonador y comparador.

Bloque Especificaciones
Resonador Rango de entrada/salida: +1V

Ganancb 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 b Fig. 4.17 a) se muestra d espectro de b señal con una amplitud de 0.2V. No se

observan cambios en b frecuencb intermedia ni en d conformado del error. Por otro

bdo, en b Fig. 4.17 b) se observa que el SNR máximo es de a 72.2dB, por lo que, al

incluir bs no idealidades del comparador con bs del resonador, el desempeño cambio

muy poco, sólo 0.2 dB. En base a lo anterior se considera que las especificadones dd

comparador son adecuadas ya que se mantuvo el correcto desempeño delmodubdor.

4.3.4 DAC Real

El modelo para el cuantizador real se muestra en b Fig. 4.18 [3]. Las ecuadones que

rigen el comportamiento de este moddo son mostradas en (4.6). Para observar los

efectos de bs no idealidades de los DACs también se consideran reales los

resonadores y el comparador. Las no idealidades incorporadas son INL, retardo de

bzo, error de ganancb, error de offset yjitter.
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Espectro de la señal: Resonador y comparador real

(a)

SNDR vs A: Resonador y comparador real

(b)

Fig. 4.17 Desempeño del modubdor para los datos de b Tabla 4.3: a) Espectro, b)SNDR
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Fig. 4.18 Modelo de comportamiento del DAC real.

4.3.4.1 Retraso en el lazo

Una vez que b señal de entrada al DAC ha sido muestreada, la salida no se actualiza

hasta que pase un At (retraso dd bzo). Este retraso incluye tanto el retraso del DAC

como d del cuantizador. El retraso real de un cuantizador es dependiente dd nivel de

la señal de entrada debido a b gananda finita que posee. Así, para entradas con un

nivd de amplitud pequeño requiere un largo tiempo para que la salida alcance los

nivdes ±1. Para emular esta característica se utiliza el siguiente modelo matemático
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delay(vln) = d„+*—J-<d„,
vjx,

(4.7)

Éste presenta dos contribuciones: una debida a un retraso fijo (do) propio de b

circuitería y otra debida a b dependencia con el nivel de b señal de entrada

(di/(|v,„|xi)). Ésta es una de bs no idealidades que más afectan d desempeño dd

modubdor; incluir este error en el análisis genera una disminución de 3 dB en d

SNDR. Por lo anterior, se incorpora un retardo en el lazo y se observa el efecto que

tiene en d desempeño del modubdor (ver Fig. 4.19). Para retardos mayores al 15%

dd tiempo de muestreo, d SNDR disminuye rápidamente debido a que el modubdor

se vuelve inestable. Entonces se asumió un valor dd 10% en d retardo de lazo como

límite para que no esté muy cercano al vdor donde d desempeño del modulador

comienza a disminuir. Es recomendable que el retardo de lazo sea lo más grande
posible, ya que relaja bs restricciones de tiempo que tiene cada bloque para responder
a sus entradas, lo que permite facilitar el diseño de los bloques del modubdor.
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Fig. 4.19 Efecto del retardo en el bzo.

4.3.4.2 Error de ganancia

Se hace variar este parámetro para ver d efecto que en la respuesta del modubdor. En

b Fig. 4.20 se observa cómo afecta, en particular, al SNDR. Para valores mayores a

15% en el error de ganancb, el valor del SNR empieza a alterarse. Este error afecta al

conformado del error incrementando su contribución dentro de la banda de la señal

Para evitar ese desempeño anómalo se sdecdona un valor dd 5% para el error de

ganancb.

4.3.4.3 Error debido a offset

Este parámetro se introduce en los DACs y su efecto en el desempeño de SNDR se

muestra en b Fig. 4.21. Para valores mayores a 80mV se observa una reducdón en

SNDR. Debido a que el incremento del offset aumenta el ruido dentro de la banda de b

señal, se selecciona un offset de 50mV.

4.3.4.4 Efecto delJitter

El reloj de todo sistema de comunicaciones presenta el denominado ruido jitter. Éste

provoca que los flancos de subida y de bajada del reloj estén afectados por ligeras
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desvbdones respecto d instante ideal. En los convertidores ZA CT esto supone una

variación en b cantidad de carga que es realimentada por dclo, provocando una

espede de "moduladón de fase" que provoca en el ruido de cuantizadón un efecto de
ruido bbnco en b banda de b señal. Para modelar este error se utiliza un bloque con
tasa de muestreo variable. Los instantes de muestreo están dados por b expresión:

t_=nT,+p. (4.8)

donde |__ es una variable aleatoria normal de media cero y desvbdón típica a_.
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Fig. 4.20 Efecto del error de ganancb en el DAC real.

SNDR vs eof_ DAC real

Fig. 4.21 Efecto dd error de offset en el DAC real.

Esta no idealidad se muestra en b Fig. 4.22. El jitter afecta prindpalmente d

desempeño de los moduladores en tiempo continuo. Se ha reportado que aun para

valores muy pequeños el SNR disminuye drásticamente, como ejemplo, en la Fig. 4.22

se observa ese efecto para dos diezmilésimas partes
de Ts. Eljitter provoca que no se

conforme adecuadamente el ruido, incrementando su valor en la banda de b señal.

Para propósitos prácticos se selecdona una diezmilésima parte
de T, (2.3364 ps) para

no afectar el desempeño delmodubdor.
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SNDR vs desv. DAC real

desv

Fig. 4.22 Efecto del jitter en el DAC real.

4.3.5 Modulador real

Se analiza d comportamiento dd modubdor con sus bloques ideales y bs

correspondientes no idealidades. Las especificaciones se muestran en b Tabla 4.4.

Tabla 4.4 Especificaciones para todos los bloques reales.

Bloque Especificaciones
Resonadores Rango de entrada/salida: ±1V

Ganancb 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

DACs Error ganancb = 0.05

Error offset = 0.05

Retardo lazo = 10% (0.1*Ts)

Jitter = 0.0001

La Fig. 4.23 muestra d espectro y el SNDR dd modubdor considerando bs no

idealidades analizadas. Se observa que el desempeño del modubdor es de 68.6dB, es

decir 4.5dB menos respecto al ideal (ver Fig. 4.23 b)). La variadón se debe d

aumento del error dentro de b banda de b señal; no se observa variadón en b

frecuenda intermedia.

Con el análisis comportamental se obtienen bs especificaciones mínimas necesarias a

cumplir por cada uno de los bloques dd modubdor para máximo desempeño. Al

asignar un vdor a cada especificación, se facilita el diseño de cada bloque a nivel

transistor porque d bloque se diseña a la mecida. Más información sobre los modelos

matemáticos de bs no idealidades de los bloques del modubdor LA en [5], [27].

4.4 Diseño del comparador a nivel transistor

El diseño y simubdón del comparador es en tecnologb CMOS065 de

STMicroelectronics (SI). En el diseño se usan los modelos y librerías de ST así como

Cadenee Composer para realizar el esquemático, Cadende Virtuoso para el diseño a
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nivd layout, y herramientas varias para b verificadón como Calibre. CMOS065 es de

65nm e induye distintos tipos de transistores (para RF, de baja potenda, de diferentes
Vu,, con óxido delgado o grueso). En este trabajo se utilizan los transistores NSVTGP

y PSVTGP, los cudes son de propósito generd (GP) y de V,*, estándar (SVT).

Espectro de la señal: Modulador real

-140
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x ,„'

SNDR ve A: Modulador real

b)

Fig. 4.23 Desempeño para las especificaciones de la Tabla 4.5: (a) Espectro, (b) SNDR.

4.4.1 Especificaciones y diseño del comparador

Las especificadones del comparador (ver Fig. 4.24) se muestran en b Tabla 4.5; este

circuito cuenta con un preamplificador y un circuito bi-estable; su operadón es con

una sob fase de reloj.

Tabla 4.5 Especificaciones que debe cumplir el comparador.

Especificación Valor

Histéresis lOmV

Resoludón en tiempo <lns

-62-



op R op

ip

¡P

ojN***-
on^-_¡

clk SR

xrx

in
—

on S on

Preamplificador
Latch Regenerativo Latch SR

Fig. 4.24 Componentes del comparador regenerativo con una sob 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 intrínseco en menor propordón que su

contraparte NMOS y soporta mayores variaciones de voltaje en modo común (DQ.
Para lograr mayor simetría y minimizar el efecto de bs variadones propbs del proceso
de fabricadón, se optó por un circuito con una impedanda de salida equivdente a

l/gin- En b Fig. 4.25 se muestra el esquemático del preamplificador.

Vdd

Vss

Fig. 4.25 Esquema eléctrico del preamplificador.

En b Tabla 4.6 se muestran bs dimensiones de los transistores dd preamplificador; d

régimen de operadón de los transistores es en saturación y se diseñó para que d

voltaje en DC de los nodos de salida (op, on) sea de 500mV.

Tabla 4.6 Dimensiones de los transistores del preamplificador.

Transistor w/1 Vdd Vss

MI 31/0.12

IV OVM2.M3 31/0.12

M4.M5 1.2/0.12

4.4.1.2 Latch regenerativo

La Fig. 4.26 muestra el esquemático del latch. Esta estructura es atractiva para

aplicaciones de alta rapidez de respuesta debida prindpalmente a tres propiedades:

1 . La disipación de potencb estática es cero.
2. Requiere solamente una fase de reloj, lo que hace fácil el enrutado del CI.
3. El offset es dominado por el par diferencial del preamplificador y no por los

transistores que forman el arreglo cross couping, los cudes forman -dicho sea

de paso- dos inversores.
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Fig. 4.26 Esquema eléctrico del btch regenerativo con una sob fase de reloj.

Su funcionamiento es de b siguiente manera: Cuando el rdoj (CLK) está en nivel bajo

Sp está apagado y S1-S4 están encendidos, por lo tanto los nodos P, Q, X e Y están

precargados a Vdd- Por esta razón es necesario añadir el latch SR a b lógica dd

comparador para que se guarden los niveles del estado lógico anterior. Cuando CLK

cambb a nivel alto, Sp se endende y S1-S4 se apagan, en consecuenda M1-M2 ya

pueden procesar bs entradas provenientes del preamplificador. Lo anterior provocará

que un transistor este "más encendido" que otro. Los transistores M3-M4 están

encendidos, lo que hace que los nodos P y Q tengan conexión a Vss (los transistores

M5 y M6 están apagados). Uno de los nodos P o Q cambiará más rápido a Vss,

encendiendo más rápido a M5 o M6, y consecuentemente apagando a M3 o M4; éstos

últimos son los transistores que están conectados d nodo que sea más lento, lo que

indica que descargará d nodo más rápido a Vss y d nodo más lento a Vdd. Cuando

estén totalmente encendidos los transistores se mantendrán los niveles de voltaje
debido d proceso de regeneradón.

Para el diseño del latch regenerativo se diseñaron los transbtores que trabajan como

switch (Sp, S1-S4) con la dimensión mínima que permite b tecnología. Los transistores

M3-M6 también son de dimensión mínima para favorecer b rapidez del proceso de

regeneración. Los transistores de entrada M1-M2 son un poco más grandes debido a

que, generalmente, deberán trabajar sin estar totalmente encendidos. En b Tabla 4.7

se muestran bs dimensiones de los transistores que forman d latch.

Tabla 4.7 Dimensiones de los transistores del btch regenerativo.

Transistor w/1 Vdd Vss

M1.M2 3/0.12

IV OVM3-M6 0.6/0.12

Sp, S1-S4 0.12/0.06

4.4.1.3 Latch SR

Para conservar los vdores del comparador cuando CLK cambie a nivel bajo se utiliza

un latch SR-NAND debido a que necesita mantener b respuesta dd latch cuando b

salida de éste cambie a un nivel dto. El esquemático del latch se muestra en la Fig.
4.27 a) y circuito de la compuerta NAND en la Fig. 4.27 b). En b Tabla 4.8 se

muestran las dimensiones de los transistores de bs compuestas NAND que forman
d

latch.

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

Transistor w/1 Vcc gnd

M1.M2 0.3/0.12
IV OV

M3,M4 0.3/0.12
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ta)

Fig. 4.27 Esquema eléctrico dd btch SR y de b compuerta NAND.

4.4.2 Resultados de simulación

El esquemático para propódtos de simubdón se muestra en b Fig. 4.28, donde se ha
considerado que d comparador está correctamente polarizado y únicamente se

muestran b entrada, b salida y d rdoj.

Egaln=1

Fig. 4.28 Esquemático del comparador regenerativo.

En b Fig. 4.29 se muestra el resultado de simubdón Montecarlo para un escdón de

entrada de ±10mV y un voltaje en modo común (Vcm) de 500mV. El rdoj presenta
un periodo de 2ns, con lo cud cumple b especificación de resoludón en el tiempo. En
b Tabla 4.9 se muestran los tiempos de subida (Tsub) y de bajada (Tbaj) para

diferentes vdores de Vcm.

Fig. 4.29 Resultado de b simubdón Montecado para obtener b resoludón en tiempo.

Tabb 4.9 Resdtados de simdación para obtener b resolución en tiempo.

Vcm(mV) Tsub (ps) Tbaj (ps)

400 391.7 380.8

500 400 386.4

600 418.2 400.4

Para medir el offset y b histéresis se utiliza b misma configuradón; b señd de entrada
es necesario que cambie muy lentamente con respecto a b señd de reloj. De esta

manera, tanto el offset como b hbtéresb se definen como
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offset =
lastT + firstT

histéresis :

lastT - firstT

(4.9)

(4.10)

donde lastT y firstT son los voltajes donde se da b última y primera transidón

respectivamente. En b Fig. 4.30 se observa el resultado de simubdón para medir el

offset y la histéresis; se observa que b entrada cambb muy lento con respecto a b señd

de reloj. En b Tabla 10 se muestran los resultados de simubdón, donde se verifica d

cumplimiento de las especificadones de diseño con un Vcm de 500mV

Tabb 4.10 Resultados de simubdón.

Primera

transición

Ultima

transición

Offset Histéresis

Subida -3.19 mV 5.98 mV
745 nV 5.235 mV

Bajada -4.49 mV 4.07 mV

1

Fig. 4.30 Resultado de b símdación Montecarlo para obtener el offset e histéresis.

4.5 Conclusiones

Una herramienta de simuladón comportamentd es muy importante debido a que

permite observar el desempeño a nivd sistema del diseño que se desee realizar, ver d

comportamiento de cada bloque, y de esta manera propordona un acercamiento a bs

especificaciones que se deben cumplir para realizar d diseño a nivel eléctrico y

posteriormente a nivel layout. SIMSIDES es b herramienta utilizada para simular el

modulador SA, permite analizar diferentes arquitecturas para ver cud cumple con bs

especificaciones de diseño, ver d comportamiento de cada bloque dentro de b

arquitectura, cuenta con modelos de simubdón muy exactos, comprobados d

comparar resultados de simubdón y de test.

En base a los resultados obtenidos en SIMSIDES se hace d diseño a nivel eléctrico

del comparador con la tecnología de 65nm. En general, las especificadones no son

muy demandantes, sólo la rebdonada con el tiempo de respuesta dd circuito impone

más dificultades ya que puede llegar a afectar enormemente d desempeño del

modulador, de ahí que sea necesario prestarle más atendón.
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Capítulo 5

Conclusiones y trabajo futuro

Se presentan bs conclusiones obtenidas a partir de b realizadón de este trabajo de

tesis, d cud se enfocó a los fundamentos del modubdor SA y en b utilizadón de

SIMSIDES, herramienta de simubdón compartamentd que, entre otras cosas,

permite obtener bs especificadones de los bloques que componen d modubdor. Esto

se muestra mediante un ejemplo de diseño. Además se muestra d trabajo a futuro que

permitirá continuar con d desarrollo de esta investigación.

5.1 Conclusiones

Los
ADC SA son una buena opdón para ser implementado en el mismo chip

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

conversión es realizado en el dominio digital, rebjando bs especificadones de

los circuitos andógicos a pesar de no ser muy favoreddos por bs modernas

técnicas de fabricadón, basados principalmente en la tecnologb digitales CMOS. Las

características que se obtienen de b tecnologb CMOS y del desarrollo de bs técnicas

de fabricadón, principalmente en lo que se refiere a b disminución del voltaje de

alimentadón, provoca que la parte critica en el diseño de los ADCs SA sea el bloque

andógico, llamado modubdor SA. El modubdor SA puede tener resoludones

mayores a b resoludón que tiene cada uno de los distintos bloques que lo componen,
debido a que realiza un sobre-muestreo de b señd de entrada y además porque genera

un conformado del error de cuantizadón, lo que disminuye d error de cuantización

dentro de b banda de b señd aumentando así el desempeño delmodubdor.

Como ya se describió en el capítulo 2, d modubdor está formado principalmente por
un filtro, un cuantizador y un DAC en el lazo de retroalimentación. De acuerdo a esta

estructura y a su fundonamiento, hay tres características que se pueden modificar para
mejorar su desempeño:

• Aumentar el orden del filtro, aunque ello presenta el problema de

inestabilidad para órdenes mayores a dos.

Utilizar mayor sobre-muestreo. Es posible aumentar el vdor hasta los límites

permitidos por b tecnologb seleccionada; ello también incrementa b

disipación de potenda.
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• Incrementar los bits del cuantizador: disminuye b potenda del error de

cuantización dentro de la banda, pero es más 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 b resoludón y b complejidad del modubdor.
si se quiere un diseño sencillo con un filtro de bajo orden y d cuantizador de un bit, b

resoludón que se tenga no será muy grande; si se quiere dtas resoludones, se tendrá

que utilizar cuantizadores multi-bit y alguna otra estructura, como utilizar

moduladores en cascada. También es importante para seleccionar el tipo de

modubdor conocer d tipo de señd que se va a convertir, ya que si se quiere trabajar
con señdes de dtas frecuencbs lo mejor es utilizar un modubdor pasa-banda con d

cud sólo se convierte d ancho de banda deseado y, d igud que los modubdores pasa-

baja, también puede ser multi-bit o de cualquier otro tipo, de manera que se obtenga b

resoludón deseada.

Hasta hace poco, b mayoría de los diseños de modubdores SA eran en tiempo
discreto, es decir, d filtro que utilizan trabajan con señdes discretas. Sin embargo, a

partir del desarrollo de la tecnologb CMOS se ha visto que los modubdores SA con

filtros CT tienen varias ventajas con respecto a los diseñados en DT, debido

prindpalmente a que son más robustos a bs no idealidades propbs dd proceso de

muestreo. Una cualidad muy importante de los moduladores SA CT es que presentan
un comportamiento anú-aliasing inherente, con lo cud ya no es necesario incorporar
uno, como es el caso en los moduladores DT. Su análisis es más complicado y d no

ser una tecnologb tan madura hace su diseño más limitado. Sin embargo, es posible
hacer uso del conocimiento de los modubdores SA DT para diseñar los CT d hacer

uso de una conversión DT-CT, lo cud se facilita más d utilizar herramientas como

Madab para hacer los cálculos. Los tipos de modubdores que se pueden implementar
en CT son los mismos que se tienen en DT, de manera que para aplicaciones
inalámbricas lo mejor es utilizar modubdores SA CT pasa-banda, en el cud es

necesario utilizar múltiples retroalimentadones debido a b igualdad DT-CT que se

desea.

En todo proceso de diseño es de vitd importancb contar con software que permita
simular el comportamiento del circuito a diseñar y su desempeño antes de que se

fabrique, y el diseño de los modubdores SA no es b excepción. La herramienta

SIMSIDES es una de las mejores opdones a utilizar para simular modubdores SA.

Está basado en b pbtaforma de Matbb y realiza una simubdón comportamentd lo

que le da mayor rapidez de simubdón en comparadón a un simulador eléctrico.

Permite simular una gran variedad de tipos de simubdores tanto en DT como en CT,

multi-bit, además de permitir generar nuevas arquitecturas. Incorpora las principales
no idealidades de cada uno de los bloques con lo que obtiene gran predsión en sus

resultados; éstos pueden ser procesador utilizando Matbb para obtener informadón

gráfica del desempeño del modubdor, todo ello es fácil de realizar a través de b

interfaz gráfica con la que cuenta.

El uso de SIMSIDES permite, entre otras cosas:

Comprobar que la arquitectura selecdonada genera d desempeño deseado.

Obtener bs especificaciones que debe cumplir cada bloque de manera que se

pueda realizar su diseño eléctrico a la medida, es decir, sin sobre-dimensionar

los circuitos.

Analizar el efecto de las no idealidades de manera que se preste mayor

atendón a aquellas que sean criticas para d fundonamiento correcto dd

modulador.
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Se utiliza SIMSIDES para simular un
modubdor SA CT pasa-banda de cuarto orden,

en base a los resultados observados se obtienen las especificadones del comparador y
se procede a hacer el diseño a nivd eléctrico: se toman bs dimensiones mínimas que

permitan cumplir con las especificadones. En SIMSIDES se observó que retardo del

lazo es una de bs no idealidades que más afectan el desempeño del modubdor, de

manera que se pone especbl atendón d tiempo de respuesta del comparador. En d

diseño a nivd eléctrico se trabajó con b tecnologb CMOS 65nm.

5.2 Trabajo futuro

Las principales líneas de trabajo son:

• Revisión y actualización de SIMSIDES.

SIMSIDES incluye b mayoría de bs no idealidades principales de los bloques
que componen d modubdor, sin embargo, bs investigaciones actuales han

generado mejoras a los modelos matemáticos que obliga a b actualización de

SIMSIDES. Además es deseable incluir más no idealidades que permitan
mejorar b precisión de los resultados.

• Diseño de un convertidor SA-4G.

Se utilizará SIMSIDES para realizar d diseño y optimización de un

convertidor SA 4G, d cud tendrá aplicaciones en sistemas de comunicación

persond portátiles. SIMSIDES permitirá explorar entre diferentes

arquitecturas aquellas que cumplan en mayor porcentaje bs especificadones
dd diseño.

• Fabricadón y caracterización del convertidor SA.

La fabricadón permitirá comprobar d desempeño del convertidor, de manera

que se podrá corroborar b funcionalidad de la arquitectura así como b validez

de los moddos incorporados a b herramienta de simuladón comportamental,
SIMSIDES.

Es importante mencionar que el inicio de estas actividades se desarrollará en bs

instabdones de IMSE-CNM (Sevilb, España) y ocurrirá antes de b culminación del

2008. Cabe señalar que IMSE es un centro de diseño líder en ADCs SA.
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Apéndice A

Cálculo de las ganancias de retroalimentación

del modulador ZA CT pasa-banda de cuarto

orden utilizando Matlab

Se presenta b metodologb utilizada para calcular el vdor de bs ganancias de

retroalimentadón dd modulador SA CT pasa-banda de cuarto orden mediante d uso

de b herramienta matemática Matbb. Se incluye el código utilizado para realizar d

cálculo.

A.1 Introducción

Para d diseño de los modubdores SA CT se utiliza una transformadón DT-CT, de

manera que a partir de una fundón de transferenda en DT se obtiene una fundón de

transferenda en CT. La transformadón dd impulso invariante, que es d nombre que

redbe b transformadón usada, se realiza mediante cálculos matemáticos complejos,
los cudes se pueden realizar utilizando alguna herramienta matemática. Matbb cuenta

con rutinas que permiten realizar b transformadón.

A.2 Uso de Madab para realizar la transformación DT-CT y para

calcular las ganancias

Elmodubdor SA CT pasa-banda de cuarto orden que se desea diseñar se mostró en d

capítulo 3, y se reproduce en b Fig. A.1 por comodidad. Se utilizan resonadores como

filtros y b fundón de transferenda en DT en bzo abierto es:

„
/ •> 2z"2+z~4 2z2+l

HÁz)=J^T='[^f (A1)

Las fundones de transferenda en lazo abierto de los caminos de retroalimentadón de

b Fig. A.1 son H»hrz(s), Hirz(s), H_hrz(s) y H*atz(s). Al hacer b transformadón se

obtienen bs fundones de transferenda en tiempo discreto equivalentes H4hrz(z),
H.rz(z), H_hrz(z) y H_rz(z).
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Fig. A.1 Dbgrama a bloques de un modubdor SA CT BP de cuarto orden con múltiple
retroalimentación (RZ y HRZ).

Se requiere satisfacer la igualdad que se muestra en (A.2) para calcular los vdores de

bs ganancbs de retroalimentación.

[H4„rz(z)+ H4RZ(z)+ H2HRZ(z)+H2RZ(z)]
z2+l 2z2+l

z2 +i'MT
(A.2)

Utilizando el código de Matbb que se muestra en b Fig. A.2 se obtienen los vdores

de los coeficientes de retroalimentadón: k4Rz=2.6815, k4HRZ=-l-1107, 1_2rz=-1 .7547 y

k_HRz=3.1109. Algunas de las fundones que se encuentran en el código de b Fig. A.2

son:

• [A,B,C,D]=tf2ss(num,den): Dado un sistema continuo H(s) num(s)/den(s)
devuelve su descripción en variables de estado.

• sysc=ss(A,B,C,D,Ts): Crea un objeto que describe d sistema discreto

mediante ecuadones en variables de estado con tiempo de muestreo Ts. Si se

omite Ts, devuelve un objeto que describe el sistema continuo descrito por

esas ecuaciones en variables de estado. Se puede acceder a bs matrices que

describen el sistema mediante sysc.A, sysc.B, etc.

sysd=c2d(sysc,Ts,'method^: Convierte el sistema continuo sysc a un sistema

discreto con tiempo de muestreo Ts, empleando el método de discretización

'method'. Se puede acceder a bs matrices que describen el sistema mediante

sysd.A, sysd.B, etc.

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 b fundón de transferenda

num(z)/den(z) utilizando d método 'method', a su sistema continuo

equivdente hsnum(s)/hsden(s).

[Ad)Bd,Cd,Dd]=c2dm(A,B,C,D,Ts, 'method"): Convierte el sistema continuo

descrito por ecuaciones en variables de
estado d sistema discreto equivalente

en ecuaciones en variables de estado usando d método 'method' y

suponiendo un tiempo de muestreo Ts.

sys=tf(num,den,Ts): Crea un objeto que representa
b fundón de transferenda

discreta num(z)/den(z). Si se omite Ts, crea un objeto que representa b

fundón de transferenda continua num(s)/den(s).
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r
■

! %%". o Matlab para encontrar los coeficientes
cn moduladores multi-rcalimentados %%°/o

! %H(s)=pi/2/(s"2+(pi/2)"2)
! p2=pi/2;
I

I %Haccr sistema NRZ de 2do orden

¡ [a2,b2,c2,d2]=t_2ss([0 0 p2),[1 0 p2*p2]);

¡ sysc2=ss(a2,b2,c2,d2);
• sysd2n=c2d(sysc2,Ts);
i %Kncontrar sistema RZ

¡ sysd2r=sysd2n*
I
sysd2r.b=inv(sysc2.a)*(expm(sysc2.a)-expm(sysc2.a*0.S))*8ysc2.b;

¡ %Encontrar sistema HRZ
I sysd__i=sysd2n*

¡ sysd2h.b=inv(sysc2.a)*(e_pm(sysc2.a*0.5)-eye(size(sysc2.a)))*sysc2.b;
! "/-.Multiplicamos coeficientes de 2do orden por (z/v2+l)/(z' 2+1)
• t£2=tf([l 0 1],[1 0 l],Ts);
. tfd2n=tf(sysd2n)*t£_;
! tfd2r=tf(**ys<___)*tf2*

¡ tfd2h=tfl;sysd2h)*t_2;

¡
I VoHacer sistema NR/, de 4do orden

¡ ^.M.c^d^-^tf-SsdO 0 0 0 p2~2],[l 0 2*p2*p2 0 p2*4]);

¡ sysc4=ss(a4,b4,c4,d4);

j sysd4n=c2d(sysc4,Ts);
i %Encontrat sistema RZ

! sysd4r=sysd4n;

¡ Sysd4r.b=mv(sysc4.a)*(expm(sysc4.a)-expm(sysc4.a*0.5))*sysc4.b;
I "/«Encontrar sistema HRZ

| Sysd4h=sysd4n;

¡ sysd4h.b=inv(sysc4.a)*(expm(sysc4.a*0.5)-eye(size(sysc4.a)))*sysc4.b;
j %Encontrar funciones dc transferencia dc 4to orden

¡ tfd4n=tf(sysd4n);
■ tfd4r=tf(sysd4r);
! tfd4h=tfi;_ysd4h);

¡ % crear matriz LHS para resolver
- asumir RZ y HRZ DACs

I amat=zeros(4,4);
¡ num=tfd4r.num{:>; amat(:,l)=num(2:5)'*
¡ num=tfd2r.num{:}; amat(:,2)=num(2:5)';

j num=tfd4h.num{:}; amat(:,3)=num(2:5)';
• num=tfd2h.n_m{:};___at(:>4)=num(2:5)';
i

¡ %Resolvcr para las K's retroalimentaciones que satisfacen 2*i."2-\-\

' %(pasa-banda)
¡ kd=amat\[0*2,*0;1];
¡ k4r=kd(l)
¡ k2i=kd(2)

¡ k4h=kd(3)
• k2h=kd(4)
■

Fig. A.2 Código de Matbb para el cálculo de bs ganancias de retroalimentación.

Todas estas transformaciones suponen el uso de un DAC NRZ. En prindpio, es

posible extender bs transformaciones a otros tipos de pulsos realizando b

modificación a b matriz B, en b descripción en ecuadones en variables de estado dd

sistema, mostrado por (A.3), para sistemas continuos, y (A.4) para sistemas discretos

[29].

fiM) = [exp(Á(l-a))-exp(Á(l-p))]-'(A-l)É(01) (A.3)

B(*,i»
= Á"' [exPÍA(l " «))" exp(Á0 " P))K.O (A*4)
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donde a y ¡$ son parámetros que definen d tipo de pubo. Se debe tener cuidado

cuando algunas matriz que se vaya a invertir sea singular. Se recomienda consultar d

manud de Matbb para obtener mayor informadón
acerca de bs fundones utilizadas

para realizar b transformación y cdculo de bs ganancias de retroalimentadón.
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