


**(104964.1)



ltllg-‘iJ

£ ;j‘;k }C CINVESTAV-IPN
{ / “3¥Centro de Investigacién y de Estudios Avanzados del IPN
-5 } Unidad Guadalajara

CINVESTAV L P.N.

SECCION DE INFORMACION
. ¥ DOCUMENTACION

DISENO Y FABRICACION DE UN MODULADOR SIGMA DELTA EN
MODO CORRIENTE CONMUTADA DE 11 BITS PARA UN ANCHO DE
BANDA DE 20 kHz

TESIS QUE PRESENTA:

Rosalino Rodriguez Calderon

PARA OBTENER EL GRADO DE:

Maestro en Ciencias

CON ESPECIALIDAD EN:

Ingenieria ‘Eléctrica

CINVES T
ADOUIS C | ﬂ“
DE LIBROS GUADALAJARA, JALISCO. AGOSTO DEL 2002



Bt ]
adouns.. DeI—Le 2

FECHA 2 T Nov ~200

| PROCED. es\artes




DISENO Y FABRICACION DE UN MODULADOR SIGMA DELTA EN
MODO CORRIENTE CONMUTADA DE 11 BITS PARA UN ANCHO DE
BANDA DE 20 kHz

Tesis para obtener el grado de:

MAESTRO EN CIENCIAS CON ESPECIALIDAD EN INGENIERIA
ELECTRICA

Por:

Rosalino Rodriguez Calderén

Ingeniero en Electrénica, opcién Electronica de Potencia
Instituto Tecnol6gico de Morelia 1995-2000

Becario CONACYT, No de Registro 157922

Directores de Tesis:

e f"(v\
Dr. Juan M. Santana Corte

Dr. Federico Sandoval Ibarra

CINVESTAV-IPN, UNIDAD GUADALAJARA, AGOSTO DEL 2002



Prefacio

Dada la tendencia actual en la fabricacién de circuitos de sefial mezclada con tecnologias
VLSI compatibles con procesos CMOS, existe la necesidad de técnicas robustas de
conversién de datos, A/D (analégicos a digitales) y D/A (digital a analégicos), que sean
poco sensibles a variaciones de los componentes, facilmente escalables y preferiblemente

constituidos por médulos reutilizables.

Los convertidores sobremuestreados A/D y D/A disefiados por medio de moduladores
Sigma-Delta implementados en modo corriente conmutada ‘SI” (switched-current) cumplen
con tales requerimientos; por lo que, en los dltimos afios, este tipo de circuitos han
despertado un gran interés. Desafortunadamente este tipo de circuitos ve degradada su
resolucion debido a las no idealidades que presentan los circuitos en SI. Debido a esto,
algunos investigadores del ramo han desarrollado métodos para reducir los efectos de las no
idealidades.

En este trabajo de tesis se presenta el disefio de un modulador Sigma-Delta convencional de
segundo orden tipo pasa bajas SI. Iniciando en el capitulo uno con una introduccién de las
principales caracteristicas de los moduladores Sigma-Delta implementados en SI. En el
capitulo dos se hace un anilisis de las no idealidades de SI tales como inyeccién de carga,
clockfeedthrough, impedancia de entrada/salida finita, tiempo de establecimiento, ruido y
desacoplamiento (mismatch); ademads del efecto de éstas en la celda de corriente basica,
proponiendo un esquema que reduzca los efectos de las no idealidades, lo cual le permitira

al modulador Sigma-Delta mejorar su desempefio.

En el capitulo tres se presenta un desarrollo de los conceptos bésicos del modulador Si gma-
Delta, como su principio de funcionamiento y las ecuaciones que rigen su desempeiio. En

este mismo capitulo se estudian los efectos que producen las no idealidades en un
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integrador en SI, bloque bésico que constituye el modulador Sigma-Delta, con dicho

andlisis se establecen algunas ecuaciones para realizar el disefio del modulador.

Después del andlisis de los conceptos bésicos del modulador Sigma-Delta y de los circuitos
en SI, en el capitulo cuatro se desarrolla el disefio y la simulacidn a nivel transistor de cada
uno de los bloques que constituyen el modulador Sigma-Delta. Los integradores se
implementan utilizando el esquema de compensacién propuesto en la primera parte,

mejorando asi el desempeiio del modulador.

Al final en el capitulo cinco, se muestran las mediciones obtenidas las cuales indican que la
resolucion alcanzada por el modulador Sigma-Delta disefiado es de 11bits, para un ancho
de banda de 20kHz. También muestra una comparacién de los resultados obtenidos en este
trabajo con los reportados en trabajos previos, de la cual se observa que el disefio realizado

presenta un buen desempefio.

Por ultimo en el capitulo seis, a partir de los resultados obtenidos se dan las conclusiones

del trabajo y varias propuestas para trabajos futuros.
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Capitulo I

1 Introduccion

Los circuitos analégicos han sido siempre un reto para los disefiadores al fabricarlos en
tecnologia de circuitos integrados. Con el aumento del nivel de integracién de los circuitos
se ha incrementado el deseo de implementar y remplazar a los circuitos analégicos por
circuitos digitales a causa de su robustez, facilidad de disefio y menor costo. Sin embargo,
existen sélo algunos circuitos que se pueden considerar completamente digitales
(memorias, microprocesadores). Actualmente la mayorfa de los circuitos integrados estén
constituidos por los dos tipos de circuitos, analégicos y digitales; los cuales son mejor
conocidos como circuitos de sefial mezclada. No cabe duda de que siempre se requerirdn
interfaces (convertidores analégico-digital y digital-analégico) y circuitos de acoplamiento
y acondicionamiento de sefial (sensores, filtros, amplificadores) hacia y desde un mundo
inherentemente analdgico. Es por lo que se buscan y disefian circuitos analégicos que se
puedan fabricar en la misma oblea con los procesos estindares CMOS de los circuitos

digitales.

Una buena alternativa para el disefio de interfaces (convertidores analégico-digital A/D y
digital-analégico DAC) entre los circuitos digitales y el mundo analégico, que pueden ser
utilizados en circuitos de sefial mezclada, son los circuitos basados en sobremuestreo. Estos
circuitos utilizan una frecuencia de muestreo mucho mayor a la de Nyquits, siendo su
caracteristica principal que cambian exactitud por velocidad, y se implementan
cominmente por medio de un modulador predictivo o por moduladores Sigma-Delta (Z-A).
El mas utilizado es el modulador Z-A dado que éste presenta mejor desempefio; ademds de
tener la cualidad de presentar una alta tolerancia a variaciones de proceso debido a que el
sobremuestro relaja el disefio de los componentes que constituyen el modulador (figura
1.1). El principio de funcionamiento general del modulador X-A es que la retroalimentacién

forzara a la salida “y” a seguir a la entrada “x”, ademas de que el ruido de cuantizacién es
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movido a frecuencias mayores a la de Nyquits, lo que permite alcanzar resoluciones altas
utilizando componentes simples [1], como lo es un cuantizador de dos niveles. Los
moduladores Z-A pueden ser implementados en tiempo continuo o discreto, ya sea por

medio de voltaje o corriente.

Integrador

Cuantizador

1 bit

DAC

Figura 1.1. Modulador 2-A

La tendencia a la disminucién del ancho de compuerta en dimensiones sub-micrométricas
permite que los circuitos disefiados reduzcan su tamafio y se puedan fabricar mas
dispositivos en la misma oblea, obteniéndose una muy alta escala de integracién (VLSI).
Actualmente se pueden alcanzar frecuencias de operacion mas altas, dado que el retardo de
compuerta es reducido, y un consumo de potencia minimo. Adicionalmente, el costo de los
dispositivos también se reduce. Pero esta reduccién de las dimensiones lleva consigo
efectos no deseados como portadores calientes, ruptura de 6xido y velocidad de saturacién
de los portadores de carga (reduccién de la movilidad), lo que provoca que el voltaje de
alimentacion tenga que ser minimizado para evitar dichos efectos [2]. En la figura 1.2 se
muestra la tendencia de algunos pardmetros al reducirse las dimensiones del ancho de
compuerta. Los circuitos desarrollados en tecnologia CMOS mantenian un estandar en la
fuente de alimentacion de 5V; pero, debido a la reduccién de las dimensiones de los
transistores se ha adoptado un nuevo estdndar de 3.3V. Se espera que para tecnologias

menores a 0.5um este sea reducido ain mas, posiblemente 2.5V o 1.5V [3].

Actualmente, el disefio con capacitores conmutados ‘SC’ (Switched-Capacitors) es la

técnica de disefio dominante; pero, con la tendencia hacia tecnologias submicrometricas y
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con la reduccién del voltaje de alimentacién ésta se vé desfavorecida, ya que los bajos
niveles de alimentacién reducen su rango dinidmico y consecuentemente su desempefio;
aunado a esto, este tipo de circuitos requiere procesos de fabricacién extras a los que se
utilizan en la fabricacién de circuitos digitales para poder generar capacitores lineales de

alta calidad, lo que hace mds costoso el proceso.

Retardo de compuerta Grosor del oxido de compuerta Fuente de voltaje

PS4 Ay Va
15 4 120 5
9 801 37
3 30 14

J 9 |

] I ) I L} ' L] I T : Mm T ' T I ] I o "—l ; um T l T I T [ T I Ll ; um
0.1 03 05 0.7 0.1 03 05 0.7 0.1 03 05 07
Longitud de canal

Figura 1.2. Tendencias de algunos pardmetros en dispositivos CMOS

Las tendencias de la tecnologia favorecen ampliamente el disefio en modo corriente, ya que
en este tipo de circuitos, la sefial de interés se procesa por medio de corriente y no por
medio de voltaje; lo que hace al circuito casi independiente de la magnitud del voltaje de
alimentacién. Los circuitos en modo corriente conmutada ‘SI’ (Switched-Current) han
ganado gran popularidad, dado que éstos se pueden fabricar en procesos CMOS de circuitos
digitales, los capacitores que utilizan no deben de ser lineales y no requieren procesos
extras de fabricacion; esto ultimo debido a que aprovechan el capacitor que se encuentra
inherente entre la compuerta y la fuente del transistor MOS. Con las caracteristicas
mencionadas, estos circuitos se logran en una area activa mucho menor que la de los
circuitos en SC; ademds, pueden operar a frecuencias mas altas que SC, consumen menor
potencia y pueden funcionar correctamente con niveles de alimentacién reducidos. Por
tanto, esta técnica de disefio es un gran contendiente para remplazar la técnica de SC [4].
Sin embargo, en este modo de disefio existen no idealidades como: inyeccién de carga,
clockfeedthrough, impedancia finita, tiempo de establecimiento, desapareamiento

(mismatch), ruido térmico y ruido 1/f. Estas no idealidades limitan el desempefio de los

3.
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circuitos en SI; pero, dadas las ventajas que presenta esta técnica, se han venido
desarrollado diversos esquemas para compensar estas no idealidades y aun se siguen
buscando mejores esquemas para mejorar el desempefio de los circuitos en SI, y con esto,

poder utilizarlos en el mayor nimero de aplicaciones posibles.

Dadas las tendencias de la tecnologia y el interés en circuitos de seiial mezclada, la balanza
se inclina hacia el disefio de convertidotes analdgico-digital (A/D) y digital-analégico
(DAC) utilizando moduladores Z-A implementados en modo corriente conmutada; ya que
combinando las ventajas de ambas técnicas se espera que los convertidores alcancen un
desempefio mucho mayor al logrado por otras técnicas de disefio. Actualmente, el alcance
de los convertidores disefiados por medio de moduladores X-A en modo corriente
conmutada se limita a resoluciones y anchos de banda reducidos, revocando asi lo
esperado. Esto es resultado de las no idealidades de los circuitos de corriente conmutada, ya
que los esquemas de compensacién propuestos hasta ahora no eliminan por completo los

efectos producidos por dichas no idealidades

En este trabajo de tesis se examinan en el capitulo dos las no idealidades que limitan el
desempeiio de los circuitos en corriente conmutada; ademas de que se propone un esquema
para compensar las no idealidades. En el capitulo tres se presentan los conceptos basicos
del modulador X-A, asi como los factores que pueden limitar su desempefio al ser
implementados por medio de corriente conmutada; también se presenta el desarrollo de
ecuaciones de disefio tomando en cuenta las no idealidades de SI. Una topologia de
modulador Z-A se escogeré en el capitulo cuatro para ser disefiado en corriente conmutada,
utilizando el esquema de compensacién que se propone en el capitulo dos. Asimismo se
reportan los resultados de simulacién obtenidos de dicho modulador. En el capitulo cinco se
presentan los resultados obtenidos de las mediciones realizadas al chip que contiene el
modulador 2-A que se disefia en el capitulo cuatro, comparando estos con los de trabajos
previos. Finalmente en el capitulo seis se presentan las conclusiones del trabajo y varias

propuestas para trabajos futuros.
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2 Corriente Conmutada

2.1 INTRODUCCION

El disefio de circuitos por medio de corriente conmutada presenta diversas ventajas: bajo
consumo de potencia, drea efectiva reducida, operacién con bajos niveles de alimentacién y
fabricacién en procesos de circuitos digitales CMOS. Todo ello cumple con las
expectativas de los circuitos de sefial mezclada y las tendencias de las nuevas tecnologias
hacia dimensiones submicrométricas. Es por esto que a esta técnica de disefio se le
considera como la posible sucesora de la técnica de disefio dominante en la actualidad, que
es la de capacitores conmutados. Ya que esta tltima presenta problemas para las nuevas

tendencias en la fabricacién de circuitos integrados.
2.2 CORRIENTE CONMUTADA

La técnica de disefio en modo corriente conmutada (SI) se basa en muestras periédicas de
corriente de la sefial analégica de entrada. Estas son obtenidas por una celda de corriente
béasica (figura 2.1) que genera medio retardo “z12  del cual posteriormente se
implementan los dos bloques principales del disefio en SI, como son: el retardo completo

“z1” y el integrador “1/(1-z")”

2.2.1 Celda de corriente bdsica. La figura 2.1a muestra la celda bésica de corriente de
segunda generacidn, la cual es alimentada por las fases de reloj mostradas en la figura 2.1b.
El funcionamiento de dicha celda es el siguiente: en la fase f1 los interruptores sl y s2 son
cerrados mientras que s3 permanece abierto. De este modo el flujo de la corriente de
entrada I; se suma a la de polarizacién (Ii+lpias) modificando el valor del voltaje Vg en el

capacitor C,s en proporcioén con el valor de la corriente de entrada I;. Durante la fase f2 los
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interruptores sl y s2 se abren y el interruptor s3 se cierra, manteniéndose el valor del
voltaje Vg en el capacitor Cy lo cual hace fluir una corriente Ii+lyis €n el drenador del
transistor M1. Debido a lo anterior con el interruptor s3 cerrado se tiene una corriente
disponible de salida Io=-I; por lo tanto, la corriente a la salida de la celda es igual a la de
entrada pero con un retardo de medio periodo de la frecuencia de muestreo. El proceso de
retencién de carga se puede llevar acabo por medio de capacitores no lineales, por lo que se
aprovecha el capacitor generado entre la compuerta y la fuente del transistor M1. Debido a

esto, la celda de corriente puede ser fabricada en procesos VLSI de circuitos digitales.

Vce
Ti(t) fla
* Ibias
! 2 | [,
i—" /—Io ; k ; >t
fl \52 f2 Io(n)ui 24 E i
[} ]
[}
i |t M2 t [_ > t
C -+ <+ T
I & T/2
a) b)

Figura 2.1 a) Celda de corriente de segunda generacién b) Fases de reloj

Las fases de reloj deben de permanecer en alto un instante de tiempo un poco mayor al
necesario para asegurar que la memorizacién de la sefial de entrada se lleve acabo de
manera correcta. Esto limita la frecuencia de la sefial de entrada, ademés de que en la
practica el transistor M1 y los interruptores no son ideales provocando errores en el

funcionamiento de la celda de corriente reduciendo su desempefio.

2.2.2 Inyeccion de carga. La operacion de la celda de corriente se lleva acabo en dos fases
de reloj, una de muestreo y otra de retencién. En la fase de muestreo los interruptores sl y
s2 de la figura 2.1a son cerrados, permitiendo que el capacitor C,, sea cargado a un cierto
voltaje para mantener una corriente. En la fase de retencién los interruptores sl y s2 son
abiertos manteniendo el valor de voltaje establecido en la fase de muestreo; pero esto es
idealmente. En la practica, los interruptores se implementan por medio de un transistor

MOS como se muestra en la figura 2.2. En el apagado del interruptor la carga Q que forma

-6-
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la capa de inversion en el transistor es liberada hacia el drenador y la fuente. Una porcién
de esta carga es introducida en el capacitor Cy del transistor M1, lo cual provoca una
variacién AVc en el voltaje muestreado resultando en un error en la corriente de salida.

Dicha variacién AV|c en el voltaje almacenado en el capacitor C,, estd dada por [16]:

@2.1)

_ l (WL)sZ Cox (Vgs -Vr )52
2 c

AV,C =l Q.\'Z
2| Cys

8s

donde Q;; es la carga en la capa de inversion del interruptor s2, C,s es la capacitancia
compuerta-fuente del transistor de memoria M1, WL es el 4rea del interruptor s2, C,, es la

capacitancia de 6xido y (Vg-V7) es el voltaje de saturacién del interruptor s2.

Vo
Toias (¥ f2
1 SONN
. S I{
Il'j—t 3 Io

T
_lQET”: Ml

V=V +AV 2

Figura 2.2 Interruptores MOS en al celda de corriente.

De la ecuacion (2.1) se puede observar que reduciendo el area del interruptor, diminuyendo
los voltajes de saturacién y utilizando valores altos del capacitor Cg se reduce el error de
voltaje AVyc producido por la inyeccién de carga. En la figura 2.3 se muestra el efecto del

valor del érea del interruptor y del capacitor C, en el error de voltaje AVic.

En afios recientes se han desarrollado técnicas para compensar el error debido a la
inyeccién de carga, utilizando interruptores complementarios (compuerta de transmisién),
transistores dummy [5] multimuestreo [10] 6 modificando la celda basica [6-9]. Cabe decir
que, adicionalmente, se ha empleado la combinacién de éstas técnicas. Es cierto que éstas

reducen el error debido a la inyeccién de carga, pero a la vez reducen la frecuencia maxima
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de operaci6n; por tanto, existe un compromiso entre la exactitud y la velocidad de la celda

de corriente.

mV

Inyeccién de carga

Cgs pF

A=(WL)s2 Al=48umX 4.8um A2=3.0umX3.0um A3=1.8umX 1.8um

Figura 2.3 Magnitud del error AVc producido por la inyeccién de carga para diferentes valores del capacitor

C,; del transistor de memoria M1

2.2.3 Clockfeedthrough. Al igual que la inyeccion de carga, el clockfeedthrough se debe a
que los interruptores son implementados con transistores MOS. El acoplamiento de la sefial
de reloj se produce a través de las capacitancias de traslape Cggo Y Cgso mostradas en la
figura 2.4a, y que estén asociadas al interruptor s2 de la celda de corriente. Esto se debe al
cambio de voltaje generado en las capacitancias parasitas en la transicion del estado alto al
bajo de la sefial de reloj. Al realizarse el apagado del interruptor s2 de la figura 2.4a se
produce un cambio en el voltaje de compuerta en un tiempo finito tf como el que se muestra
en la figura 2.4b. Esto genera un flujo de carga de la compuerta a la fuente y al drenador
del transistor a través de las capacitancias de traslape de éste, lo cual afecta el voltaje
almacenado en el transistor de memoria M1 durante la fase de muestreo; produciendo asi

un error en la corriente de salida en el periodo de retencion de la celda de corriente.
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Vcee
sl o (4 s3 ﬂT
i—K A— 1o vy
fi- R

L] e _|t Mi -
Ceso

j—

T Ce t

a) b)

Figura 2.4 a) Celda de corriente con interruptor MOS b) Fase de reloj f1

De la figura 2.4b), el voltaje de la fase de reloj f1 en la transicién del estado alto al estado

bajo esta dado por:

V. -Vy

Vfl = t+ VH (22)

donde Vy y V. son el nivel de voltaje alto y bajo respectivamente de la sefial de reloj y #res
el tiempo de la transicién del estado alto al bajo de la fase f1. A partir de la ecuacién (2.2) y
dado que la carga en el capacitor es el producto del voltaje en el capacitor por la
capacitancia, se puede obtener la siguiente aproximacion de la carga en la capacitancia del

transistor de memoria Cg, debida a la capacitancia de traslape Cgso:
Qo = _Cgso Vu =VL) (2.3)

donde Q,, es la carga debida a la capacitancia de traslape Cg,. De la ecuacién (2.3), el error
AV en el voltaje almacenado en el transistor de memoria M1 debido al clockfeedthrough
es:

_ 3MIJZLDVfl o 3Acgsovf1

C’SO
NS = 80 (Vy-Vy)= (2.4)

gsM1 2(WL) pr 24¢em1
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donde Cgem; y (WL)M; son la capacitancia compuerta-fuente y el 4rea respectivamente del
transistor de memoria M1, Wy, es el ancho del transistor del interruptor s2, Lp es la difusién
lateral, Vj; es la amplitud del pulso de reloj, Acgs, €s €l drea del capacitor de traslape en el
transistor s2 y Acgm €s €l drea del transistor de memoria M1. De la ecuacién (2.4) se
puede observar que el error de voltaje AV debido al clockfeedthrough en el voltaje
almacenado por el transistor de memoria M1 puede ser reducido utilizando interruptores
con una drea de traslape mucho menor que la 4rea del transistor de memoria M1 y con

pulsos de reloj de amplitud pequeiia. Esto se puede observar con claridad en la figura 2.5.

Clockfeedthrough mV

1000 10000 100000

ACgle / ACgso

Figura 2.5 Error AV debido al clockfeedthrough para diferentes relaciones de dreas y amplitudes de V.

Al igual que con el error de inyeccion de carga, el error de clockfeedthrough también puede
ser reducido utilizando interruptores complementarios (compuertas de transmisién) y con
transistores dummy. Ademas de que se han desarrollado otros esquemas para reducir dicho
error [6-10,12]. Pero éstos reducen la frecuencia méxima de operacion generando asi el

compromiso ya mencionado entre exactitud y velocidad.

10 -



Capitulo 11 Corriente Conmutada

2.2.4 Tiempo de establecimiento (settling time). La operacién de la celda de corriente estd
basada en el muestreo de la corriente en el capacitor Cg, del transistor de memoria M1 para
después ser retenida Esto se realiza en un periodo de tiempo T. Si la carga del capacitor no
alcanza su méaximo en el tiempo en el cual el interruptor s2 (figura 2.6a) permanece
cerrado (T/2) se generara un error en el voltaje almacenado, lo cual provocara un error en la
corriente de salida de la celda de corriente como se ilustra en la figura 2.6b. Esto indica que
la celda de corriente tiene una frecuencia maxima de operacién que se debe a que ésta

presenta un comportamiento en frecuencia de tipo pasa bajas.

Vce
li o
¥ ) Iias %
sf 3 in |
>t
Ii -~ —1Io o
) A
fl s2 lin ie
t M2 Ibias T; t
Icgs e T >
a) b)

Figura 2.6 a) Celda de corriente en la fase de muestreo b) Corriente de salida de la celda

En una aproximacién de primer orden, considerando que la resistencia del interruptor es
mucho menor que la del transistor de memoria M1 (1/gy) y que la capacitancia de drenador
es mucho menor a la capacitancia Cg, se puede establecer una frecuencia de muestreo
maxima para la celda de corriente, la cual queda determinada por la constante de
establecimiento 7 generada por el valor de la capacitancia Cg y la transconductacia g, del

transistor M1, dicha constante de tiempo esta dada por:

(Vgx = VT )Ml

7=C /g 1=
& " 21bias =

(2.5)

donde (V,-V7) es el voltaje de saturacion del transistor de memoria M1, I, €s la corriente

de polarizacion y C, es la capacitancia parasita del transistor de memoria M1.

11 -



Capitulo 11 Corriente Conmutada

Como el transistor de memoria M1 opera en la regién de saturacién, la C,;, de este transistor

puede ser aproximada por:

£ c,,x[ wep+2 WL) 2.6)

donde C,, es la capacitancia de 6xido, Lp es la difusién lateral, W y L son el ancho y largo
respectivamente del transistor de memoria M1. De la ecuacion (2.5) se observa claramente
que para una corriente de polarizacion Ip;,; dada, la constante de establecimiento puede ser
reducida diminuyendo los valores de (Vg-Vr1) y Cgs (0 sea, una 4rea pequeiia del transistor
de memoria M1). Desafortunadamente esto provoca que los errores debidos a la inyeccién
de carga y al clockfeedthrough se incrementen aumentando con esto la distorsién producida
por dichos errores; ademds de que valores pequefios de (V,s-Vr) y Cgs producen valores
bajos de relacién sefial-ruido ‘SNR’ (Signal Noise Ratio) ya que ésta es proporcional a

Vs =Vr)Imi- /Cgs [15]. Por lo tanto, se deben de escoger valores de (Vgs-V7) y C,; tales que

la celda de corriente pueda operar a la frecuencia deseada y genere el menor error posible a
causa de la inyeccién de carga y al clockfeedthrough. Debido a lo anterior, las celdas de
corriente propuestas en [7] y en [15], desarrolladas para poder operar a frecuencias altas,
mantienen un error considerable en la exactitud que puede ser alto o bajo, dependiendo de

la aplicacién.

2.2.5 Impedancia Entrada / Salida finitas. Para desarrollar circuitos analégicos por medio
de celdas de corriente es necesario colocar dos o més de éstas en cascada para generar
retardos completos como se muestra en la figura 2.7; y, a partir de estos retardos, se pueda
implementar el circuito deseado. Esto trae consigo un error de transmisién debido a que la
celda de corriente presenta una impedancia de entrada y una impedancia de salida finita lo
cual provoca que la transmisién de corriente entre celdas no sea del 100% [3,13]; por lo
tanto existe un error de transmisién € entre las celdas de corriente, el cual es dependiente
del valor de la impedancia de entrada Z;, y de la impedancia de salida Z, de dicha celda. El
error de transmision € para la celda de corriente de la figura 2.7a esta dado por la siguiente

expresion, como se sigue de la figura 2.7b:
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p =§ln=gAn @7

0 Em

donde Ii es la corriente de salida de la primera celda de corriente, g4 y gm son la
conductancia y la transconductancia de los transistores M1 y M2, respectivamente. Para la
celda de memoria de la figura 2.7 el error de transmisi6n € presenta un valor tipico de 0.1%
[3,13], el cual es un valor relativamente grande ya que si se colocan més de dos celadas de
corriente en cascada el error de transmisién € se acumula por cada celda. Por lo tanto, se
debe de disminuir el error de transmision € a valores més pequefios. Esto se puede realizar
reduciendo la impedancia de entrada o aumentando la impedancia de salida, lo cual se

observa claramente de la ecuacién (2.7).

Vce Vce
Io Ii
¥ ) Ibias ¥ ) Loias
sl s3 s5
i —" /Lo /— 1o Zo Zin

f1 \sz f2 Ks4 fl

H M [—“: M2 = =
K ! Celda 1 Celda 2

Ti=Io(1-¢) e=Zin/Zo

a) b)

Figura 2.7 a) Celdas de corriente en cascada b) Error debido a la impedancia finita entrada / salida

La impedancia de entrada puede ser reducida utilizando un par diferencial en el laso de
retroalimentacion del transistor de memoria [3] o utilizando la celda GGA (Grounded-Gate
Amplifiers) [3,7]; mientras que, para aumentar la impedancia de salida se puede utilizar un
arreglo cascode [3,14,15] o la celda de clase AB [3,8]. Utilizando alguno de los esquemas
antes mencionados se pueden alcanzar errores de transmisién mucho menores a 0.1% de la

corriente de entrada.

2.2.6 Desacoplamiento (mismatch). En la celda de corriente de la figura 2.1 la corriente

solo esta disponible durante la fase de retencién f2, pero en la mayoria de las ocasiones se
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desea tener disponible la corriente en la salida en todo el periodo del tiempo. Por otra parte,
en algunos circuitos que son disefiados con corriente conmutada se desea que la ganancia
de la celda de corriente sea diferente de uno. Para lograr esto, a la celda de corriente se le
coloca una rama de salida [3] como se muestra en la figura 2.8. Esto permite que la
corriente esté presente en todo el periodo de tiempo debido al espejo formado entre M1 y
M2, ademis variando la relacion de geometrias de los transistores que forman el espejo se

pueden obtener ganancias diferentes de la unidad.

Vce Vce
¥ ) Ipias ¥ ) Ioias Po=-KIi
sl s3
Ii /. f/‘z —Jo p—To
fl \sz e (W/L)m2
I [ ML | (W/L)wy
M2
J_ T |
T
" Celda Salida

Figura 2.8 Etapa de salida de la celda de corriente

El inconveniente de colocar una rama a la salida en la celda de corriente es que se genera
un error de ganancia y un offset en la corriente de salida, los cuales son producidos por el
desacoplamiento entre el transistor M1 y M2, ya que pueden existir variaciones entre sus
pardmetros W, L, V1 Kp y Kn, cuyos valores dependen del proceso de fabricacién. Estos
errores se pueden disminuir utilizando procesos de fabricacién modernos y algunas técnicas
de layout como centroide comiin, celda unica (divisién de transistores grandes); ademads de

colocar lo mas cerca posibles los transistores M1 y M2 [3,13].

2.2.7 Ruido. El ruido en transistores MOS es debido principalmente al ruido térmico, el
cual es generado por el movimiento térmico de los portadores en el canal y al ruido flicker
asociado con la liberacién y captura de los electrones en la interfase entre el silicio y el
6xido. Debido a que todas las partes que forman la celda de corriente (memorizacién,
interruptores, fuente de corriente) son transistores MOS, existe un ruido térmico y un

flicker inherentes a la celda de corriente; ademas del que pueda traer consigo la sefial de
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entrada y la fuente de alimentacidn. Estas fuentes de ruido afectan directamente la corriente
del drenador, lo cual puede ser modelado como una fuente de corriente entre drenador y
fuente del transistor de memoria como se muestra en la figura 2.9b. Esta fuente combina los

efectos debidos al ruido térmico y flicker.

b0} Lo
Ve Fuente
-® “: M2 Iy | de corriente

2 : s2 :
Vi Transistor Fuente
® ”-: Ml I de memoria K Ml Ln equivalente

a) b)

S
CSS

Figura 2.9 a) Celda de corriente con las fuentes de ruido b) Celda de corriente con la fuente de ruido

equivalente

Cualquier transistor MOS operando en saturacién presenta ruido térmico (blanco) y ruido

flicker de caracteristica 1/f. El ruido térmico es modelado con una fuente de corriente iy,

con un valor cuadratico medio de [3]:

8
i2 = 3 KT8 mAf (2.8)

donde my, es una constante del proceso de fabricacién con un valor entre 1 y 2.5, g,, es la

transconductancia del transistor, 7 es la temperatura en °K y K es la constante de

Boltzmann.

El ruido flicker se modela por medio de una fuente de voltaje Vj en la compuerta como se

muestra en la figura 2.9a con un valor cuadratico medio de [3]:
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z_ﬂ_ 2.9
Wiy 29)

donde Wy L son el ancho y largo del transistor y Ky es el coeficiente de ruido flicker, el

cual tiene un valor tipico de 10%° V7.

Dado que C#/Cy es pequeiia el efecto del ruido generado por el interruptor s2 puede ser
despreciado, por lo que la corriente de ruido estd compuesta por el ruido térmico y por el
flicker del transistor de memoria M1; asi como del transistor de la fuente de polarizacién
J) M2. Estos se combinan en una sola fuente de ‘corriente, como se muestra en la figura

2.9b. Esta fuente de corriente tiene un valor cuadratico medio de:
ir =(i,§,+831Vf21)M1 +(i3,+83.szl)J (2.10)

y su densidad espectral de potencia ‘PSD’ (Power Spectral Desity) es:

KT + ) @2.11)

.2 K 2 2
s"(f)=i=_ﬂ[g_’"+ 8mJ :

N F | WL oy,

Considerando que la magnitud del ruido flicker es mucho menor a la del ruido térmico ya
que este se ve reducido por el proceso de muestreo (correlated double sampling process) y
que la potencia del ruido térmico solo cambia en su distribucién en el espectro de
frecuencia, se puede despreciar el ruido flicker [3,16]. Por lo tanto la potencia del ruido en
el ancho de banda BW (Band Width) generado por el polo (gni/Cy;) de la celda de corriente

es dada por:

2
P, =S, (f)BW =2 m, KT(1+ A)S™ (2.12)
3 Cys

donde P, es la potencia del ruido y A es la relacién entre la transconductancia del transistor

de la fuente de corriente M2 y la del transistor de memoria M1.
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Suponiendo una corriente de entrada senoidal con una amplitud méxima I y una potencia Ps

de m21% /2, 1a relacién sefial ruido (SNR) esté dada por :

3m2I’c
SNR=10|ogP—s=IOIo m"—"‘z (2.13)
Py 4my, KT(1+A)g?,
2
Sustituyendo en la ecuacién (2.13) el valor de g2 = 3" 1aSNR est4 dada por:
(Vgs - VT )2
: -V
sw = 1010g 2 CeslVes Ve F (2.14)
16m,;, KT (1+ A)

donde m, es el indice de modulacién, Cg y (Vgs-V7) es el capacitor de compuerta a fuente y
el voltaje de saturacion del transistor de memoria M1, respectivamente. De la ecuacién
(2.14) se puede observar que con valores grandes de C,;S(Vg:-VT)2 se obtiene una mejor

SNR para la celda de corriente.
2.3 ESQUEMA DE COMPENSACION

Del analisis realizado para las diferentes no idealidades existentes en la celda de corriente,
se puede concluir que se requieren valores grandes de Cg, y (Vgs-V7). Pero esto aumenta la
constante de establecimiento de la celda, provocando asi una reduccién en el rango de
frecuencias en el cual pueda operar dicha celda. Se establece pues claramente el
compromiso existente entre la velocidad de operacion y la resolucién de la celda de
corriente. En la figura 2.10 se muestra la celda que se propone para disminuir los efectos
producidos por las no idealidades, la cual presenta un buen balance entre velocidad de
operacion y resoluciéon, de modo que pueda ser utilizada en el modulador =-A cuya

implementacion se describe en el capitulo cuatro.
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Voo
v1—“‘_'M4
2 2 Vce
1 V2 M3 _1 | 0.88 Vce
i s Y o / o\ 088 Ve
A e A A
I:Ml f—— T —
CBS
-L—Vss
a) b)

Figura 2.10 a) Celda de corriente b) Fases de reloj

La celda de corriente propuesta utiliza una relacién mayor o igual a cuatro entre €l area Am,
del transistor de memoria M1 y el 4rea Ag del interruptor s2, considerando geometrias
minimas para el interruptor y corrientes de polarizacién mayores de SOuA. Esto permite a
la celda de corriente conmutar a frecuencias de cientos de MHz ya que con dicha relacién
se obtienen capacitancias Cg del orden de 10"5F, ademés de que se produce un error de
clockfeedthrough AV pequeiio (unidades de mV) dado que existe una diferencia de tres
ordenes de magnitud entre el 4rea del transistor de memoria (Acgsm:) Y €l drea de traslape
del interruptor (Ac,so). Por otra parte, la celda de corriente utiliza un arreglo de interruptores
que permite minimizar ain mds los efectos producidos por la inyeccién de carga y el
clockfeedthrough [17].

Para reducir el error debido a la inyeccién de carga y poder aumentar la SNR de la celda de
corriente se afiade el capacitor C,, el cual puede tomar un valor mayor o igual a 1pF
obteniendo SNR mayores de 12 bits y errores de inyeccion de carga AV)c pequefios
(unidades de mV). Esto reduce la frecuencia de operacién a decenas de MHz, por lo que el
valor maximo del capacitor C, estd determinado por el ancho de banda de interés. De lo
anterior se puede observar que el compromiso entre velocidad y resolucién de la celda de

corriente se puede modificar de una manera controlada, dado que se pude disefiar una celda
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de corriente bdsica y después tnicamente, con el capacitor C,, variar la velocidad y la

resolucién dependiendo de la aplicacién. El C, se implementa con un capacitor MOS.

Considerando que el capacitor C, de la figura 2.10a) opera en la zona de inversién fuerte, el
valor de la geometria para generar un valor de C,, se puede obtener por medio de las

siguientes ecuaciones:

W = 5y 2.15)
Cax(l6LD +8Vch)
I ) NN - (2.16)

|Vgs - VT| + 2¢t

donde C, es el valor del capacitor deseado, C, capacitor de oxido, Lp es la difusion lateral,
Lc y W son el largo y ancho respectivamente del capacitor MOS, V,; es el voltaje a través
del capacitor MOS y ¢ es el voltaje térmico. En la figura 2.11a se muestra el valor del
capacitor MOS para diferentes relaciones de W/L utilizando la ecuacién (2.15),
obteniéndose resultados similares a los de [39] y [40]. En la figura 2.11b se muestra el valor
del capacitor para diferentes voltajes Vi a través del capacitor MOS, resaltando de dicha
figura que para los valores de voltaje V,, aplicados en esta topologia (mayores o iguales a

1.25V) el valor del capacitor se pude considerar constante .

9 44
8 42 4
"y . Simulacion: | L=12um
p 4 W=200um
- 1 3.8 -
a5 B '
o 4 36 1 -/
. U '
@] ks el s
3 ] 34 i
2 ] 324 -
1 { 3
0 — 2.8 —
0 50 100 150 200 250 300 350 400 05 1 15 2 25 3 35 4 45 5
W micrometros Vgs V
a) b)

Figura 2.11 a) Capacitancia para diferentes relaciones de W/L b) Capacitancia en funcién del voltaje aplicado
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Para compensar el error de transmisi6n debido a la impedancia de entrada y de salida finitas
se utilizo un arreglo cascode simple, por medio del cual se aumenta el valor de la
impedancia de salida por un factor de (gma/gas2)- El error de transmisién € para la celda de

corriente de la figura 2.10 considerando una fuente de corriente ideal es de:

ez Zin g 8ds2 | 8asl |; @2.17)
Z, Em2 |\ 8ml

donde g, y g4 son la transconductancia y la conductancia respectivamente de los
transistores M1 y M2 de la celda de la figura 2.10. Comparando la ecuacién (2.7) con la
ecuacién (2.17) se puede observar que el error de transmisién se reduce por un factor

(g4s2/g2m2) con respecto a la celda de corriente simple.

La celda de corriente utiliza fases no traslapadas con una amplitud de 0.88Vcc (opcional) lo
cual permite que los interruptores funcionen correctamente, ademéas de que se reduce el
error AV debido a la inyeccién de carga y al clockfeedthrough; esto de acuerdo con las

ecuaciones (2.1) y (2.4).

Ejemplo: Para un valor de Ami/As=22, gn=16uS, C,+Cp=1pf del transistor de memoria
M1, Cyso=2x10""F, (Vs-V1)s=1V, (Vg-V)us=1.25V, V4=0.7V, T=300°K, K=1.38x10">
IPK, mo=1, my=1.5, Iy;s;=10uA y A=3, los errores de la celda de corriente de la figura

2.10a debidos a las no idealidades se calculan a continuacion.

De (2.1) y (2.4) el error en la corriente de salida debido a la inyeccién de carga y al

clockfeedthrough es:

(AV.q +AVc) .
e=100x£=100x Em cft 1; =100x16/,¢S(99/1V+1 78mV)
I; I 10uA

=0.3%

La frecuencia méxima de muestro a partir de (2.5) es:
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L _ gm _ l6uS _
2t 2C,  2(1pF)

El valor SNR de la celda de corriente a partir de (2.14) es:

2
SNR =101lo 3(1V)1‘;F (25v) =71dB
16(1.5)(1.38x10723 1 /°K)300°K (1+3)

El error de transmisién logrado con el arreglo cascode simple fue de 0.0002I;, (calculado de
datos de simulacién). De los resultados anteriores se puede observar que la celda de
corriente presenta un buen balance entre velocidad y resolucién, ya que puede operar en el
orden de los MHz con errores bajos debido a la inyeccién de carga y al clockfeedthrough,
presentando pues un buen desempefio. Estos errores pueden ser reducidos ain maés
aumentando la corriente de polarizacién y la Cg del transistor de memoria M1 para
mantener el balance entre velocidad y resolucién. Por ejemplo para una Apmi/As=11,
Iyias=100pA y C,+Cp=9pF, se obtiene un error en la corriente de salida de €=0.1%, una
SNR=80.26dB y puede conmutar a una frecuencia maxima de 9MHz. Cabe decir, sin
embargo que la corriente de polarizacién puede estar limitada por restricciones de consumo

de potencia del circuito.

La celda de corriente se simulé en T-SPICE con y sin el esquema de compensacién, con
una entrada senoidal a 100kHz muestreada a 1MHz. En la figura 2.12 se muestra la
simulacién de la celda sin el esquema de compensacidn, de la cual se observa que existen
variaciones grandes en el voltaje Vg del transistor de memoria M1 (figura 2.12a) debido a
la inyeccién de carga y al clockfeedthrough generandose un offset y glitches de gran
magnitud en la corriente de salida (figura 2.12b). En la figura 2.13 se muestra la simulacién
en T-SPICE de la celda de corriente con el esquema de compensacidn, resaltandose que las
variaciones en el voltaje Vg del transistor de memoria M1 son reducidas considerablemente
(figura 2.13a), de tal manera que la magnitud de los glitches en la corriente de salida se ve

reducida hasta en un 90%, ademés de que el offset es eliminado (figura 2.13b).
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Figura 2.13 Celda de corriente compensada a) Voltaje V,, en el transistor M1 b) Corriente de salida
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Capitulo HI

Conceptos Basicos
de Moduladores Sigma-Delta

3

3.1 INTRODUCCION

En la actualidad los convertidores analégico—digital (A/D) y digital-analégico (DAC) de
alta resolucién para aplicaciones de audio, voz, ISDN, instrumentacién y sefiales sismicas
estdn implementados a partir de moduladores que utilizan sobremuestreo [18], en la figura

3.1 se muestra el diagrama de un convertidor sobremuestreado.

Entrada Ruido de Salida
Analégica cuantizacién Digital
Ts e(n)
® Filtro  |x(1) x(n) y y() | Filtro sub Resolucién
X == Antialias —@ Pasa Bajas muestreo > N bits
x(n)=x(nTs)
PCM de Nbits ~— ~
Decimador

Ts=1/fs fs=D(2fg) fgz Ancho de Banda

Figura 3.1 Convertidor sobremuestreado

Principalmente, existen dos tipos de convertidores sobremuestreados, los de modulador
predictivo y los de modulador de ruido formado (shaping). El modulador predictivo reduce
el ruido de cuantizacién al detectar el cambio de la sefial utilizando un modulador delta.
Este genera una estimacion de la entrada al modulador y se resta de la entrada. El
modulador de ruido generado emplea filtrado y retroalimentacién negativa para mover el
ruido de cuantizacién a las frecuencias altas, lo cual reduce el ruido en la banda base. A
este modulador se le conoce como Sigma-Delta (Z-A). El modulador =-A es el mis
utilizado ya que presenta mejor desempefio que el modulador predictivo. En el modulador

2-A al utilizar sobremuestreo se cambia exactitud por velocidad lo cual permite que los
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circuitos que lo constituyen no tengan que ser muy precisos. El modulador Z-A puede ser
implementado por medio de circuitos de tiempo continuo o discreto; ya sea en modo voltaje
o corriente, por lo que este puede ser disefiado por medio de los circuitos que cumplan las

expectativas de la tendencia hacia tecnologias submicrométricas.

3.2 MODULADOR SIGMA DELTA

La arquitectura basica del modulador Z-A esta constituida por un integrador, un cuantizador
y un convertidor digital analégico de un bit (DAC), el diagrama a bloques de éste se
muestra en la figura 3.2, el cual se denomina de primer orden. La salida del cuantizador es
retroalimentada por el DAC la cual se resta a la sefial de entrada generando una diferencia
(A) 1a que es integrada (Z) y después cuantizada, luego el lazo de retroalimentacién permite
que se genere una modulacién de densidad de pulsos a la salida del modulador tratando de
forzar la salida del integrador a cero. Promediando esta densidad de pulsos a la salida del
modulador Z-A se obtiene una estimacién de la sefial de entrada. Por lo tanto el modulador
Sigma-Delta trata de forzar a que el valor de la salida y(n) sea igual al valor de entrada
x(n). Esta configuracion forma una retroalimentacién fuertemente negativa y de alta
ganancia lo que da una buena linealidad, minimizando los efectos del deterioro de los

componentes lograndose una buena estabilidad.

e(n)

Integrador l

Cuantizador

1 bit

DAC

Figura 3.2 Diagrama a bloques del modulador 2-A de primer orden

3.2.1 Error de cuantizacién. El error de cuantizacion e(n) esta definido como la diferencia

del valor en la entrada del cuantizador y el valor de salida. El error de cuantizacién puede
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ser representado como una fuente de ruido blanco decorrelacionado. Esto presupone que la
sefial de entrada varia en un rango muy amplio de niveles de cuantizacién, que el nimero
de estos es grande, que el cuantizador no se sature y que la densidad de probabilidad de la

amplitud de la sefial sea uniforme [1].

1 1
— —p X AN \\
- 0 2 0
a2 o -A/N A2
-1 -1

a) b)

Figura 3.3 a) Funci6n de trasferencia del cuantizador de dos niveles (1 bit) b) Error de cuantizaci6n.

Suponiendo el error de cuantizacién como ruido blanco, el valor cuadritico medio de éste

esta dado por:

2=l [ a2 G.1)

Cuando la sefial se muestrea a una frecuencia fs, la potencia del ruido se extiende dentro de

la frecuencia de muestreo y la densidad espectral de potencia E(f) esta dada por:

A% 1
E(f)—EE (3.2)

Debido a que el ruido se extiende dentro del ancho de banda de muestreo con relaciones
altas de sobremuestro, la mayoria del ruido se encontrard fuera de la banda base y la

potencia de este ruido dentro del ancho de banda de la sefial es:

/b 2 2

2 _ A2 e

n? = Jf. B =2~ 2 (3.3)
—Jb

225 -



Capitulo 111 Conceptos Bdsicos de Moduladores Sigma-Delta

donde f, es el ancho de banda, fs es la frecuencia de muestreo y M es la relacién de
sobremuestreo, establecida por la siguiente expresién en la que fy es la frecuencia de

Nyquist.

m=Is (3.4)

De la ecuacién (3.3) se observa que el ruido medio de cuantizacién dentro de la banda base
se reduce con el aumento de la relacién de sobremuestreo M, incrementando con esto la
relacidn sefial-ruido (SNR). En la figura 3.4 se observa que debido a la expansién del ruido
en un rango mayor de frecuencias, la potencia del ruido en el ancho de banda de la sefial es
menor, encontrandose el resto fuera de dicho ancho de bandan en donde se puede atenuar

con un filtro pasa bajas a la salida del cuantizador como se muestra en la figura 3.1.

Pe(f)

Sobremuestreado Frecuencia de Nyquits

fn/2 fy/2

Figura 3.4 Densidad espectral de potencia del ruido de cuantizaci6n a la frecuencia de Nyquits y con

sobremuestreo.

3.2.2 Modulador sigma-delta de primer orden. Suponiendo que el DAC de la figura 3.2 es
ideal, éste se remplaza por una funcién de transferencia unitaria. Con esto la salida del

modulador es:

Y(2)=X(2)z ' +E(2)(1-27") (3.5)

De la ecuacién (3.5) se observa que la salida es una versién retardada de la entrada més el
ruido de cuantizacién multiplicado por un diferenciador de primer orden en el dominio de z

o un filtro pasa altas. Debido a éste, el ruido en el ancho de banda que contribuye a la
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resolucién finita del modulador es atenuado, mientras que el ruido fuera de la banda es

amplificado.

Esto se puede observar por medio de la densidad espectral de potencia (Power Spectral

Density PSD ) del ruido N(f) del modulador. De la ecuacion (3.5) se tiene que:
N(z)= E(2)(1-z7") (3.6)

Sustituyendo ¢™T por z en la ecuacién (3.6) y combinando a ésta con la ecuacién 3.2 se
tiene que la PSD esta dada por:

2
_ 112 _ A% 1 ; f
N(f) = E( f)|1—z | —EE[Zsm[n ED (3.7)

Integrando la densidad espectral de potencia del ruido N(f) se obtiene la cantidad del ruido

de cuantizacién en el ancho de banda fy de la seifial, el cual es:

Y 3,2 3
n2 = I N(f)df:%—%{%) —;;«1 (3.8)
-n

De la ecuacidn (3.8) se observa que entre mayor sea la relacién de sobremuestreo M menor
sera la potencia del ruido dentro de la banda de la sefial, esta disminucién en la potencia del
ruido provoca un aumento en la SNR. En figura 3.5 se muestra la PSD del ruido de
cuantizaciéon para el modulador sigma-delta de primer orden, en la cual se observa la

caracteristica pasa altas para el ruido como se mencioné anteriormente.

La SNR vy la resolucién de los ADC estan relacionadas directamente. Una se expresa en dB
y la otra en bits, existiendo una relacién de 6dB por cada bit por lo que a partir de la SNR
del modulador 2-A se puede especificar la resolucién de un ADC. Otro aspecto importante
en los ADC es el rango dindmico ‘DR’ (Dinamic Range) el cual es una medida del rango de

la sefial de entrada en el que se produce una SNR positiva.
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PSD
A
- 1" orden
Filtro
Ruido  _| Ruido de
en la banda sobremuestreo L
fs fs/2

Figura 3.5 PSD del ruido de cuantizaci6n a la salida del modulador de primer orden.

Por definicion el DR es la relacién de la potencia de salida para una entrada senoidal, a
plena escala, con la potencia de salida para una entrada senoidal cuyo SNR sea uno (0 dB).
De esto se observa que el DR es el valor maximo de la SNR; aunque en la practica estos
pueden diferir un poco. Para una sefial de entrada senoidal de amplitud maxima A y

potencia Ps, el DR o méxima SNR esta dado por:

=9 y3 (3.9)

Escribiendo que la relacién de sobremuestreo M es igual a 2" y sustituyéndolo en la

ecuacion (3.9), la maxima SNR o DR se puede escribir como:
DR=9.03r-341 dB (3.10)

De la ecuacidn (3.10) se puede observar que por cada doblamiento (octava) en la relacién
de sobremuestreo la resolucién mejora 9 dB o 1.5 bits en el modulador 2-A de primer
orden. También se puede observar que la atenuacién del ruido en la banda de la sefial es
poca, dado que si se desean resoluciones altas la relacién de sobremuestreo de igual forma
serd muy grande; puede inclusive darse el caso en el que la frecuencia de muestreo sea tan
elevada que los circuitos no puedan operar a esa frecuencia. Se tiene ademés que el ruido

esta bastante correlacionado con la sefial de entrada en el modulador Sigma-Delta de primer
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orden. Esto se debe a que el ruido de cuantizacién es dependiente de la sefial [1], dado que
el estado de salida del modulador depende sélo de la salida del integrador (una variable),
concentrandose el ruido en miiltiplos de frecuencia (patrén de ruido periédico dependiente
de la entrada) lo cual resulta en un espectro de ruido periédico. Por otra parte, el modulador
regularmente utiliza un cuantizador de pocos bits. Por lo anterior, los moduladores sigma-
delta de alto orden son los mds utilizados ya que reducen mas el ruido en el ancho de banda

de la sefial y el ruido de cuantizacién es decorrelacionado con la sefial de entrada [1].

3.2.3 Modulador sigma-delta de alto orden. Existen diferentes formas por medio de las
cuales se pueden realizar los moduladores de alto orden, las principales topologias para
estos moduladores son: moduladores retroalimentados, moduladores en cascada y
moduladores con cuantizadores multi-bit [1,18]. Las dos ultimas topologias presentan
mayor complejidad en el disefio y menor estabilidad. La topologia del modulador 2-A de
alto orden retroalimentado se muestra en la figura 3.6, en la cual se colocan N integradores

en cascada dependiendo del orden.

Integrador 1 Integrador 2 Integrador N Cuantizador

Y(n)

Figura 3.6. Modulador sigma-delta de alto orden.

La densidad espectral de potencia del ruido N(f) para el modulador de orden N puede ser
obtenida de la misma forma en la cual se obtuvo para el modulador de primer orden. Esta
PSD esté dada por:

2N
_ EETC Y- U O
N(f)-E(f)’l z } STy (m{n % D (3.11)
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El ruido n,” en el ancho de banda de la seiial se obtiene integrando la densidad espectral del

ruido N(f) en el rango de frecuencia de la seiial, el cual es:

IN N 2 2N+l
2_ L 1 3.12
"b —£~ N = 12(;“5} u <! (3.12)

Las densidades espectrales del ruido de cuantizacién para el modulador sigma-delta de
primero, segundo y tercer orden se muestran en la figura 3.7, de la cual se puede observar
que entre mayor sea el orden se tendrd més atenuacién del ruido dentro de la banda de la
sefial y lo amplificara fuera de ésta. Este ultimo puede ser eliminado por medio de un filtro
digital pasa bajas como se muestra en la figura 3.1. Por lo tanto, entre mayor sea el orden
del modulador se tendrd mayor atenuacién del ruido y con esto un aumento en la
resolucién. El DR del modulador de alto orden para una sefial de entrada senoidal de

amplitud A y potencia Ps esti dado por:

P
pr=ts _32N+1, onu (.13)
w2 2 g

Escribiendo que la relacién de sobremuestreo M es igual a 2" y sustituyéndolo en la

ecuacion (3.13), el DR se puede escribir como:

DR =(6.02N +3.01)r+1010g{ E"%ﬂ} dB (3.19)
2

PSD
4 3 orden
2° orden

1° orden

Filtro

Ruido _| |/~ Ruido de
en la banda sobremuestreo

fp fs/2

» f

Figura 3.7 Densidad espectral de potencia para moduladores sigma-delta de diferente orden.
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De la ecuacién (3.14) se puede observar que la resolucién en los moduladores Z-A de alto
orden mejora por cada doblamiento (octava) de la relacién de sobre muestreo en (6N+3) dB
o por (N+0.5) bits, dependiendo del orden del modulador. Por lo tanto se puede observar
que entre mayor sea el orden del modulador la frecuencia de muestreo serd mucho menor
para una resolucién dada. Esto se puede observar en la figura 3.8, la cual presenta la
resolucién para diferentes moduladores sigma-delta con diversas relaciones de
sobremuestreo M. El inconveniente de los moduladores de orden mayor a dos es que

presentan una inestabilidad inherente [1,20] lo cual complica el disefio.

30

25 s

2 Orden '
R B IR

Resolucién en bits

10 - == 5 4
ler Orden :::

0 Uy
1 10 100 1000

Relacién de sobremuestreo M

Figura 3.8 Rango dindmico para los moduladores sigma-delta de 1°, 2° y 3* orden.

3.3 MODULADOR SIGMA-DELTA DE SEGUNDO ORDEN

Del anilisis realizado para los moduladores Sigma-Delta se observa que el modulador de
primer orden tiene la arquitectura mas simple, pero tiene el inconveniente de que para
lograr resoluciones mayores de 10 bits son necesarias relaciones de sobremuestreo muy
altas (figura 3.8); ademés de que el ruido de cuantizacién es altamente correlacionado
[1,20]. Por otra parte, los moduladores de alto orden tienen su estructura mas compleja pero
presentan un potencial incremento en la resolucién, requiriendo relaciones de

sobremuestreo mucho menores conforme aumenta el orden del modulador. Esto se puede
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ver en la figura 3.8. Pero existe el inconveniente de que moduladores Z-A con mas de dos
integradores sufren de potencial inestabilidad debido a la acumulacién de las sefales

grandes en los integradores [ 1,20].

3.3.1 Modulador >-A de segundo orden. El modulador sigma-delta de segundo orden es la
configuracién més utilizada ya que tiene la caracteristica de presentar buena estabilidad y
alcanzar resoluciones altas con frecuencias de sobremuestreo moderadas, ademas de
presentar alta inmunidad a variaciones del proceso de fabricacién [1,20]. En la figura 3.9a
se muestra el diagrama del modulador Z-A de segundo orden. El retardo en cada integrador
permite un buen establecimiento de la sefial [24]. Los valores de las ganancias ‘a’ y ‘b’ se
escogieron de 0.5 y 1, respectivamente, de tal manera que ambos integradores presenten el
mismo swing de sefial, evitando con esto que se saturen; ademads, estos valores

proporcionan buena estabilidad [1,24,22].

)
X@ <@ = e s 1 \
20
o
DAC ~ =1
2 | N
2 578 MR Y S S e T i
0 10 20 30 40 50 60 70 80 90 100
tiempo us
b)

Figura 3.9 a) Diagrama a bloques del modulador Z-A de segundo orden b) Simulacién.

Para comprender mejor el funcionamiento basico del modulador Z-A, se realizé la
simulacién en el dominio del tiempo del diagrama a bloques de la figura 3.9a, dicha
simulacion se realizé en Simulink de Matlab, el apéndice A muestra el diagrama simulado.
En la figura 3.9b se muestra la respuesta para una entrada senoidal de 10kHz, de la cual se
puede observar que entre mayor sea el valor de entrada la cantidad de pulsos en alto es

mayor y viceversa; por lo tanto promediando estos pulsos en un periodo se tiene una
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aproximacién de la sefial de entrada, tal como se mencioné en la seccién 3.2 de este

capitulo.
A partir de (3.14) el DR para el modulador Z-A de la figura 3.9a estd dado por:
DR=15.05r-11.13 dB 3.15)

Observando (3.15) se puede ver el incremento en la resolucién en 15 dB o 2.5 bits por cada
doblamiento de la relacién de sobremuestreo, existiendo mayor atenuacion del ruido de
cuantizacién en el ancho de banda de la sefial que el alcanzado con el modulador Z-A de

primer orden. De esta manera se aumenta su SNR.

3.3.2 Relacion seiial-ruido. Idealmente la SNR del modulador 2-A de segundo orden esté
dada por la potencia de la sefial entre la potencia del ruido de cuantizacién en el ancho de
banda de la sefial, pero en la préctica ésta se ve degradada principalmente por el ruido y la
distorsién generados por las no idealidades del circuito que forman el primer integrador

[20,36]. Debido a éste hecho la SNR se puede aproximar por:

SNR=L (3.16)
PnC +PnI

donde P; es la potencia de la sefial, P,¢ es la potencia del ruido de cuantizacién en el ancho
de banda de la sefial y P,; es la potencia del ruido y la distorsién debidos a las no
idealidades del primer integrador. Las no idealidades en el segundo integrador no afectan la
SNR, ya que los errores producidos son atenuados en la retroalimentacién [20,23]. En el
caso en el cual el modulador Z-A se disefie por medio de corriente conmutada, las no
idealidades que afectan el desempefio del modulador son la inyeccién de carga, el
clockfeedthrough, la impedancia finita, el desapareamiento (mismatch), el tiempo de
establecimiento, el ruido 1/f y el térmico. Suponiendo que existan esquemas de
compensacion para todas las no idealidades, como el propuesto en el capitulo dos, y que el

ruido térmico sea quien produce la mayor cantidad de ruido, entonces el ruido en el
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integrador es dos veces el ruido producido por la celda de corriente [31]. Esto se debe a que
el integrador estd formado por dos celdas de corriente como se muestra en la figura 3.10.
Por lo tanto de (2.12), la potencia del ruido en el integrador esta dada por:

4 gz
P, =—myKT(1+A)=" 3.17)
3 i

O O™ )

i—" /
fl Ksz 53)12 a1

o e —

— =

sl
Io

<

Figura 3.10. Integrador

Debido a que los moduladores Z-A utilizan sobremuestreo, la potencia del ruido es reducida
por el factor M de sobremuestreo [1,3,36] ya que solo el ruido en la banda de la seal es de
interés para obtener la SNR. El ruido fuera de la banda de interés es filtrado. De acuerdo

con lo anterior, la potencia del ruido en el integrador esta dada por:

P =t m KTt 45 (3.18)
mo3 CosM '

Suponiendo una corriente de entrada senoidal con una amplitud méxima / y una potencia Ps

de m21% /2, la SNR del integrador est4 dada por :

dB (3.19)

3C Vs -Vr P M
SNR =101lo sV Ve,
32my, KT(1+ A)
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Para apreciar el comportamiento de la relaci6n sefial-ruido en el integrador, la figura 3.11
muestra la SNR de éste en funcién de la relacién de sobremuestreo M para diferentes
valores de capacitancia Cg,, considerando ademas el valor de (Vg-Vmi=1.25V, Vr=0.7V,
K=1.38x10%, m;=1.5y A=3.

108
104

SNR dB

Relacién de sobremuestreo M

Figura 3.11 SNR del integrador para diferentes relaciones de sobremuestreo M

A partir de las ecuaciones (3.12), (3.16) y (3.18), ademas de considerar una sefial senoidal

de potencia F/8, 1a SNR del modulador Z-A de segundo orden esta dada por:

15C o1 (Vg ~ V)3 M3

_ gsl\Vgs T/M1

SR =10l0g ——p—— =B — dB (3.20)
gsl( gs )Mt m,hKT( +A)M

En la figura 3.12 se muestra la resolucion del modulador Z-A de segundo orden en funcién
de la relacién de sobremuestreo M para diferentes valores de capacitancia Cy,. Para los
demds pardmetros se consideraron los mismos valores usados en la elaboracién de la

grafica 3.11.

En la figura 3.12 se puede observar que el ruido generado por el integrador afecta

considerablemente la SNR del modulador Z-A, pronuncidndose cuando la resolucién
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deseada es muy alta; por ejemplo 96dB (16 bits). Ademés, se puede observar que el ruido
en el integrador presenta menor efecto con capacitancias mayores en el transistor de

memoria de la celda de corriente.

125

110 - e sl ol
Cgs=9pF
95 | =

80 - TN e N -
.. Cgs=5pF Cgs=1pF

SNR dB

65
504 - A

35

20 :
10 100 1000

Relacién de sobremuestreo M

Figura 3.12 SNR del modulador Z-A de segundo orden para diferentes relaciones de sobremuestreo M y

capacitancias Cg.

De las figuras 3.11 y 3.12 se puede observar que es conveniente tomar una SNR del
integrador igual o de preferencia mayor a un bit que la SNR deseada para el modulador 2-A
de segundo orden; esto para compensar la degradacion de la SNR en el modulador ZA
debida al ruido en el primer integrador. Por ejemplo, tomando una relacién de
sobremuestreo M=100 y una capacitancia C,=1pf, de la figura 3.11 y 3.12 el valor de la
SNR del integrador es de 88dB y la SNR del modulador Z-A es de 81dB aproximadamente;
ahora, si se considera M=200 y C,=9pf, la SNR es de 100dB para el integrador y 93dB
para el modulador Z-A aproximadamente, cumpliéndose en ambos casos la aproximacién

realizada.
De lo anterior, considerando las graficas 3.11 y 3.12, se puede conocer la SNR minima que

debe tener el integrador para obtener una SNR deseada en el modulador 2-A; ademas de

que el integrador puede ser disefiado a partir de su SNR.
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Capitulo IV

Modulador 3-A en
Corriente Conmutada

4.1 INTRODUCCION

En la actualidad, la mayoria de los moduladores Z-A estdn implementados con capacitores
conmutados (SC); ya que estos presentan mejor resolucién que los implementados por
medio de corriente conmutada (SI). Esto se debe a la alta distorsion y al ruido generado por
las no idealidades de los circuitos en SI que provocan una disminucién en la SNR del
modulador, lo cual puede ser observado en la ecuacién 3.15. Pero, dadas las ventajas que
presenta la técnica SI con respecto a la de SC, algunos investigadores en el ramo han
desarrollado esquemas de compensacién para reducir los efectos debidos a las no
idealidades para tratar de alcanzar las resoluciones obtenidas por los moduladores en SC.
Sin embargo a causa del compromiso existente entre velocidad y exactitud de la celda de
corriente los moduladores 2-A disefiados en SI, éstos presentan resoluciones moderadas y
anchos de banda reducidos [22-25,29]. En este capitulo se presenta el disefio de un
modulador Z-A en SI utilizando el esquema de compensacién que se propuso en el capitulo
dos para el disefio de los integradores; esto a fin de aumentar la resolucion del modulador

Z-Aen SL

4.2 MODULADOR SIGMA-DELTA DE SEGUNDO ORDEN EN SI

La topologia del modulador 2-A de segundo orden pasa bajas presenta diferentes ventajas
con respecto a la de primer orden y a las de orden mayor; por tanto, en esta parte del trabajo

se disefia un modulador 2-A de segundo orden pasa bajas en SI utilizando la celda de

corriente de la figura 2.10. Dicho modulador estd constituido por dos integradores, un
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cuantizador de un bit y dos convertidores digital-analégico (DAC) de un bit, lo cual se

muestra en la figura 3.9.

4.2.1 Integrador. Uno de los bloques que forman el modulador Sigma-Delta, quiza el més
importante, es el integrador; ya que éste puede limitar el desempefio del modulador Z-A a
causa de sus no idealidades que degradan la SNR del modulador. Para reducir el efecto de
las no idealidades en el integrador, éste se disefia por medio de la celada de corriente de la
figura 2.10, la cual utiliza esquemas de compensacién adecuados para reducir los efectos

debidos a dichas no idealidades.

Para implementar el integrador se colocan dos celdas de medio retardo en cascada y se
retroalimenta la salida hacia la entrada produciéndose un efecto de integrador no inversor
del tipo Forward Euler. El integrador se disefié con la ecuacién 3.19 para una SNR de
86dB. En la figura 4.1 se muestra el diagrama a nivel transistor del integrador, asi como su

respectivo layout, realizado en el programa L-Edit de Tanner, mediante un proceso CMOS

de 1.5um (pozo N).

La rama de salida en el integrador de la figura 4.1 se colocé para tener disponible a la salida
la corriente en todo el periodo de tiempo; ademds de que, con esta rama de salida, se genera
la ganancia "a’ proporcionandole asi estabilidad al modulador Z-A. Las geometrias de los
transistores y las polarizaciones respectivas son: L=6pum, Wp=16.2um, W,=5.4um, Vl=lv,
V2=0v y V3=-0.4v, cabe decir que todos los transistores de tipo n son iguales, al igual que
todos los de tipo p. El capacitor C, es de 1pf.

En la figura 4.2 se muestran las simulaciénes del integrador de la figura 4.1 realizadas para
una sefial de entrada senoidal y para una cuadrada obteniendo una sefial cosenoidal y una
triangular, respectivamente. La frecuencia de las sefiales es de 400kHz. Dichas
simulaciones se realizaron en el programa T-SPICE. De la figura 4.2 se puede observar que
las magnitudes de los glitches debidos a las no idealidades son pequeiias gracias al esquema

de compensacion utilizado, corroborando lo que se mostré en la figura 2.13.

-38 -



Capitulo 1V Modulador Z-A en Corriente Conmutada
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Figura 4.1 a) Diagrama del integrador b) Layout del integrador (dimensiones 94pum x 103pm)
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Figura 4.2 Simulacién del integrador para una entrada senoidal y cuadrada

4.2.2 Cuantizador. Otro de los bloques que constituyen el modulador Z-A es el cuantizador
de un bit, como se puede observar en la figura 3.9. Este se implementa por medio de un

simple comparador de corriente, ya que s6lo se necesita sensar el sentido de la corriente.
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El comparador disefiado se muestra en la figura 4.3a. Este tiene la caracterfstica de operar a
frecuencias altas y presentar una baja impedancia de entrada [37]. El comparador estd
constituido por un seguidor de fuente en la parte de entrada, lo que disminuye su
impedancia de entrada ademés de que permitir una retroalimentacién positiva. Después del
seguidor de fuente se encuentra un inversor que amplifica pequeiias variaciones de voltaje
en el nodo de entrada, incrementando con esto la sensibilidad y la velocidad del
comparador. A la salida del comparador se coloca un buffer para darle mayor capacidad de
carga y permitir que la salida alcance los niveles de alimentaci6n. Las geometrias de los
transistores que constituyen el comparador son: L=2.4um, Wp=14.4um, W,=6pum. Todos

los transistores de tipo p tiene las mismas dimensiones al igual que todos los transistores de

tipo n.

Dimensiones de Vee
los transistores

e
L | 24um M2;:”— —”_:M3 I:MS l:M7 i

Comparador Buffer

= Vo
Tipo p
l44pm “ JVES )
~ ~
L | 24pm Comparador Buffer
a) b)

Figura 4.3 a) Diagrama del comparador de corriente b) Layout del comparador (dimensiones 57um x 45pm)

En la figura 4.3b se muestra el layout del comparador de corriente. La simulacién de la
funcién de transferencia del comparador se muestra en la figura 4.4a. De esta se puede
observar que el comparador responde a valores de corriente de entrada del orden de las
decenas de pico amperes, haciéndolo altamente sensible (0.033 V/pA). Esto le permite
operar a frecuencias del orden de los MHz. Por otra parte, en la figura 4.4b se muestra la
simulacion del comparador en el dominio del tiempo cuando se inyecta a la entrada una
corriente cuadrada de 200kHz. Con esto se comprueba su buen funcionamiento. La sefial de

corriente de entrada en la figura 4.4b ha sido escalada para apreciar tanto la sefal de
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entrada como la de salida en la misma grafica. Esto se realiz6 también en graficas

posteriores donde se tienen seiiales de corriente y voltaje.

3 10
2 8 -
Ii
6 -
. >
> 4 4 ' ! .
0 L ' ) ;
o 1]
> = 24...]: Y (U P
1 § rVo ' r ' r
0 1. - - A
<2 | 2 ]
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-300 -225 -150 -75 O 75 150 225 300 0 3 6 9 12 15
i pA tiempo us
a) b)

Figura 4.4 a) Funcion de transferencia del comparador b) Simulacién en el tiempo del comparador

4.2.3 DAC. El iltimo bloque que constituye el modulador Z-A es el DAC de un bit, como
se puede observar en la figura 3.9. El DAC de un bit se implementa por medio de dos
fuentes de corriente, una positiva y otra negativa. La configuracién utilizada se muestra en
la figura 4.5a. El sentido de la corriente de salida es controlado por el pulso de voltaje
aplicado al interruptor sl. El valor de la fuente de corriente positiva es dos veces el de la
negativa, ya que cuando el pulso de entrada es alto (1) el interruptor sl se cierra,
realizandose una resta entre las dos corrientes y resultando en una corriente de salida +I.
En cambio, cuando el pulso de entrada es bajo (0) el interruptor sl se abre anulando la
corriente positiva, existiendo sélo el flujo de la corriente negativa por lo que la corriente de

salida es —Ii.f.

En la salida del DAC se colocé un transistor dummy para reducir los efectos debidos a la
inyeccion de carga y de clockfeedthrough producido por el interruptor. Las geometrias de
los transistores del DAC y los valores de las polarizaciones respectivas son: L=3um,

Wp=13.8um, W;=3.6um, V4=1.2V y V5=-1.4V.
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El layout del DAC se muestra en la figura 4.5b. En la figura 4.6 se muestra la simulacién

para una sefial de entrada cuadrada a 1MHz, observindose que el funcionamiento del DAC

es el correcto.

Dimensiones de
los transistores

Ml

M2

3.6um

13.8um

3um

3um

Polarizaciones

V4

1.2v

\'A

-1.4v

b)

Figura 4.5 a) Diagrama del DAC b) Layout del DAC (dimensiones 39um x 37umy)

\Y%

Voltaje

Vi

Io

1.5 2 25

tiempo us

Figura 4.6 Simulacién del DAC

4.2.4 Generador de Fases. Para generar las dos fases de reloj necesarias para el integrador

que sean complementarias y no traslapadas, se utiliz6 el circuito de la figura 4.7a, en el cual

a partir de una sefial de entrada, se generan las dos fases como se ilustra en la figura 4.7b.

El tiempo de no traslape depende del retardo de las compuertas [38]. Si se desea aumentar

més el tiempo de no traslape, se pueden colocar inversores entre la salida de las compuertas

NOR Yy las retroalimentaciones.
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Figura 4.7 a) Circuito generador de fases b)Fases de reloj

El diagrama a nivel transistor de las compuertas que constituyen el circuito generador de

fases se muestran en la figura 4.8a y 4.8b. Las geometrias de estos transistores son:

L=2.4pm, Wp=34.8um, W,=3um. En la figura 4.8c se muestra el layout del circuito

generador de fases. La simulaci6n del circuito generador de fases se realizo inyectandole al

circuito una sefial de reloj de SMHz. Dicha simulacién se muestra en la figura 4.9 donde se

observa la generacién de las dos fases existiendo un tiempo de no traslape entre las dos

fases.

Vce

Vss
a)

Inversor NORI1

Vee
MP1
Vo Vi Vo
MN1
“:MNZ
Vss
b)
MN MP
Dimensiones de
los transistores 3pum [34.8uum
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Figura 4.8 a) Compuerta NOR b) Inversor c) Layout del generador de fases (dimensiones 150pm x 70pm)
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Voltaje V
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Figura 4.9. Simulacién de las fases de reloj

4.2.5 Modulador. De los diferentes bloques disefiados (integrador, cuantizador y DAC), se
implementd el modulador Z-A pasa bajas de segundo orden de la figura 3.9, disefiado para
un ancho de banda de 20kHz y una resolucién de 80dB, dado que el integrador se disefié
con una resolucién de 86dB. En la figura 4.10a se muestra la simulacién del modulador en
el dominio del tiempo para una entrada de corriente senoidal de 20kHz. Mientras que en la
figura 4.10b se muestra el layout del modulador. En el apéndice B se muestra el diagrama a
nivel transistor del modulador 2-A disefiado, mientras que en el apéndice C se muestra el

listado en T-SPICE de dicho modulador.

De la simulacion se observa que para valores de la sefial de entrada cercanos al valor
méximo permitido, el pulso se encuentra mas tiempo en el nivel alto del cuantizador;
mientras que para valores pequeiios, el pulso se encuentra mas tiempo en el nivel bajo del
cuantizador. De esta forma el promedio de los pulsos de salida en un periodo de tiempo es
igual al valor promedio de la entrada. Esto era lo esperado de acuerdo con el principio de
funcionamiento del modulador y con lo que se obtuvo en la simulacién a nivel sistema en el

capitulo 3 (ver figura 3.9b).
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Figura 4.10 a) Simulacién del modulador Z-A b) Layout del modulador Z-A (dimensiones 250um x 116pm)

4.2 RESULTADOS DE SIMULACION DEL MODULADOR Z-A

Para medir el desempefio del modulador 2-A disefiado, los datos de la salida del modulador
se capturan y por medio de MATLAB, se les aplica una FFT para poder evaluar su SNR y
su distorsién. En la figura 4.11a) se muestra la densidad espectral de potencia (PSD) del
modulador Z-A para una FFT de 2048 puntos con una sefial de —2dB a 10kHz. La
frecuencia de reloj aplicada al circuito generador de fases es de 5.12 MHz para obtener una

relacién de sobremuestreo M igual a 128.

La relacion de sefial a ruido mas distorsion (SNRD) se obtiene de la PSD al dividir la
potencia de la seiial entre la potencia del ruido en el rango de la sefial (20kHz). En la figura
4.11b se muestra la SNRD contra la amplitud de la sefial. De esta figura se observa una
maxima SNRD de 78 dB, siendo este valor aceptable debido a que existe una desviacion de
2dB del valor especificado de 80dB, o sea que existe un error del 2.5% que se puede

considerar como un valor aceptable.
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Figura 4.11 a) PSD b) SNRD contra seifial

Otro punto a destacar de la figura 4.11 es la magnitud de los arménicos, la cual tiene un
valor mdximo de aproximadamente -60dB. Una forma de medir el efecto de los arménicos

en la sefial es por medio de la distorsion arménica total (THD), la cual se puede aproximar

por:

8,

THD =152 4100 4.1)
H,

donde H; es el valor del i-esimo harménico y H; es el harménico fundamental.

Tomando los tres primeros harménicos como de valor considerable se tiene una THD de
1%. Idealmente el valor deseado para los arménicos debe ser menor o igual a la magnitud
del ruido de piso (altura del ruido en la PSD) para que la contribucién de los harménicos a
la SNR sea minima, reduciendo con esto la distorsion. De lo anterior, si se disminuye el
valor de los arménicos a un valor igual o menor a la magnitud del ruido de piso la SNR
puede alcanzar el valor deseado (80dB) y tal vez hasta superarlo. Debido a que la THD no

redujo considerablemente la SNRD del valor deseado este valor se considero aceptable.

- 46 -



Capitulo V

Fabricacion y Caracterizacion
del Modulador 3-A

)

5.1 INTRODUCCION

En el capitulo anterior se presentd el disefio de un modulador X-A de segundo orden pasa
bajas implementado en SI. También se confirmo su adecuado funcionamiento por medio de
la simulacién a nivel transistor de cada uno de los bloques que lo constituyen, asf como del
sistema total. Pero es bien sabido que la verificacién del funcionamiento de cualquier
circuito por medio de simulacién omite efectos del ambiente real (ruido del ambiente,
fuentes y componentes no ideales, efectos capacitivos e inductivos, etc.), los cuales pueden
afectar en mayor o menor medida su funcionamiento. Por tanto, para caracterizarlo
adecuadamente es recomendable fabricar el circuito de interés a fin de realizarle las

mediciones necesarias y poder cuantificar su desempefio de manera mas exacta.

En este capitulo se presentan las mediciones realizadas al chip que contiene el modulador
Z-A de segundo orden disefiado en el capitulo anterior, asi como las mediciones

individuales de los bloques que lo constituyen .

5.2 CIRCUITO INTEGRADO

El circuito integrado fue fabricado con un proceso CMOS de 1.5um (pozo N) en la corrida
T1AZAA de MOSIS. Dicho circuito se encapsulé en un empaquetado LCC de 28
terminales (7 por lado), este circuito integrado esta constituido por el modulador Z-A de la
figura 4.11b, el integrador de la figura 4.2b, el DAC de la figura 4.6b, el comparador de la
figura 4.4b y el circuito generador de fases de la figura 4.9¢c, En la figura 5.1 se muestra la

ubicacidn de los diferentes circuitos en el chip.
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La colocacién de los diferentes circuitos dentro del chip se realizé de la siguiente forma. En
la parte superior derecha del chip esta el generador de fases alimentado con fuentes de
voltaje independientes a las de los circuitos analGgicos; aislando asi a los circuitos
analdgicos de el ruido que se genera cuando existen las transiciones de los circuitos
digitales. El modulador se ubica en la parte superior izquierda y el resto de los circuitos en
la parte inferior, cuidando que el flujo de corriente fuera en un sélo sentido dentro del chip,

de acuerdo con la figura 5.1 éste es de forma horizontal.

Para reducir las capacitancias pardsitas y los posibles efectos debido al mismatch, los
transistores de mayor tamafio fueron divididos en transistores de menor tamafio, los cuales
se conectaron de forma interdigital; ademdas de que los transistores que forman espejos se

colocaron lo mas cercano posible uno de otro.

5.2.1 Generador de fases de reloj. Para verificar el funcionamiento del circuito de la figura
5.2a que genera las fases de reloj, se excitd a éste con una sefial cuadrada externa
proveniente de un generador de sefiales HP-331220A la cual fue de 200kHz con una
amplitud de 2.5V. En la figura 5.2b se muestran las salidas del circuito. Nétese que existe

un tiempo de no traslape entre ellas y que son muy semejantes a las que se obtuvieron en la
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simulacién de la figura 4.9. Las fases tienen un jitter de aproximadamente 0.5ns (0.25% de
Ts), este valor no afecta la SNR del modulador, ya que el maximo jitter permitido para
alcanzar la SNR deseada es del 2% de Ts [28]. |

Figura 5.2 a) Generador de fases de reloj b) Fase uno y dos en el osciloscopio Agilent-54622D

5.2.2 Integrador. Para verificar el funcionamiento del integrador de la figura 5.3, se le
inyect6 una onda senoidal de voltaje con una amplitud de 1V a una frecuencia de 60kHz,
asi como una sefial cuadrada de la misma amplitud y frecuencia. Ambas sefiales fueron
proporcionadas por el generador de sefiales Tektronix-CFG280 y fueron convertidas a
corriente por medio de una resistencia de precisiéon de 100kQ (1%). La figura 5.4 muestra
que el integrador funciona adecuadamente, ya que se obtuvo una sefial cosenoidal y una
triangular a partir de las sefiales de entrada senoidal y cuadrada, respectivamente.
Obteniendo los mismos resultados que en las simulaciones. Compare la figura 5.4 con la

42

Figura 5.3 Integrador
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Figura 5.4 Respuesta del integrador para un entrada senoidal y una cuadrada en el osciloscopio Agilent

Por otra parte, de la figura 5.4 se puede observar que la magnitud en los glitches es pequefia
lograndose un error maximo de aproximadamente 5% de la corriente de salida. Dicho error
no es tan pequeno como el establecido en la seccién 2.3, pero se considera que es adecuado.
Por lo tanto, el esquema de compensacion propuesto efectivamente reduce los efectos

debidos a las no idealidades de los interruptores.

5.2.3 Comparador. Al cuantizador de un bit implementado que se muestra en la figura5.5a,
se le verificé su funcionamiento aplicando a su entrada una sefial cuadrada con una
amplitud de 1.5V y una frecuencia de 200kHz. La sefial de voltaje de entrada se convirtié a
corriente por medio de una resistencia de precision de 100k (1%). Las senales de entrada
y salida se muestran en la figura 5.5b; estas exhiben un comportamiento igual al esperado y

al obtenido en la simulaciéon dada en la figura 4.4b.

Figura 5.5 a) Comparador de corriente b) Respuesta del comparador en el osciloscopio Agilent-54622D
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El retardo del cruce por cero de la sefial de voltaje en la figura 5.5b se debe a un buffer

adicional utilizado par medir el desempefio del comparador evitando efectos de carga.

5.2.4 Convertidor Digital-Analégico (DAC). El funcionamiento del convertidor D/A de la
figura 5.6a se comprobé excitandolo con una sefial de entrada cuadrada con una amplitud
de 2.5V a una frecuencia de 100kHz. Dicha sefial fue proporcionada por un generador de
sefales Tektronix-CFG280. En la figura 5.6b se muestran las sefiales de entrada y de salida.
De éstas se puede observar el correcto funcionamiento del DAC, ya que para los valores
altos (1) de la sefial de entrada se tiene una corriente de salida positiva; mientras que, para
valores de entrada bajos (0) se tiene una corriente de salida negativa. Estoes lo esperado de
acuerdo al principio de funcionamiento del DAC y a lo obtenido en la simulacién de la

figura 4.6.

Figura 5.6 a) DAC b) Respuesta del DAC a una entrada cuadrada en el osciloscopio Agilent-54622D

5.3 MODULADOR 2-A

La parte de mayor interés en chip de la figura 5.1 es el modulador Z-A; ya que el objetivo
principal de este trabajo es la implementacion de este sistema utilizando un esquema de
compensacién para las no idealidades del integrador en SI. Para medir el desempefio del
modulador 2-A se hizo uso de un circuito de prueba, el cual esta constituido por dos
generadores de sefial (un HP-331220A y un Tektronix-CFG280), por una fuente de voltaje
dual de 2.5V (BKPrecision-1670), por un osciloscopio (Agilent-54622D), por un analizador

de espectros (HP-8593A) y por un circuito generador de referencias de voltaje para la
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polarizacién del modulador. Las sefiales de reloj y de excitacién se proporcionan por medio
de los generadores de sefial. En la figura 5.7 se muestra el circuito de prueba implementado.
La resistencia (100kQ) y el capacitor (0.1uf) de entrada se colocaron para realizar la
conversién de voltaje a corriente y para bloquear componentes de CD, respectivamente. Por

otra parte el circuito MC14069UB se utilizé para evitar efectos de carga producidos por el

equipo de medici6n.
Generador
Vee Vs AVAV,
Referencias - Osciloscopio

de voltaje Vee

MC14069UB (Vo
55

.ilj“:

Vss

Analizador
de espectros

g@@%

Figura 5.7 Circuito utilizado para caracterizar el modulador Z-A fabricado

El funcionamiento en el dominio del tiempo del modulador Z-A de la figura 5.8a se obtuvo
introduciendo una seifial de entrada senoidal de 20 kHz con 3V de amplitud. En la figura
5.8b se muestra la respuesta obtenida, de la cual se verifica su correcto funcionamiento
dado que entre mayor es la amplitud de la sefial de entrada mayor es la cantidad de pulsos
en alto. Asi mismo, mientras que para valores de amplitud mas pequefias existe una
cantidad mayor de pulsos en el nivel bajo; por lo cual, promediando dichos pulsos en un
periodo se obtiene el valor aproximado de la sefial de entrada. Lo antes dicho es el principio
de funcionamiento del modulador. Por tanto, se verifica el funcionamiento del modulador
>-A implementado; ademds de que la respuesta de la figura 5.8b es similar a las obtenidas
en la simulaciones a nivel de sistema y de transistor de las figuras 3.9b y 4.10a,

respectivamente.
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a)
Figura 5.8 a) Modulador Z-A b) Respuesta del modulador ZA a una entrada senoidal en el osciloscopio
Agilent-54622D

2 Dicho circuito demanda una

El circuito completo ocupa un &drea activa de 0.052mm
potencia de 4.5mW de una fuente dual de 2.5V, la cual puede tener una variacién del 8%

(2.5 10.2) de su valor nominal sin afectar el funcionamiento del modulador X-A,

Existen diversas técnicas por medio de las cuales se puede obtener el desempeiio de el
modulador sigma-delta [41,42,43], la técnica mas comin y eficiente es por medio de su
densidad espectral de potencia (PSD). Por tanto, para caracterizar el modulador Z-A y
cuantificar su desempefio se hizo uso del analizar de espectros (HP-8593A), obteniéndose
una medicién de la PSD de la sefial de salida producida por una entrada senoidal de 10kHz.

Dicha PSD se muestra en la figura 5.9.
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ad 0042 4050001445048
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£5 84 1.0 kN2 VBN § kN2

Figura 5.8 Densidad espectral de potencia de la sefial de salida del modulador 2-A
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De la figura 5.8 se observa que la magnitud méxima de los arménicos (= -62dB) es
aproximadamente igual a la obtenida en los resultados de simulaci6n, pero no asi con la
magnitud del ruido de piso medida que se incrementé bastante (= 10dB) con respecto al
valor obtenido en la simulacién (figura 4.11a). Esto es un problema, dado que dicho

aument6 degrada el desempefio del modulador Z-A.

A partir de los datos de la PSD se obtuvo la relacién sefial-ruido-distorsién (SNRD) al
dividir la potencia de la sefial entre la potencia del ruido en el ancho de banda de 20kHz. La
grafica sefial contra relacién sefial-ruido se muestra en la figura 5.10b, de la cual se observa
una maxima SNRD de 66 dB, dicha SNRD es menor a la obtenida en los resultados de

simulacién lo cual se debe al aumento del ruido de piso mencionado en el parrafo anterior.
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Figura 5.10 a) Densidad espectral de potencia b) Relacién sefial ruido contra sefial

Del resultado obtenido se observa que la resolucién obtenida es menor a la esperada, pues
la magnitud del ruido fue mayor a la de disefio, ademéds de que la THD es de 2%,
aumentéandose en uno por ciento del valor obtenido en simulacién. Este incremento se
atribuye a factores que se consideraron despreciables en el disefio y que en la practica
tienen un efecto mayor al que se esperaba. Por tanto, para futuros disefios dichos factores se
deben de considerar. Principalmente a los factores que se les atribuye la degradacién del

desempefio del modulador son: el ruido en las fuentes de alimentacién, sefial de entrada
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ruidosa, el ruido térmico generado por la resistencia de entrada y el ruido que generan los
transistores que constituyen el DAC. El ruido que conjuntamente generan estos factores es
introducido a la salida del primer integrador mermando la SNR del modulador Z-A. Debido
a lo anterior, para lograr la resolucién deseada en forma practica la relacién sefial ruido del
integrador debe ser mayor a un bit de la del modulador Z-A De acuerdo con los resultados
obtenidos se puede establecer que el integrador deba tener tres bits méds de resolucién y no

un bit.

Otra alternativa de mejora es incluir una aproximacién del ruido producido por la fuente de
alimentacién, por la resistencia de entrada y por el DAC en la ecuacién de la SNR para el
integrador, y asf recalcular la relacién sefial ruido en el modulador Z-A; obteniéndose con
esto ecuaciones de disefio més exactas. Realizando un anélisis similar al desarrollado en la
seccién 3.3.2, las SNR del integrador y del modulador 2-A estdn dadas por las siguientes

respectivas ecuaciones.

(Vgs _VT )ZMCgs

SNR =10log 5.1
(33 my, KT(1+ A)+ 16KT +2m,,,KT(1+ Al2) +8Agmm)
3 ingm 2
SNR = 10log—— 5 (5.2)

PnC+PnI

donde R;, es la resistencia por medio de la cual se realiza la conversion voltaje a
corriente, Vgy es el ruido medio de la fuente de alimentacién y P, es la potencia del ruido
en el integrador considerando el ruido de la fuente, del DAC y de la resistencia de entrada
Rin. En la figura 5.11 se muestra la SNR del integrador y del modulador 2-A en funci6n de
la relacion de sobremuestreo y para diferentes Ciy;. Estas se graficaron considerando un
valor de Vsy de 100nV/Hz"?, una R;, de 100kQ, asi como los valores utilizados para

obtener las graficas 3.11 y 3.12.
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Figura 5.11 a) SNR del integrador b) SNR del modulador Z-A

Observando las grificas de la figura 5.11 se ve la disminucién de 1a SNR en el integrador y
con esto la del modulador X-A debido a los factores antes mencionados; ademas, estas
grificas presentan una mejor aproximacién a los resultados précticos. La SNR medida
resulto ser de 66dB, mientras que el valor de la SNR para una relacién de sobremuestreo de
128 y un Cg, de 1pf, tomada de la figura 5.11, es de aproximadamente 69dB. Estos valores
de SNR son practicamente iguales y corresponden a un error aceptable. Estas ecuaciones de
disefio constituyen una mejor aproximacién a la practica; aunque de igual forma, se podria
utilizar la aproximacién propuesta anteriormente de sumar dos bits mas al integrador.
Comparando las figuras 3.12 y 5.11 se ve que la SNR del modulador Z-A estd desplazada

aproximadamente dos bis hacia abajo.

5.3.1 Desempeiio del modulador 3-A. En la primera linea de la tabla 5.1 se muestra el
resumen de las mediciones obtenidas del modulador X-A fabricado, ademdis de las
reportadas por algunos trabajos previos de moduladores Z-A en SI, entre las cuales se puede
realizar una comparacion de su desempefio tomando los puntos mas importantes, como son:

resolucién, ancho de banda, potencia y 4rea. Tomando en cuenta el desempefio general del
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modulador, dando enfasis especial a la resoluci6n, se puede ver en la tabla 5.1 que este

trabajo junto con [23] y [29] presentan mejor desempeiio que el obtenido por otros trabajos.

Resolucién | BW | Area | Tecnologia | Potencia | OSR | Fs | Orden
bits KHz | mm’ um mW MHz
Este 11 20 0.052 1.2 4.5 128 5.12 2°
trabajo
[24] 10 9.6 0.25 0.8 2.0 128 2.45 2°
[25] 9 8 0.45 0.8 18 128 2.048 2°
[22] 10.5 9.6 0.26 0.8 3.2 128 2.45 2°
[31] 10 4 0.2 1.2 0.2 256 2.048 2°
[21] 11 9.6 0.48 0.8 6.6 128 2.45 2°
[26] 10 4 1 1.5 2.1 128 1.024 2°
[29] 13 33 6 0.8 136 64 0.42 3°
[23] 13 34 1.3 0.9 75 150 1.024 2°

Tabla 5.1 Mediciones obtenidas del modulador implementado y de trabajos previos.

Para tener una mejor apreciaciéon de lo antes dicho, en la tabla 5.2 se realiza una
comparacién punto a punto entre las caracteristicas de mayor importancia de los diferentes
trabajos realizados previamente con las obtenidas en este trabajo, marcando con una (V) las
caracteristicas en las cuales este trabajo presenta mejor desempefio, con una (X) en donde el

desempefio es menor y con un (=) cuando el desempefio es el mismo.

Referencia | Resolucién B Potencia
[24]
[25]
[22]
[31]
[21]
[26]
[29]
[23]

<= == ===

XX = 1 [= ===
<<<<<<<<§

<[ X [=X [X |=[X

Tabla 5.2 Comparacién de las caracteristicas del modulador fabricado con las obtenidas en trabajos previos
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5.4 APLICACIONES

Dependiendo de la resolucién y el tiempo de conversién de un convertidor A/D dado, son
las aplicaciones en las cuales éste puede ser utilizado. De las caracteristicas del modulador
Z-A fabricado, éste puede generar un convertidor A/D de 11bits de resolucién con un

tiempo de conversién de 25us (40ksps), el cual puede ser utilizado en aplicaciones como:

Instrumentacién (censado de temperatura, presion, nivel, peso, etc.) [44,45,46]
Codificacién de voz (CODEC’s) [46,45]

Cancelacién de eco [46]

Audio de baja fidelidad

Electrénica automotriz y medica [47,48]

En estas aplicaciones las resoluciones requeridas son de 8, 10 y 11bits, con tiempos de

conversion de 1,8 y 40ksps, dependiendo de la aplicacion.
De lo anterior se puede observar que las caracteristicas del modulador Z-A fabricado son

suficientes para que éste pueda ser utilizado en una gama amplia de aplicaciones, utilizando

poca érea de integracién y poco consumo de potencia.

-58 -



Capitulo VI

Conclusiones y Trabajo Futuro

6.1 CONCLUSIONES

En la actualidad la utilizacién de circuitos digitales para procesamiento de sefiales tiene un
gran auge, debido a sus ventajes con respecto a los circuitos analégicos. Pero, es bien
sabido que el mundo es puramente analégico por lo que se requieren circuitos que sirvan de
interfase entre el mundo analégico y el digitales; tal es el caso de los convertidores

Analégico-Digital y Digital-Analégico.

Los moduladores Z-A han ganado amplia popularidad, ya que por medio de éstos se pueden
realizar convertidores Analégico-Digital y Digital-Analégico de alto desempefio por medio
de circuitos simples los cuales no necesitan tener una exactitud muy grande; siendo con
esto altamente tolerables a variaciones del proceso de fabricacion. Una buena alternativa
para la implementaci6én de los moduladores 2-A es el modo corriente conmutada, ya que
esta técnica de disefio tiene la ventaja de que los circuitos pueden ser implementados en
procesos digitales estaindar CMOS, ademads de cumplir con las expectativas de la tendencia

hacia tecnologias submicrometrica.

En este trabajo de tesis se ha realizado el andlisis de la técnica de disefio SI, destacando el
efecto de las no idealidades de los circuitos en el desempefio de los modulador Z-A de

segundo orden; ademds, se disefio e implementé un modulador Z-A en SL

Las no idealidades de los circuitos en SI son el principal factor por el cual esta técnica de
disefio ha generado polémica en cuanto a su uso, ya que estas limitan su desempefio.
Debido a esto se han generado algunos esquemas de compensacidn para reducir dichas no

idealidades, pero solo permiten a la celda de corriente operar a frecuencias bajas. Por lo
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anterior se desarroll6 y se utilizé un esquema de compensacion. Se ha observado de los
resultados de simulacién (figura 2.13) y medicién (figura 5.4) que, efectivamente, el
esquema de compensacién propuesto reduce los efectos producidos por las no idealidades
(hasta un 90%); ademés de que esta celda de corriente puede operar a frecuencias altas (en

este caso 5.12MHz ).

Existen diversas topologias para la implementacion de moduladores X-A, siendo la de
segundo orden de tipo pasa bajas (figura 3.9) la més simple de disefiar con alta estabilidad y
por medio de la cual se pueden alcanzar resoluciones altas con frecuencias de muestreo en
las cuales los circuitos actuales pueden trabajar con facilidad. En moduladores X-A de
segundo orden implementados por medio de SI, las no idealidades del primer integrador
limitan el desempefio del modulador. Para disminuir este efecto los integradores se

implementaron por medio de la celda de corriente compensada que se ha propuesto aqui.

Considerando solamente el ruido térmico como la no idealidad dominante en la celda de
corriente se desarrollaron ecuaciones de disefio para el modulador 2-A de segundo orden en
SI, de las cuales se observo el efecto de la reduccién en la SNR del modulador debido al
ruido en el integrador. También se pudo observar que existe un punto a partir del cual, a
pesar del incremento de la relacion de sobremuestreo, la SNR permanece casi constante
(figura 3.12). Por ello, es mas factible aumentar la SNR del integrador para aumentar la
SNR del modulador en vez de hacerlo con la relacién de sobremuestreo. De las ecuaciones
de disefio para el modulador 2-A en SI, y utilizando el esquema de compensacién
propuesto, se disefi6 y fabricé un modulador Z-A de segundo orden pasa bajas en SI. La
méaxima SNRD medida en el modulador implementado fué de 66dB para un ancho de
banda de 20kHz, la cual tuvo una reduccién de aproximadamente dos bits de la esperada y
de la obtenida en la simulacion; ya que el nivel de ruido se increment6 a causa de factores
que no se tomaron en cuenta en el disefio. Ademas de que el esquema de compensacién no
elimina por completo los efectos producidos por las no idealidades. Este decremento puede
ser considerado como un factor de ajuste en disefios posteriores al utilizar las ecuaciones de

disefio desarrolladas en este trabajo. A pesar de la disminucién en la SNR los resultados
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obtenidos se pueden considerar satisfactorios, dado que comparando estos resultados con

los de trabajos previos (tabla 5.1) se ve que se obtuvo un mejor desempefio en general.

6.2 TRABAJO FUTURO

En este trabajo de tesis se obtuvieron resultados satisfactorios; pero a pesar de esto, el
desempeiio logrado atin estd por debajo del alcanzado por los circuitos de SC. Es bien
sabido que se puede competir con SC en lo que se refiere a consumo de potencia, irea y
ancho de banda; pero con respecto a la resolucién, los convertidores implementados en SC
han alcanzado resoluciones superiores a los implementados en SI. Debido a lo anterior
existe todavia bastante trabajo que se puede realizar en el futuro; de tal manera que se
mejore el desempefio de los moduladores implementados en SI y poder, de esta manera,

competir en su totalidad con los moduladores implementados en SC.

De los resultados obtenidos en esta tesis se pueden realizar algunas propuestas para trabajo

futuro, las cuales son:

Implementacién de la celda de corriente en modo diferencial, para poder asi reducir
el ruido de entrada, el ruido introducido por las fuentes de alimentacién y otros
ruidos de modo comiin; ademds de poder eliminar los arménicos pares, intentando
con esto ganar un aumento en la SNRD del modulador 2-A.

Examinar topologias de moduladores Z-A multietapa y multibit; por ejemplo la
MASH 2-1-1, para poder alcanzar resoluciones mayores con frecuencias de
muestreo mas pequeiias; de tal manera que la celda de corriente tenga que operar a
menor frecuencia y se pueda incrementar su resolucién; disminuyendo con esto ain
mas los efectos debidos a las no idealidades.

Cambiar las ecuaciones de disefio de acuerdo con la nueva topologia de modulador,
y a partir de éstas desarrollar una herramienta CAD para poder implementar de

manera mas sencilla y rapida el modulador Z-A en SI.
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APENDICE A

Modulador 3-A en Simulink
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APENDICE B

Diagrama a nivel transistor del modulador
2-Adiseniado
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APENDICE C

Listado en T-SPICE del modulador 3-A

* Circuit Extracted by Tanner Research's L-Edit V8.02 / Extract V8.02 ;

3k e ok 3 3k ke e ok e ok ok e 3k ok ke sk ke ke ok ok ok sk sk ke sk skok ok POlarizaCioneS 3k 2k 3k ok sk ke sk ke sk e ok 3k ok ok ke sk e Sk ok ke ok o ok sk ok ok ok ok

Vbiasl vl 0dc 1
Vbias2 v2 0dc 0.1
Vbias3 v3 0dc -0.4
Vbias4 v4 0dc 1.2
Vbias5 v5 0 dc -1.404

Sk 3 e ok e ke ok s e ok sk ok sk sk ok sk sksk skl sk ke skokskok sk Generador de fases 2k 3k 3k ok sk sk ok ok ok sk ok 3k ok ok ok ok ok ok %k sk ok ok skok sk kR ok

Vf clk O pulse(-2.5 2.5 100n 5n 5n 90n 200n )
Clclk02p

Cpal s1 0 C=2.37222f

Cpa2 s2 0 C=1.79262f

Cpa3 veec 0 C=19.13922f

Cpa4 f2 0 C=5.15016f

Cpa$ 11 0 C=1.9665f

Cpab6 1 0 C=4.83552f

Cpa7 f1 0 C=2.15694f

Cpa8 10 0 C=4.83552f

Cpa9 vss 0 C=16.68006f

*** inversor de entrada

M26¢ vce clk 11 vec PMOS L=2.4u W=17.4u AD=469.8p PD=332.4u AS=62.64p PS=20.4u
M27c 11 clk vec vec PMOS L=2.4u W=17.4u AD=62.64p PD=20.4u AS=469.8p PS=332.4u
M21c 11 clk vss vss NMOS L=2.4u W=3u AD=9.9p PD=12.6u AS=69.3p PS=88.2u

*** NOR de fl y S2

Ml17c 1 clk vee vee PMOS L=2.4u W=17.4u AD=229.68p PD=165.6u AS=469.8p PS=332.4u
M30c vce clk 1 vee PMOS L=2.4u W=17.4u AD=469.8p PD=332.4u AS=229.68p PS=165.6u
M25c 2 f1 1 vec PMOS L=2.4u W=17.4u AD=62.64p PD=42u AS=229.68p PS=165.6u
M18c 1 f1 f2 vec PMOS L=2.4u W=17.4u AD=229.68p PD=165.6u AS=62.64p PS=42u
M12c vss clk f2 vss NMOS L=2.4u W=3u AD=69.3p PD=88.2u AS=10.8p PS=13.2u

M20c f2 f1 vss vss NMOS L=2.4u W=3u AD=10.8p PD=13.2u AS=69.3p PS=88.2u

M13c s2 f1 veec vec PMOS L=2.4u W=17.4u AD=62.64p PD=20.4u AS=469.8p PS=332.4u
M14c s2 f1 vec vee PMOS L=2.4u W=17.4u AD=62.64p PD=20.4u AS=469.8p PS=332.4u
M10c s2 f1 vss vss NMOS L=2.4u W=3u AD=9.9p PD=12.6u AS=69.3p PS=88.2u
C2s202p

**#* NOR de f2 y sl

M28c vee 11 10 vee PMOS L=2.4u W=17.4u AD=469.8p PD=332.4u AS=229.68p PS=165.6u
M29c vee 11 10 vee PMOS L=2.4u W=17.4u AD=469.8p PD=332.4u AS=229.68p PS=165.6u
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M23c 10 2 f1 vcc PMOS L=2.4u W=17.4u AD=229.68p PD=165.6u AS=62.64p PS=42u
M24c f1 £2 10 vec PMOS L=2.4u W=17.4u AD=62.64p PD=42u AS=229.68p PS=165.6u
M19c f1 2 vss vss NMOS L=2.4u W=3u AD=10.8p PD=13.2u AS=69.3p PS=88.2u
M22c vss 11 f1 vss NMOS L=2.4u W=3u AD=69.3p PD=88.2u AS=10.8p PS=13.2u

M15c sl £2 vee vee PMOS L=2.4u W=17.4u AD=62.64p PD=20.4u AS=469.8p PS=332.4u
Mléc sl 2 vee vee PMOS L=2.4u W=17.4u AD=62.64p PD=20.4u AS=469.8p PS=332.4u
MlIc sl 2 vss vss NMOS L=2.4u W=3u AD=9.9p PD=12.6u AS=69.3p PS=88.2u
C3s5102p

3k ol 2k 2k 3k ok 3 ok e ok ok e 3k ok ok sk ok ok sk ok ok ok sk ok sk sk sk Comparador 3k S ofe 3k 3 3k e ok e ok e Sk ok ok 3 k6 sk ke ke o ok ok ok sk ok ke sk ok

*** Capacitancias

Cparl 81 0 C=3.65976f
Cpar2 2A 0 C=1.5732f
Cpar3 1A 0 C=1.5732f
Cpar4 31 0 C=5.85396f
Cpar5 3 0 C=5.85396f
Cpar6 vce 0 C=37.97055f
Cpar7 1B 0 C=1.29996f
Cpar8 11 0 C=1.19232f
Cpar9 2B 0 C=1.29996f
Cparl0 I2 0 C=1.19232f
Cparll Vo 0 C=2.05758f
Cparl2 8 0 C=10.37934f
Cparl3 Ii 0 C=11.13624f
Cparl4 f1 0 C=4.3272f
Cpar16 vss 0 C=33.96042f

**x* Comparador

M23 vss 1A 81 vcc PMOS L=2.4u W=14.4u AD=182.52p PD=215.4u AS=100.98p PS=74.4u
M19 81 1A vce vss NMOS L=2.4u W=6u AD=37.62p PD=36u AS=199.8p PS=258.6u

M24 1A 81 vce vee PMOS L=2.4u W=14.4u AD=47.52p PD=35.4u AS=554.4p PS=408.6u
M20 1A 81 vss vss NMOS L=2.4u W=6u AD=19.8p PD=18.6u AS=190.08p PS=187.8u
M22 2A 1A vce vee PMOS L=2.4u W=14.4u AD=47.52p PD=35.4u AS=554.4p PS=408.6u
M18 2A 1A vss vss NMOS L=2.4u W=6u AD=19.8p PD=18.6u AS=190.08p PS=187.8u
M21 Vo 2A vee vec PMOS L=2.4u W=14.4u AD=47.52p PD=35.4u AS=554.4p PS=408.6u
M17 Vo 2A vss vss NMOS L=2.4u W=6u AD=19.8p PD=18.6u AS=190.08p PS=187.8u

e sk e o sk e ok ok o ok sk ok o ok sk ok s ok ok ok o sk sk ok ok sk ok Integradores sk ok o s sk ok ok sk ok sk ok sk sk ok s ok sk ok sk ok sk s sk sk sk sk ok

*%* Integrador 1

M38 24 vl vee vec PMOS L=6u W=16.2u AD=58.32p PD=39.6u AS=554.4p PS=408.6u
M35 31 v2 24 vec PMOS L=6u W=16.2u AD=117p PD=91.2u AS=58.32p PS=39.6u
M32 31 v3 44 vss NMOS L=6u W=5.4u AD=65.88p PD=74.4u AS=19.44p PS=18u
M29 44 53 vss vss NMOS L=6u W=5.4u AD=19.44p PD=18u AS=190.08p PS=187.8u
M39 31 f1 8 vss NMOS L=1.8u W=1.8u AD=65.88p PD=74.4u AS=37.8p PS=43.2u
M43 31 f2 8 vec PMOS L=1.8u W=1.8u AD=117p PD=91.2u AS=63.54p PS=52.2u
M27 31 f1 53 vss NMOS L=1.8u W=1.8u AD=65.88p PD=74.4u AS=10.08p PS=13.2u
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M37 vee v1 25 vee PMOS L=6u W=16.2u AD=554.4p PD=408.6u AS=58.32p PS=39.6u
M34 25 v2 31 vec PMOS L=6u W=16.2u AD=58.32p PD=39.6u AS=117p PS=91.2u
M31 45 v3 31 vss NMOS L=6u W=5.4u AD=19.44p PD=18u AS=65.88p PS=74.4u
M26 vss 54 45 vss NMOS L=6u W=5.4u AD=190.08p PD=187.8u AS=19.44p PS=18u
M28 54 £2 31 vss NMOS L=1.8u W=1.8u AD=10.08p PD=13.2u AS=65.88p PS=74.4u

MBG65 vss 54 vss vss NMOS L=6u W=43.8u AD=2.41776n PD=1.512m AS=2.41776n PS=1.512m
MG66 vss 54 vss vss NMOS L=6u W=43.8u AD=2.41776n PD=1.512m AS=2.41776n PS=1.512m
M67 vss 54 vss vss NMOS L=6u W=43.8u AD=2.41776n PD=1.512m AS=2.41776n PS=1.512m
MG68 vss 53 vss vss NMOS L=6u W=43.8u AD=2.41776n PD=1.512m AS=2.41776n PS=1.512m
M69 vss 53 vss vss NMOS L=6u W=43.8u AD=2.41776n PD=1.512m AS=2.41776n PS=1.512m
M70 vss 53 vss vss NMOS L=6u W=43.8u AD=2.41776n PD=1.512m AS=2.41776n PS=1.512m

M36 26 v1 veec vee PMOS L=6u W=16.2u AD=58.32p PD=39.6u AS=554.4p PS=408.6u
M33 26 v2 81 vcc PMOS L=6u W=16.2u AS=58.32p PS=39.6u AD=100.98p PD=74.4u
M30 46 v3 81 vss NMOS L=6u W=5.4u AS=19.44p PS=18u AD=37.62p PD=36u

M25 46 54 vss vss NMOS L=6u W=5.4u AD=19.44p PD=18u AS=190.08p PS=187.8u

*** Integrador 2

MS56 2 v1 vee vee PMOS L=6u W=16.2u AD=58.32p PD=39.6u AS=554.4p PS=408.6u
MS5 3 v2 2 vee PMOS L=6u W=16.2u AD=117p PD=91.2u AS=58.32p PS=39.6u
M52 3 v3 4 vss NMOS L=6u W=5.4u AD=65.88p PD=74.4u AS=19.44p PS=18u
M504 5 vss vss NMOS L=6u W=5.4u AD=19.44p PD=18u AS=190.08p PS=187.8u
M47 3 f1 Ii vss NMOS L=1.8u W=1.8u AD=65.88p PD=74.4u AS=19.98p PS=25.8u
M53 3 £2 Ii vec PMOS L=1.8u W=1.8u AD=117p PD=91.2u AS=10.08p PS=13.2u
M48 3 f1 5 vss NMOS L=1.8u W=1.8u AD=65.88p PD=74.4u AS=10.08p PS=13.2u

M46 vce vl 22 vee PMOS L=6u W=16.2u AD=554.4p PD=408.6u AS=58.32p PS=39.6u
M54 22 v2 3 vec PMOS L=6u W=16.2u AD=58.32p PD=39.6u AS=117p PS=91.2u

MS51 42 v3 3 vss NMOS L=6u W=5.4u AD=19.44p PD=18u AS=65.88p PS=74.4u

M42 vss 52 42 vss NMOS L=6u W=5.4u AD=190.08p PD=187.8u AS=19.44p PS=18u
M49 52 £2 3 vss NMOS L=1.8u W=1.8u AD=10.08p PD=13.2u AS=65.88p PS=74.4u

M71 vss 52 vss vss NMOS L=6u W=43.8u AD=2.41776n PD=1.512m AS=2.41776n PS=1.512m
M72 vss 52 vss vss NMOS L=6u W=43.8u AD=2.41776n PD=1.512m AS=2.41776n PS=1.512m
M73 vss 52 vss vss NMOS L=6u W=43.8u AS=2.41776n PS=1.512m AD=2.41776n PD=1.512m
M74 vss 5 vss vss NMOS L=6u W=43.8u AD=2.41776n PD=1.512m AS=2.41776n PS=1.512m
M75 vss 5 vss vss NMOS L=6u W=43.8u AD=2.41776n PD=1.512m AS=2.41776n PS=1.512m
M76 vss 5 vss vss NMOS L=6u W=43.8u AD=2.41776n PD=1.512m AS=2.41776n PS=1.512m

M45 23 v1 vee vee PMOS L=6u W=8.4u AD=58.32p PD=39.6u AS=554.4p PS=408.6u
M44 8 v2 23 vcc PMOS L=6u W=8.4u AD=63.54p PD=52.2u AS=58.32p PS=39.6u

M40 8 v3 43 vss NMOS L=6u W=3u AD=37.8p PD=43.2u AS=19.44p PS=18u
M41 43 52 vss vss NMOS L=6u W=3u AD=19.44p PD=18u AS=190.08p PS=187.8u

s sk sk o o ok ok sk sk otk sk ok ok ok sk sk sk ok ok ok ok okok DAC’s s sk ok sk sk ok ok ok sk ok sk ok sk sk ok sk ok ok o ok sk ok sk sk ok ok

**% DAC 1
M64 2B v4 vce vee PMOS L=3u W=13.8u AD=45.54p PD=34.2u AS=554.4p PS=408.6u
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M61 I2 Vo 2B vss NMOS L=3u W=3u AD=31.68p PD=39u AS=9.9p PS=12.6u

M57 12 v5 vss vss NMOS L=3u W=3.6u AD=31.68p PD=3%u AS=190.08p PS=187.8u
M59 12 vee Ii vss NMOS L=7.8u W=3u AD=31.68p PD=39u AS=19.98p PS=25.8u
sekskskk DAC 2

M63 1B v4 vee vec PMOS L=3u W=13.8u AD=45.54p PD=34.2u AS=554.4p PS=408.6u
M60 11 Vo 1B vss NMOS L=3u W=3u AD=31.68p PD=39u AS=9.9p PS=12.6u

M62 11 v5 vss vss NMOS L=3u W=3.6u AD=31.68p PD=39%u AS=190.08p PS=187.8u
M58 11 vee 8 vss NMOS L=7.8u W=3u AD=31.68p PD=39u AS=37.8p PS=43.2u

o 3 3 e 3 e 3 e e sk ke o ke o ok ok ok ok ok ok sk ok ok Fuentes y ComandOS de simulacién sk ok ok o sk sk ke ke ke ok ok ke ok ok ok ok ok ok ok ok ok ok ok

Vce vee 0dc 2.5

Vss vss 0dc -2.5

C4VoO02p

Iin Ii 0 SIN (Ou 10u 9766 0 0 0)

.op

.acmodel {*}

.power Vcc

.power Vss

* four 1 v(5) nfreqs=20 interpolate=1
* options mosparasitics=1

* options mintimestep=0.1n
.tran 200n 50u

.print tran i(lin)

.print tran v(Vo)

.end

sk koo ok ook sk sk ks ook Rk kK Modelo ket kb ok ook sk ok sk ok ek sk ok ook ok Rk
*T1AZ SPICE LEVEL3 PARAMETERS

* DATE: Dec 18/01

*LOT: TIAZ WAF: 5101

* DIE: N_Area_Fring DEV: N3740/10

* Temp= 27

.MODEL NMOS NMOS ( LEVEL =3

+TOX =3.07E-8 NSUB =2.75325E15 GAMMA =0.7620845
+PHI =0.7 VTO =0.6298903 DELTA =0.8569392

+UO =7029336344 ETA =9.99916E-4 THETA =0.0734963
+KP =7.195017E-5 VMAX =2.766785E5 KAPPA =0.5
+RSH =0.0474566 NFS =6.567094E11 TPG =1

+XJ =3E-7 LD =4271014E-12

+CGDO =1.75E-10 CGSO =1.75E-10 CGBO =1E-10
+CJ] =2944613E4 PB =0.9048351 MJ =05

+CISW = 1.236957E-10 MIJSW =0.05 )

* DATE: Dec 18/01
* LOT: T1AZ WAF: 5101
* DIE: P_Area_Fring DEV: P3740/10
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* Temp= 27
MODEL PMOS PMOS ( LEVEL =3

+TOX =3.07E8 NSUB = IEI7 GAMMA = 0.4940829
+PHI =07 VIO =-0.8615406 DELTA =0.5236605
+UO0 =250 ETA =7.5184E-3 THETA =0.1344949

+KP =2438731E-5 VMAX =9.345228E5 KAPPA =200
+RSH =36.5040447 NFS =5.518964El11 TPG =-1
+XJ] =2E-7 LD =9.684773E-12

+ CGDO =2.09E-10 CGSO =2.09E-10 CGBO =1E-10
+CJ] =2965467E-4 PB =0.744678 M) =0.4276703
+CISW =1.619193E-10 MISW =0.1055522 )

*
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ABSTRACT

Los convertidores de sobremuestreo A/D y D/A disefiados
a partir de moduladores sigma-delta (£A) en corriente
conmutada (SI) presenta la ventaja de ser fabricados en
tecnologias digitales CMOS, ademids de cumplir los
requerimientos propuestos por la tendencia hacia
tecnologia submicrometrica. El inconveniente es que
existen no idealidades en los circuitos SI que limitan su
desempefio. En este trabajo se presenta un modulador ZA
convencional de segundo orden pasa bajas en SI,
utilizando esquemas adecuados de compensacién, con lo
que se mejora el desempefio de este para aplicaciones de
audio digital.

1. INTRODUCCION

En los idltimos afios el crecimiento en el uso de
procesamiento de sefiales en circuitos integrados digitales
ha incrementado la necesidad de desarrollar métodos para
construir convertidores A/D y D/A en tecnologia digital
estindar CMOS. Los convertidores de sobremuestreo
basados en moduladores XA han tenido una gran
aceptacién debido a que éstos presentan alta tolerancia a
las variaciones del proceso [1,2] y pueden ser
implementados en tiempo continuo, capacitores
conmutados 0 més recientemente en corriente conmutada.
El disefio en corriente conmutada es una alternativa para
sefial mezclada ya que ademés de lo mencionado permite
operar los circuitos a frecuencias altas, con bajo consumo
de potencia, una reducida 4rea de integracién y voltajes de
alimentacién bajos, aunque en algunas ocasiones se
alimenta con niveles altos de voltaje para poder procesar
sefiales mucho mayores a las que se manejarian con
niveles de alimentacion bajos, esto depende de la
aplicacién en la cual se utilizara el circuito. En
comparacién con su contraparte en voltaje, los capacitores
conmutados, requieren mayor 4rea de integracién, més
consumo de potencia, procesos extras de fabricacion,
capacitores lineales, ademds de estar limitados en
frecuencia por la necesidad del amplificador.

Sin embargo en la practica existen no idealidades como la
inyeccion de carga, clock feedthrough, error de
impedancia finita, desapareamiento (mismatch) y el
tiempo de establecimiento que limitan el desempefio de la
celda de corriente. En afios recientes se han desarrollado
diversas técnicas que principalmente compensan el error
debido a la inyeccién de carga y al clock feedthrough,
como son: interruptores CMOS con transistores dummy,
modificando la celda basica de corriente (clase AB, GGA,
utilizando retroalimentacién negativa de alta ganancia)
[4,5,6], multi muestreo (Szl) [3], o utilizando una
combinacién de estas, pero al mismo tiempo reducen la
velocidad de operacién de la celda, por lo que los A/D
basados en moduladores XA se limitan a resoluciones
moderadas (9-14 bits) y anchos de banda bajos (0-8 KHz)
[6,7,8]. En este trabajo se presenta un esquema de
compensacién de las no idealidades de la celda para
reducir el ruido y la distorsién armdnica del integrador de
corriente que es utilizado en el disefio de un modulador
3A pasa bajas de segundo orden aumentando de esta
manera su resolucién.

2. CELDA DE CORRIENTE

Se sabe que en las celdas de corriente existe un
compromiso entre exactitud y velocidad dado que estdn
inversamente relacionadas [3-6]. La frecuencia maxima de
muestreo fs esta determinada por la constante de tiempo
generada por Cg; y gm del transistor de memoria M1
(figura 1), dicha frecuencia esta dada por

8 Ip,
f, = ml_ _ bias )
2Cgsl (Vgs - VT )Ml Cgsl

De (1) se observa que la frecuencia maxima de muestreo
puede ser aumentada utilizando valores altos de I ¥y
valores bajos del potencial (V,; —Vr)u; y valores pequefios
de C,;. Sin embargo estas opciones no son deseadas
cuando se requiere una alta relacién sefial ruido (SNR),
ademds que valores bajos de (Vg ~Vp)m; y C,, aumentan
la distorsién ya que producen errores, AV, grandes en el
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voltaje almacenado en C,,; debido al clockfeedthrough,
AVcrr, y al fenémeno de inyeccién de carga AVic:

3m3cgsl (Vgs -Vr ):4 1

SNR =101 2
8 T l6my KT(1+ A)
Cos
AVr = | =8 |67 V) 3)
[Cgs+cgs,l 8 M1
1| Qs> 1 (WL)SZCox(Vgs -Vr )32
B¥gp = —=|=— )
2| Cgn | 2 Cai

donde mg es el indice de modulacién, my, es una constante
de proceso, A es la relacién de gy, entre el transistor tipo p
y el tipo n, Gy ¥ (Ves-V)mi son la capacitancia
compuerta a fuente y el voltaje de saturacién
respectivamente del transistor de memoria M1, C; es la
capacitancia compuerta fuente del interruptor s2, Q,; es la
carga almacenada por el interruptor s2, C, es la
capacitancia de oxido, (WL);, es el 4rea del interruptor s2
y (Ves-Vps2 es el voltaje de saturacién de s2. De (2) se
puede observar que valores altos de Cg(V-Vrm
proporcionan mejor SNR de la celda de corriente, de (3)
se ve claramente que valores grandes de C,,; disminuyen
el error debido al clockfeedthrough y de (4) se puede ver
que valores grandes de C,,, 4drea pequefia de interruptores
y pulsos de reloj pequefios disminuyen el error de voltaje
debido a la inyeccién de carga.

Figura 1. Celda de corriente basica

La impedancia finita de entrada Z;, y salida Z, de la celda
de corriente es otro factor a considerar, ya que provoca un
error € en la transmision de corriente entre celdas, su valor
esta dado por

€=(Zin I Zp)lip (5)
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De (5) se observa que valores pequefios de Z;, y valores
grandes de Z, son necesarios para disminuir este error.

El esquema de compensacién que se propone utiliza una
relacién de 4reas entre el transistor de memoria y el
interruptor (Ay/As;) mayor o igual a cuatro, considerando
geometrias minimas para los interruptores y niveles de
polarizacién mayores a SOUA, lo cual permite que la celda
sea capaz de conmutar en el orden de los MHz y generar
un AV pequeiio. La celda tiene un arreglo de interruptores
que minimizan aun mas los efectos debidos a la inyeccién
de carga y al clock feedthrough [9] y por lo tanto se
reduce la distorsi6n [13]. Si el ancho de banda logrado con
las especificaciones anteriores es mayor al deseado, se
puede colocar un capacitor MOS entre la compuerta y la
fuente del transistor M1 (recomendado), ya que esta
caracteristica permite reducir més el error en la corriente
de salida por el aumento de Cg,;, ademés de tener control
un poco més independiente entre velocidad y exactitud de
la celda de corriente. El valor de las geometrias del
capacitor MOS C, pueden ser calculadas por medio de:

(o
We=35— P

2 ©)
Cox(LD +§LC )

donde C, es el valor de la capacitancia requerida, Lp es la
difusién lateral, L y Wc largo y ancho respectivamente
del capacitor MOS. Ademas utiliza fases no traslapadas
con un voltaje de compuerta de 0.88Vcc para reducir el
error AV|c, ya que valores reducidos de Vg permiten a los
interruptores operar con voltajes de saturacién reducidos,
lo cual reduce el error debido a la inyeccién de carga de
acuerdo con (4). Se estableci6 el valor de 0.88 ya que esté
es el valor minimo para que los interruptores puedan
operar de forma correcta (de acuerdo a la alimentacién
que se esta utilizando). Para compensar el error debido a
la impedancia finita y al desapareamiento se utilizo un
arreglo cascode [4], obteniendo un error € de 0.02% de I;,,
y los transistores que generan el espejo se colocaron lo
mas cerca posible en el layout. El la figura 2 se muestra la
celda de corriente con el esquema de compensacion
propuesto. La geometria de los transistores de la celda es
L=6pm, W;=5.4um y W;,=16.2um, lo cual da una relaci6én
de areas (Ami/Asy)=10. Tomado (Vg
Vomi=1.25V, V=07V, (Vg-V)s=1V, A=3, ms=l,
CestCp=9pf, ILyn=100pA, C,=1.12mf, K=1.38x107%,
T=300k, Cgs=2x10'15 para el interruptor s2 y my=1.5, la
frecuencia maxima de muestreo, la SNR y la magnitud del
error en la corriente, a partir de las ecuaciones (2), (3) y
(4) son: fs=9MHz, SNR=80.26dB, AVc=0.2mV y
AVc=0.58mV. El error Al en la corriente de salida debido



al clockfeedthrough y a la inyeccién de carga esta dado
por:
Al = g, (AVcpr +AV)c) =91.4nA

De los resultados anteriores se puede observar que la celda
de corriente presenta un buen balance entre exactitud y
velocidad ya que puede operar en el orden de los MHz con
errores bajos de inyeccién de carga y de clockfeedthrough.
Si se quiere variar la frecuencia mixima de muestreo y la
exactitud se pude variar la corriente de polarizaci6n y el
valor de C,,; para obtener el mejor balance entre velocidad
y exactitud.

Vee
vi["m4
o ) Vee
a2 v Tms L L
Ii_E_{ s3 Ic
T Mz g0
o ..I - VB-I fl Vss
Ml
C
P Vss
a)
m ------------- 0.88 Vec
Agoy : 2\
b)

Figura 2. a) Celda de corriente b) Relaci6n de 4reas y pulsos de
reloj.

3. MODULADOR SIGMA DELTA

El modulador XA disefiado fue del tipo pasa bajas de
segundo orden como el de la figura 3. Dado que esta
configuracién tiene la caracteristica de presentar buena
estabilidad e inmunidad a variaciones del proceso de
fabricacion [1,2], de la figura 3 se puede observar que el
modulador estd constituido por dos integradores, un
cuantizador de corriente y dos convertidores analégico
digital (DAC). Las ganancias “a” y “b” se escogieron de
0.5 y 1 respectivamente de tal manera que el swing en
ambos integradores fue de igual valor y con esto se evito
la saturacién de los integradores [6,10].

3.1. Integrador
En moduladores XA las no idealidades del primer
integrador son el factor principal que decrementa el
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—oY(z)

Figura 3. Diagrama a bloques del Modulador XA de 2° orden

desempeiio del modulador [2,11,13] ya que este afecta la
SNR del modulador:

_ Penal
PnC"'PnI

SNR = @)

donde P 5 la potencia de la sefial de entrada, P, es la
potencia del ruido de cuantizacién y P, es la potencia del
ruido en el integrador. La (7) muestra que disminuyendo el
ruido y la distorsién arménica en el primer integrador
mejora la SNR del modulador, debido a ésto los
integradores que constituyen el modulador XA se
implementan con la celda de corriente compensada
descrita en la seccién dos, en la figura 4 se muestra el
diagrama del integrador.

Vee

vl IIS o {SM%
_ﬂ|_ K = = M3b
Li-Is1 |10
ﬁ weMz  Spoa |

nm ] - |_ﬂﬁ
M1 Mla MIb
= =

Vss

Figura 4. Integrador compensado.

3.2. Cuantizador

El cuantizador del modulador ZA se implement6 con el
comparador de corriente de la figura 5(a) [12], el cual estd
constituido por un seguidor de fuente como etapa de
entrada para reducir la impedancia de entrada Z; y
permitir una retroalimentacién positiva. El inversor es
utilizado para amplificar pequefas variaciones en el nodo
de entrada e incrementar la velocidad y la sensibilidad. La
geometria de los transistores del comparador son:
L=2.4um, W,=6um y W =14.4um.



33.DAC

El convertidor analégico-digital de un bit que se disefio es
un par de fuentes de corriente controladas por la cadena de
pulsos de salida del cuantizador. La figura 5(b) muestra el
DAC disefiado, la geometria de los transistores son:
L=3um, W;=3.6um y W,=13.8um.

Vee
va-{"2m

% w vi—Ls

vs-[, m

Io

Vss
a) b)

Figura 5. a) Comparador de corriente b) DAC de 1 bit
4. RESULTADOS

El modulador ZA se disefié con un proceso CMOS 1.2um,
el 4rea activa del modulador es de 123 pm X 250 pm, el
layout se muestra en la figura 6. De acuerdo con resultados

de simulacién el circuito disipa una potencia de 1mW
utilizando una fuente dual de 2.5V.

Integradores Comparador

123 um || 2

250 um

Figura 6. Layout del modulador ZA

Para medir el desempefio del modulador, se le aplicé una
FFT a los datos de salida utilizando MATLAB, para poder
evaluar la relacién sefial ruido y la distorsién arménica. En
la figura 7 se muestra la medicién de la densidad espectral
de potencia (PSD) del modulador £A compensado para
una FFT de 2048 puntos, con una sefial de entrada
senoidal de 5dB a 10KHz, la frecuencia de muestreo es de
5.12MHz, ademds muestra la PSD para un modulador A
no compensado. En la figura 7 se puede ver como el ruido
de piso decrece en el modulador ZA compensado lo cual

Apéndices

aumenta la SNR mejorando el desempafio del modulador
ZA.

La medicién de la relacién sefial ruido distorsién (SNRD)
se obtuvo a partir de la PSD utilizando MATLAB,
dividiendo la potencia de la sefial entre la potencia del
ruido en el ancho de banda de audio (20hz a 20khz ), la
figura 8 muestra la SNRD contra la amplitud de entrada,
en la que se observa que la maxima SNRD es de 13.5 bits.
El resumen de los resultados obtenidos se muestra en la
tabla 1.
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Figura 7. PSD del modulador
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Figura 8. SNRD contra sefial de entrada
5. CONCLUSIONES

El modulador ZA es una excelente alternativa para
implementar convertidores A/D de alta resolucién, dicho
convertidor se puede disefiar en SI, el inconveniente que
presenta es que la resolucién del convertidor A/D es
limitada por las no idealidades de la celda de corriente. En
este trabajo se propone un esquema de compensacién para
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reducir las no idealidades de los integradores que
constituyen el modulador A aumentando el desempefio
de este. De las simulaciones obtenidas hay dos puntos
importantes que se deben destacar: Primero, el modulador
2A disefiado presenta mejor desempeiio que el obtenido en
trabajos desarrollados previamente en SI [6,7,8,10].
Segundo, es competitivo con disefios implementados en
SC en el rango de frecuencia de audio [14], esto se puede
observar comparando la tabla 1 y 2.

Como trabajo futuro se medird el desempeiio del chip
fabricado y se compararan las mediciones con los
resultados de simulacién.

Frecuencia de reloj 5.12 MHz
Ancho de banda 20 KHz
OSR 128
SNR 13.5 bits
Alimentacién +25v
Potencia consumida 1 mW
Tecnologia 1.2 um
Area activa 123 pm X 250 um

Tabla 1. Resultados del modulador XA en SI

Frecuencia de reloj 3.072 MHz
Ancho de banda 20 KHz
OSR 64
SNR 16 bits
Alimentacién 33v
Potencia consumida 66 mW
Tecnologia 0.5 ym
Area activa Smm X 1.9mm

(1]

(2]

3]

(4]

Tabla 2. Resultados del modulador ZA en SC.
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Resumen

Dadas las tendencias hacia circuitos de sefial mezclada, los
convertidores A/D y D/A disefiados a partir de moduladores
sigma-delta en corriente conmutada (SI) han tenido una
gran aceptacion dadas sus ventajas de requerir minima area
de integracion, sin embargo debido a las no idealidades de
los circuitos en SI su desempefio se ha limitado a unas
cuantas aplicaciones, requiriendo con ello esquemas de
compensacién. En este trabajo se presenta un modulador
sigma-delta de segundo orden SI pasa bajas, el cual usa un
esquema de compensacién, alcanzando con esto una
resolucion de hasta 11bits para una frecuencia de Nyquits
de 40KHz. El modulador sigma-delta se implementé en
tecnologia CMOS, de 1.5um, requiriendo para ello una 4rea
de 0.052mm’ y consume una potencia de 4mW usando
+2.5V de polarizacion.

1. Introduccién

El desarrollo en el procesamiento de seiiales por medio de
circuitos VLSI y sefial mezclada, han incrementado la
necesidad de disefiar nuevos circuitos para la realizacién de
convertidores A/D y D/A  por medio de tecnologias
digitales CMOS. Los convertidores basados en
moduladores sigma-delta (ZA) e implementados en SI
cumplen los requerimientos para ser fabricados en
tecnologias digitales CMOS, ademds de cubrir las
expectativas propuestas por la tendencia hacia tecnologias
sub-micrometricas. Pero debido a las no idealidades de los
circuitos de corriente conmutada, tales como: inyeccién de
carga, clockfeedthrough, des-apareamiento (mismatch),
impedancia de entrada/salida finita y limitado tiempo de
establecimiento, el desempeiio de éstos se ve degradado.
Como solucién algunos autores han desarrollado técnicas
para compensar dichas no idealidades, utilizando
interruptores  CMOS  con  transistores  dummy,
multimuestreo (SI) [3], modificando la celda de corriente
basica (GGA, clase AB) o una combinacién de estas
[4,5,6], pero debido al esquema de compensacién la
frecuencia de operacion méaxima de la celda de corriente se
reduce, existiendo un compromiso entre velocidad y
exactitud. Debido a lo anterior los convertidores A/D
implementados por medio de moduladores sigma-delta en
corriente conmutada han alcanzado en la actualidad
resoluciones moderadas (8-13 bits) en anchos de banda
reducidos (3-8KHz) [6,7,8]. En la primera parte de este
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trabajo se propone un esquema de compensacién para
reducir los efectos de las no idealidades de la celda bésica
de corriente, la cual se utilizara después en el disefio de los
integradores de un modulador sigma-delta de segundo
orden pasa bajas mejorando con esto su desempeiio.
Finalmente se presentan resultados experimentales del
modulador sigma-delta implementado.

2. Celdas de Corriente

En la celda de corriente con su respectivo esquema de
compensacién propuesto en [3-6] se observa que existe un
compromiso entre velocidad y exactitud. De la celda de
corriente bésica, mostrada en la figura 1, se pueden obtener
expresiones para evaluar la frecuencia méxima de operacién
(1), el error debido al clockfeedthrough (2), a la inyeccién
de carga (3), a la impedancia finita de entrada/salida (4) y
una expresion para la relacién sefial/ruido (5). De estas se
puede observar la relacion existente entre velocidad-
exactitud en celdas de corriente.

Figura 1. Celda de corriente bdsica

Emil
fo =2 (1
P20,y
34Ac, V
AVepr = _ZL"f‘ 2)
ACgle



1 (WL)s?. Cox (Vg.r - VT )52

2 B
Zi
e= = 1 4)
3m2C 1 \'"4 —VT
SNR=10log| —>& Vs ):“ 5)

16m, KT(1+A)

donde: gm; y Cg; son la transconductancia y la capacitancia
compuerta-fuente del transistor M1, respectivamente; A es
el error debido al clockfeedthrough, Ac, es el drea de
traslape entre compuerta y fuente del interruptor s2, Acgm:
es ¢l drea entre compuerta-fuente del transistor M1, Vg es la
amplitud del pulso de reloj, (WL);; y (Vgs-VT),, son el drea
y el voltaje de saturacién respectivamente del interruptor s2,
Zi es la impedancia de entrada, Zo es la impedancia de
salida, m, es el indice de modulacién, my, es una constante
de proceso, A es la relacién entre la transconductancia del
transistor tipo p y n, T es la temperatura y K es la constante
de Boltzmann.

De las ecuaciones (1-5) se observa que valores altos de Ci;,
genera valores altos de SNR en la celda de corriente pero
solo puede operar a frecuencias bajas, mientras que valores
pequefios de C,, produce baja SNR Yy altas frecuencias de
operacion, de lo cual se observa claramente el compromiso
existente entre velocidad y exactitud. Debido a lo anterior
en este trabajo se propone un esquema de compensacion en
el cual existe buen balance entre velocidad y exactitud.

3. Esquema de Compensacion

El esquema propuesto utiliza una relacién de dreas entre el
transistor de memoria y el interruptor (Ami/As;) mayor o
igual a cuatro, considerando geometrias minimas para el
interruptor y niveles de polarizacién mayores a S50pA, lo
cual permite que la celda sea capaz de operar en el orden de
cientos de MHz y generar un error pequeiio en el voltaje
almacenado en el transistor de memoria. Aunado a esto se
coloca un capacitor MOS entre compuerta y fuente del
transistor de memoria para aumentar la capacitancia Cg y
reducir mas el error en el transistor de memoria y aumentar
la SNR de la celda de corriente, ademas de que con esto se
tiene un control mas independiente y controlado entre la
exactitud y la velocidad de la celda de corriente. También
utiliza un arreglo de interruptores que reducen mas el error
debido a la inyeccién de carga y al clockfeedthrough [9],
dichos interruptores son alimentados por fases no
traslapadas de amplitud 0.88Vcc. Para reducir el error
debido a la impedancia de entrada/salida finita se coloc6 un
arreglo cascode, obteniendo un error de transmisién de
0.02% de la corriente de entrada, mientras que para
compensar el error debido al mismatch los interruptores que
forman el espejo se colocaron juntos en el layout. La celda
de corriente utilizada con el respectivo esquema de
compensacién se muestra en la figura 2.

76 -

Apéndices

Figura 2. a) Celda compensada b)Fases de reloj

4. Modulador Sigma-Delta

La topologia del modulador ZA disefiado fue la de segundo
orden pasa bajas, debido a que esta topologia presenta
buena estabilidad, ademds de que se pueden obtener
resoluciones altas con frecuencias de muestreo moderadas
[1,2], en la figura 3 se muestra dicha topologia.

Y(2)

Figura 3. Modulador XA de segundo orden pasa bajas

La resolucién del modulador sigma-delta estd dada por la
relacién de la potencia de la sefial entre la potencia del
ruido de cuantizacién maés el ruido del primer integrador
[2,11,13], por lo anterior las no idealidades del primer
integrador degradan la resolucién del modulador ZA, por lo
que para mejorar la resolucion se deben de reducir las no
idealidades del primer integrador, esto se realizé utilizando
el esquema de compensacién propuesto en la seccién tres de
este trabajo.

El integrador Forward Euler implementado se muestra en la
figura 4. Las ganancias ‘a’ y ‘b’ del modulador ZA se
implementaron por medio de la rama de salida colocada en
el integrador, las cuales son de ‘0.5’ y ‘I’ respectivamente,
ya que con estos valores los dos integradores presentan el
mismo swing evitando con esto la saturacién [6,10].



Figura 4. Integrador

En la figura 5a se muestra el cuantizador de un bit, el cual
se implemento por medio de un comparador de corriente,
esta topologia de comparador puede trabajar a frecuencias
altas, ademas de que presenta una baja impedancia de
entrada [12) lo cual reduce el efecto debido a las
impedancias finitas de los circuitos.

La implementacién del DAC de un bit fue realizada por
medio del circuito de la figura 5b, el que estd constituido
por dos fuentes de corriente, una positiva y otra negativa
estableciéndose el sentido de la corriente por medio del
interruptor que estd alimentado por los pulsos de salida.

Vee
Vee i
|gl M4 va-2
i v w—s
I_J Io
M2 M3 Vs —l M1
Vss
Vss
a) b)

Figura 5. a) Cuantizador b)DAC

La implementacion del modulador XA se realizé6 en un
proceso CMOS 1.5um, ocupando una drea activa de
0.052mm’, la figura 6 muestra una seccién del chip.

Figura 6. Chip del modulador
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5. Resultados de Medicion

El chip de la figura 6 se aliment6é por medio de una fuente
dual de 2.5V de la cual demanda una potencia de 4mW. El
desempefio del modulador fue medido por medio de la
densidad espectral de potencia (PSD), la cual se obtuvo al
realizarle a los pulsos de salida una FFT de 2048 puntos, al
ser excitado con una sefial de entrada senoidal de 10KHz,
la frecuencia de muestreo fue de 5.12MHz obteniendo asi
una relacién de sobremuestreo de 128, la figura 7 muestra la
PSD obtenida. A partir de la PSD se obtuvo la medicién de
la relacién sefial-ruido-distorsién (SNRD) dividiendo la
potencia de la sefial entre el ruido generado dentro de la
banda de interés (20Hz a 20KHz) esta se muestra en la
figura 8, de la cual se observa un pico miximo SNRD de
66dB. El resumen de los resultados de medicién obtenidos
del modulador ZA implementado se muestra en la tabla 1.

Frecuencia de reloj 5.12 MHz
Ancho de banda 20 KHz
OSR 128
SNR 11 bits
Alimentaci6én +25v
Potencia consumida 4 mW
Tecnologia 1.5 pm
Area activa 0.052 mm’

Tabla 1. Resultados de medicion
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6. Conclusiones

La implementacién de convertidores A/D por medio de
moduladores XA en SI, presenta una reduccién en su
resolucién debido a las no idealidades de los circuitos, por
lo que se requieren esquemas de compensacién para reducir
su efecto y con ésto aumentar la resolucién del convertidor.
En este trabajo se propuso un esquema de compensacién
para reducir los errores debidos a las no idealidades, el cual
tiene un buen compromiso entre velocidad y exactitud, ya
que pude operar en el orden de los MHz (en este caso
5.12MHz). Debido a lo anterior este esquema de
compensacién se utiliz6 para implementar los integradores
de un modulador XA de segundo orden pasa bajas para
mejorar su desempeiio. De los resultados obtenidos se
observa que el modulador propuesto mejora su desempefio
ya que los resultados obtenidos son mejores que lo
reportados por trabajos previos de moduladores ZA en SI
[6,7,8,10].

A pesar de lo obtenido en este trabajo se puede observar
que la resolucién atn es reducida, por lo que se deben de
utilizar topologias de moduladores ZA de orden mayor
utilizando cuantizadores de mas de un bit y poder aumentar
asi la resolucién, para poder competir totalmente con los
circuitos de capacitores conmutados.
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ABSTRACT

Oversampling ZA A/D and D/A converters based on
switched current (SI) cells are an option that offers big
advantages when manufactured with digital circuits
processes. However, SI suffers of non-idealities that
limit the performance of oversampling ZA modulators.
This paper presents a conventional second order XA
modulator using the SI technique with a compensation
scheme that reduces non-idealities of the integrators
improving the performance of the modulator for audio
applications.

I. INTRODUCTION

In the last years the increased use of signal processing in
integrated circuits has triggered the necessity of
developing methods to build A/D and D/A converters
with standard digital CMOS process. Converters based
on ZA modulation have had a great acceptance due to
their high performance and high tolerance to process
variations [1,2], these ones can be implemented in
continuous time, switched capacitor (SC) or more
recently in switched current (SI). The SI is a good
alternative for mixed signal applications this circuits are
able to work in high frequency, lower supply voltages
(because the signal swing is not limited by the supply
voltage), low power consumption and a small area of
integration (the required capacitors are inside the
current cell). In comparison of their counterpart in
voltage, SC require a big area of integration, more
power consumption, extra process in fabrication (being
more expensive), linear capacitors, besides they are
limited in frequency because of the operational
amplifier and also limited in swing by the supply
voltage.

In practice SI suffers of non-idealities including charge
injection, clock feedthrough, finite impedance, settling
time and mismatches that limit the current cell
performance. In recent years several techniques have
been developed to reduce mainly charge injection and
clock feedthrough using: CMOS switches with dummy
switches, modifying the basic cell (class AB, CGA,

using negative feedback) [4,5,6], using multiple
sampling (Szl) [3] or a combination of them, but they
reduce the speed of the current cell. Due to this the A/D
based on XA modulation are limited to moderate
resolutions (9-14 bits) and low bandwidth (0-8 KHz)
[6,7,8]. On this paper a suitable compensation scheme is
proposed in order to reduce non-idealities of the current
cell in order to reduce both the noise and harmonic
distortion of current integrators that will constitute a
second order ZA modulator increasing its resolution.

II. COMPENSATION SCHEME

In switched current cells there is a tradeoff between
accuracy and speed because they are inversely related.
The maximum sampling frequency f is determined by
the settling constant of the signal (figure 1)

(Vgs ~Vr )Ml
21, &

as

T=—=Cpolgm = (1)

=

where one can see that for a given current Ip;,,, the
sampling frequency can be increased with small values
of (Ve—V7) and C,,, however this represents a problem
when high SNR and low distortion are required, since
small values of (V,, —V7) and C,, increase the error in
the sampling voltage by for C,;, produced by the charge
injection, this error in the voltage of C,; is

av =L @s2
2| C

=Vr )s2

@

_ l (WL)SZ Cox (Vgs
2 c

8s

where Q;, is the charge stored in the switch s2, C,, is the
capacitance of oxide, WL is the area of switch s2,
(Ves-V7) is the saturation voltage of s2 and Cj, is the
parasitic capacitance of transistor M1. Equation (2)
shows that high values of C,,, small area of switches and
small clock amplitude reduce the error of voltage AV
due to the charge injection. Moreover SNR is

proportional to (Vg —V7 ), IC gs » consequently high
values of C,, give better SNR.
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Figure 1. Basic current cell

The finite impedance of both input Z;, and output Z, of
the cell is another factor that cause an error € in the
transmission of current between cells, its value is given
by the following equation:

eE=(Z;,, 1 Z,)1;y, 3)

This equation shows that small Z, and big Z, are
necessary in order to reduce this error.

The compensation scheme proposed uses a relationship
of areas between the memory transistor M1 and the
switch s2 of (Ayi/Asy)=4 in order to operate the current
cell in the MHz sampling frequencies and cause low
value of AV. Furthermore it uses a switch structures to
reduce even more charge injection and clock
feedthrough [9], reducing distortion [13]. If the
bandwidth achieved with the previous specifications is
greater than the one of interest, a MOS capacitor could
be placed between gate and source of transistor M1
without affecting the desired bandwidth. The MOS
capacitor can be calculated with the following equation:

CP
We =35———P—— 4
CD)C(LD +'§ LC )

where C, is the value of the desired capacitor, C,, is the
capacitance of the oxide, Ly is the lateral diffusion, L¢
and W are the length and width of the MOS capacitor
respectively. The current cell used complementary
non-overlap clock pulse with a gate voltage of 0.88Vcc
in order to reduce AV and keep the switches in the
saturation region. The figure 2 shows the current cell
with the compensation scheme proposed, all switches
have minimum geometries and the transistor geometries
of the current cell are L=6um, W, =5.4um and
WP=16.2p.m, the value of capacitor Cp is 1pf. The error
due to finite impedance was reduced using a cascode
structure [4], obtaining an error € of 0.0002I,,.
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Figure 2. a) Proposed current cell b) Description of areas
relationship and clock magnitudes

III. ST 2A MODULATOR STRUCTURE

A second order XA modulator was designed, which
present good stability and immunity to variations of
process [1,2]. It consists of two integrators, a
quantization circuit and two analog-digital converters
(DAC) with current output, as shown in figure 3. The
value of a=0.5 and b=1 was chosen so that both
integrators have the same range of signal swing [6,10],

avoiding saturation.
_.Y(ZJ

X(2)

Figure 3. Block diagram of a second order £A modulator

The SNR is mainly degraded because of the
non-idealities from the first integrator [11,2] reducing
the performance of the modulator, this is shown in
equation 5.

P, signal

PnC+PnI

SNR = (&)
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where P,y is the power of the input signal, P, is the

quantization noise power in band and P, is the
generated noise power by the integrator. Equation 5
shows that reducing both the noise and harmonic
distortion of the integrator increases the performance of
the modulator. Due to this, the integrator of figure 4 was
designed using the compensated current cell of figure 2.
The transistor geometries are L=6um, W,=5.4um and
W,=16.2um, and the value of capacitor Cp is 1pf.

Vee
V-] 2M; [
a e RZES
Li-Js1 Io
ﬁ vt Dy | H
a5 ! ' s3 |_r2 Ty
M1 Mla MIb
= o
Vss

Figure 4. Compensated Integrator.

The current quantizer used in the ZA modulator was
implemented with the current comparator shown in
figure 5(a), it uses a source follower input stage in order
to reduce input impedance and allow a positive
feedback. The inverter is used for amplifying small
voltage variations at the input stage node, increasing
both speed and sensibility. The transistor geometries are
L=2.4pm, W =6pm and W =14.4um.

- Vee
= vi-{[2m
#1 M4
5 vo W—Ls1
Io
"— V2 M1
M2 M3
Vss
Vss
a) b)

Figure 5. a) Current quantizer and b) DAC.

The 1 bit analog-digital converter designed is a pair of
current sources controlled by output pulses from the
quantizer. The DAC is shown in figure 5(b). The
transistor geometries are L=3um, W =3.6um and
W,=13.8um.
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IV.RESULTS

The ZA modulator was designed using the SI technique
and implemented in 1.2 um CMOS process, it occupies
an active area of 123um by 250um, the layout of the
implemented modulator is shown in figure 6. The whole
circuit dissipates ImW of power using a dual 2.5V
power supply voltage.

Integrators

Comparator

=

123

|<— 250 pm

Figure 6. Layout of ZA modulator

To measure the performance of the A modulator,
output data was captured and FFT applied of 2048
points in order to evaluate SNR and harmonic
distortion. Figure 7 shows a measure of the power
spectral density (PSD) of the compensated XA
modulator, the input is 10KHz sinusoid with —4dB
magnitude and the clock frequency is 5.12MHz. Also
shown in figure 7 is the PSD for the non-compensated
2A modulator, the decrease of the floor noise for the XA
modulator compensated can also be seen.

PSD dB
@
o
=

compensated

0 20 40 60 80 100 120 140 160 180
Frecuency KHz

200

Figure 7. PSD of ZA modulator compensated and
non-compensated structures.
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The measured signal-to-noise plus distortion ratio
(SNRD) was obtained from the PSD by dividing the
signal power between the noise power in the audio
bandwidth (20 Hz to 20 KHz), figure 8 shows the
SNRD versus the input signal amplitude, the maximum
SNRD is 13.5 bits. Table 1 shows the obtained results
for the SI compensated £A modulator and table 2 the
characteristics of a SC ZA modulator on the same
bandwidth range.

SNRD dB
8 8 8 8 8 3 8 8

o

-70 -60 -50 -40 -30 -20 -10 0
Signal amplitude dB

80

Figure 8. Measured SNRD versus the input signal

Clock frequency 5.12 MHz
Bandwidth 20 KHz
OSR 128
SNR 13.5 bits
Power supply voltage +25v
Power consumption 1 mW
Technology 1.2 ym
Active area 123 pm X 250 pm

Table 1. Measured SI ZA modulator performance.

Clock frequency 3.072 MHz
Bandwidth 20 KHz
OSR 64
SNR 16 bits
Alimentation 33v
Power supply voltage 66 mW
Technology 0.5 um
Active area Smm X 1.9mm

Table 2. Measured SC ZA modulator performance [14].

Apéndices

V1. CONCLUSIONS

The ZA modulators in the SI technique are a good
alternative in order to implement high resolution A/D
converters, but non-idealities of the current cell limits
the resolution of the A/D converter. On this paper a
suitable compensation scheme was proposed in order to
reduce non-idealities of the integrators that constitute
the second order XA modulator improving its
performance by increasing its resolution by 2.5 bits of
the non-compensated structure. XA  modulator
performance simulation shows two important points:
first, compared with other SI designs [6,7,8,10], the
presented A modulator has a better performance.
Second, it is competitive with SC implementations in
the frequency range of audio [14], this can be seen by
comparing the results of table 1 and 2. Future work will
be measure the performance of the fabricated chip and
compare it with the results of simulation.
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