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Prefacio

Dada la tendencia actual en la fabricación de circuitos de señal mezclada con tecnologías

VLSI compatibles con procesos CMOS, existe la necesidad de técnicas robustas de

conversión de datos, A/D (analógicos a digitales) y D/A (digital a analógicos), que sean

poco sensibles a variaciones de los componentes, fácilmente escalables y preferiblemente

constituidos por módulos reutilizables.

Los convertidores sobremuestreados A/D y D/A diseñados por medio de moduladores

Sigma-Delta implementados en modo corriente conmutada 'SF (switched-current) cumplen

con tales requerimientos; por lo que, en los últimos años, este tipo de circuitos han

despertado un gran interés. Desafortunadamente este tipo de circuitos ve degradada su

resolución 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 diseño de un modulador Sigma-Delta convencional de

segundo orden tipo pasa bajas SI. Iniciando en el capitulo uno con una introducción de las

principales características de los moduladores Sigma-Delta implementados en SI. En el

capítulo dos se hace un análisis de las no idealidades de SI tales como inyección de carga,

clockfeedthrough, impedancia de entrada/salida finita, tiempo de establecimiento, ruido y

desacoplamiento (mismatch); además del efecto de éstas en la celda de corriente básica,

proponiendo un esquema que reduzca los efectos de las no idealidades, lo cual le permitirá

al modulador Sigma-Delta mejorar su desempeño.

En el capítulo tres se presenta un desarrollo de los conceptos básicos del modulador Sigma-

Delta, como su principio de funcionamiento y las ecuaciones que rigen su desempeño. En

este mismo capítulo se estudian los efectos que producen las no idealidades en un
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Prefacio

integrador en SI, bloque básico que constituye el modulador Sigma-Delta, con dicho

análisis se establecen algunas ecuaciones para realizar el diseño del modulador.

Después del análisis de los conceptos básicos del modulador Sigma-Delta y de los circuitos

en SI, en el capítulo cuatro se desarrolla el diseño y la simulación a nivel transistor de cada

uno de los bloques que constituyen el modulador Sigma-Delta. Los integradores se

implementan utilizando el esquema de compensación propuesto en la primera parte,

mejorando así el desempeño del modulador.

Al final en el capítulo cinco, se muestran las mediciones obtenidas las cuales indican que la

resolución alcanzada por el modulador Sigma-Delta diseñado es de 1 lbits, para un ancho

de banda de 20kHz. También muestra una comparación de los resultados obtenidos en este

trabajo con los reportados en trabajos previos, de la cual se observa que el diseño realizado

presenta un buen desempeño.

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

del trabajo y varias propuestas para trabajos futuros.
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Capítulo I

Bl Introducción

Los circuitos analógicos han sido siempre un reto para los diseñadores al fabricarlos en

tecnología de circuitos integrados. Con el aumento del nivel de integración de los circuitos

se ha incrementado el deseo de implementar y remplazar a los circuitos analógicos por

circuitos digitales a causa de su robustez, facilidad de diseño y menor costo. Sin embargo,

existen sólo algunos circuitos que se pueden considerar completamente digitales

(memorias, microprocesadores). Actualmente la mayoría de los circuitos integrados están

constituidos por los dos tipos de circuitos, analógicos y digitales; los cuales son mejor

conocidos como circuitos de señal mezclada. No cabe duda de que siempre se requerirán

interfaces (convertidores analógico-digital y digital-analógico) y circuitos de acoplamiento

y acondicionamiento de señal (sensores, filtros, amplificadores) hacia y desde un mundo

inherentemente analógico. Es por lo que se buscan y diseñan circuitos analógicos que se

puedan fabricar en la misma oblea con los procesos estándares CMOS de los circuitos

digitales.

Una buena alternativa para el diseño de interfaces (convertidores analógico-digital A/D y

digital-analógico DAC) entre los circuitos digitales y el mundo analógico, que pueden ser

utilizados en circuitos de señal mezclada, son los circuitos basados en sobremuestreo. Estos

circuitos utilizan una frecuencia de muestreo mucho mayor a la de Nyquits, siendo su

característica principal que cambian exactitud por velocidad, y se implementan

comúnmente por medio de un modulador predictivo o por moduladores Sigma-Delta (E-A).

El mas utilizado es el modulador E-A dado que éste presenta mejor desempeño; además de

tener la cualidad de presentar una alta tolerancia a variaciones de proceso debido a que el

sobremuestro relaja el diseño de los componentes que constituyen el modulador (figura

1.1). El principio de funcionamiento general del modulador E-A es que la retroalimentación

forzará a la salida "y" a seguir a la entrada "x", además de que el ruido de cuantización es
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Capítulo 1 Introducción

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 E-A pueden ser implementados en tiempo continuo o discreto, ya sea por

medio de voltaje o corriente.

Integrador

lbit

DAC

v®—D>
—

<±>
Cuantizador

->Y

Figura 1.1. Modulador 2-A

La tendencia a la disminución del ancho de compuerta en dimensiones sub-micrométricas

permite que los circuitos diseñados reduzcan su tamaño y se puedan fabricar más

dispositivos en la misma oblea, obteniéndose una muy alta escala de integración (VLSI).

Actualmente se pueden alcanzar frecuencias de operación mas altas, dado que el retardo de

compuerta es reducido, y un consumo de potencia mínimo. Adicionalmente, el costo de los

dispositivos también se reduce. Pero esta reducción de las dimensiones lleva consigo

efectos no deseados como portadores calientes, ruptura de óxido y velocidad de saturación

de los portadores de carga (reducción de la movilidad), lo que provoca que el voltaje de

alimentación tenga que ser minimizado para evitar dichos efectos [2]. En la figura 1.2 se

muestra la tendencia de algunos parámetros al reducirse las dimensiones del ancho de

compuerta. Los circuitos desarrollados en tecnología CMOS mantenían un estándar en la

fuente de alimentación de 5V; pero, debido a la reducción de las dimensiones de los

transistores se ha adoptado un nuevo estándar de 3.3V. Se espera que para tecnologías

menores a 0.5pm este sea reducido aún más, posiblemente 2.5V o 1.5V [3].

Actualmente, el diseño con capacitores conmutados 'SC (Switched-Capacitors) es la

técnica de diseño dominante; pero, con la tendencia hacia tecnologías submicrométricas y
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Capítulo I Introducción

con la reducción del voltaje de alimentación ésta se vé desfavorecida, ya que los bajos

niveles de alimentación reducen su rango dinámico y consecuentemente su desempeño;

aunado a esto, este tipo de circuitos requiere procesos de fabricación extras a los que se

utilizan en la fabricación de circuitos digitales para poder generar capacitores lineales de

alta calidad, lo que hace más costoso el proceso.

Retardo de compuerta Grosor del oxido de compuerta Fuente de voltaje

ps

15-

9 -

3 -

I i I i I i I
—

i—►M*"1

0.1 0.3 0.5 0.7

I ' > "m

0.1 0.3 0.5 0.7

Longitud de canal

1 I ' I ■ I ' I

0.1 0.3 0.5 0.7

>rua

Figura 1.2. Tendencias de algunos parámetros en dispositivos CMOS

Las tendencias de la tecnología favorecen ampliamente el diseño en modo corriente, ya que

en este tipo de circuitos, la señal 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

alimentación. Los circuitos en modo corriente conmutada 'SF (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 fabricación; esto ultimo debido a que aprovechan el capacitor que se encuentra

inherente entre la compuerta y la fuente del transistor MOS. Con las características

mencionadas, estos circuitos se logran en una área activa mucho menor que la de los

circuitos en SC; además, pueden operar a frecuencias más altas que SC, consumen menor

potencia y pueden funcionar correctamente con niveles de alimentación reducidos. Por

tanto, esta técnica de diseño es un gran contendiente para remplazar la técnica de SC [4].

Sin embargo, en este modo de diseño existen no idealidades como: inyección de carga,

clockfeedthrough, impedancia finita, tiempo de establecimiento, desapareamiento

(mismatch), ruido térmico y ruido 1/f. Estas no idealidades limitan el desempeño de los
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Capítulo I Introducción

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 desempeño de los circuitos en SI, y con esto,

poder utilizarlos en el mayor número de aplicaciones posibles.

Dadas las tendencias de la tecnología y el interés en circuitos de señal mezclada, la balanza

se inclina hacia el diseño de convertidotes analógico-digital (A/D) y digital-analógico

(DAC) utilizando moduladores E-A implementados en modo corriente conmutada; ya que

combinando las ventajas de ambas técnicas se espera que los convertidores alcancen un

desempeño mucho mayor al logrado por otras técnicas de diseño. Actualmente, el alcance

de los convertidores diseñados por medio de moduladores E-A en modo corriente

conmutada se limita a resoluciones y anchos de banda reducidos, revocando así lo

esperado. Esto es resultado de las no idealidades de los circuitos de corriente conmutada, ya

que los esquemas de compensación propuestos hasta ahora no eliminan por completo los

efectos producidos por dichas no idealidades

En este trabajo de tesis se examinan en el capítulo dos las no idealidades que limitan el

desempeño de los circuitos en corriente conmutada; además de que se propone un esquema

para compensar las no idealidades. En el capítulo tres se presentan los conceptos básicos

del modulador E-A, así como los factores que pueden limitar su desempeño al ser

implementados por medio de corriente conmutada; también se presenta el desarrollo de

ecuaciones de diseño tomando en cuenta las no idealidades de SI. Una topología de

modulador E-A se escogerá en el capítulo cuatro para ser diseñado en corriente conmutada,

utilizando el esquema de compensación que se propone en el capítulo dos. Asimismo se

reportan los resultados de simulación obtenidos de dicho modulador. En el capítulo cinco se

presentan los resultados obtenidos de las mediciones realizadas al chip que contiene el

modulador E-A que se diseña en el capítulo cuatro, comparando estos con los de trabajos

previos. Finalmente en el capítulo seis se presentan las conclusiones del trabajo y varias

propuestas para trabajos futuros.

-4-



Capítulo ü

ES Corriente Conmutada

2.1 INTRODUCCIÓN

El diseño de circuitos por medio de corriente conmutada presenta diversas ventajas: bajo

consumo de potencia, área efectiva reducida, operación con bajos niveles de alimentación y

fabricación en procesos de circuitos digitales CMOS. Todo ello cumple con las

expectativas de los circuitos de señal mezclada y las tendencias de las nuevas tecnologías

hacia dimensiones submicrométricas. Es por esto que a esta técnica de diseño se le

considera como la posible sucesora de la técnica de diseño dominante en la actualidad, que

es la de capacitores conmutados. Ya que esta última presenta problemas para las nuevas

tendencias en la fabricación de circuitos integrados.

2.2 CORRIENTE CONMUTADA

La técnica de diseño en modo corriente conmutada (SI) se basa en muestras periódicas de

corriente de la señal analógica de entrada. Estas son obtenidas por una celda de corriente

básica (figura 2.1) que genera medio retardo "z"1/2", del cual posteriormente se

implementan los dos bloques principales del diseño en SI, como son: el retardo completo

"z1" y el integrador "l/íl-z"1)"

2.2.1 Celda de corriente básica. La figura 2.1a muestra la celda básica de corriente de

segunda generación, 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 fl 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 polarización (Ií+Ibias) modificando el valor del voltaje Vgs en el

capacitor Cgs en proporción con el valor de la corriente de entrada I*. Durante la fase f2 los
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Capítulo 11 Corriente Conmutada

interruptores sl y s2 se abren y el interruptor s3 se cierra, manteniéndose el valor del

voltaje Vgs en el capacitor Cgs lo cual hace fluir una corriente I(+Ib¡as en el drenador del

transistor MI. 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

retención 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 MI. Debido a

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

sl

Vcc

0
IÍ(t)A

«Ts2

s3

^_

f2

-lo

\t
Io(n)

M2

-► t

fl

f2

T/2

■> t

-*• t

->t

a) b)

Figura 2.1 a) Celda de corriente de segunda generación 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 memorización de la señal de entrada se lleve acabo de

manera correcta. Esto limita la frecuencia de la señal de entrada, además de que en la

practica el transistor MI y los interruptores no son ideales provocando errores en el

funcionamiento de la celda de corriente reduciendo su desempeño.

2.2.2 Inyección de carga. La operación de la celda de corriente se lleva acabo en dos fases

de reloj, una de muestreo y otra de retención. En la fase de muestreo los interruptores sl y

s2 de la figura 2.1a son cerrados, permitiendo que el capacitor Cgs sea cargado a un cierto

voltaje para mantener una corriente. En la fase de retención los interruptores sl y s2 son

abiertos manteniendo el valor de voltaje establecido en la fase de muestreo; pero esto es

idealmente. En la práctica, 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
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Capítulo II Corriente Conmutada

la capa de inversión en el transistor es liberada hacia el drenador y la fuente. Una porción

de esta carga es introducida en el capacitor Cgs del transistor MI, lo cual provoca una

variación AVic en el voltaje muestreado resultando en un error en la corriente de salida.

Dicha variación AVic en el voltaje almacenado en el capacitor Cgs está dada por [16]:

AV/C =
ífi.2)

■gs }

f(WL)s2Cox{vgs-VT\'sl
'gs

(2.1)

donde Qs2 es la carga en la capa de inversión del interruptor s2, Cgs es la capacitancia

compuerta-fuente del transistor de memoria MI, WL es el área del interruptor s2, Coxes la

capacitancia de óxido y (Vgs-Vr) es el voltaje de saturación del interruptor s2.

Vcc

f2

sl

íff
"i

V-Wp+AVitCp

s3

lo

■K MI

Figura 2.2 Interruptores MOS en al celda de corriente.

De la ecuación (2.1) se puede observar que reduciendo el área del interruptor, diminuyendo

los voltajes de saturación y utilizando valores altos del capacitor Cgs se reduce el error de

voltaje AVic producido por la inyección de carga. En la figura 2.3 se muestra el efecto del

valor del área del interruptor y del capacitor Cgs en el error de voltaje AViC.

En años recientes se han desarrollado técnicas para compensar el error debido a la

inyección de carga, utilizando interruptores complementarios (compuerta de transmisión),

transistores dummy [5] multimuestreo [10] ó modificando la celda básica [6-9]. Cabe decir

que, adicionalmente, se ha empleado la combinación de éstas técnicas. Es cierto que éstas

reducen el error debido a la inyección de carga, pero a la vez reducen la frecuencia máxima
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Capítulo 11 Corriente Conmutada

de operación; por tanto, existe un compromiso entre la exactitud y la velocidad de la celda

de corriente.

14 -,

123456789 10

Cgs pF

A=(WL)s2 Al= 4.8nm X 4.8nm A2=3.0nmX 3.0nm A3= 1.8nmX 1.8nm

Figura 2.3 Magnitud del error AVIC producido por la inyección de carga para diferentes valores
del capacitor

Cgs del transistor de memoria MI

2.2.3 Clockfeedthrough. Al igual que la inyección de carga, el clockfeedthrough se debe a

que los interruptores son implementados con transistores MOS. El acoplamiento de la señal

de reloj se produce a través de las capacitancias de traslape Cgd0 y Cgso mostradas en la

figura 2.4a, y que están asociadas al interruptor s2 de la celda de corriente. Esto se debe al

cambio de voltaje generado en las capacitancias parásitas en la transición del estado alto al

bajo de la señal 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 MI durante la fase de muestreo; produciendo así

un error en la corriente de salida en el periodo de retención de la celda de comente.
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Vcc

sl s3

r

rfF-

'

II

*-gso _

s2

Mr MI

f2

lo

a) b)

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

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

bajo está dado por:

V/l=-
vl-Vh

t +V, (2.2)

donde VH y VL son el nivel de voltaje alto y bajo respectivamente de la señal de reloj y í/es

el tiempo de la transición del estado alto al bajo de la fase fl. A partir de la ecuación (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 aproximación de la carga en la capacitancia del

transistor de memoria Cgs debida a la capacitancia de traslape Cgso:

-cgS0(yH -vj (2.3)

donde Qov es la carga debida a la capacitancia de traslape Cgso. De la ecuación (2.3), el error

AVcft en el voltaje almacenado en el transistor de memoria MI debido al clockfeedthrough

es:

Cuso 3W,2LnV r\ Cgso /*

'gíAíl 2(WL)M\
2-4

CgsM\

(2.4)
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donde CgsM¡ y (WL)m¡ son la capacitancia compuerta-fuente y el área respectivamente del

transistor de memoriaMI, Ws2 es el ancho del transistor del interruptor s2, Ld es la difusión

lateral, Vp es la amplitud del pulso de reloj, Acgso es el área del capacitor de traslape en el

transistor s2 y Acgsiui es el área del transistor de memoria MI. De la ecuación (2.4) se

puede observar que el error de voltaje AVCft debido al clockfeedthrough en el voltaje

almacenado por el transistor de memoria MI puede ser reducido utilizando interruptores

con una área de traslape mucho menor que la área del transistor de memoria MI y con

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

1000 ioooo 100000

AcgsMl
'

Acgso

Figura 2.5 Error AVcft debido al clockfeedthrough para diferentes relaciones de áreas y amplitudes de Vp.

Al igual que con el error de inyección de carga, el error de clockfeedthrough también puede

ser reducido utilizando interruptores complementarios (compuertas de transmisión) y con

transistores dummy. Además de que se han desarrollado otros esquemas para reducir dicho

error [6-10,12]. Pero éstos reducen la frecuencia máxima de operación generando así el

compromiso ya mencionado entre exactitud y velocidad.
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2.2.4 Tiempo de establecimiento (settling time). La operación de la celda de corriente está

basada en el muestreo de la corriente en el capacitor Cgs del transistor de memoria MI para

después ser retenida Esto se realiza en un periodo de tiempo T. Si la carga del capacitor no

alcanza su máximo en el tiempo en el cual el interruptor s2 (figura 2.6a) permanece

cerrado (T/2) se generará un error en el voltaje almacenado, lo cual provocará 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 máxima de operación que se debe a que ésta

presenta un comportamiento en frecuencia de tipo pasa bajas.

Vcc

sl
0

^TT s2

'■bias

s3

^_

f2

-lo

■KM2

^C,

11
4

Iin

i

lo,

Iin

i

1
•^-e

Ibias
r ^

_

t

*■ t -+

a) b)

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

En una aproximación de primer orden, considerando que la resistencia del interruptor es

mucho menor que la del transistor de memoria MI (l/gm) y que la capacitancia de drenador

es mucho menor a la capacitancia Cgs, se puede establecer una frecuencia de muestreo

máxima para la celda de corriente, la cual queda determinada por la constante de

establecimiento t generada por el valor de la capacitancia Cgs y la transconductacia gm del

transistorMI, dicha constante de tiempo esta dada por:

T = Cgs/8m\
=■

K-vT)M\

2/bias
'gs (2.5)

donde (Vgs-VT) es el voltaje de saturación del transistor de memoriaMI, latas es la corriente

de polarización y Cgs es la capacitancia parásita del transistor de memoria MI.
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Como el transistor de memoria MI opera en la región de saturación, la Cgs de este transistor

puede ser aproximada por:

c =c
^gs ^ox (WLD+^WL\ (2.6)

donde Cox es la capacitancia de óxido, LD es la difusión lateral, Wy L son el ancho y largo

respectivamente del transistor de memoria MI. De la ecuación (2.5) se observa claramente

que para una corriente de polarización /B((¡v dada, la constante de establecimiento puede ser

reducida diminuyendo los valores de (V^-Vj) y Cgs (o sea, una área pequeña del transistor

de memoria MI). Desafortunadamente esto provoca que los errores debidos a la inyección

de carga y al clockfeedthrough se incrementen aumentando con esto la distorsión producida

por dichos errores; además de que valores pequeños de (V8S-Vt) y Cgs producen valores

bajos de relación señal-ruido 'SNR' (Signal Noise Ratio) ya que ésta es proporcional a

(Vgs ~vr)MiJcgs [15]. Por lo tanto, se deben de escoger valores de (V^-V-r) y Cgs tales que

la celda de corriente pueda operar a la frecuencia deseada y genere el menor error posible a

causa de la inyección 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 aplicación.

2.2.5 Impedancia Entrada I Salida finitas. Para desarrollar circuitos analógicos por medio

de celdas de corriente es necesario colocar dos o más 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 transmisión debido a que la

celda de corriente presenta una impedancia de entrada y una impedancia de salida finita lo

cual provoca que la transmisión de corriente entre celdas no sea del 100% [3,13]; por lo

tanto existe un error de transmisión e entre las celdas de corriente, el cual es dependiente

del valor de la impedancia de entrada Z,*„ y de la impedancia de salida Z0 de dicha celda. El

error de transmisión e para la celda de corriente de la figura 2.7a está dado por la siguiente

expresión, como se sigue de la figura 2.7b:
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E-^-h1,1
_

Sds
¡j (2.7)

donde Ii es la corriente de salida de la primera celda de corriente, gdS y gm son la

conductancia y la transconductancia de los transistores MI y M2, respectivamente. Para la

celda de memoria de la figura 2.7 el error de transmisión e presenta un valor típico de 0.1%

[3,13], el cual es un valor relativamente grande ya que si se colocan más de dos celadas de

corriente en cascada el error de transmisión e se acumula por cada celda. Por lo tanto, se

debe de disminuir el error de transmisión e a valores más pequeños. Esto se puede realizar

reduciendo la impedancia de entrada o aumentando la impedancia de salida, lo cual se

observa claramente de la ecuación (2.7).

lo

Zo

T

Celda 1

Zin

T

Celda 2

Celda 1 Celda 2

a)

Ii=Io(l-e) e = Zin/Zo

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

retroalimentación 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 transmisión 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 retención f2, pero en la mayoría 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 diseñados 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 MI y

M2, además variando la relación de geometrías de los transistores que forman el espejo se

pueden obtener ganancias diferentes de la unidad.

Vcc Vcc

Fo=-KIi

K=-

(W/L)N

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 MI y M2, ya que pueden existir variaciones entre sus

parámetros W, L, VT, Kp y Kn, cuyos valores dependen del proceso de fabricación. Estos

errores se pueden disminuir utilizando procesos de fabricación modernos y algunas técnicas

de layout como centroide común, celda única (división de transistores grandes); además de

colocar lo mas cerca posibles los transistores MI 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 liberación y captura de los electrones en la interfase entre el silicio y el

óxido. Debido a que todas las partes que forman la celda de corriente (memorización,

interruptores, fuente de corriente) son transistores MOS, existe un ruido térmico y un

flicker inherentes a la celda de corriente; además del que pueda traer consigo la señal de
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entrada y la fuente de alimentación. 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.

Vcc Vcc

Fuente

de corriente HKM2

Transistor

de memoria

s2 •c

*-es -i-

,K MI ©I-i-
Fuente

equivalente

a) b)

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 saturación presenta ruido térmico (blanco) y ruido

flicker de característica 1/f. El ruido térmico es modelado con una fuente de corriente i-*,

con un valor cuadrático medio de [3]:

2 8

'th =-jmlhKT8mAf (2.8)

donde mtrl es una constante del proceso de fabricación con un valor entre 1 y 2.5, gm es la

transconductancia del transistor, T 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 cuadrático medio de [3]:

15-



Capítulo II Corriente Conmutada

vl=—*f (2-9)
fl

WLf

donde W y L son el ancho y largo del transistor y Kj¡ es el coeficiente de ruido flicker, el

cual tiene un valor típico de IO"25 V2f.

Dado que C_/Cgs es pequeña el efecto del ruido generado por el interruptor s2 puede ser

despreciado, por lo que la corriente de ruido está compuesta por el ruido térmico y por el

flicker del transistor de memoria MI; asi como del transistor de la fuente de polarización

(J) M2. Éstos se combinan en una sola fuente de corriente, como se muestra en la figura

2.9b. Esta fuente de corriente tiene un valor cuadrático medio de:

in = (fl + glV2fl )jf i + (ifh + 82mV2fl)j (2- 10)

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

w%-K-f
.*2 K ~( _2 „2 \

8m ,
_

8mJ

WL (WL)j
+ -mthKT(gm+gmj) (2.11)

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 distribución 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 (gmi/Cgs) de la celda de corriente

es dada por:

2 g2
Pn=Sn(f)BW=-mthKT(\ +A)j^- (2.12)

3 Cgs

donde P„ es la potencia del ruido y A es la relación entre la transconductancia del transistor

de la fuente de corriente M2 y la del transistor de memoria MI.
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Suponiendo una corriente de entrada senoidal con una amplitud máxima / y una potencia Ps

de m]l
2
/ 2 ,

la relación señal ruido (SNR) está dada por :

SM? = 101og^- = 101og
3ml¡2Cgs

4mthKT(l + Á)g
(2.13)

Sustituyendo en la ecuación (2.13) el valor de g2 =

41*

{Vgs-Vrf
la SNR está dada por:

SNR = 101og
r2m2Cgs{vgs-VTf^

l6mthKT(l + Á)
(2.14)

donde m„ es el índice de modulación, Cgs y (Vgs-V-r) es el capacitor de compuerta a fuente y

el voltaje de saturación del transistor de memoria MI, respectivamente. De la ecuación

(2.14) se puede observar que con valores grandes de Cg5(Vgs-VT,2 se obtiene una mejor

SNR para la celda de corriente.

2.3 ESQUEMA DE COMPENSACIÓN

Del análisis realizado para las diferentes no idealidades existentes en la celda de corriente,

se puede concluir que se requieren valores grandes de Cgs y (Vgs-VT). Pero esto aumenta la

constante de establecimiento de la celda, provocando así una reducción en el rango de

frecuencias en el cual pueda operar dicha celda. Se establece pues claramente el

compromiso existente entre la velocidad de operación y la resolución 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

operación y resolución, de modo que pueda ser utilizada en el modulador E-A cuya

implementación se describe en el capitulo cuatro.
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i¡—Ef -lo

0.88 Vcc

0.88 Vss

/ fi \

\/ f2 \
K- T —

H

0.88 Vcc

0.88 Vss

Vss

a)

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

b)

La celda de corriente propuesta utiliza una relación mayor o igual a cuatro entre el área AMi

del transistor de memoria MI y el área As del interruptor s2, considerando geometrías

mínimas para el interruptor y corrientes de polarización mayores de 50uA. Esto permite a

la celda de corriente conmutar a frecuencias de cientos de MHz ya que con dicha relación

se obtienen capacitancias Cgs del orden de 10"15F, además de que se produce un error de

clockfeedthrough AVCft pequeño (unidades de mV) dado que existe una diferencia de tres

ordenes de magnitud entre el área del transistor de memoria (ACgSMi) y el área de traslape

del interruptor (ACgso)- Por otra parte, la celda de corriente utiliza un arreglo de interruptores

que permite minimizar aún más los efectos producidos por la inyección de carga y el

clockfeedthrough [17].

Para reducir el error debido a la inyección de carga y poder aumentar la SNR de la celda de

corriente se añade el capacitor Cp, el cual puede tomar un valor mayor o igual a IpF

obteniendo SNR mayores de 12 bits y errores de inyección de carga AV-C pequeños

(unidades de mV). Esto reduce la frecuencia de operación a decenas de MHz, por lo que el

valor máximo del capacitor Cp está determinado por el ancho de banda de interés. De lo

anterior se puede observar que el compromiso entre velocidad y resolución de la celda de

corriente se puede modificar de una manera controlada, dado que se pude diseñar una celda
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de corriente básica y después únicamente, con el capacitor Cp, variar la velocidad y la

resolución dependiendo de la aplicación. El Cp se implementa con un capacitorMOS.

Considerando que el capacitor Cp de la figura 2.10a) opera en la zona de inversión fuerte, el

valor de la geometría para generar un valor de Cp, se puede obtener por medio de las

siguientes ecuaciones:

5C„

Wc =

Coxa6LD+SVpLc)
(2.15)

VP
=

20,

V„-Vr+2*,
(2.16)

donde Cp es el valor del capacitor deseado, Cox capacitor de oxido, LD es la difusión lateral,

LcyWc son el largo y ancho respectivamente del capacitor MOS, Vgs 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 ecuación (2.15),

obteniéndose resultados similares a los de [39] y [40]. En la figura 2.1 lb se muestra el valor

del capacitor para diferentes voltajes Vgs a través del capacitor MOS, resaltando de dicha

figura que para los valores de voltaje Vgs aplicados en esta topología (mayores o iguales a

1.25V) el valor del capacitor se pude considerar constante .
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Figura 2.1 1 a) Capacitancia para diferentes relaciones de W/L b) Capacitancia en función del voltaje aplicado
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Para compensar el error de transmisión 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 (gm2/gds2)- El error de transmisión e para la celda de

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

Zirx .._ 8ds2 í 8ds\

Zo 8m2

(2.17)

donde gm y __,
son la transconductancia y la conductancia respectivamente de los

transistores MI y M2 de la celda de la figura 2.10. Comparando la ecuación (2.7) con la

ecuación (2.17) se puede observar que el error de transmisión se reduce por un factor

(gds2/gm2) 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, además de que se reduce el

error AV debido a la inyección de carga y al clockfeedthrough; esto de acuerdo con las

ecuaciones (2.1) y (2.4).

Ejemplo: Para un valor de AMi/As=22, gm=16p,S, CSÍ+Cp=lpf del transistor de memoria

MI, CÍÍO=2xl017F, CvVVt)s=1V, (Vgs-VT)Aí;=1.25V, V>0.7V, r=300°K, A:=1.38xl0"23

J/°K, mo=l, mtn=l.5, 4to=10nA y A=3, los errores de la celda de corriente de la figura

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

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

clockfeedthrough es:

£=100^ = 100,^(A^+AV/C^100,16^(99^ +

1-78"V)=0.3%
/,* /,■ lOftA

La frecuencia máxima de muestro a partir de (2.5) es:
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ymax
2r 2Cgs 2(lpF)

El valor SNR de la celda de corriente a partir de (2. 14) es:

3(l\01/?F(l.25V)2
SNR = 101og

16(1.5X1.38*10"23.//oÁ:)300oí:(l + 3)
= l\dB

El error de transmisión logrado con el arreglo cascode simple fue de 0.00021¡n (calculado de

datos de simulación). De los resultados anteriores se puede observar que la celda de

corriente presenta un buen balance entre velocidad y resolución, ya que puede operar en el

orden de los MHz con errores bajos debido a la inyección de carga y al clockfeedthrough,

presentando pues un buen desempeño. Estos errores pueden ser reducidos aún más

aumentando la corriente de polarización y la Cgs del transistor de memoria MI para

mantener el balance entre velocidad y resolución. Por ejemplo para una Ami/As=11,

Ibias=lOO}~A y Cgs+Cp=9pF, se obtiene un error en la corriente de salida de e=0.1%, una

SNR=80.26dB y puede conmutar a una frecuencia máxima de 9MHz. Cabe decir, sin

embargo que la corriente de polarización puede estar limitada por restricciones de consumo

de potencia del circuito.

La celda de corriente se simuló en T-SPICE con y sin el esquema de compensación, con

una entrada senoidal a 100kHz muestreada a 1MHz. En la figura 2.12 se muestra la

simulación de la celda sin el esquema de compensación, de la cual se observa que existen

variaciones grandes en el voltaje Vgs del transistor de memoria MI (figura 2.12a) debido a

la inyección de carga y al clockfeedthrough generándose un offset y glitches de gran

magnitud en la corriente de salida (figura 2.12b). En la figura 2.13 se muestra la simulación

en T-SPICE de la celda de corriente con el esquema de compensación, resaltándose que las

variaciones en el voltaje Vgs del transistor de memoria MI 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%, además de que el offset es eliminado (figura 2.13b).
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Capítulo m

Conceptos Básicos

deModuladores Sigma-Delta

3.1 INTRODUCCIÓN

En la actualidad los convertidores analógico-digital (A/D) y digital-analógico (DAC) de

alta resolución para aplicaciones de audio, voz, ISDN, instrumentación y señales sísmicas

están implementados a partir de moduladores que utilizan sobremuestreo [18], en la figura

3.1 se muestra el diagrama de un convertidor sobremuestreado.

Entrada

Analógica

Ts

Ruido de

cuantización

e(n)

x(t).
Filtro

Antialias

x(t) * x(n). -/7
■>

x(n)=x(nTs)

-€>
y(n) Filtro

Pasa Bajas

sub

muestreo

Salida

Digital

Resolución

> Nbits

PCM de N bits

Ts=l/fs fs=D(2fB) fB Ancho de Banda

Decimador

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 cuantización al detectar el cambio de la señal utilizando un modulador delta.

Este genera una estimación de la entrada al modulador y se resta de la entrada. El

modulador de ruido generado emplea filtrado y retroalimentación negativa para mover el

ruido de cuantización a las frecuencias altas, lo cual reduce el ruido en la banda base. A

este modulador se le conoce como Sigma-Delta (E-A). El modulador E-A es el más

utilizado ya que presenta mejor desempeño que el modulador predictivo. En el modulador

E-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 E-A puede ser

implementado por medio de circuitos de tiempo continuo o discreto; ya sea en mcjdo voltaje

o corriente, por lo que este puede ser diseñado por medio de los circuitos que cumplan las

expectativas de la tendencia hacia tecnologías submicrométricas.

3.2 MODULADOR SIGMA DELTA

La arquitectura básica del modulador E-A está constituida por un integrador, un cuantizador

y un convertidor digital analógico 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 señal de entrada generando una diferencia

(A) la que es integrada (E) y después cuantizada, luego el lazo de retroalimentación permite

que se genere una modulación 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 E-A se obtiene una estimación de la señal 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 configuración forma una retroalimentación fuertemente negativa y de alta

ganancia lo que da una buena linealidad, minimizando los efectos del deterioro de los

componentes lográndose una buena estabilidad.

e(n)

Integrador

X(n)- íK+>-^>^M±)
Cuantizador

lbit

Ya(n)
DAC

->Y(n)

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

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

del valor en la entrada del cuantizador y el valor de salida. El error de cuantización puede
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ser representado como una fuente de ruido blanco decorrelacionado. Esto presupone que la

señal de entrada varía en un rango muy amplio de niveles de cuantización, que el número

de estos es grande, que el cuantizador no se sature y que la densidad de probabilidad de la

amplitud de la señal sea uniforme [1].

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

Suponiendo el error de cuantización como ruido blanco, el valor cuadrático medio de éste

está dado por:

A/2 .

7 = 1
A J 12
-A/ 2

=1 f e**-*
A J 12

(3.1)

Cuando la señal 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) está dada por:

El/)-**.
12 fs

(3.2)

Debido a que el ruido se extiende dentro del ancho de banda de muestreo con relaciones

altas de sobremuestro, la mayoría del ruido se encontrará fuera de la banda base y la

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

Sb

">-W»=TnH
-íb

e

M
(3.3)
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donde fb es el ancho de banda, fs es la frecuencia de muestreo y Af es la relación de

sobremuestreo, establecida por la siguiente expresión en la que fy es la frecuencia de

Nyquist.

M = Is_
fN

(3.4)

De la ecuación (3.3) se observa que el ruido medio de cuantización dentro de la banda base

se reduce con el aumento de la relación de sobremuestreo M, incrementando con esto la

relación señal-ruido (SNR). En la figura 3.4 se observa que debido a la expansión del ruido

en un rango mayor de frecuencias, la potencia del ruido en el ancho de banda de la señal es

menor, encontrándose 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 fs/2

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

sobremuestreo.

3.2.2Modulador sigma-delta de primer orden. Suponiendo que el DAC de la figura 3.2 es

ideal, éste se remplaza por una función de transferencia unitaria. Con esto la salida del

modulador es:

Y(z) = X(z)z~i + £(z)(l-z_1) (3.5)

De la ecuación (3.5) se observa que la salida es una versión retardada de la entrada más el

ruido de cuantización 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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resolución 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(J) del modulador. De la ecuación (3.5) se tiene que:

1V(Z) = £(Z)(1-Z-1) (3.6)

Sustituyendo e**7 por z en la ecuación (3.6) y combinando a ésta con la ecuación 3.2 se

tiene que la PSD está dada por:

2 , (

IV(/) = £(/)|l-Z-1|2=^-*^-I l 12 fs

2 sin

( f Yi

l l fs ))
(3.7)

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

de cuantización en el ancho de bandafs de la señal, el cual es:

Sn
tz3 A2

-Sn
M

«1 (3.8)

De la ecuación (3.8) se observa que entre mayor sea la relación de sobremuestreo M menor

será la potencia del ruido dentro de la banda de la señal, esta disminución en la potencia del

ruido provoca un aumento en la SNR. En figura 3.5 se muestra la PSD del ruido de

cuantización para el modulador sigma-delta de primer orden, en la cual se observa la

característica pasa altas para el ruido como se mencionó anteriormente.

La SNR y la resolución de los ADC están relacionadas directamente. Una se expresa en dB

y la otra en bits, existiendo una relación de 6dB por cada bit por lo que a partir de la SNR

del modulador E-A se puede especificar la resolución de un ADC. Otro aspecto importante

en los ADC es el rango dinámico 'DR' (Dinamic Range) el cual es una medida del rango de

la señal de entrada en el que se produce una SNR positiva.
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PSD

Ruido

en la banda

fu fs/2

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

Por definición el DR es la relación 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 máximo de la SNR; aunque en la practica estos

pueden diferir un poco. Para una señal de entrada senoidal de amplitud máxima A y

potencia Ps, el DR o máxima SNR está dado por:

DR =\ = -?-M3 (3.9)
n\ ln2

Escribiendo que la relación de sobremuestreo M es igual a 2r y sustituyéndolo en la

ecuación (3.9), la máxima SNR o DR se puede escribir como:

Dfl = 9.03r-3.41 dB (3.10)

De la ecuación (3.10) se puede observar que por cada doblamiento (octava) en la relación

de sobremuestreo la resolución mejora 9 dB o 1.5 bits en el modulador E-A de primer

orden. También se puede observar que la atenuación del ruido en la banda de la señal es

poca, dado que si se desean resoluciones altas la relación de sobremuestreo de igual forma

será 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 además que el ruido

esta bastante correlacionado con la señal de entrada en el modulador Sigma-Delta de primer

1er orden

Ruido de

sobremuestreo
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orden. Esto se debe a que el ruido de cuantización es dependiente de la señal [1], dado que

el estado de salida del modulador depende sólo de la salida del integrador (una variable),

concentrándose el ruido en múltiplos de frecuencia (patrón de ruido periódico dependiente

de la entrada) lo cual resulta en un espectro de ruido periódico. Por otra parte, el modulador

regularmente utiliza un cuantizador de pocos bits. Por lo anterior, los moduladores sigma-

delta de alto orden son los más utilizados ya que reducen más el ruido en el ancho de banda

de la señal y el ruido de cuantización es decorrelacionado con la señal 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 topologías para

estos moduladores son: moduladores retroalimentados, moduladores en cascada y

moduladores con cuantizadores multi-bit [1,18]. Las dos últimas topologías presentan

mayor complejidad en el diseño y menor estabilidad. La topología del modulador E-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

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 está dada por:

|2Af_A2 1

1 12 fs

f
2 sin
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El ruido n^ en el ancho de banda de la señal se obtiene integrando la densidad espectral del

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

ly win .2 r f \2N+i

b

_J 2,V +112[/S
— «1
M

(3.12)

Las densidades espectrales del ruido de cuantización 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 tendrá más atenuación del ruido dentro de la banda de la

señal 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 tendrá mayor atenuación del ruido y con esto un aumento en la

resolución. El DR del modulador de alto orden para una señal de entrada senoidal de

amplitud A y potencia Ps está dado por:

Dr=^=1™¿1m2»«
n¡ 2n2N

(3.13)

Escribiendo que la relación de sobremuestreo M es igual a 2' y sustituyéndolo en la

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

DR = (6.02N + 3.01)r + lOlog
'3(2jV + 1)'

2n
2N

dB (3.14)

PSD

\ 3" orden

/Y^ 2° orden

yfT^^' orden
Filtro

S/ Ruido de

sobremuestreo
—►

Ruido

en la banda

fB fs/2

Figura 3.7 Densidad espectral de potencia para moduladores sigma-delta de diferente orden.
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De la ecuación (3.14) se puede observar que la resolución en los moduladores E-A de alto

orden mejora por cada doblamiento (octava) de la relación 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 será mucho menor

para una resolución dada. Esto se puede observar en la figura 3.8, la cual presenta la

resolución 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 diseño.

30

25

8 20
JO

«o 15

M
o

10

10 100

Relación de sobremuestreo M

1000

Figura 3.8 Rango dinámico para los moduladores sigma-delta de Io, 2o y 3er orden.

3.3 MODULADOR SIGMA-DELTA DE SEGUNDO ORDEN

Del análisis realizado para los moduladores Sigma-Delta se observa que el modulador de

primer orden tiene la arquitectura más simple, pero tiene el inconveniente de que para

lograr resoluciones mayores de 10 bits son necesarias relaciones de sobremuestreo muy

altas (figura 3.8); además de que el ruido de cuantización es altamente correlacionado

[1,20]. Por otra parte, los moduladores de alto orden tienen su estructura más compleja pero

presentan un potencial incremento en la resolución, 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 E-A con más de dos

integradores sufren de potencial inestabilidad debido a la acumulación de las señales

grandes en los integradores [1,20].

3.3.1 Modulador IrA de segundo orden. El modulador sigma-delta de segundo orden es la

configuración más utilizada ya que tiene la característica de presentar buena estabilidad y

alcanzar resoluciones altas con frecuencias de sobremuestreo moderadas, además de

presentar alta inmunidad a variaciones del proceso de fabricación [1,20]. En la figura 3.9a

se muestra el diagrama del modulador E-A de segundo orden. El retardo en cada integrador

permite un buen establecimiento de la señal [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 señal, evitando con esto que se saturen; además, estos valores

proporcionan buena estabilidad [1,24,22].

z°
a

z-'

_T*r■*■

, 1-z-'

r
DAC

1

1-z"1

Df

-Y(z) •> 1

0 10 20 30 40 50 60 70 80 90 100

tiempo us

b)

Figura 3.9 a) Diagrama a bloques del modulador E-A de segundo orden b) Simulación.

Para comprender mejor el funcionamiento básico del modulador E-A, se realizó la

simulación en el dominio del tiempo del diagrama a bloques de la figura 3.9a, dicha

simulación se realizó 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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aproximación de la señal de entrada, tal como se mencionó en la sección 3.2 de este

capítulo.

A partir de (3.14) el DR para el modulador E-A de la figura 3.9a está dado por:

D/? = 15.05r-11.13 dB (3.15)

Observando (3.15) se puede ver el incremento en la resolución en 15 dB o 2.5 bits por cada

doblamiento de la relación de sobremuestreo, existiendo mayor atenuación del ruido de

cuantización en el ancho de banda de la señal que el alcanzado con el modulador E-A de

primer orden. De esta manera se aumenta su SNR.

3.3.2 Relación señal-ruido. Idealmente la SNR del modulador E-A de segundo orden está

dada por la potencia de la señal entre la potencia del ruido de cuantización en el ancho de

banda de la señal, pero en la práctica ésta se ve degradada principalmente por el ruido y la

distorsión 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 =—^— (3.16)
PnC+Pnl

donde Ps es la potencia de la señal, PnC es la potencia del ruido de cuantización en el ancho

de banda de la señal y Pn¡ es la potencia del ruido y la distorsión 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 retroalimentación [20,23]. En el

caso en el cual el modulador E-A se diseñe por medio de corriente conmutada, las no

idealidades que afectan el desempeño del modulador son la inyección 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

compensación 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 está 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 está dada por

(3.17)

Vcc

Figura 3.10. Integrador

Debido a que los moduladores E-A utilizan sobremuestreo, la potencia del ruido es reducida

por el factor Af de sobremuestreo [13,36] ya que solo el ruido en la banda de la señal es de

interés para obtener la SNR. El mido fuera de la banda de interés es filtrado. De acuerdo

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

r'"lm*m
+

A)CttM
(3.18)

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

.2,2
de m0 1 1 2

,
la SNR del integrador está dada por :

(

SNR = 101og
32mrtAT(l + A)

dB (3.19)
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Para apreciar el comportamiento de la relación señal-ruido en el integrador, la figura 3.11

muestra la SNR de éste en función de la relación de sobremuestreo M para diferentes

valores de capacitancia Cgs¡, considerando además el valor de (Vgs-VT)M7*=L25V, Kj=0.7V,

A"=1.38xl0"23, mfA=1.5 yA=3.
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Figura 3.11 SNR del integrador para diferentes relaciones de sobremuestreo M

A partir de las ecuaciones (3.12), (3.16) y (3.18), además de considerar una señal senoidal

de potencia f/8, la SNR del modulador E-A de segundo orden esta dada por:

SNR = 101og
15Cgsi(Vgí-V*r)Í,M5

2n*Cgñ(Vgs -VT)2m +(A0mthKT{\ + A)M*
dB (3.20)

En la figura 3.12 se muestra la resolución del modulador E-A de segundo orden en función

de la relación de sobremuestreo M para diferentes valores de capacitancia Cgs¡. Para los

demás parámetros se consideraron los mismos valores usados en la elaboración de la

gráfica 3.11.

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

considerablemente la SNR del modulador E-A, pronunciándose cuando la resolución
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deseada es muy alta; por ejemplo 96dB (16 bits). Además, 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
j

110

95 -

9 80-

I «"

50 -

35 -

20 -■

10 100 1000

Relación de sobremuestreo M

Figura 3.12 SNR del modulador E-A de segundo orden para diferentes relaciones de sobremuestreoM y

capacitancias Cgs.

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 E-A

de segundo orden; esto para compensar la degradación de la SNR en el modulador EA

debida al ruido en el primer integrador. Por ejemplo, tomando una relación de

sobremuestreo M=100 y una capacitancia C^lpf, de la figura 3.11 y 3.12 el valor de la

SNR del integrador es de 88dB y la SNR del modulador E-A es de 81dB aproximadamente;

ahora, si se considera M=200 y CÍS=9pf, la SNR es de lOOdB para el integrador y 93dB

para el modulador E-A aproximadamente, cumpliéndose en ambos casos la aproximación

realizada.

De lo anterior, considerando las gráficas 3.1 1 y 3.12, se puede conocer la SNR mínima que

debe tener el integrador para obtener una SNR deseada en el modulador E-A; además de

que el integrador puede ser diseñado a partir de su SNR.
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Capítulo IV

Modulador IrA en

Corriente Conmutada

4.1 INTRODUCCIÓN

En la actualidad, la mayoría de los moduladores E-A están implementados con capacitores

conmutados (SC); ya que estos presentan mejor resolución que los implementados por

medio de corriente conmutada (SI). Esto se debe a la alta distorsión y al ruido generado por

las no idealidades de los circuitos en SI que provocan una disminución en la SNR del

modulador, lo cual puede ser observado en la ecuación 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 compensación 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 E-A diseñados en SI, éstos presentan resoluciones moderadas y

anchos de banda reducidos [22-25,29]. En este capítulo se presenta el diseño de un

modulador E-A en SI utilizando el esquema de compensación que se propuso en el capitulo

dos para el diseño de los integradores; esto a fin de aumentar la resolución del modulador

E-A en SI.

4.2 MODULADOR SIGMA-DELTA DE SEGUNDO ORDEN EN SI

La topología del modulador E-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 diseña un modulador E-A de segundo orden pasa bajas en SI utilizando la celda de

corriente de la figura 2.10. Dicho modulador está constituido por dos integradores, un
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cuantizador de un bit y dos convertidores digital-analógico (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, quizá el más

importante, es el integrador; ya que éste puede limitar el desempeño del modulador E-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 diseña por medio de la celada de corriente de la

figura 2.10, la cual utiliza esquemas de compensación 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 diseñó con la ecuación 3.19 para una SNR de

86dB. En la figura 4.1 se muestra el diagrama a nivel transistor del integrador, así como su

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

de 1.5ujn(pozoN).

La rama de salida en el integrador de la figura 4.1 se colocó para tener disponible a la salida

la corriente en todo el periodo de tiempo; además de que, con esta rama de salida, se genera

la ganancia "a' proporcionándole así estabilidad al modulador E-A. Las geometrías de los

transistores y las polarizaciones respectivas son: L=6^m, Wp=16.2|Am, Wn=5.4|im, 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 Cp es de lpf.

En la figura 4.2 se muestran las simulaciones del integrador de la figura 4.1 realizadas para

una señal de entrada senoidal y para una cuadrada obteniendo una señal cosenoidal y una

triangular, respectivamente. La frecuencia de las señales 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 pequeñas gracias al esquema

de compensación utilizado, corroborando lo que se mostró en la figura 2.13.

-38-



Capitulo IV Modulador E-A en Corriente Conmutada

Vcc

Vss

a)

Integrador Salida

b)

Dimensiones de los transistores Polarizaciones

MI M2 M3 M4 S VI lv

W 5.4um 5.4um 16.2|xm 16.2um 1.8(im V2 Ov

L 6um 6um 6um 6um 1.8um V3 -0.4v

Figura 4.1 a) Diagrama del integrador b) Layout del integrador (dimensiones 94pm x 103pm)

Figura 4.2 Simulación del integrador para una entrada senoidal y cuadrada

4.2.2 Cuantizador. Otro de los bloques que constituyen el modulador E-A es el cuantizador

de un bit, como se puede observar en la figura 3.9. Éste se implementa por medio de un

simple comparador de corriente, ya que sólo se necesita sensar el sentido de la corriente.
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El comparador diseñado se muestra en la figura 4.3a. Éste tiene la característica de operar a

frecuencias altas y presentar una baja impedancia de entrada [37]. El comparador está

constituido por un seguidor de fuente en la parte de entrada, lo que disminuye su

impedancia de entrada además de que permitir una retroalimentación positiva. Después del

seguidor de fuente se encuentra un inversor que amplifica pequeñas 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 alimentación. Las geometrías de los

transistores que constituyen el comparador son: L=2.4u,m, Wp=14.4|Am, Wn=6nm. Todos

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

tipon.

Dimensiones de

los transistores

Tipon

W 6um

L 2.4pm

Tipop

W 14.4pm

L 2.4pm

Vcc

MI

Ii-

M2

jh HhM4HhM6Hf

3H

Comparador Buffer

HKM3HthM5HC

M8

h- Vo

M7

Y

Comparador

Vss

Y

Buffer

•*■ -»T » * • ■ ■ •

■
**

5Í » »
""

■** 4*

• • I > 41 • . . ■

■ ■ J ■

'

■ -*/ • ■ ■

. ■ ■ ■

~Mm\Y' .'

",'" '. ■ liJi x\3kx\

Vo

a) b)

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

En la figura 4.3b se muestra el layout del comparador de corriente. La simulación de la

función 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

simulación 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 señal de

corriente de entrada en la figura 4.4b ha sido escalada para apreciar tanto la señal de
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entrada como la de salida en la misma gráfica. Esto se realizó también en gráficas

posteriores donde se tienen señales de corriente y voltaje.
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12 15
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b)

Figura 4.4 a) Función de transferencia del comparador b) Simulación en el tiempo del comparador

4.2.3 DAC. El último bloque que constituye el modulador E-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 configuración 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,

realizándose una resta entre las dos corrientes y resultando en una corriente de salida +Iref.

En cambio, cuando el pulso de entrada es bajo (0) el interruptor sl se abre anulando la

corriente positiva, existiendo sólo el flujo de la corriente negativa por lo que la corriente de

salida es -Iref.

En la salida del DAC se colocó un transistor dummy para reducir los efectos debidos a la

inyección de carga y de clockfeedthrough producido por el interruptor. Las geometrías de

los transistores del DAC y los valores de las polarizaciones respectivas son: L=3\im,

Wp=13.8nm, Wn=3.6nm, 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 simulación

para una señal de entrada cuadrada a 1MHz, observándose que el funcionamiento del DAC

es el correcto.

Dimensiones de

los transistores

MI M2

W 3.6um 13.8|im

L 3|im 3pm

Polarizaciones

V4 1.2v

V5 -1.4v

Vcc

Fuente

Positiva;

HlBlg i 6BEB

fTLíl!f I I H

Fuente Negativa

."Vi

b)

Figura 4.5 a) Diagrama del DAC b) Layout del DAC (dimensiones 39|im x 37pm)

0 -

>
_*»_

Vi

- - - -

.taje 1£
-6-

-9 -

lo

-

-12 -

i 1 1i 1
>1

0 0.5 1 1.5 2 2.5 3

tiempo us

Figura 4.6 Simulación 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 utilizó el circuito de la figura 4.7a, en el cual

a partir de una señal 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

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

ÑOR y 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 geometrías de estos transistores son:

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

generador de fases. La simulación del circuito generador de fases se realizo inyectándole al

circuito una señal de reloj de 5MHz. Dicha simulación se muestra en la figura 4.9 donde se

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

fases.
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MN MP
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Figura 4.8 a) Compuerta ÑOR b) Inversor c) Layout del generador de fases (dimensiones 150|im x 70jim)
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Figura 4.9. Simulación de las fases de reloj

4.2.5 Modulador. De los diferentes bloques diseñados (integrador, cuantizador y DAC), se

implemento el modulador E-A pasa bajas de segundo orden de la figura 3.9, diseñado para

un ancho de banda de 20kHz y una resolución de 80dB, dado que el integrador se diseñó

con una resolución de 86dB. En la figura 4.10a se muestra la simulación 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 E-A diseñado, mientras que en el apéndice C se muestra el

listado en T-SPICE de dicho modulador.

De la simulación se observa que para valores de la señal de entrada cercanos al valor

máximo permitido, el pulso se encuentra más tiempo en el nivel alto del cuantizador;

mientras que para valores pequeños, el pulso se encuentra más 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 simulación a nivel sistema en el

capitulo 3 (ver figura 3.9b).
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O 10 20 30 40 50

tiempo us

a) b)

Figura 4.10 a) Simulación del modulador Z-A b) Layout del modulador E-A (dimensiones 250um x 1 \6\xxtx)

4.2 RESULTADOS DE SIMULACIÓN DELMODULADOR 2-A

Para medir el desempeño del modulador E-A diseñado, 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 distorsión. En la figura 4.11a) se muestra la densidad espectral de potencia (PSD) del

modulador E-A para una FFT de 2048 puntos con una señal de -2dB a 10kHz. La

frecuencia de reloj aplicada al circuito generador de fases es de 5.12 MHz para obtener una

relación de sobremuestreo M igual a 128.

La relación de señal a ruido más distorsión (SNRD) se obtiene de la PSD al dividir la

potencia de la señal entre la potencia del ruido en el rango de la señal (20kHz). En la figura

4.11b se muestra la SNRD contra la amplitud de la señal. De esta figura se observa una

máxima SNRD de 78 dB, siendo este valor aceptable debido a que existe una desviación 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 4.1 1 a) PSD b) SNRD contra señal

Otro punto a destacar de la figura 4.11 es la magnitud de los armónicos, la cual tiene un

valor máximo de aproximadamente -60dB. Una forma de medir el efecto de los armónicos

en la señal es por medio de la distorsión armónica total (THD), la cual se puede aproximar

por:

THD = -i********- jcIOO (4. 1)
Hi

donde H¡ es el valor del i-esimo harmónico y H¡ es el harmónico fundamental.

Tomando los tres primeros harmónicos como de valor considerable se tiene una THD de

1%. Idealmente el valor deseado para los armónicos debe ser menor o igual a la magnitud

del ruido de piso (altura del ruido en la PSD) para que la contribución de los harmónicos a

la SNR sea mínima, reduciendo con esto la distorsión. De lo anterior, si se disminuye el

valor de los armónicos 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.
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Capítulo V

H
Fabricación y Caracterización

delModulador IrA

5.1 INTRODUCCIÓN

En el capítulo anterior se presentó el diseño de un modulador E-A de segundo orden pasa

bajas implementado en SI. También se confirmo su adecuado funcionamiento por medio de

la simulación a nivel transistor de cada uno de los bloques que lo constituyen, así como del

sistema total. Pero es bien sabido que la verificación del funcionamiento de cualquier

circuito por medio de simulación 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 desempeño de manera más exacta.

En este capítulo se presentan las mediciones realizadas al chip que contiene el modulador

E-A de segundo orden diseñado en el capítulo anterior, así 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 encapsuló en un empaquetado LCC de 28

terminales (7 por lado), este circuito integrado está constituido por el modulador E-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 4.9c, En la figura 5.1 se muestra la

ubicación de los diferentes circuitos en el chip.
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a) b)

Figura 5.1a) Chip del modulador en el L-Edit b) Foto del Chip

La colocación de los diferentes circuitos dentro del chip se realizó 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 analógicos; aislando así a los circuitos

analógicos 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 sólo sentido dentro del chip,

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

Para reducir las capacitancias parásitas y los posibles efectos debido al mismatch, los

transistores de mayor tamaño fueron divididos en transistores de menor tamaño, los cuales

se conectaron de forma interdigital; además 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 excitó a éste con una señal cuadrada externa

proveniente de un generador de señales HP-331220A la cual fue de 200kHz con una

amplitud de 2.5V. En la figura 5.2b se muestran las salidas del circuito. Nótese 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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simulación 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 máximo jitter permitido para

alcanzar la SNR deseada es del 2% de Ts [28].

a) b)

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

inyectó una onda senoidal de voltaje con una amplitud de IV a una frecuencia de 60kHz,

asi como una señal cuadrada de la misma amplitud y frecuencia. Ambas señales fueron

proporcionadas por el generador de señales Tektronix-CFG280 y fueron convertidas a

corriente por medio de una resistencia de precisión de 100kí2 (1%). La figura 5.4 muestra

que el integrador funciona adecuadamente, ya que se obtuvo una señal cosenoidal y una

triangular a partir de las señales de entrada senoidal y cuadrada, respectivamente.

Obteniendo los mismos resultados que en las simulaciones. Compare la figura 5.4 con la

4.2.
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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 pequeña

lográndose un error máximo de aproximadamente 5% de la corriente de salida. Dicho error

no es tan pequeño como el establecido en la sección 2.3, pero se considera que es adecuado.

Por lo tanto, el esquema de compensación 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 verificó su funcionamiento aplicando a su entrada una señal cuadrada con una

amplitud de 1.5V y una frecuencia de 200kHz. La señal de voltaje de entrada se convirtió a

corriente por medio de una resistencia de precisión de 100kí2 (1%). Las señales de entrada

y salida se muestran en la figura 5.5b; estas exhiben un comportamiento igual al esperado y

al obtenido en la simulación dada en la figura 4.4b.
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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 señal de voltaje en la figura 5.5b se debe a un buffer

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

5.2.4 Convertidor Digital-Analógico (DAC). El funcionamiento del convertidor D/A de la

figura 5.6a se comprobó excitándolo con una señal de entrada cuadrada con una amplitud

de 2.5V a una frecuencia de 100kHz. Dicha señal fue proporcionada por un generador de

señales Tektronix-CFG280. En la figura 5.6b se muestran las señales de entrada y de salida.

De éstas se puede observar el correcto funcionamiento del DAC, ya que para los valores

altos (1) de la señal 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 simulación de la

figura 4.6.

a) b)

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

5.3MODULADOR E-A

La parte de mayor interés en chip de la figura 5.1 es el modulador E-A; ya que el objetivo

principal de este trabajo es la implementación de este sistema utilizando un esquema de

compensación para las no idealidades del integrador en SI. Para medir el desempeño del

modulador E-A se hizo uso de un circuito de prueba, el cual esta constituido por dos

generadores de señal (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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polarización del modulador. Las señales de reloj y de excitación se proporcionan por medio

de los generadores de señal. En la figura 5.7 se muestra el circuito de prueba implementado.

La resistencia (lOOkQ) y el capacitor (0.1 fif) de entrada se colocaron para realizar la

conversión de voltaje a corriente y para bloquear componentes de CD, respectivamente. Por

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

equipo de medición.
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de espectros

Figura 5.7 Circuito utilizado para caracterizar el modulador 2-A fabricado

El funcion.umiento en el dominio del tiempo del modulador E-A de la figura 5.8a se obtuvo

introduciendo una señal 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 señal de entrada mayor es la cantidad de pulsos

en alto. Así mismo, mientras que para valores de amplitud más pequeñas 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 señal de entrada. Lo antes dicho es el principio

de funcionamiento del modulador. Por tanto, se verifica el funcionamiento del modulador

E-A implementado; además 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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Figura 5.8 a) Modulador Z-A b) Respuesta del modulador SA a una entrada senoidal en el osciloscopio

Agilent-54622D

El circuito completo ocupa un área activa de 0.052mm2 Dicho circuito demanda una

potencia de 4.5mW de una fuente dual de 2.5V, la cual puede tener una variación del 8%

(2.5 ±0.2) de su valor nominal sin afectar el funcionamiento del modulador E-A,

Existen diversas técnicas por medio de las cuales se puede obtener el desempeño de el

modulador sigma-delta [41,42,43], la técnica más común y eficiente es por medio de su

densidad espectral de potencia (PSD). Por tanto, para caracterizar el modulador E-A y

cuantificar su desempeño se hizo uso del analizar de espectros (HP-8593A), obteniéndose

una medición de la PSD de la señal de salida producida por una entrada senoidal de 10kHz.

Dicha PSD se muestra en la figura 5.9.
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Figura 5.8 Densidad espectral de potencia de la señal de salida del modulador Z-A
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De la figura 5.8 se observa que la magnitud máxima de los armónicos (= -62dB) es

aproximadamente igual a la obtenida en los resultados de simulación, pero no así con la

magnitud del ruido de piso medida que se incrementó bastante (= lOdB) con respecto al

valor obtenido en la simulación (figura 4.11a). Esto es un problema, dado que dicho

aumentó degrada el desempeño del modulador E-A.

A partir de los datos de la PSD se obtuvo la relación señal-ruido-distorsión (SNRD) al

dividir la potencia de la señal entre la potencia del ruido en el ancho de banda de 20kHz. La

gráfica señal contra relación señal-ruido se muestra en la figura 5.10b, de la cual se observa

una máxima SNRD de 66 dB, dicha SNRD es menor a la obtenida en los resultados de

simulación lo cual se debe al aumento del ruido de piso mencionado en el párrafo anterior.

20 40 60 80 100 120 140 160 180 200

Frecuencia kHz

a)

Señal dB

b)

Figura 5.10 a) Densidad espectral de potencia b) Relación señal ruido contra señal

Del resultado obtenido se observa que la resolución obtenida es menor a la esperada, pues

la magnitud del ruido fue mayor a la de diseño, además de que la THD es de 2%,

aumentándose en uno por ciento del valor obtenido en simulación. Este incremento se

atribuye a factores que se consideraron despreciables en el diseño y que en la práctica

tienen un efecto mayor al que se esperaba. Por tanto, para futuros diseños dichos factores se

deben de considerar. Principalmente a los factores que se les atribuye la degradación del

desempeño del modulador son: el ruido en las fuentes de alimentación, señal 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 E-A. Debido

a lo anterior, para lograr la resolución deseada en forma practica la relación señal ruido del

integrador debe ser mayor a un bit de la del modulador E-A De acuerdo con los resultados

obtenidos se puede establecer que el integrador deba tener tres bits más de resolución y no

un bit.

Otra alternativa de mejora es incluir una aproximación del ruido producido por la fuente de

alimentación, por la resistencia de entrada y por el DAC en la ecuación de la SNR para el

integrador, y así recalcular la relación señal ruido en el modulador E-A; obteniéndose con

esto ecuaciones de diseño más exactas. Realizando un análisis similar al desarrollado en la

sección 3.3.2, las SNR del integrador y del modulador E-A están dadas por las siguientes

respectivas ecuaciones.

SNR = 101og7
^ *-

c (5.1)
( vx \f,KT V)
—

mthKT{1 + A) + -=5í=í- +
—

mthKTQ. + A 1 2) + SAgmVsn
3 Ringm 2

SNR = 101og
— (5.2)

PnC+Pnl

donde Rin es la resistencia por medio de la cual se realiza la conversión voltaje a

corriente, VSn es el ruido medio de la fuente de alimentación 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 E-A en función de

la relación de sobremuestreo y para diferentes Cgs¡. Éstas se granearon considerando un

valor de VSn de 100nV/Hz1/2, una Rin de 100k>Q, así como los valores utilizados para

obtener las gráficas 3.1 1 y 3.12.
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10 100 1000 10 100 1000

Relación de sobremuestreo M Relación de sobremuestreo M

a) b)

Figura 5.11a) SNR del integrador b) SNR del modulador 2-A

Observando las gráficas de la figura 5.1 1 se ve la disminución de la SNR en el integrador y

con esto la del modulador E-A debido a los factores antes mencionados; además, estas

gráficas presentan una mejor aproximación a los resultados prácticos. La SNR medida

resulto ser de 66dB, mientras que el valor de la SNR para una relación de sobremuestreo de

128 y un Cgs de lpf, tomada de la figura 5.11, es de aproximadamente 69dB. Estos valores

de SNR son prácticamente iguales y corresponden a un error aceptable. Estas ecuaciones de

diseño constituyen una mejor aproximación a la practica; aunque de igual forma, se podría

utilizar la aproximación propuesta anteriormente de sumar dos bits mas al integrador.

Comparando las figuras 3.12 y 5.11 se ve que la SNR del modulador E-A está desplazada

aproximadamente dos bis hacia abajo.

5.3.1 Desempeño del modulador IrA En la primera línea de la tabla 5.1 se muestra el

resumen de las mediciones obtenidas del modulador E-A fabricado, además de las

reportadas por algunos trabajos previos de moduladores E-A en SI, entre las cuales se puede

realizar una comparación de su desempeño tomando los puntos más importantes, como son:

resolución, ancho de banda, potencia y área. Tomando en cuenta el desempeño general del
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modulador, dando énfasis especial a la resolución, se puede ver en la tabla 5.1 que este

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

Resolución

bits

BW

KHz

Área

mm2
Tecnología

um

Potencia

mW

OSR Fs

MHz

Orden

Este

trabajo

11 20 0.052 1.2 4.5 128 5.12 2o

[24] 10 9.6 0.25 0.8 2.0 128 2.45 2o

[25] 9 8 0.45 0.8 18 128 2.048 2o

[22] 10.5 9.6 0.26 0.8 3.2 128 2.45 2o

[31] 10 4 0.2 1.2 0.2 256 2.048 2o

[21] 11 9.6 0.48 0.8 6.6 128 2.45 2o

[26] 10 4 1 1.5 2.1 128 1.024 2o

[29] 13 3.3 6 0.8 136 64 0.42 3o

[23] 13 3.4 1.3 0.9 75 150 1.024 2o

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

Para tener una mejor apreciación de lo antes dicho, en la tabla 5.2 se realiza una

comparación punto a punto entre las características de mayor importancia de los diferentes

trabajos realizados previamente con las obtenidas en este trabajo, marcando con una (V) las

características en las cuales este trabajo presenta mejor desempeño, con una (x) en donde el

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

Referencia Resolución BW Área Potencia

[24] V V V X

[25] V V V V

[22] V V V X

[31] V V V X

[21] = V V V

[26] V V V X

[29] X V V V

[23] X V V V

Tabla 5.2 Comparación de las características del modulador fabricado con las obtenidas en trabajos previos
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5.4 APLICACIONES

Dependiendo de la resolución y el tiempo de conversión de un convertidor A/D dado, son

las aplicaciones en las cuales éste puede ser utilizado. De las características del modulador

E-A fabricado, éste puede generar un convertidor A/D de 11bits de resolución con un

tiempo de conversión de 25u.s (40ksps), el cual puede ser utilizado en aplicaciones como:

Instrumentación (censado de temperatura, presión, nivel, peso, etc.) [44,45,46]

Codificación de voz (CODEC's) [46,45]

Cancelación de eco [46]

Audio de baja fidelidad

Electrónica automotriz y medica [47,48]

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

conversión de 1,8 y 40ksps, dependiendo de la aplicación.

De lo anterior se puede observar que las características del modulador E-A fabricado son

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

poca área de integración y poco consumo de potencia.
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^^fl Conclusiones y Trabajo Futuro

6.1 CONCLUSIONES

En la actualidad la utilización de circuitos digitales para procesamiento de señales tiene un

gran auge, debido a sus ventajes con respecto a los circuitos analógicos. Pero, es bien

sabido que el mundo es puramente analógico por lo que se requieren circuitos que sirvan de

interfase entre el mundo analógico y el digitales; tal es el caso de los convertidores

Analógico-Digital y Digital-Analógico.

Los moduladores E-A han ganado amplia popularidad, ya que por medio de éstos se pueden

realizar convertidores Analógico-Digital y Digital-Analógico de alto desempeño por medio

de circuitos simples los cuales no necesitan tener una exactitud muy grande; siendo con

esto altamente tolerables a variaciones del proceso de fabricación. Una buena alternativa

para la implementación de los moduladores E-A es el modo corriente conmutada, ya que

esta técnica de diseño tiene la ventaja de que los circuitos pueden ser implementados en

procesos digitales estándar CMOS, además de cumplir con las expectativas de la tendencia

hacia tecnologías submicrometrica.

En este trabajo de tesis se ha realizado el análisis de la técnica de diseño SI, destacando el

efecto de las no idealidades de los circuitos en el desempeño de los modulador E-A de

segundo orden; además, se diseño e implemento un modulador E-A en SI.

Las no idealidades de los circuitos en SI son el principal factor por el cual esta técnica de

diseño ha generado polémica en cuanto a su uso, ya que estas limitan su desempeño.

Debido a esto se han generado algunos esquemas de compensación 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 desarrolló y se utilizó un esquema de compensación. Se ha observado de los

resultados de simulación (figura 2.13) y medición (figura 5.4) que, efectivamente, el

esquema de compensación propuesto reduce los efectos producidos por las no idealidades

(hasta un 90%); además de que esta celda de corriente puede operar a frecuencias altas (en

este caso 5.12MHz).

Existen diversas topologías para la implementación de moduladores E-A, siendo la de

segundo orden de tipo pasa bajas (figura 3.9) la más simple de diseñar 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 E-A de

segundo orden implementados por medio de SI, las no idealidades del primer integrador

limitan el desempeño del modulador. Para disminuir este efecto los integradores se

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

Considerando solamente el ruido térmico como la no idealidad dominante en la celda de

corriente se desarrollaron ecuaciones de diseño para el modulador E-A de segundo orden en

SI, de las cuales se observo el efecto de la reducción 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 relación de sobremuestreo, la SNR permanece casi constante

(figura 3.12). Por ello, es más factible aumentar la SNR del integrador para aumentar la

SNR del modulador en vez de hacerlo con la relación de sobremuestreo. De las ecuaciones

de diseño para el modulador E-A en SI, y utilizando el esquema de compensación

propuesto, se diseñó y fabricó un modulador E-A de segundo orden pasa bajas en SI. La

máxima SNRD medida en el modulador implementado fué de 66dB para un ancho de

banda de 20kHz, la cual tuvo una reducción de aproximadamente dos bits de la esperada y

de la obtenida en la simulación; ya que el nivel de ruido se incrementó a causa de factores

que no se tomaron en cuenta en el diseño. Además de que el esquema de compensación no

elimina por completo los efectos producidos por las no idealidades. Este decremento puede

ser considerado como un factor de ajuste en diseños posteriores al utilizar las ecuaciones de

diseño desarrolladas en este trabajo. A pesar de la disminución 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 desempeño en general.

6.2 TRABAJO FUTURO

En este trabajo de tesis se obtuvieron resultados satisfactorios; pero a pesar de esto, el

desempeño logrado aún está 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, área y

ancho de banda; pero con respecto a la resolución, los convertidores implementados en SC

han alcanzado resoluciones superiores a los implementados en SI. Debido a lo anterior

existe todavía bastante trabajo que se puede realizar en el futuro; de tal manera que se

mejore el desempeño 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:

Implementación de la celda de corriente en modo diferencial, para poder así reducir

el ruido de entrada, el ruido introducido por las fuentes de alimentación y otros

ruidos de modo común; además de poder eliminar los armónicos pares, intentando

con esto ganar un aumento en la SNRD del modulador E-A.

Examinar topologías de moduladores E-A multietapa y multibit; por ejemplo la

MASH 2-1-1, para poder alcanzar resoluciones mayores con frecuencias de

muestreo mas pequeñas; de tal manera que la celda de corriente tenga que operar a

menor frecuencia y se pueda incrementar su resolución; disminuyendo con esto aún

mas los efectos debidos a las no idealidades.

Cambiar las ecuaciones de diseño de acuerdo con la nueva topología de modulador,

y a partir de éstas desarrollar una herramienta CAD para poder implementar de

manera mas sencilla y rápida el modulador E-A en SI.
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APÉNDICE A

Modulador I-A en Simulink

V Scopel rSQÜIl v Scope

Time offset: 0
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Apéndices

Diagrama a nivel transistor del modulador
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APÉNDICE C

Listado en T-SPICE delmodulador I-A

<xxm

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

*********#********#****-■■•'•*-••* PolariZaCiOneS ****************************

Vbiasl vlO de 1

Vbias2v2 0dc0.1

Vbias3 v3 0 de -0.4

Vbias4v4 0dc 1.2

Vbias5v5 0 de -1.404

**************************** Generador de fases ****************************

Vf clk 0 pulse(-2.5 2.5 lOOn 5n 5n 90n 200n )
Clclk0 2p

Cpalsl0C=2.37222f

Cpa2s2 0C=1.79262f

Cpa3vccOC=19.13922f

Cpa4f2 0C=5.15016f

Cpa5 110C=1.9665f

Cpa6 1 O C=4.83552f

Cpa7fl0C=2.15694f

Cpa8 100C=4.83552f

Cpa9 vss O C=16.68006f

*** inversor de entrada

M26c vcc clk 1 1 vcc PMOS L=2.4u W=17.4u AD=469.8p PD=332.4u AS=62.64p PS=20.4u

M27c 1 1 clk vcc vcc 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

*** ÑOR de f1 y S2

M17c 1 clk vcc vcc PMOS L=2.4u W=17.4u AD=229.68p PD=165.6u AS=469.8p PS=332.4u

M30c vcc clk 1 vcc PMOS L=2.4u W=17.4u AD=469.8p PD=332.4u AS=229.68p PS=165.6u

M25c f2 f1 1 vcc PMOS L=2.4u W=17.4u AD=62.64p PD=42u AS=229.68p PS=165.6u

M18c 1 fl f2 vcc 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 fl vss vss NMOS L=2.4u W=3u AD=10.8p PD=13.2u AS=69.3p PS=88.2u

M13c s2 fl vcc vcc PMOS L=2.4u W=17.4u AD=62.64p PD=20.4u AS=469.8p PS=332.4u

M14c s2 fl vcc vcc PMOS L=2.4uW=17.4u AD=62.64p PD=20.4u AS=469.8p PS=332.4u

MIOc s2 fl vss vss NMOS L=2.4u W=3u AD=9.9p PD=12.6u AS=69.3p PS=88.2u

C2 s2 0 2p

***NORdef2ysl

M28c vcc 1 1 10 vcc PMOS L=2.4u W=17.4u AD=469.8p PD=332.4u AS=229.68p PS=165.6u
M29c vcc 1 1 10 vcc 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 f2 fl vcc PMOS L=2.4u W=17.4u AD=229.68p PD=165.6u AS=62.64p PS=42u

M24c fl f2 10 vcc PMOS L=2.4u W=17.4u AD=62.64p PD=42u AS=229.68p PS=165.6u

M19c fl f2 vss vss NMOS L=2.4u W=3u AD=10.8p PD=13.2u AS=69.3p PS=88.2u

M22c vss 11 fl vss NMOS L=2.4u W=3u AD=69.3p PD=88.2u AS=10.8p PS=13.2u

M15c sl f2 vcc vcc PMOS L=2.4uW=17.4u AD=62.64p PD=20.4u AS=469.8p PS=332.4u

M16c sl f2 vcc vcc PMOS L=2.4u W=17.4u AD=62.64p PD=20.4u AS=469.8p PS=332.4u

MI le sl f2 vss vss NMOS L=2.4u W=3u AD=9.9p PD=12.6u AS=69.3p PS=88.2u

C3sl0 2p

****************************
ComDarador ****************************

***
Capacitancias

Cparl 81 0 C=3.65976f

Cpar2 2A0C=1.5732f

Cpar3 1A0C=1.5732f

Cpar4 310C=5.85396f

Cpar5 3 0 C=5.85396f

Cpar6 vcc 0 C=37.97055f

Cpar7 1B0C=1.29996f

Cpar8I10C=1.19232f

Cpar9 2B0C=1.29996f

CparlOI2 0C=1.19232f

CparllVoOC=2.05758f

Cparl2 8 0 C=10.37934f

Cparl3IiOC=11.13624f

Cparl4 f1 0 C=4.3272f

Cparló vss 0 C=33.96042f

****

Comparador
M23 vss IA 81 vcc PMOS L=2.4u W=14.4u AD=182.52p PD=215.4u AS=100.98p PS=74.4u

M19 81 IA vcc vss NMOS L=2.4uW=6u AD=37.62p PD=36u AS=199.8p PS=258.6u

M24 IA 81 vcc vcc PMOS L=2.4u W=14.4u AD=47.52p PD=35.4u AS=554.4p PS=408.6u

M20 IA 81 vss vss NMOS L=2.4uW=6u AD=19.8p PD=18.6u AS=190.08p PS=187.8u

M22 2A IA vcc vcc PMOS L=2.4u W=14.4u AD=47.52p PD=35.4u AS=554.4p PS=408.6u

M18 2A IA vss vss NMOS L=2.4uW=6u AD=19.8p PD=18.6u AS=190.08p PS=187.8u

M21 Vo 2A vcc vcc PMOS L=2.4uW=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

**************************** Integradores ****************************

***
integrador 1

M38 24 vl vcc vcc PMOS L=6u W=16.2u AD=58.32p PD=39.6u AS=554.4p PS=408.6u

M35 31 v2 24 vcc PMOS L=6u W=16.2u AD=1 17p PD=91.2u AS=58.32p PS=39.6u

M32 31 v3 44 vss NMOS L=6uW=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 fl 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 vcc PMOS L=1.8u W=1.8u AD=117p PD=91.2u AS=63.54p PS=52.2u

M27 31 fl 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 vcc vl 25 vcc PMOS L=6uW=16.2u AD=554.4p PD=408.6u AS=58.32p PS=39.6u

M34 25 v2 31 vcc PMOS L=6u W=16.2u AD=58.32p PD=39.6u AS=1 17p 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 f2 31 vss NMOS L=1.8u W=1.8u AD=10.08p PD=13.2u AS=65.88p PS=74.4u

M65 vss 54 vss vss NMOS L=6u W=43.8u AD=2.41776n PD=1.512m AS=2.41776n PS=1.512m

M66 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

M68 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=1.512mAS=2.41776n PS=1.512m

M36 26 vl vcc vcc 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

M56 2 vl vcc vcc PMOS L=6u W=16.2u AD=58.32p PD=39.6u AS=554.4p PS=408.6u

M55 3 v2 2 vcc PMOS L=6u W=16.2u AD=1 17p 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

M50 4 5 vss vss NMOS L=6u W=5.4u AD=19.44p PD=18u AS=190.08p PS=187.8u

M47 3 fl Ii vss NMOS L=1.8u W=1.8u AD=65.88p PD=74.4u AS=19.98p PS=25.8u

M53 3 f2 Ii vcc PMOS L=1.8u W=1.8u AD=117p PD=91.2u AS=10.08p PS=13.2u

M48 3 fl 5 vss NMOS L=1.8u W=1.8u AD=65.88p PD=74.4u AS=10.08p PS=13.2u

M46 vcc vl 22 vcc PMOS L=6u W=16.2u AD=554.4p PD=408.6u AS=58.32p PS=39.6u

M54 22 v2 3 vcc PMOS L=6uW=16.2u AD=58.32p PD=39.6u AS=117p PS=91.2u

M51 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=6uW=5.4u AD=190.08p PD=187.8u AS=19.44p PS=18u

M49 52 f2 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=6uW=43.8u AD=2.41776n PD=1.512m AS=2.41776n PS=1.512m

M72 vss 52 vss vss NMOS L=6uW=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=6uW=43.8u AD=2.41776n PD=1.512m AS=2.41776n PS=1.512m

M76 vss 5 vss vss NMOS L=6uW=43.8u AD=2.41776n PD=1.512m AS=2.41776n PS=1.512m

M45 23 vl vcc vcc 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

**************************** DAC's ****************************

*** DAC 1

M64 2B v4 vcc vcc PMOS L=3u W=13.8u AD=45.54p PD=34.2u AS=554.4p PS=408.6u
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M61 12 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=39u AS=190.08p PS=187.8u

M59 12 vcc Ii vss NMOS L=7.8uW=3u AD=31.68p PD=39u AS=19.98p PS=25.8u

***** DAC 2

M63 IB v4 vcc vcc PMOS L=3uW=13.8u AD=45.54p PD=34.2u AS=554.4p PS=408.6u

M60 II Vo IB vss NMOS L=3u W=3u AD=31.68p PD=39u AS=9.9p PS=12.6u

M62 II v5 vss vss NMOS L=3u W=3.6u AD=31.68p PD=39u AS=190.08p PS=187.8u

M58 II vcc 8 vss NMOS L=7.8uW=3u AD=31.68p PD=39u AS=37.8p PS=43.2u

*********************** Fuentes y Comandos de simulación
***********************

Vcc vcc 0 de 2.5

Vss vss 0 de -2.5

C4 Vo 0 2p
Iin Ii 0 SIN (Ou lOu 9766 0 00)

.op

.acmodel {*}

.power Vcc

.power Vss

*.four 1 v(5) nfreqs=20 interpolate=l

*.options mosparasitics=l
*.options mintimestep=0. ln

.tran 200n 50u

.print tran i(Iin)

.print tran v(Vo)

.end

**************************** Modelo
****************************

*T1AZ SPICE LEVEL3 PARAMETERS

* DATE: Dec 18/01

* LOT: T1AZ 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 =07 VTO = 0.6298903 DELTA = 0.8569392

+ UO =702.9336344 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 =4.271014E-12

+ CGDO =1.75E-10 CGSO = 1.75E-10 CGBO = 1E-10

+ CJ =2.944613E-4 PB =0.9048351 MJ =0.5

+ CJSW = 1.236957E-10 MJSW =0.05 )

* DATE: Dec 18/01

*LOT:TlAZ WAF: 5101

* DIE: P_Area_Fring DEV: P3740/10
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Temp= 27

.MODEL PMOS PMOS ( LEVEL = 3

+ TOX = 3.07E-8 NSUB = 1E17 GAMMA = 0.4940829

+ PHI = 0.7 VTO = -0.8615406 DELTA = 0.5236605

+ UO =250 ETA =7.55184E-3 THETA =0.1344949

+ KP = 2.43873 1E-5 VMAX = 9.345228E5 KAPPA = 200

+ RSH =36.5040447 NFS =5.518964E11 TPG =-1

+ XJ =2E-7 LD = 9.684773E-12

+ CGDO =2.09E-10 CGSO =2.09E-10 CGBO = 1E-10

+ CJ =2.965467E-4 PB =0.744678 MJ =0.4276703

+ CJSW = 1.619193E-10 MJSW =0.1055522 )
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ABSTRACT

Los convertidores de sobremuestreo A/D y D/A diseñados

a partir de moduladores sigma-delta (ZA) en corriente

conmutada (SI) presenta la ventaja de ser fabricados en

tecnologías digitales CMOS, además de cumplir los

requerimientos propuestos por la tendencia hacia

tecnología submicrometrica. El inconveniente es que

existen no idealidades en los circuitos SI que limitan su

desempeño. En este trabajo se presenta un modulador ZA

convencional de segundo orden pasa bajas en SI,

utilizando esquemas adecuados de compensación, con lo

que se mejora el desempeño de este para aplicaciones de

audio digital.

1. INTRODUCCIÓN

En los últimos años el crecimiento en el uso de

procesamiento de señales en circuitos integrados digitales
ha incrementado la necesidad de desarrollar métodos para

construir convertidores A/D y D/A en tecnología digital

estándar CMOS. Los convertidores de sobremuestreo

basados en moduladores ZA han tenido una gran

aceptación debido a que éstos presentan alta tolerancia a

las variaciones del proceso [1,2] y pueden ser

implementados en tiempo continuo, capacitores

conmutados o más recientemente en corriente conmutada.

El diseño en corriente conmutada es una alternativa para

señal mezclada ya que además de lo mencionado permite

operar los circuitos a frecuencias altas, con bajo consumo

de potencia, una reducida área de integración y voltajes de

alimentación bajos, aunque en algunas ocasiones se

alimenta con niveles altos de voltaje para poder procesar

señales mucho mayores a las que se manejarían con

niveles de alimentación bajos, esto depende de la

aplicación en la cual se utilizara el circuito. En

comparación con su contraparte en voltaje, los capacitores

conmutados, requieren mayor área de integración, más

consumo de potencia, procesos extras de fabricación,

capacitores lineales, además de estar limitados en

frecuencia por la necesidad del amplificador.

Sin embargo en la practica existen no idealidades como la

inyección de carga, clock feedthrough, error de

impedancia finita, desapareamiento (mismatch) y el

tiempo de establecimiento que limitan el desempeño de la

celda de corriente. En años recientes se han desarrollado

diversas técnicas que principalmente compensan el error

debido a la inyección de carga y al clock feedthrough,

como son: interruptores CMOS con transistores dummy,

modificando la celda básica de corriente (clase AB, GGA,

utilizando retroalimentación negativa de alta ganancia)

[4,5,6], multi muestreo (S2I) [3], o utilizando una

combinación de estas, pero al mismo tiempo reducen la

velocidad de operación de la celda, por lo que los A/D

basados en moduladores ZA 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

compensación de las no idealidades de la celda para

reducir el ruido y la distorsión armónica del integrador de

corriente que es utilizado en el diseño de un modulador

ZA pasa bajas de segundo orden aumentando de esta

manera su resolución.

2. CELDA DE CORRIENTE

Se sabe que en las celdas de corriente existe un

compromiso entre exactitud y velocidad dado que están

inversamente relacionadas [3-6]. La frecuencia máxima de

muestreo f$ esta determinada por la constante de tiempo

generada por Cgs¡ y gm¡ del transistor de memoria MI

(figura 1), dicha frecuencia está dada por

r
_

_____

' bias ,i\

2Cgjl (Vgs ~VT<M\Cgs\

De (1) se observa que la frecuencia máxima de muestreo

puede ser aumentada utilizando valores altos de IBias y

valores bajos del potencial (Vgs -VT)m y valores pequeños
de Cgs¡. Sin embargo estas opciones no son deseadas

cuando se requiere una alta relación señal ruido (SNR),
además que valores bajos de (Vgs -VT)m y Cgsl aumentan

la distorsión ya que producen errores, AV, grandes en el
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voltaje almacenado en Cgs¡ debido al clockfeedthrough,

AVcft, y al fenómeno de inyección de carga AV-C:

SNR = 101og
'3".2c,>,,-y>-/V

l6mthKT(l + A)
(2)

AV,

AV/C =

C/T
~

Isl

'gs

gs
+

í-f '
vV+vrL

-gii
(

cgit

(3)

(4)

donde mo es el índice de modulación, m,h es una constante

de proceso, A es la relación de gm entre el transistor tipo p

y el tipo n, Cgl¡ y (V^-V-iOmi son la capacitancia

compuerta a fuente y el voltaje de saturación

respectivamente del transistor de memoria MI, Cg¡ es la

capacitancia compuerta fuente del interruptor s2, Qs2 es la

carga almacenada por el interruptor s2, Cox es la

capacitancia de oxido, (WL)s2 es el área del interruptor s2

y (Vjj-V-rta es el voltaje de saturación de s2. De (2) se

puede observar que valores altos de Cgs¡(Vgs-VT)Mx
proporcionan mejor SNR de la celda de corriente, de (3)

se ve claramente que valores grandes de Cg¡¡ disminuyen
el error debido al clockfeedthrough y de (4) se puede ver

que valores grandes de Ct¡¡, área pequeña de interruptores

y pulsos de reloj pequeños disminuyen el error de voltaje

debido a la inyección de carga.

-■-Vo

mitó*

sl
Ii-^_

s3
^-Io

f2fl U2
—ICM1

Figura 1 . Celda de corriente básica

La impedancia finita de entrada Zin y salida Z0 de la celda

de corriente es otro factor a considerar, ya que provoca un

error e en la transmisión de corriente entre celdas, su valor

está dado por

De (5) se observa que valores pequeños de Z,„ y valores

grandes de Z0 son necesarios para disminuir este error.

El esquema de compensación que se propone utiliza una

relación de áreas entre el transistor de memoria y el

interruptor (Ami/A^) mayor o igual a cuatro, considerando

geometrías mínimas para los interruptores y niveles de

polarización mayores a 50nA, lo cual permite que la celda

sea capaz de conmutar en el orden de los MHz y generar

un AV pequeño. La celda tiene un arreglo de interruptores

que minimizan aun mas los efectos debidos a la inyección
de carga y al clock feedthrough [9] y por lo tanto se

reduce la distorsión [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 MI (recomendado), ya que esta

característica permite reducir más el error en la corriente

de salida por el aumento de Cgs¡, además de tener control

un poco más independiente entre velocidad y exactitud de

la celda de corriente. El valor de las geometrías del

capacitorMOS Cp pueden ser calculadas por medio de:

Wr =3.5-

LD +TLc

(6)

e = (Z,„/Z0)/,*1 (5)

donde Cp es el valor de la capacitancia requerida, LD es la

difusión lateral, Lc y Wc largo y ancho respectivamente
del capacitor MOS. Además utiliza fases no traslapadas
con un voltaje de compuerta de 0.88Vcc para reducir el

error AVic, ya que valores reducidos de Vg permiten a los

interruptores operar con voltajes de saturación reducidos,

lo cual reduce el error debido a la inyección de carga de

acuerdo con (4). Se estableció el valor de 0.88 ya que esté

es el valor mínimo para que los interruptores puedan

operar de forma correcta (de acuerdo a la alimentación

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 ede 0.02% de Iin,

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 compensación

propuesto. La geometría de los transistores de la celda es

L=6(im, W„=5.4^m y Wp=16.2jim, lo cual da una relación
de áreas (AM*/AS2)=10. Tomado (Vgs-
VT)Mi=1.25V, V-,=0.7V, (Vgs-VT)S=1V, A=3, m0=l,

C65+CP=9pf, Ibias=100(xA, C0,= 1.12mf, K=1.38xl0'23,
T=300°k, Cgs=2xl0"15 para el interruptor s2 y m-*,=1.5, la

frecuencia máxima 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, AVCFT=0.2mV y

AVIC=0.58mV. El error AI en la corriente de salida debido

71



Apéndices

al clockfeedthrough y a la inyección de carga esta dado

por:

A/=gml(AVCfT+AV/c) = 91.4/1A

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 inyección de carga y de clockfeedthrough.
Si se quiere variar la frecuencia máxima de muestreo y la

exactitud se pude variar la corriente de polarización y el

valor de Cgs¡ para obtener el mejor balance entre velocidad

y exactitud.

XG-0-1»-.
z-1

l-zJ
T*^f

-

J a 1

|PAC|

á-l
Tb

[DAC]

♦TW

Figura 3. Diagrama a bloques del Modulador ZA de 2" orden

desempeño del modulador [2,11,13] ya que este afecta la

SNR del modulador:

SNR = -

"señal

PnC+Pnl
(7)

f2 J 12 Vcc

_L_ V2-irM3 _|_ _,_

I¿-H i ll EFCh*
"T-J V3-*|(m2 ~¡~ ~r

fl-Jrs2 nh n Vss

donde P¡¡gnai es la potencia de la señal de entrada, P„c es la

potencia del ruido de cuantización y Pnl es la potencia del

ruido en el integrador. La (7) muestra que disminuyendo el

ruido y la distorsión armónica en el primer integrador

mejora la SNR del modulador, debido a ésto los

integradores que constituyen el modulador ZA se

implementan con la celda de corriente compensada
descrita en la sección dos, en la figura 4 se muestra el

diagrama del integrador.

Aj¡n>4
As2

~

r^x

Fl

—

0.88 Vcc

-¡0.88 Vss

b)

Figura 2. a) Celda de corriente b) Relación de áreas y pulsos de

reloj.

3. MODULADOR SIGMA DELTA

El modulador ZA diseñado fue del tipo pasa bajas de

segundo orden como el de la figura 3. Dado que esta

configuración tiene la característica de presentar buena

estabilidad e inmunidad a variaciones del proceso de

fabricación [1,2], de la figura 3 se puede observar que el

modulador está constituido por dos integradores, un

cuantizador de corriente y dos convertidores analógico

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 saturación de los integradores [6,10].

3.1. Integrador

En moduladores ZA las no idealidades del primer

integrador son el factor principal que decrementa el

Figura 4. Integrador compensado.

3.2. Cuantizador

El cuantizador del modulador ZA se implemento con el

comparador de corriente de la figura 5(a) [12], el cual está
constituido por un seguidor de fuente como etapa de

entrada para reducir la impedancia de entrada Zin y

permitir una retroalimentación positiva. El inversor es

utilizado para amplificar pequeñas variaciones en el nodo

de entrada e incrementar la velocidad y la sensibilidad. La

geometría de los transistores del comparador son:

L=2Axj.m, W„=6(xm y Wp=14.4nm.
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3.3. DAC

El convertidor analógico-digital de un bit que se diseño es

un par de fuentes de corriente controladas por la cadena de

pulsos de salida del cuantizador. La figura 5(b) muestra el

DAC diseñado, la geometría de los transistores son:

L=3|im, W„=3.6Mm y Wp=13.8fim.

Vcc

UiMl l

Vcc*

Ii—

_i

V4-JL2M1

-Vo VHLS1

M2 M3a?*-*!

-lo

Vss

a)

VJ-Tmi

Vss 1

t>)

Figura 5. a) Comparador de comente b) DAC de 1 bit

4. RESULTADOS

El modulador ZA se diseñó con un proceso CMOS 1.2pm,

el área activa del modulador es de 123 um X 250 um, el

layout se muestra en la figura 6. De acuerdo con resultados

de simulación el circuito disipa una potencia de lmW

utilizando una fuente dual de 2.5V.

Integradores Comparador

123 nm

DAC

Figura 6. Layout del modulador ZA

Para medir el desempeño del modulador, se le aplicó una

FFT a los datos de salida utilizando MATLAB, para poder

evaluar la relación señal ruido y la distorsión armónica. En

la figura 7 se muestra la medición de la densidad espectral

de potencia (PSD) del modulador ZA compensado para

una FFT de 2048 puntos, con una señal de entrada

senoidal de 5dB a lOKHz, la frecuencia de muestreo es de

5.12MHz, además muestra la PSD para un modulador ZA

no compensado. En la figura 7 se puede ver como el ruido

de piso decrece en el modulador ZA compensado lo cual

aumenta la SNR mejorando el desempaño del modulador

ZA.

La medición de la relación señal ruido distorsión (SNRD)

se obtuvo a partir de la PSD utilizando MATLAB,

dividiendo la potencia de la señal 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 máxima SNRD es de 13.5 bits.

El resumen de los resultados obtenidos se muestra en la

tabla 1.

80 100 120 140 160 180 200

Frecuencia KHz

Figura 7. PSD del modulador

-80 -70 -60-50-40-30 -20 -10 0

Amplitud de señal dB

Figura 8. SNRD contra señal de entrada

5. CONCLUSIONES

El modulador ZA es una excelente alternativa para

implementar convertidores A/D de alta resolución, dicho

convertidor se puede diseñar en SI, el inconveniente que

presenta es que la resolución del convertidor A/D es

limitada por las no idealidades de la celda de corriente. En

este trabajo se propone un esquema de compensación para
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reducir las no idealidades de los integradores que

constituyen el modulador ZA aumentando el desempeño
de este. De las simulaciones obtenidas hay dos puntos

importantes que se deben destacar: Primero, el modulador

ZA diseñado presenta mejor desempeño que el obtenido en

trabajos desarrollados previamente en SI [6,7,8,10].

Segundo, es competitivo con diseños 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 medirá el desempeño del chip
fabricado y se compararan las mediciones con los

resultados de simulación.

Frecuencia de reloj 5.12 MHz

Ancho de banda 20 KHz

OSR 128

SNR 13.5 bits

Alimentación ±2.5 v

Potencia consumida lmW

Tecnología 1.2 nm

Área activa 123 nm X 250 um

Tabla 1. Resultados del modulador ZA en SI

Frecuencia de reloj 3.072 MHz

Ancho de banda 20 KHz

OSR 64

SNR 16 bits

Alimentación 3.3 v

Potencia consumida 66 mW

Tecnología 0.5 pim

Área activa 5mmX 1.9mm

Tabla 2. Resultados del modulador ZA en SC.
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Resumen

Dadas las tendencias hacia circuitos de señal mezclada, los

convertidores A/D y D/A diseñados a partir de moduladores

sigma-delta en corriente conmutada (SI) han tenido una

gran aceptación dadas sus ventajas de requerir mínima área

de integración, sin embargo debido a las no idealidades de

los circuitos en SI su desempeño se ha limitado a unas

cuantas aplicaciones, requiriendo con ello esquemas de

compensación. En este trabajo se presenta un modulador

sigma-delta de segundo orden SI pasa bajas, el cual usa un

esquema de compensación, alcanzando con esto una

resolución de hasta 1 lbits para una frecuencia de Nyquits
de 40KHz. El modulador sigma-delta se implemento en

tecnología CMOS, de 1.5|im, requiriendo para ello una área

de 0.052mm2 y consume una potencia de 4mW usando

±2.5V de polarización.

1. Introducción

El desarrollo en el procesamiento de señales por medio de

circuitos VLSI y señal mezclada, han incrementado la

necesidad de diseñar nuevos circuitos para la realización de

convertidores A/D y D/A por medio de tecnologías

digitales CMOS. Los convertidores basados en

moduladores sigma-delta (ZA) e implementados en SI

cumplen los requerimientos para ser fabricados en

tecnologías digitales CMOS, además de cubrir las

expectativas propuestas por la tendencia hacia tecnologías
sub-micrometricas. Pero debido a las no idealidades de los

circuitos de corriente conmutada, tales como: inyección de

carga, clockfeedthrough, des-apareamiento (mismatch),

impedancia de entrada/salida finita y limitado tiempo de

establecimiento, el desempeño de éstos se ve degradado.
Como solución algunos autores han desarrollado técnicas

para compensar dichas no idealidades, utilizando

interruptores CMOS con transistores dummy,
multimuestreo (S2I) [3], modificando la celda de corriente

básica (GGA, clase AB) o una combinación de estas

[4,5,6], pero debido al esquema de compensación la

frecuencia de operación máxima 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

trabajo se propone un esquema de compensación para

reducir los efectos de las no idealidades de la celda básica

de corriente, la cual se utilizara después en el diseño de los

integradores de un modulador sigma-delta de segundo
orden pasa bajas mejorando con esto su desempeño.
Finalmente se presentan resultados experimentales del

modulador sigma-delta implementado.

2. Celdas de Comente

En la celda de corriente con su respectivo esquema de

compensación propuesto en [3-6] se observa que existe un

compromiso entre velocidad y exactitud. De la celda de

corriente básica, mostrada en la figura 1, se pueden obtener

expresiones para evaluar la frecuencia máxima de operación

(1), el error debido al clockfeedthrough (2), a la inyección
de carga (3), a la impedancia finita de entrada/salida (4) y
una expresión para la relación señal/ruido (5). De estas se

puede observar la relación existente entre velocidad-

exactitud en celdas de corriente.

Vcc

sl
Ii^_

fl U2 I
—

ÍLM1
¡Mfc+AV fCsTl

s3
-'-lo

D

Figura 1. Celda de corriente básica
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AV,c=;
(WL)s2C0X{vgs-VT)s2\

■gs\

7Á_
Zo

S/M = 101og
r3m02C.Jl(^-V7.L,

l6mlhKT(l + A)

(3)

(4)

(5)

donde: gm¡ y Cgs¡ son la transconductancia y la capacitancia

compuerta-fuente del transistor MI, respectivamente; 4-fl es

el error debido al clockfeedthrough, ACgS0 es el área de

traslape entre compuerta y fuente del interruptor s2, ACgsui
es el área entre compuerta-fuente del transistorMI, V/; es la

amplitud del pulso de reloj, (WL)s2 y (Vgs-VT)s2 son el área

y el voltaje de saturación respectivamente del interruptor s2,
Zi es la impedancia de entrada, Zo es la impedancia de

salida, m„ es el índice de modulación, % es una constante

de proceso, A es la relación 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 Cgs
genera valores altos de SNR en la celda de corriente pero

solo puede operar a frecuencias bajas, mientras que valores

pequeños de Cgs produce baja SNR y altas frecuencias de

operación, 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 compensación en

el cual existe buen balance entre velocidad y exactitud.

3. Esquema de Compensación
El esquema propuesto utiliza una relación de áreas entre el

transistor de memoria y el interruptor (Ami/As*-) mayor o

igual a cuatro, considerando geometrías mínimas para el

interruptor y niveles de polarización mayores a 50jiA, lo

cual permite que la celda sea capaz de operar en el orden de

cientos de MHz y generar un error pequeño 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 más el error en el transistor de memoria y aumentar

la SNR de la celda de corriente, además de que con esto se

tiene un control más independiente y controlado entre la

exactitud y la velocidad de la celda de corriente. También

utiliza un arreglo de interruptores que reducen más el error

debido a la inyección 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 colocó un

arreglo cascode, obteniendo un error de transmisión 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

compensación se muestra en la figura 2.

0.88 Vcc

0.88 Vss

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

4. Modulador Sigma-Delta

La topología del modulador ZA diseñado fue la de segundo
orden pasa bajas, debido a que esta topología presenta

buena estabilidad, además de que se pueden obtener

resoluciones altas con frecuencias de muestreo moderadas

[1,2], en la figura 3 se muestra dicha topología.

X(z)^-©-.
1-z1

-J>-%**

[DAC]

1-z' J

|dac]

♦Y(z)

Figura 3. Modulador EA de segundo orden pasa bajas

La resolución del modulador sigma-delta está dada por la

relación de la potencia de la señal entre la potencia del

ruido de cuantización más el ruido del primer integrador

[2,11,13], por lo anterior las no idealidades del primer

integrador degradan la resolución del modulador ZA, por lo

que para mejorar la resolución se deben de reducir las no

idealidades del primer integrador, esto se realizó utilizando

el esquema de compensación propuesto en la sección 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 '1' respectivamente,

ya que con estos valores los dos integradores presentan el

mismo swing evitando con esto la saturación [6,10].
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Figura 4. Integrador

5. Resultados de Medición

El chip de la figura 6 se alimentó por medio de una fuente

dual de 2.5V de la cual demanda una potencia de 4mW. El

desempeño 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 señal de entrada senoidal de lOKHz,
la frecuencia de muestreo fue de 5.12MHz obteniendo así

una relación de sobremuestreo de 128, la figura 7 muestra la
PSD obtenida. A partir de la PSD se obtuvo la medición de

la relación señal-ruido-distorsión (SNRD) dividiendo la

potencia de la señal 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 máximo SNRD de
66dB. El resumen de los resultados de medición obtenidos

del modulador ZA implementado se muestra en la tabla 1.

En la figura 5a se muestra el cuantizador de un bit, el cual
se implemento por medio de un comparador de corriente,
esta topología de comparador puede trabajar a frecuencias

altas, además de que presenta una baja impedancia de

entrada [12] lo cual reduce el efecto debido a las

impedancias finitas de los circuitos.

La implementación del DAC de un bit fue realizada por
medio del circuito de la figura 5b, el que está constituido

por dos fuentes de corriente, una positiva y otra negativa
estableciéndose el sentido de la corriente por medio del

interruptor que está alimentado por los pulsos de salida.

Vcc

MI M4

Ii—

s

[-■■M2 MÍ'*-']
Vss

a)

Frecuencia de reloj 5.12 MHz

Ancho de banda 20 KHz

OSR 128

SNR J 11 bits

Alimentación ±2.5v

Potencia consumida 4mW

Tecnología 1.5 nm

Área activa 0.052 mm'

Tabla 1. Resultados de medición

1 \.u

im-

0 20 40 80 100 120 140 160 180 200

Frecuwicia KHz

Figura 5. a) Cuantizador b)DAC Figura 7. Densidad espectral de potencia

La implementación del modulador ZA se realizó en un

proceso CMOS ).5|im, ocupando una área activa de

0.052mm2, la figura 6 muestra una sección del chip.

Señal de entrada dB

Figura 8. Relación señal- ruido-distorsión

Figura 6. Chip del modulador
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6. Conclusiones

La implementación de convertidores A/D por medio de

moduladores ZA en SI, presenta una reducción en su

resolución debido a las no idealidades de los circuitos, por
lo que se requieren esquemas de compensación para reducir

su efecto y con ésto aumentar la resolución del convertidor.

En este trabajo se propuso un esquema de compensación

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

compensación se utilizó para implementar los integradores
de un modulador ZA de segundo orden pasa bajas para

mejorar su desempeño. De los resultados obtenidos se

observa que el modulador propuesto mejora su desempeño

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 resolución aún es reducida, por lo que se deben de

utilizar topologías de moduladores ZA de orden mayor

utilizando cuantizadores de más de un bit y poder aumentar

así la resolución, 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 ZA

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.

using negative feedback) [4,5,6], using múltiple

sampling (S2I) [3] or a combination of them, but they
reduce the speed of the current cell. Due to this the A/D

based on ZA modulation are limited to modérate

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

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
altemative 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 área of

integration (the required capacitors are inside the

current cell). In comparison of their counterpart in

voltage, SC require a big área 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,

In switched current cells there is a tradeoff between

accuracy and speed because they are inversely related.

The máximum sampling frequency / is determined by
the settling constant of the signal (figure 1)

T = — =

Cgs I gm\
= *

K-vAMI

2/bias
■gs d)

where one can see that for a given current /slaj, the

sampling frequency can be increased with small valúes

of (Vgj-VV) and Cgs, however this represents a problem
when high SNR and low distortion are required, since

small valúes of (Vgs -VY) and Cg¡ increase the error in

the sampling voltage by for Cgs, produced by the charge

injection, this error in the voltage of Cgs is

AV:

f ~ N

Qsi

■gs

((wl)s2coxK~vt\2
-gs

(2)

where Qs2 is the charge stored in the switch s2, C„ is the

capacitance of oxide, WL is the área of switch s2,

(Vgs-VT) is the saturation voltage of s2 and Cgs is the

parasitic capacitance of transistor MI. Equation (2)
shows that high valúes of Cgs, small área of switches and

small clock amplitude reduce the error of voltage AV

due to the charge injection. Moreover SNR is

proportional to (Vgs -VT)Ml^jCgs , consequently high

valúes of Cgs give better SNR.
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-■-Vcc

Qlbi*
sl

fl U2
—CM1

v=%+av fcssH

s3
-/-lo

f2

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 e in the

transmission of current between cells, its valué is given

by the following equation:

£ = (Zin/Z0)/„ (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 áreas between the memory transistor MI and the

switch s2 of (Am*/As2)=4 in order to opérate the current

cell in the MHz sampling frequencies and cause low

valué 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 MI

without affecting the desired bandwidth. The MOS

capacitor can be calculated with the following equation:

Wr =3.5-

ctc| LD+^LC

(4)

where Cp is the valué of the desired capacitor, Cox is the

capacitance of the oxide, LD is the lateral diffusion, Lc

and Wc 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 región. 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=6|xm, W„=5.4(j.m and

Wp=16.2(im, the valué of capacitor CP is lpf. The error

due to finite impedance was reduced using a cascode

structure [4], obtaining an error e of 0.0002I¡„.

-lo

AM1

AS2

A^T

\fT\

0.88 Vcc

0.88 Vss

V)

Figure 2. a) Proposed current cell b) Description of áreas

relationship and clock magnitudes

III. SI ZAMODULATOR STRUCTURE

A second order ZA 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

valué of a=0.5 and b=l was chosen so that both

integrators have the same range of signal swing [6,10],

avoiding saturation.

X(z)^tA_
.-1

-0-±<&**

4**b

l-zJ J

PAC [DAC]

*Y(z)

Figure 3. Block diagram of a second order ZA 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.

SNR = -

signal

P„r+P,
(5)

rnC ni
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where Psignai is the power of the input signal, Pnc 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=6pm, W„=5.4(Jm and

Wp=16.2(xm, and the valué of capacitor C/> is lpf.

Vcc

li-g

V1H&2M4- M4b

2M3

nJé
V3-

JM2 ||M2a

Cpt-J

MI MU
n:
—

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=2.4(jm,W„=6(im andWp=14.4jim.

Vcc

Vcc-

s
MI M4

Ii—

VI Hl2mi

-Vo
Vi—D1

M2 M3

-lo

Vss

a)

V2-JL MI

Vss 1

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=3^m, W„=3.6jim and

Wp=13.8nm.

IV. RESULTS

The ZA modulator was designed using the SI technique
and implemented in 1.2 nm CMOS process, it occupies
an active área of 123(im by 250jt,m, the layout of the

implemented modulator is shown in figure 6. The whole

circuit dissipates lmW of power using a dual 2.5V

power supply voltage.

Integrators Comparator

123 nm

DAC

250 nm

Figure 6. Layout of ZA modulator

To measure the performance of the ZA modulator,

output data was captured and FFT applied of 2048

points in order to evalúate SNR and harmonic

distortion. Figure 7 shows a measure of the power

spectral density (PSD) of the compensated ZA

modulator, the input is lOKHz sinusoid with -4dB

magnitude and the clock frequency is 5.12MHz. Also

shown in figure 7 is the PSD for the non-compensated
ZA modulator, the decrease of the floor noise for the ZA

modulator compensated can also be seen.

20 40 60 80 100 120 140 160 180 200

Frecuency KHz

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 máximum

SNRD is 13.5 bits. Table 1 shows the obtained results

for the SI compensated ZA modulator and table 2 the

characteristics of a SC ZA modulator on the same

bandwidth range.

-50 -40 -30

Signal amplitude dB

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 ±2.5v

Power consumption lmW

Technology 1.2 Jim

Active área 123 nm X 250 nm

Table 1. Measured SI ZA modulator performance.

Clock frequency 3.072 MHz

Bandwidth 20 KHz

OSR 64

SNR 16 bits

Alimentation 3.3 v

Power supply voltage 66 mW

Technology 0.5 pim

Active área 5mmX 1.9mm

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

VI. CONCLUSIONS

The ZA modulators in the SI technique are a good
altemative 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 ZA modulator improving its

performance by increasing its resolution by 2.5 bits of

the non-compensated structure. ZA modulator

performance simulation shows two important points:

first, compared with other SI designs [6,7,8,10], the

presented ZA 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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