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RESUMEN

TITULO:
DISENO DE UN CONVERTIDOR ANALOGICO-DIGITAL SIGMA-DELTA PARA
APLICACIONES PORTATILES !

AUTOR: ANDRES FELIPE AMAYA BELTRAN 2

PALABRAS CLAVE: Ruido de cuantizacién, relacién sefial a ruido, resolucién, programacion

geométrica, bajo consumo de potencia, CMOS.

DESCRIPCION:

El procesamiento y manipulacién digital de senales analdgicas, ha sido una técnica en
constante crecimiento, debido al continuo desarrollo de procesadores robustos, tales como lo son
FF.PP.GG.AA, DD.SS.PP, microcontroladores, etc; y en especial, cuando de una aplicacién de
audio se trata. Es por esto, que el disefio de interfaces analdgico-digital ha tomado una creciente
importancia, obligando al desarrollo de convertidores de gran resolucién, y bajo consumo de
potencia. Por lo tanto, en este proyecto se presenta el disefio de un convertidor analégico-digital
YA, enfocado a una aplicacién de procesamiento de audio portatil.

Este trabajo comienza con la descripcion de cada una de las arquitecturas de convertidores
A, abarcando desde los sistemas con realimentacién distribuida, hasta moduladores en cascada
con etapas feedforward. De cada una se resaltan su principales ventajas y desventajas para su
implementacién, en un sistema de audio portatil. Seguido a esto, se procede con la descripcién
a nivel circuital de cada uno de los bloques que conforman el modulador. Ademas, se utiliza la
programacién geométrica como estrategia de disefio para los amplificadores y comparadores de
voltaje, enfocada en el bajo consumo de potencia.

Finalmente, el disefio del convertidor es validado por medio de simulaciones y anélisis
estadistico tipo Monte Carlo, incluyendo los modelos propios de la tecnologia C35B4C3 de Austrian
MicroSystems, lo que demuestra la robustez del circuito ante variaciones del proceso de fabricacion.

Ademais, el convertidor cumple con el estdndar AC’97 desarrollado por la compafifa INTEL.

Proyecto de Grado.
2Facultad de Ingenierfas Fisico-Mecénicas. Escuela de Ingenierfas FEléctrica, Electrénica y de

Telecomunicaciones. Director MSc. Elkim Felipe Roa Fuentes.
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SUMMARY

TITTLE:
DESIGN OF A ANALOG TO DIGITAL SIGMA-DELTA CONVERTER FOR PORTABLE
APPLICATIONS 3

AUTHOR: ANDRES FELIPE AMAYA BELTRAN *

KEY WORDS: Quantization noise, noise to signal ratio, resolution, geometric programming,

low power consumption, CMOS.

DESCRIPTION:

The digital processing and manipulation of analog signals has been a constant growth
technique, due the continuous development of robust processors, such as FPGA, DSP,
microcontrollers, etc; especially, in audio and voice applications. For that reason, the design of
analog to digital interfaces has taken a growing importance, forcing the develop of high resolution
and low power converters. Therefore, this project presents the design of a analog to digital XA
converter, focused on a portable audio processing application.

This document begins with a description of each XA converter architecture, covering from
distributed feedback systems, to cacade modulators with feedfoward stages, highlighting their main
advantages and disadvantages to its implementation in a portable audio system. Following this,
a circuital level description of each block that make up the modulator, is made. In addition, the
geometric programming is used as a design strategy for the amplifiers and voltage comparators,
focused on low power consumption.

Finally, the design of the converter is validated by simulations and statistical analysis type
Monte Carlo, including Austian MicroSystems C35B4C3 techonology models, demonstrating the
robustness of the circuit to the manufacturing process variations. In addition, the converter meets

with the specifications of the standard AC'97, developed by the INTEL Corporation

3Degree Project.
4Physics Mechanical Engineering Faculty. Electric, Electronic and Telecomunication Engineering School.

Director MSc. Elkim Felipe Roa Fuentes.
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Capitulo 1

El convertidor XA

A pesar de que todas las sefiales del mundo real son de caracter analégico, su procesamiento
y andalisis se realiza con gran facilidad en el dominio digital por medio de robustos
DD.SS.PP (Digital Signal Processor), FF.PP.GG.AA (Field Programmable Gate Array),
microcontroladores, entre otros; lo cuales son implementados en sistemas integrados en gran
escala (VLSI - Very Large Scale Integration) [4]. En consecuencia, las interfaces analdgico-
digital han tomado creciente importancia, haciendo que el diseno y la implementacién de
convertidores analdgico-digital (ADCs) sean objeto constante de estudio por parte de la
industria y la academia.

Disenar un ADC que se ajuste tanto a los requerimientos de un circuito digital (centrados
en la velocidad de procesamiento y por ende de conversién), como a los impuestos por el tipo
de aplicacién (enfocados en resolucién y bajo consumo de potencia), han convertido el diseno
de estos circuitos en un punto critico para el desempeiio global de un sistema. Adicionalmente,
las variaciones en el proceso de fabricacién (muy notables en las tecnologias actuales) y la
constante reduccién en la fuente de alimentacién en los circuitos digitales, anaden nuevas
dificultades al disenio de un ADC, obligando a los diseniadores a proponer diferentes topologias
y metodologias para abordar este problema.

Los convertidores tipo flash, de aproximaciones sucesivas, pipeline y XA, son algunas de
las soluciones propuestas. De estos, los XA, caracterizados por su alto grado de sobremuestreo
y con mas de 50 anos de desarrollo, son implementados frecuentemente en aplicaciones como
el procesamiento de audio y video de alta definicién, sistemas de instrumentacién y control, y
enlaces de comunicacién inaldmbrica [5,6]. Lo anterior se debe a su capacidad de desarrollar
grandes resoluciones, simplificacién de funciones analdgicas como el prefiltrado [7], y baja
sensibilidad a las imperfecciones en el proceso de fabricaciéon. Mientras que la conversién
analégica-digital convencional necesita mecanismos de correccién para atenuar los efectos de

estas variaciones, los convertidores YA se sobreponen a ellas gracias al uso extensivo del

15



16 CAPITULO 1. EL CONVERTIDOR YA

procesamiento digital, ficilmente logrado en sistemas VLSI [1]. Sin embargo, debido a que los
convertidores XA operan con un alto grado de sobremuestreo, requieren circuitos que operen a
altas frecuencias, presentando ciertas desventajas en consumo de potencia y ancho de banda,
haciendo necesarias técnicas de diseno especificas que permitan reducir estas limitaciones.

De acuerdo a lo expuesto, en este trabajo se aborda el diseno de un convertidor analégico
digital YA integrado en tecnologia CMOS, estableciendo una secuencia clara de diseno
enfocada en la implementacién del convertidor en un sistema portatil con procesamiento de
audio.

Con el fin de formalizar el contexto en el cual se desarrolla este proyecto, el presente
capitulo presenta los principios de la conversién YA, su evolucién y una revisién del estado

del arte de este bloque.

1.1. Evolucion historica de los convertidores YA

Obtener una resolucién de un convertidor de 16 bits, a partir de uno de un solo bit era
una idea dificil de aceptar hace varias décadas; existen diversas tesis doctorales que intentan
demostrar que un modulador de orden superior sencillamente no podria funcionar, tal como
se menciona en [8].

A pesar que la modulacién YA se empezé a desarrollar a principios de los afios 50s, como
una mejora de la modulacion delta, solo hasta 1960 C. C. Cutler patentd el primer circuito
de este tipo, que consiste unicamente de un codificador sobremuestreado y un cuantizador
de un bit. Sin embargo, poco tiempo después los convertidores XA ya aparecian en la
literatura por publicaciones de H. Inose y Y. Yasuda [9], mostrando al igual que Cutler,
un sistema compuesto por un lazo de realimentacién negativa, un sistema de sobremuestreo
y un cuantizador de baja resolucién.

Durante la década del 70, el desarrollo de los sistemas XA no fue muy notorio, retoméandose
hasta principio de los anos 80 con los trabajos de James C. Candy, quien introdujo la idea
de una doble integracién en el filtro de lazo de modulador [10], ademds de la interpolacién
triangular para obtener una sefial PCM de trece bits [11]. Histéricamente se afirma que Candy
fue el precursor de los sistemas YA; no siendo él quien invent6 este sistema de modulacion,
pero si quien impulso su desarrollo e investigacién [1].

Seguido a los trabajos de Candy, B. Bernhard, en el afio 1988 publica uno de los
trabajos més relevantes en este campo: El diseno de un ADC XA de segundo orden [12],
estableciendo todas las consideraciones a tener en cuenta en el diseno de estos convertidores,
algo verdaderamente novedoso para aquella época, que al igual que Candy, marcé el inicio de

numerosas investigaciones en este area.
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Inicialmente los convertidores XA se implementaron en el tiempo continuo, sin embargo,
desde hace ya varias décadas se ha optado por implementaciones en el tiempo discreto, debido
a la sencillez del trazado de las funciones matematicas del modulador sobre el circuito. No
obstante, esta implementacién presenta limitaciones en consumo de potencia y frecuencia de
operacién, obligando retomar los convertidores continuos. En [13] se hace una comparacién
entre los tipos de implementacién y demaés caracteristicas de estos convertidores en los iltimos
anos.

Durante aproximadamente 15 anos, a partir de la publicacién de [10], los convertidores
YA se posicionaron como lideres en el procesamiento de voz y audio (tanto en la conversién
del dominio analdgico al digital, como viceversa), instrumentacién y sismografia; hoy en dia
son altamente usados en comunicaciones tanto cableadas como inaldmbricas, y en general

cualquier aplicacién que requiera de convertidores de alta resolucion.

1.2. Fundamentos de la conversién Sigma—Delta (XA)

La principal caracteristica de un convertidor YA es la obtencién de una senal digital de
gran resolucion, utilizando un cuantizador con pocos niveles. El objetivo de estos convertidores
es representar la sefial de entrada con una secuencia de palabras digitales, cuyo espectro se
aproxime a la senal analégica en una banda de interés, mientras que el restante sea solo ruido
[14]. Esto es posible al combinar técnicas como sobremuestreo, realimentacién y procesamiento
del error en un solo sistema, y asi mejorar el desempeno del cuantizador [1]. A continuacién se
exponen cada uno de estos métodos, presentando al modulador XA como el bloque esencial

en este tipo de conversion.

1.2.1. Muestreo y cuantizacion

La conversion de una senal analégica en una senal digital se resume en dos grandes
pasos: muestreo y retencién en el tiempo, seguido de cuantizacién en amplitud. El proceso de
muestreo se define como la multiplicaciéon de una senial con un tren de impulsos, separados

por un tiempo T entre si.

:]}S (1.1)

En el dominio de la frecuencia, este proceso representa la periodizacion del espectro de la

T,

senal muestreada, siendo este reversible siempre y cuando se cumpla cierta restriccién sobre
la frecuencia de muestreo, conocida como el criterio de Nyquist [1].
Durante el proceso de cuantizacion, ciertos valores discretos son asignados a una rango

continuo de amplitudes. Esta operacién es irreversible, debido a que a un ndmero infinito de
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Filtro
Anti—aliasin Cuantizador
g uantiz Y, (n)
—>
Xm(t) X¢ (t) Xs(n) — >
—— »| Muestreadof > . N bits
fm ‘ ’

Figura 1.1: Diagrama de bloques de un ADC

e(n)

x(n) y(n)

Figura 1.2: Modelo lineal de un cuantizador

amplitudes se le asigna un solo nivel de cuantizacién, por tanto siempre existird una diferencia
entre la senal de entrada y la senal cuantizada (incluso en un cuantizador ideal) denominado
error de cuantizacién [15]. Este bloque se caracteriza por el nimero de niveles que puede
asignar a senal de entrada, que hacen referencia al nimero de bits de resolucién (B.), cuanto

mayor numero de niveles o bits tenga, menor sera el error del proceso.

La Figura 1.1 representa el esquema general de un ADC, en esta se muestra un filtro
anti-aliasing cuya funcién es limitar el ancho de banda de la senal de entrada, y prevenir el
solapamiento de los espectros resultantes del proceso de muestreo, conocido como aliasing.
Este fenémeno vuelve irreversible el proceso de muestreo, degradando el desempeno del
convertidor [15]. Por lo general este filtro es de tipo pasa bajas permitiendo la conversién

de senales banda base.

Analizar matematicamente un ADC no es una tarea sencilla debido a la no linealidad del
cuantizador, sin embargo, para facilitar este anélisis se utiliza el modelo de la Figura 1.2 para
este bloque, asumiendo este como una ganancia constante (k.) y una fuente de ruido (ruido
de cuantizacién) [1]. Cabe resaltar que el ruido de cuantizacién es considerado como ruido
blanco, debido a la no correlacién entre cada una de las muestras de la senal de entrada, con

ancho de banda igual a la mitad de la frecuencia de muestreo [1,16].
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—fs /2 —fm fm /2 fs

Figura 1.3: Espectro de una senal con sobremuestreo

1.2.2. Conversores con modulacién de ruido y sobremuestreo: ADC YA

Como se menciond, la principal caracteristica de un ADC YA es obtener una senal digital
de gran resolucion utilizando un cuantizador de pocos niveles; para esto, técnicas como el
sobremuestreo y la modulacion del ruido de cuantizacién son utilizadas. A continuacion seran

explicados brevemente cada uno de estos métodos.

e Sobremuestreo:
Un convertidor que opere a una frecuencia de muestreo mayor que la establecida por el
criterio de Nyquist (fy,) es catalogado como un convertidor con sobremuestreo. Para este tipo

de ADC's se define la relacién de sobremuestreo OS R como:

osr=1 - I

fn o 2fm

donde f,, es la componente de frecuencia maxima de la sefial de entrada.

(1.2)

Los beneficios de utilizar sobremuestreo se ven reflejados en la implementacién del filtro
anti-aliasing y en la distribucién de la potencia del ruido de cuantizacién (Figura 1.3). Al
sobremuestrear una senal, la separacion entre las réplicas del espectro aumenta a razén de la
OSR, suavizando los requerimientos del filtro. Ademas, como el ruido de cuantizacién tiene
un ancho de banda igual a % y su potencia depende tinicamente del paso de cuantizacién [1],
una menor cantidad de ruido se concentrard en la banda de la senal de entrada, por lo tanto,
si un filtro digital pasa bajas es anadido a la salida del convertidor, todo el ruido restante

serd eliminado, mejorando notablemente el desempeno del ADC' [17].

e Modulacién del ruido de cuantizacién:
Desde el punto de vista de sistema, el convertidor de la Figura 1.1 es un sistema de control

de lazo abierto, en donde la salida es funcién de una entrada (senal a digitalizar) y una



20 CAPITULO 1. EL CONVERTIDOR YA

[

® 40 (): 4n) (n) EREG) N | Ydm)
uf u, u(n XA qn y(n I ydn

S/H P H(2) — K—» ¢ :

W2 ! - ﬂ (. 3 |

1 1 1

| It |

1 1 l

| ot |

! [ hac | b i

! DAC N |

Modulador 1 A Diezmador

Figura 1.4: Diagrama de bloques de un convertidor X A.

perturbacién (ruido de cuantizacién), siendo conveniente introducir realimentacién negativa
en el sistema con el fin de establecer un lazo cerrado de control [1]; lo cual caracteriza el
comportamiento de un ADC YA .

La arquitectura basica de estos ADC's se muestra en la Figura 1.4, donde sobresalen los

siguientes bloques:

» Filtro antialiasing (AAF): Elimina las senales de entrada con frecuencias mayores
a la mitad de la frecuencias de muestreo, garantizando integridad de la senal durante el

proceso de muestreo.

= Modulador XA: Es el bloque encargado de separar el ruido de cuantizacién de la
senal original, trasladandolo a altas frecuencias. Tipicamente se implementan con bajas
resoluciones (un bit por lo general [1]). El DAC" de realimentacién es disefiado de la
misma resolucién que el cuantizador, por lo tanto no introduce error de cuantizacién

adicional.

= Filtro diezmador: Realiza un filtrado pasa bajas, eliminando el ruido en el intervalo
[fm, fs] v ajusta la senal de salida a la frecuencia de Nyquist , incrementando la resolucién
del ADC.

Al reemplazar el cuantizador de la Figura 1.4 por el modelo lineal de la Figura 1.2, y
asumiendo un DAC' ideal, se obtiene el modelo lineal de un modulador XA de la Figura
1.5. Con un controlador adicional en el lazo de realimentacién es posible obtener diferentes
funciones de transferencia tanto para la sefial deseada (Signal Transfer Function, STF'), como
para el ruido de cuantizacién (Noise Transfer Function, NTF). Idealmente se espera que
la NTF elimine completamente el ruido de cuantizacién dentro de la banda de la senal a
digitalizar, mientras que la STF no la afecte. Fuera de la banda de deseada, la NTF puede
presentar altas ganancias, mientras que la STF bajas, definiendo idealmente la ST F como el
inverso de la NTF"

! Digital to Analog Converter — convertidor de digital a analégico por sus siglas en inglés.
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Figura 1.5: Modelo lineal de un modulador X A.

NTFigeat = STFideal = { o hslsa (1.3)
1, otras.

Esta descripcién corresponde a un filtro pasa bajas ideal para la STF y un filtro pasa
altas ideal para la NTF, con frecuencias de corte igual a f,,. De esta manera, el ruido de
cuantizacién es modulado fuera de la banda de interés, lo que conlleva a un convertidor
modulador de ruido. La STF y NTF se muestran en las ecuaciones (1.4), (1.5) y (1.6), donde
U(z), Y(z) y E(z) son representaciones en el dominio de Z de las seniales de entrada, salida

y error de cuantizacién.

Y(2) = STF(2)U(z) + NTF(2)E(z) (1.4)
STF(z) = _ (1.5)
Tom 1 '
1
NTF(z) = T Hk (1.6)

Comparando (1.4) conla NTF en (1.6) se concluye que el filtro de lazo H(z) debe presentar

una gran ganancia en la banda de interés, decayendo rapidamente fuera de ella.

1.2.3. Parametros de desempeno de un ADC Y A.

El desempetio de un ADC se puede cuantificar por medio de pardametros como la relacién
senal a ruido SN R, relacion senial a ruido y distorsion SN RD, rango dindmico DR, ruido en
la banda de interés I BN, nivel de sobrecarga OL, distorsiéon armoénica total THD, rango
dindmico libre falso SFDR, entre otros [1]. Algunos de estos pardmetros se describen a

continuacion:
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= Relacién senal a ruido: Es la razén entre la potencia de la senal y la potencia del ruido
a la salida del convertidor, especificada para cierta amplitud de la senal de entrada. El

valor méximo de este pardmetro se denomina SN R,,.

= Relacién senal a ruido y distorsién: Es la razén entre la potencia de la senal,
la potencia del ruido y todas las componentes de distorsién a la salida del ADC,
especificada para cierta amplitud de la senal de entrada. El valor maximo de este

pardametro se denomina SN RD,,.

= Rango dinamico: Se define como el valor rms de la amplitud maxima y minima de

una senal sinusoidal de entrada para la cual el convertidor opera adecuadamente.

= Ruido en la banda: Determina el ruido total en la banda de interés a la salida de
un convertidor, y por ende, la minima senal que éste puede tratar. Ademads brinda
informacién sobre diferentes arquitecturas y comportamientos no ideales. Cabe resaltar
que el ruido en la banda contiene toda la potencia tanto del ruido, como de componentes

de distorsién u otros tonos.

= Nivel de sobrecarga: Determinado por la maxima amplitud de la senal de entrada
para la cual el convertidor opera atun correctamente. El punto en el cual el convertidor
deja de operar adecuadamente es determinado por la SN R, en el momento en que esta
cae 6[dB] por debajo de la SNR,,.

= Ruido en la banda de interés: Determina la cantidad de ruido que se encuentra en la
banda de interés o banda de conversién. Su importancia como parametro de desempeno
de un ADC radica en brindar informacién sobre el comportamiento de la arquitectura

implementada, no-idealidades y demas.

Usualmente, para un convertidor XA | estos pardametros son resumidos en un grafico como
el de la Figura 1.6, donde la SNR y SN RD estdn dadas en funcién de la potencia de la senal

de entrada.

1.2.4. Modulador XA de primer orden

El filtro de lazo H(z) maés sencillo de implementar corresponde a un integrador de primer
orden [15]:

zfl

I(:) = = (1.7)

Por lo tanto, para bajas frecuencias tenemos:
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Figura 1.7: Efecto del modulador XA sobre el ruido de cuantizacién

1—2z1

STF(z) =z! NTF ~ (1.8)

¢
Donde la NTF tiende a ser un filtro pasa altas, cuyo efecto es mostrado en la Figura 1.7. La
adicién de sobremuestreo reduce notablemente el ruido de cuantizacién en la banda de interés,
ademas, el efecto de la modulacion del ruido mueve parte del restante hacia frecuencias mucho
més altas, dejando una pequena porcién de su potencia en la banda de la senal [1].
La SNR de un convertidor XA depende fuertemente del filtro de lazo que se implemente,
yva que este modifica la NTF'; para este caso, considerando un integrador de primer orden

como filtro de lazo, la SN R se puede calcular como:

Pyo

Donde Py, representa la potencia de la senal de mayor amplitud que puede ser aplicada

jerf
al convertidor antes que se sature. Asumiendo la transformacién z = e(s7s) = el s ), el IBN
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se puede calcular como:

Fm
IBN = / Sodf = y S.(f)INTF(f)? (1.10)

. 2 'm
1_e<32ﬂffs>‘ — ! S, (f)ism2 < f>
_fm fS

Siendo S, la densidad espectral de potencia del ruido de cuantizacién, definida por:

" st

—fm q

AZ 1

S =—— 1.11
(=57 (111)
Donde A es el ancho del paso de cuantizacién [17]. Suponiendo que fs es mucho mayor

que fp,, es decir % ~ 0, la funcién seno de la ecuacién (1.10) se puede aproximar como:

o f S
sin(m-) ~ 7 1.12
( fs) T (1.12)
Lo que equivale a:

z=e 14 5/f, (1.13)

Por tanto el ruido integrado en la banda de interés es:

fm A2 4x? [ f 2 A% 72 1
IBNg N/fm 12f, k2 <f5> 4 =1 12 3 k2 OSR® (1.14)

De (1.14) se concluye que un incremento en la OSR reduce la potencia del ruido en la

banda de interés a razén de 9[dB] por octava. La SN R, puede ser deducida al combinar la
ecuacién (1.14) con (1.9).

Pisig
SNRg = 10logio ( TBN. > ~ 10logio OSR’[dB] (1.15)

Al comparar la ecuacién (1.15) con las ecuaciones (1.16) y (1.17), que representan la
relacién senal a ruido para un convertidor a la frecuencia de Nyquist y un convertidor con
solo sobremuestreo respectivamente [1], se evidencia el desempefio superior que tienen los
convertidores XA sobre las demds implementaciones. Especificamente corresponde a 1,5 bits
en incremento de la resolucién cada vez que la OSR se duplique, en contraste con 0,5 bits
para un ADC con solo sobremuestreo. Por lo tanto, se concluye que la combinacién entre
sobremuestreo y modulacién del ruido de cuantizacion son dos conceptos apropiados para

obtener ADC's de gran resolucién.

SNR = 6,028, + 1,76/dB] (1.16)
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SNR = 6,02Bc + 10log10OSR + 1,76[dB] (1.17)

1.2.5. Moduladores XA de orden superior

Como se menciond en la seccién anterior, los convertidores YA presentan un desempeno
superior frente a otras implementaciones en cuanto a resolucién; desempeno relacionado con la
cantidad de ruido de cuantizacion que es removido de la banda de interés. Esta accién puede ser
lograda de tres maneras diferentes: aumentando la resolucién del cuantizador del modulador,
aumentando la OSR, 6 mejorando la NTF' al implementar un filtro de lazo méas complejo.
Al aumentar la resolucion del cuantizador se hace necesario un DAC de realimentacién més
complejo, que no introduzca distorsién al sistema y su consumo de potencia no sea relevante
frente a los demdas componentes del ADC' [1]; implementar un DAC' con estos requerimientos
no es una labor sencilla, requiriendo de dispositivos de acople entre el cuantizador y el DAC
para no perder su linealidad [18]. Al incrementar la OSR la relacién senal a ruido aumenta
drésticamente, como lo indica la ecuacién (1.15), sin embargo, este aumento en la SNR es
acompanado de un aumento en la potencia consumida por el circuito, ya que tiene que operar
mas rapidamente, por lo tanto se procura que este pardametro sea lo méas bajo posible. Por
ultimo, mejorar la NTF' es quizas la alternativa mas viable ya que a pesar del aumento en la
complejidad del circuito, la potencia extra consumida no es significativa [17].

Como el principio de operacion de los convertidores XA es la modulacién del ruido de
cuantizacién hacia frecuencias superiores a la banda de la senal por medio del filtro de lazo,
es razonable pensar en mejorar este filtro, con el fin de hacer méas agresiva la NTF' a bajas
frecuencias. Suponiendo un modulador ¥A con un integrador ideal de IN—esimo orden en el
filtro de lazo, la NT'F seria:

NTFnligear = (1 — 27 HN (1.18)

La Figura 1.8 muestra la magnitud de la respuesta en frecuencia de la NT'F' para distintos
valores de N. Es importante resaltar que el maximo orden que puede tomar el modulador
estd limitado por la estabilidad del mismo, que para el caso de un N —esimo integrador es

muy reducida.

1.3. Estado del arte

Son muy diversas y variadas las técnicas que la literatura ha reportado tratando
de sobrepasar ciertas limitaciones de los convertidores XA . Ancho de banda, potencia

consumida y resolucién son algunas de estas barreras a las que los disenadores de circuitos
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Figura 1.8: NTF con un integrador de orden N como filtro de lazo

se ven enfrentados al momento de desarrollar estos circuitos. Tal como se menciond en la
seccién anterior, areas como las comunicaciones inaldmbricas y el procesamiento de audio
y video, exigen el desarrollo de ADC's con grandes resoluciones, haciendo apropiados a los
convertidores YA . La Tabla 1.3 muestra algunos de los trabajos maés recientes en este campo,
abarcando cualquier tipo de implementacién, prevaleciendo las de tiempo discreto. Ademds,
cabe resaltar que todos los trabajos presentan una limitacién en comun respecto al ancho de
banda, el cual no supera los 20[MHz] [19].

En [7] y [20] prevalece el bajo consumo de potencia sobre el ancho de banda del
convertidor, haciéndolos muy apropiados para aplicaciones de censado de procesos fisicos
e instrumentacién. En [20] se propone el uso de inversores como amplificadores de
transconductancia, reduciendo notablemente el consumo de potencia. Por otro lado, en [19]
se presenta un esquema totalmente opuesto, prevaleciendo el ancho de banda como principal
pardmetro; para este caso la implementacién del modulador es en el tiempo continuo. [21]
presenta un ADC YA y un mezclador de senal (mizer) en conjunto, para la conversién de

senales de frecuencia intermedia por encima de los 50[MHz].

Con el fin de mejorar la SN R, [18] expone la técnica de acople de ruido y time-interleave,
relacionando el ruido de dos canales diferentes del modulador para aumentar su orden y
prevenir la generacion de tonos en todos los lazos. Arquitecturas hibridas, como la propuesta
en [23], implementan una mezcla entre un modulador continuo y uno discreto, combinando los
beneficios de ambos. Por otro lado, [24] expone un modulador sin presencia alguna de senal

de reloj, reduciendo notablemente el consumo de potencia.
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Pardmetro Valor

Frecuencia de muestreo ~ 48[kHz]

Resolucién 16][bits]

Rango dindmico >85[dB]
—70[dB]

Distorsién armonica <
Ripple paso-banda <0.5[dB]

Tabla 1.2: Caracteristicas del estandar AC’97

1.4. Especificaciones del audio digital

Convertir una senal de audio del dominio analégico al digital involucra una serie de
ventajas en su procesamiento y almacenamiento; la posibilidad de comprimir, ecualizar,
corregir, sintetizar y reproducir algin sonido en cualquier lugar y tiempo son algunas de las
razones por las cuales los sistemas digitales prevalecen sobre los analégicos; ademas, el continuo
escalamiento de la tecnologia CMOS, junto con el reducido costo de produccion de sistemas
VLSI, hacen que este tipo de procesamiento sea muy atractivo para su implementaciéon en
sistemas portatiles [26].

Sin embargo, estas ventajas se ven restringidas por la cantidad de informacién que el
dispositivo digital pueda procesar, la cual define la resolucion y la frecuencia de muestreo del
ADC, y la calidad de la conversién de la senal, que esta ligada a la linealidad del convertidor;
esto obliga a definir ciertos estandares para cada tipo de aplicacién: telefonia, CD? de audio,
DVD?, mp34, etc. Teniendo en cuenta que uno de los objetivos de este proyecto es diseniar un
ADC para aplicaciones portatiles, la capacidad de procesamiento se ve limitada con el fin de
reducir el consumo de potencia; por esta razén se descartan estandares para reproductores de
CD y DVD, como lo son el formato WAV?® y DVD-Audio, ya que estos involucran una gran
cantidad y velocidad de procesamiento. Por tanto, el estandar escogido es Audio Codec 97
(AC’97), desarrollado por la compania Intel para sus tarjetas de sonido [27]; las principales

caracteristicas de este estandar se muestran en la tabla 1.4.

2La sigla CD hace referencia al término en inglés Compact Disc, que traduce Disco Compacto
3La sigla DVD significa Digital Video Disc que traduce Disco de Video Digital
4MP3 0 MPEG-1 Audio Layer 3, es un formato de compresién de audio de alta calidad, con la posibilidad de

ajustar la calidad de la compresién de acuerdo a la rata de bits por segundo y la capacidad de almacenamiento
del dispositivo.
El formato WAV fue desarrollado por las compaiifas Microsoft e IBM basado en la codificacién por

amplitud de pulsos (PCM), el cual no involucra compresién de audio.



Capitulo 2
Arquitecturas de moduladores XA

En el capitulo anterior, el desempeno de un ADC YA ideal fue calculado asumiendo el
modelo lineal del cuantizador como una ganancia constante y una fuente de ruido (ruido
de cuantizacién). Sin embargo, este modelo no tiene en cuenta los efectos de sobrecarga e
inestabilidad del modulador, resultando valido sélo para sistemas de primer orden.

En este capitulo se exponen las diferentes arquitecturas de moduladores XA, resaltando sus
principales ventajas y desventajas. Para esto se realiza un anélisis detallado de cada topologia,
resaltando caracteristicas como la estabilidad, rangos de excursion y nivel de sobrecarga.
Inicialmente, se presentan las topologias de lazo sencillo con realimentacién distribuida,
profundizando en moduladores de primer hasta tercer orden. Seguidamente, se expone la
manera de como implementar sistemas en cascada a partir de moduladores de orden inferior.
Por ultimo, se estudian las topologias con feedforward y su aplicacién en moduladores en
cascada, resaltando las caracteristicas que la hacen propicia para implementarla en un sistema

de audio.

2.1. Topologias de lazo sencillo con realimentacion distribuida.

La Figura 2.1 muestra el esquema general de un modulador XA de nésimo orden con un
solo lazo de realimentacién. Para simplificar el andlisis se asume realimentacién unitaria, lo
que resulta en un menor niimero de parametros independientes. Teniendo en cuenta que la

funcién I(z) representa un integrador o acumulador, la NT'F' estd dada por la ecuacién 2.1.

1

n o n L1 n—i+1
v o5

i=1 j=i

NTF(z) = (2.1)

Considerando que la ganancia de los integradores es alta para bajas frecuencias, la ecuacion

29
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Figura 2.1: Esquema general de un modulador XA de orden n de un solo lazo con

realimentacion distribuida.

2.1 puede ser aproximada como:
-z
n
k H a;
i=1

que corresponde a una version escalada de la NTF de un modulador de nésimo orden ideal

INTF(z)| ~ (2:2)

(ecuacién 1.18). Debido a que el término k[[;, a; es generalmente menor que la unidad,
la magnitud de la NTF de la ecuacién 2.2 es mayor que su contraparte ideal, causando un
aumento en el ruido de cuantizacién en la banda de interés. Por lo tanto la SINR de estos
moduladores puede ser calculada a partir de SN R ideal, en donde se observa la degradacion

del desempertio al incluir el factor mencionado.

n 2
SNR = SN Rigeai (k 11 aZ-) (2.3)

i=1

La ganancia del cuantizador en moduladores multibit estd plenamente definida, y puede ser
ajustada a la unidad, asumiendo que el rango dindmico a la entrada y a la salida es el mismo.
Sin embargo, debido a que un cuantizador de un solo bit sélo tiene en cuenta la polaridad
de su senal de entrada para operar, mas no su magnitud, al analizar las ecuaciones 2.2 y 2.3
surge el dilema sobre qué valor de ganancia asignarle. De esta manera, el coeficiente del iltimo
integrador (a,) no influye en el comportamiento ni del cuantizador, ya que no modificard la
polaridad de su sefial de entrada. Ademas, el producto ka, puede ser reemplazado por un
pardmetro adicional denotado keyy.

La ecuacién 2.3 muestra que al aumentar los coeficientes a; la SN R aumenta en la misma
proporcién, no obstante, no brinda informacién alguna acerca de la estabilidad del modulador.
El trabajo de [2] propone una manera para analizar la estabilidad del sistema, representando

el cuantizador como una ganancia variable que depende del nivel de su senal de entrada. Este
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Figura 2.2: Modelo de un modulador XA con ganancia del cuantizador variable, propuesto

por [2].
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(a) Ganancia instantdnea de un cuantizador de 1 (b) Ganancia instantdnea de un cuantizador de
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Figura 2.3: Ganancia de un cuantizador segin el modelo propuesto por [2]

Y
IR

modelo se basa en modelar el cuantizador como una ganancia instantdnea dada por k; =
donde v es la entrada al cuantizador y y es la salida de éste (figura 2.2). La figura 2.3 muestra
el valor de k; en funcién del nivel de la sefial de entrada para un cuantizador de un bit (Figura
2.3a), y para un cuantizador de 4 bits (Figura 2.3b). Si el nivel de la senal de entrada es
pequeiio, la ganancia del cuantizador alcanza valores muy altos, tendiendo al infinito; de igual
forma, si la senial de entrada es de gran amplitud, esta ganancia tiende a cero. Cabe resaltar
que este modelo no incluye una fuente de ruido de cuantizacién independiente; éste es incluido
en el cambio de la ganancia respecto a su senal de entrada.

La funcién de transferencia para la senal de entrada al modulador segin el modelo
propuesto por [2] estd dada por la ecuacién 2.4. Esta ecuacién permite conocer con exactitud

la ubicacién de los polos del modulador, y de esta manera generar un diagrama del lugar de
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Figura 2.4: Modulador XA de primer orden.

las raices que brinde informacién sobre su estabilidad.

n

kZIn(Z) H a;

H(z) =1 (2.4)

1+ ]Cl zn: ﬁ ajIn_H_l(Z)

i=1 j=1

A continuacion, serd expuesto un analisis sobre la estabilidad de este tipo de moduladores,

teniendo en cuenta el orden de los mismos.

2.1.1. Moduladores YA de primer orden.

La Figura 2.4 muestra el esquema general de un modulador XA de primer orden. La funcién
de transferencia para la senal de entrada (z[n]) teniendo en cuenta el modelo propuesto por [2],
estd dada por la ecuacion 2.5, y su diagrama de lugar de las raices se muestra en la Figura
2.5.

kia1I(z
H(z) = 1 —i—szal(Izz) (25)
De la figura 2.5 se aprecia que el modulador se hace inestable a medida que la ganancia
instantanea del cuantizador crece, ya que los polos se ubican fuera del circulo unitario. Sin
embargo, apesar de que las senales presentes en el modulador empiecen a crecer a medida
que los polos se alejan del circulo unitario, las salidas acotadas del cuantizador hacen que
la ganancia instantdnea del mismo disminuya y por lo tanto los polos regresan al circulo
unitario. Este efecto puede verse al analizar el modelo descrito en [2]. Este comportamiento es
llamado Ciclo Limite Estable [28], y muestra que un modulador ¥ A de primer orden nunca es

inestable. Ademas, la ganancia del bloque integrador no influye sobre la forma del diagrama

del lugar de las raices, ya que ésta se combina con la ganancia del cuantizador y asi surge el
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Figura 2.5: Lugar de las raices para un Modulador XA de primer orden.

factor ks, tal como se explicé anteriormente. El factor a; inicamente modifica el valor de k
para el cual los polos abandonan la zona estable.

Por otro lado, la gran estabilidad de este tipo de moduladores se ve opacada por la notable
aparicién de tonos en la sefial modulada [28]. Cuando la sefial de entrada en el cuantizador
no es un senal totalmente aleatoria, el ruido de cuantizacion no serd completamente blanco,
produciéndose ruido coloreado; por lo tanto, la salida contendré tonos de considerable potencia
en la banda de interés. Al afiadir alguna fuente de ruido (dither') a la entrada del cuantizador,
el ruido de cuantizacién puede ser decolorado, mejorando asi el desempeno del modulador.
No obstante, este método conlleva a un incremento notorio en la complejidad del circuito,
ademads de la disminucién del rango dindmico. Una ventaja de este método, es que el ruido
térmico que producen los elementos de circuito utilizados en el modulador, es considerado

como dither, lo cual ayuda a la mejora del SNR.

2.1.2. Moduladores YA de segundo orden.

La Figura 2.6 muestra el lugar de las raices de un modulador YA de segundo orden. Al
igual que el modulador de primer orden, la ganancia del ultimo bloque integrador no afecta
la estabilidad de este, entrando en el mencionado ciclo limite estable; por el contrario, su

estabilidad depende tinicamente del coeficiente del primer bloque, el cual afecta notoriamente

! Dither es una forma de ruido aplicada intencionalmente a la entrada de un cuantizador para dotar de
caracter aleatorio al ruido de cuantizacién, usado frecuentemente en el procesamiento digital de audio, video e

imégenes.
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Figura 2.6: Lugar de las raices para un modulador YA de segundo orden.

(b) Modulador con un cuantizador de 4 bits.

(a) Modulador con un cuantizador de 1 bit.

Figura 2.7: SN R,, de un modulador ¥ A de segundo orden.

la forma del diagrama del lugar geométrico de las raices [28]. La Figura 2.6a muestra el lugar
de las raices para a; =0.5, notandose su comportamiento estable, mientras que la Figura 2.6b
muestra el mismo diagrama para a; = 2; en esta ultima figura los polos nunca entran en el
circulo unitario, haciendo inestable el modulador. Extensivas simulaciones muestran que este
tipo de moduladores se hacen inestables para valores de a; mayores que la unidad.

Las Figuras 2.7a y 2.7b muestran la SN R, para el tipo de modulador descrito. De estas
graficas se concluye que al aumentar los coeficientes de los integradores el desempeno del
modulador mejora, sin embargo, tal como se mencioné en el parrafo anterior, cuando la
ganancia a; supera la unidad el modulador se hace inestable; este comportamiento se ve

reflejado en la caida abrupta de la SN R, hasta el punto que toma valores negativos. Por
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Figura 2.8: Lugar de las raices para un modulador XA de tercer orden

otro lado, al utilizar un cuantizador con un mayor ntimero de niveles, el sistema adquiere un
comportamiento mas lineal mejorando su estabilidad. De las anteriores figuras se concluye que
para un modulador con un cuantizador de cuatro bits, el coeficiente a1 puede tomar valores

mas altos que si se utilizara un cuantizador de un solo bit.

2.1.3. Moduladores XA de tercer orden

Nuevamente, para analizar la estabilidad de este tipo de moduladores se utiliza el diagrama
del lugar de las raices, el cual se muestra en la Figura 2.8. De esta grafica se observa que uno
de los tres polos se dirige hacia el infinito a medida que k& aumenta, entrando en un ciclo limite
estable, tal como se explicé para el modulador de primer orden. Por otro lado, los dos polos
restantes comienzan su recorrido en z = 1, describiendo una trayectoria externa al circulo
unitario, y a medida que k se incrementa, entran en la zona estable alcanzando los dos ceros
de lazo abierto. Cuando este par de polos se encuentran por fuera del circulo unitario, las
senales dentro del modulador empiezan a crecer indefinidamente, haciendo que la ganancia
del cuantizador decrezca (k), retornando los polos hacia z = 1; de esta manera, el modulador
entra en un ciclo limite inestable, pues una vez que dichos polos entran en la zona inestable,
no salen de ella [23]. A partir de la grafica del lugar de las raices, se puede extraer un valor de
k, para el cual los polos abandonan el circulo unitario, denominado k..;+; un valor de k menor
que kq-;+ hace inestable el modulador.

El efecto de variar las ganancias de cada integrador se refleja en la forma del grafico del
lugar de las raices, cambiando tanto la trayectoria de los polos, como el valor de k.. (a
medida que estas ganancias aumentan, una menor porcién del lugar de las raices pasa por la

zona estable). En contraste con el modulador de segundo orden, no existe una combinacién de
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(a) Modulador con un cuantizador de 1 bit. (b) Modulador con un cuantizador de 4 bits.

Figura 2.9: SN R, de un modulador ¥A de tercer orden.

coeficientes que garanticen que de los polos nunca salga de la zona estable. Ademsds, al igual
que para los anteriores casos, cuando el modulador utiliza un cuantizador de un solo bit, la
estabilidad de éste no depende de la ganancia del ultimo integrador, debido a que, tal como
se menciond, la respuesta de este cuantizador inicamente depende de la polaridad de su senal

de entrada, no de su amplitud.

La Figura 2.9 muestra la SN R, para un modulador XA de tercer orden de un bit (Figura
2.9a) y cuatro bits (Figura 2.9b). Tal como lo sugiere la ecuacién 2.2, al aumentar los
coeficientes de las etapas integradoras el desempeno del modulador mejora, comportamiento
evidenciado por cada una de las anteriores gréficas; no obstante, incrementar demasiado esos
coeficientes conduce a la inestabilidad del modulador, tal como lo muestra el lugar de las
raices, estableciendo un limite para el desempeno del modulador. Al aumentar el nimero de
bits del cuantizador, el comportamiento se asemeja al caso de un solo bit, aunque es posible

hacer un mayor incremento en las ganancias de cada integrador.

2.1.4. Moduladores XA de cuarto orden o superior.

A medida que el orden de un modulador XA se incrementa, el compromiso entre su
estabilidad y desempeno se acentia, obligando a disminuir considerablemente la ganancia
de cada integrador, lo que hace que la NTF sea menos significativa en la banda de interés
(ecuacién 2.2). De esta manera, moduladores de cuarto orden o superior no son muy atractivos
para su implementacién, siendo reemplazados por topologias en cascada; estas arquitecturas

seran explicadas en detalle en la siguiente seccion.
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2.2. Topologias en cascada.

Durante el andlisis de moduladores YA de lazo sencillo se concluyé que al aumentar las
ganancias de cada etapa integradora, con el fin de obtener una mayor SN R, su estabilidad se
ve comprometida, en especial para moduladores de un solo bit y de tercer orden o superior,
estableciendo de esta manera un limite en su desempeno. Este inconveniente puede ser
sobrellevado al utilizar topologias en cascada, las cuales ofrecen la SNR de moduladores
de orden superior ideales, junto con la gran estabilidad de sistemas de bajo orden.

La idea general de este tipo de moduladores es dividir un sistema de orden n en un ntimero
determinado de etapas de menor orden, conectados de manera que cada una, a excepcién de
la primera, module el ruido de cuantizacién de la anterior; por definicién, la primera etapa
modula la sefial de entrada. La Figura 2.10 ilustra este concepto: un modulador de n—ésimo
orden es dividido en dos secciones de orden m y [ respectivamente. La senal de entrada es
modulada por la primera etapa, obteniendo una salida Y3 (z), a su vez, el ruido de cuantizacién
es extraido de ésta y procesado por la segunda seccién, produciéndose una segunda salida
Y2(z). Mediante procesamiento digital es posible eliminar todo el ruido de cuantizacién de
cada etapa del modulador, exceptuando el presente en la ultima, el cual es modulado por
el numero total de integradores que se encuentren en cascada (n integradores) [28,29]; este
tratamiento digital es hecho por los bloques Hy(z) y Ha(z).

En teoria, cualquier modulador de lazo sencillo puede ser utilizado para conformar un
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Figura 2.11: Esquema de un modulador XA de tercer orden en cascada 2—1.

sistema en cascada, sin embargo ya que una de las ventajas de estos es su gran estabilidad, solo
se usan moduladores de primer y segundo orden (en raras ocasiones de tercer orden) [28,30].
Por otro lado, los moduladores de primer orden no son utilizados como etapa inicial del sistema
en cascada, debido a que, tal como se menciond en secciones anteriores, presentan un gran
contenido armoénico en la banda de interés, debido al poco carédcter aleatorio de su ruido de
cuantizacién; no obstante, estos si pueden ser utilizados en etapas posteriores ya que su senal
de entrada seria el ruido de cuantizacion de la etapa anterior, la cual adquiere el caracter
aleatorio suficiente para reducir el contenido arménico en cuestién [28].

La Figura 2.11 muestra la estructura de un modulador XA en cascada 2—1. La senales

Yi(z) y Ya(z) se pueden expresar como:

_ araski1z72X1(2) + (1 — z*I)QEl(z)
1 + (agkl — 2)2_1 + (a1a2 — asky + 1)Z_2

Yi(2) (2.6)

askez 1 Xo(2) + (1 — 271 Ey(2)
1-— (1 — agkg)z_l

Ya(z) = (2.7)

Donde FEi(z), Ea(2), y Y1(2), Ya(z) representan el ruido de cuantizacién y las senales de
entrada a cada etapa respectivamente, ademaés k1 y ko son las ganancias de los cuantizadores
de cada seccion. Asumiendo para la primera etapa ajask; = 1y ask; = 2, y para la segunda

asks = 1, las ecuaciones 2.6 y 2.7 se pueden simplificar a:
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Yi(z) = 272X1(2) + (1 — 271)2Ey(2) (2.8)

Yo =271 Xo(2) + (1 — 27 Y Ey(2) (2.9)

Ecuaciones que corresponden a un modulador XA ideal de segundo y primer orden.
La entrada al segundo modulador, que corresponde al ruido de cuantizacién de la primera

etapa, se describe como:

Xp(2) = (Y”‘f” - bm(z)) (2.10)
=c1 (1 =b)Y1 — E1(2))

Si el factor by es igual a la unidad, la senal de entrada al segundo modulador seria exactamente
una version escalada del ruido de cuantizacién.

Combinando las ecuaciones 2.8 y 2.10 en la ecuacién 2.9, se tiene:

Ya(z) = (1 — b))z 3X(2) —crz7t (1+ (b —1)(1— z_l)_l) Ei(z)+ (1 —2z"YHEy(2) (2.11)

De la ecuacién 2.11 se observa que la salida del segundo modulador contiene ruido de
cuantizacién de la primera etapa tanto modulado como sin modular, ademas del ruido de
cuantizacién de la segunda, modulado en primer orden. Tal como se menciond, las salidas
de cada etapa son procesadas luego en el dominio digital, buscando eliminar el ruido de
cuantizacién de la primera etapa Fi(z).

La salida del modulador en cascada 2—1 es:

Y (z) =Yi(2)H1(2) + Ya(z)Ha(2) (2.12)

E implementando las funciones de transferencia para los bloques Hy y Hs dadas por las
ecuaciones 2.13 y 2.14, es posible obtener una senal digital (ecuacién 2.15) cuyas caracteristicas

se asemejen a la obtenida por un modulador de tercer orden ideal [29].

Hi(z)=z""(1+ b —1)(1 -2 (2.13)
Hy(2) = (1_;1)2 (2.14)
(1—271)3

Bs(2) (2.15)
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(a) Cuantizador de 1 bit. (b) Cuantizador de 4 bits.

Figura 2.12: SN R de un modulador XA de 3 orden en cascada 2—1.

La senal Y (z) de la ecuacién 2.15 contiene una versién retrasada de la senal de entrada
X(2) y el ruido de cuantizacién de la segunda etapa, el cual es modulado en tercer orden
y reducido por el coeficiente c1; esto muestra que incrementando este coeficiente, es posible

aumentar la SN R,,.

Las Figura 2.12 muestra la SN R, para el modulador descrito, en ella se puede apreciar
tanto el aumento de la SNR en comparacién con un modulador de tercer orden de lazo
sencillo, como la posibilidad de incrementar la ganancia de cada integrador. Al utilizar un
cuantizador de un bit, la estabilidad del modulador depende tinicamente del coeficiente del
primer integrador de la primera etapa (Figura 2.12a); al utilizar un cuantizador de 4 bits
(Figura 2.12b), ademds de un aumento notorio en la SNR se obtiene una gran zona de
comportamiento estable y constante, consiguiendo un modulador de gran robustez. Teniendo
en cuenta estas caracteristicas, los moduladores en cascada surgen como una manera de
implementar un sistema que logre SN R de tercer orden, manteniendo la estabilidad de uno

de segundo orden.

De manera similar, se puede generar un modulador de cuarto orden utilizando la
implementacién en cascada, garantizando asi su estabilidad para un amplio rango de ganancias
de cada etapa integradora [28]. Este modulador puede ser generado a partir de dos etapas de
segundo orden (2—2) o una etapa de segundo orden y dos de primer orden (2—1—1); las Figuras
2.13 y 2.14 muestras el diagrama de bloques para estas dos opciones. Las ecuaciones 2.16
representa la senal de salida para los moduladores 2—2 y 2—1—1; cabe resaltar el incremento

en la complejidad del procesamiento digital en este tipo de moduladores a medida que su
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Figura 2.13: Esquema de un modulador XA de cuarto orden en cascada 2—2
numero de etapas, y por consiguiente su orden, aumenta.

-~ Para un modulador 2—2
Y(z) = _61—1)4 (2.16)
Para un modulador 2—1—1
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Figura 2.14: Esquema de un modulador XA de cuarto orden en cascada 2—1—1
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Figura 2.15: Esquema general de un modulador XA con feedforward.

2.3. Topologias con feedforward

Los moduladores XA descritos en las secciones anteriores, al igual que en el primer capitulo,
se basan en la realimentacién sucesiva de la senal de salida para ajustar diferentes funciones
de transferencia, tanto para la entrada como para el ruido de cuantizaciéon. En esta seccion
se describe una nueva topologia de moduladores XA basados en el concepto de feedforward,
de esta manera, caracteristicas como el contenido armoénico y el rango dindmico pueden ser
mejorados [29]. Feedforward es el complemento de la realimentacién en un sistema de control,
y consiste en la suma directa de la senal de entrada a la senal a cuantizar. La Figura 2.15
ilustra este concepto.

Las ecuaciones 2.17 y la 2.18 muestran respectivamente la STF y NTF para el esquema
de la Figura 2.15.

ki(1+ H(z))

STF = I,(2) = S ) (2.17)
NTF = H,(z) = H;H(Z) (2.18)

Suponiendo que la ganancia del cuantizador es la unidad, especialmente en moduladores

multibit, las dos anteriores ecuaciones se reducen a:
STF =H,(z)=1 (2.19)

1

NTF = H,(z) = TTEG)

(2.20)
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Al comparar el desempernio de un modulador de lazo sencillo (Figura 1.5) con esta topologia,
se observa que la NTF no varia de una topologia a otra, contrario a la STF, la cual es
idealmente la unidad para este caso. El hecho que la STF sea la unidad implica una notable
reduccién en la distorsién arménica en la banda de interés, debido en gran parte al poco
caracter aleatorio del ruido de cuantizacién y las caracteristicas no ideales de los componentes
del filtro de lazo. Por otro lado, en las topologias de lazo sencillo la senal de entrada al primer
integrador es el error entre la senal de entrada y la senal de salida, y ya que la salida es
una representacion retardada de la entrada (ecuacién 1.8), este error se convierte en una
version filtrada tipo pasa-altas de la senal de entrada, la cual es reconstruida en su totalidad
por medio de los integradores. Como resultado de esto, las senales adjuntas a cada bloque
acumulador presentan un rango de excursién elevado, limitando el desempeno del modulador
en una implementacién practica [29]. La ventaja en rango de excursion de esta topologia puede
ser explicada de la siguiente manera: tal como se mostré en el capitulo anterior, la senal de
salida de un modulador YA estd compuesta por una version digital de la senial de entrada

més un ruido de cuantizacién (ecuacién 1.4), por tanto, la entrada al filtro de lazo es:

Up(z) = X(2) =Y (2) = [1 = Ha(2)] X (2) — H.E(2) (2.21)

Donde H, representa la STF y H, la NTF. Nuevamente, la ecuacién 2.21 muestra que
la entrada al filtro de lazo es la senal de entrada filtrada tipo pasa-altas, mas el ruido de
cuantizacién.

En moduladores YA con feedforward, debido a que la STF en la unidad (H, = 1), la
senial de entrada al filtro de lazo no contendra ningiin componente de la entrada, siendo esta
unicamente el ruido de cuantizacién (ecuacién 2.22); este ruido es de menor amplitud que la
senial de entrada, lo que favorece los requerimientos en el rango de excursién de cada integrador
y reduce la distorsién arménica en la banda de interés. Ademads, ya que la senial de entrada
no pasa a través del filtro de lazo, el comportamiento no ideal de este la afectara, mejorando

el desempetio del sistema [29].

Up = —He(2)E- (2.22)

2.3.1. Estabilidad

Al igual que los moduladores con realimentacién distribuida, la estabilidad de estos
sistemas se analiza mediante el diagrama del lugar geométrico de las raices. La figura 2.16

muestra el esquema general de un modulador de primer orden, y la figura 2.17 su LGR?. De

2LGR — siglas de Lugar Geométrico de las Raices
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Figura 2.16: Modulador XA de primer orden con feedforward.
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Figura 2.17: LGR de un modulador XA de primer orden con feedfoward.

esta grafica se concluye que estos moduladores presentan una gran estabilidad, ya que sin
importar la ganancia que tome instantaneamente el cuantizador, sus polos nunca se salen del
circulo unitario.

Este tipo de moduladores no presentan el denominado Ciclo Limite Estable (explicado al
principio de este capitulo), ya que su funcién de transferencia siempre tendra uno o més ceros
en el origen (z = 0), exactamente uno por cada lazo de suma a la senal a cuantizar, lo que
evita que el LGR ocupe la mitad izquierda del plano complejo.

A su vez, la figura 2.18 ensena un sistema de segundo orden, y la figura 2.19 su LGR.
Su comportamiento es muy similar al de la topologia con realimentacién, a medida que se
incrementan las ganancias de cada acumulador, el LGR se va ensanchando hasta que parte
de su trayectoria abandona el circulo unitario, lo que lo vuelve inestable. Nuevamente, es
necesario realizar un gran numero de simulaciones con el fin de hallar las ganancias 6ptimas

para cada integrador, buscando la mayor SN R posible y garantizando su estabilidad.
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Figura 2.18: Modulador XA de segundo orden con feedforward
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LGR de un modulador XA de segundo orden con feedforward

La Figura 2.20 muestra la SN R, de un modulador XA de segundo orden con feedforward,

en funcién de las ganancias de cada etapa integradora. A diferencia de un modulador con
realimentacién sucesiva, la SN R si depende de la ganancia del segundo integrador, pero el
rango en que este parametro puede variar es lo suficientemente amplio para garantizar SN R

elevadas y estabilidad.

Ventajas de la topologia

En resumen, las ventajas de utilizar feedforward en lugar de realimentacién distribuida,

se reflejan en los siguientes aspectos:

= Reduccion del rango de excursion de las senales de cada etapa integradora al ser
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Figura 2.20: SN R de un modulador XA de segundo orden con feedforward.

procesado unicamente el ruido de cuantizacion por el filtro de lazo.

= Aumento del nivel de sobrecarga gracias a la reducciéon del rango de excursién

mencionado.
= Disminucién de la distorsién armonica.

= Reduccion de la sensibilidad a las caracteristicas no ideales de cada uno de los bloques
que componen el modulador, ya que la STF siempre tiende a ser la unidad sean cuales

sean las ganancias de los integradores.

» Simplicidad en la implementacién circuital, solo es necesario un lazo de realimentacién.

2.3.3. Moduladores feedforward en cascada.

Al igual que los moduladores con realimentacién distribuida, una serie de sistemas con
feedforward puede ser utilizada para crear moduladores en cascada, y de esta forma aumentar
el orden de las STF manteniendo la estabilidad de sistemas de orden inferior. Para que
la cancelacion del ruido de cuantizacién sea efectiva, se debe extraer todo el ruido de
cuantizacién de una etapa determinada y acoplarlo con la siguiente; en moduladores con
realimentacion distribuida es necesario una sustraccion adicional entre las senales de entrada
y salida del cuantizador, conllevando al uso de circuitos adicionales; por el contrario, en
sistemas con feedforward este acople no requiere de componentes adicionales, tal como se

explica a continuacién [29, 31].
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Figura 2.21: Modulador XA en cascada de cuarto orden con feedforward.

La figura 2.21 muestra un modulador de dos etapas de segundo orden cada una en cascada;
tal como se menciond, la primera etapa es usualmente de segundo o tercer orden méximo, y
siempre mayor que las siguientes. Suponiendo la ganancia del cuantizador como la unidad, la

funcién de transferencia para la senal Us(z) es:

—arazl?(2)E1(2)

Us(z) —
2(2) 14+ a1c11(z) + arazcical?(2)

(2.23)

Donde Ej(z) es el ruido de cuantizacién de la primera etapa. Escogiendo las ganancias de los

integradores tales que:

aicy = 2 (2.24)
a1a9C1Cy = 1, (2.25)

la ecuacion 2.23 se simplifica a:
Us(2) = aragz™%(—E1(2)). (2.26)

La anterior ecuacién, que representa una versiéon retrasada del ruido de cuantizacion,

demuestra que no es necesaria una circuiteria adicional para obtenerlo, simplemente basta
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con extraer la salida del ultimo integrador [31].

Las salidas de cada etapa (senales Yi(z) y Ya2(z)) serdn de la forma:

Yi(z) = X(2) + (1 — 27H)2E(2) (2.27)

Ya(2) = Xu(2) + (1 — 271’ Ea(2). (2.28)

Asumiendo las funciones Hy(z) y Ha(z) como 22 y (1 — 272)? respectivamente, la salida del

modulador es:

Y (z) = Hi(2)Y1(2) + Ha(2)Ya(2) (2.29)
(1—z"h"
alageq

= 272X (2) + Es(2).

De esta manera el ruido de cuantizacién de la primera etapa es completamente cancelado,
dejando tnicamente el de la segunda bajo una NT'F' de cuarto orden, ademas, la STF' es una
versién retrasada de la entrada. Es de importancia resaltar que la cantidad de ruido de la
sefial de salida puede ser controlada mediante la ganancia e;, es decir, entre mas grande sea,
menor ruido habrd, sin embargo, el maximo valor de este parametro estd regido por el rango
dindmico del convertidor, ademés de los rangos de excursiéon de sus componentes.

Por otro lado, suponer la ganancia de cuantizacion como la unidad no es del todo vélido
para cuantizadores de un solo bit, en especial cuando se busca maximizar el rango dindmico
(figura 2.3a); por lo tanto, el mejor desempeno no se logra ajustando las ganancias de los
integradores seglin las ecuaciones 2.24 y 2.25, las cuales se obtienen a partir de una extensa

serie de simulaciones comportamentales con el fin de hallar la mejor NFT [29].

2.4. Seleccion de la arquitectura.

Ya conocidas las ventajas y desventajas de cada una de las arquitecturas de moduladores
YA,y con base en las especificaciones de un sistema de audio expuestas en el capitulo anterior,
se decide implementar un sistema en cascada de cuarto orden de dos etapas, especificamente un
sistema 2—2 con cuantizacion de un solo bit. La arquitectura del modulador se escoge con base
en la SN R necesaria para desarrollar los 16 bits del estandar, la cual es de 98[dB] con distorsién
armoénica meno a —70 dB, y rango dinamico mayor a 50 dB. Un modulador de una sola etapa,
incluso con realimentacién distribuida y del mismo orden puede alcanzar esta SN R, pero con
una tendencia muy marcada hacia la inestabilidad, ya que las ganancias de sus integradores

no sobrepasan los 0,2 V/V. Esto autométicamente sitia su nivel de sobrecarga por debajo de
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Ganancias del filtro de lazo

(ah a2, as, a4, (0757 07257 078a 0747 (Oa47 0787 074a 0787 (0787 0a4> 0787 074a

c1, €2, €3, C4, €1) 4,2,1,1,1) 2,1,2,1, 1) 1,2, 0,8, 1,4, 1,8)
OSR SNR,dB OLV SNR,dB OLV SNR,dB OLV
16 o7 0.92 63 0.92 65 0.94
32 85 0.86 90 0.85 92 0.89
64 114 0.84 117 0.83 121 0.85
128 140 0.8 145 0.79 148 0.8

Tabla 2.1: Desempeno de la arquitectura seleccionada en funcién de la OSR.

0,7 (arquitectura con feedforward) y 0,5 (arquitectura con realimentacién distribuida) veces
el voltaje de referencia del DAC, haciendo mucho més complicado satisfacer el requerimiento
de rango dindmico [28,29]. A su vez, cada etapa se implementard con feedforward con el fin de
disminuir la distorsién arménica y obtener el maximo nivel de sobrecarga, ademés de todas las
razones expuestas en la seccién 2.3.2. Otro criterio para esta decision es la pérdida promedio
de 2 bits (12dB en la SNDR) al momento de implementar circuitalmente el modulador [5],
lo que exige que el sistema desarrolle 18 bits en esta fase; para moduladores de una sola etapa
se necesitarfa una relacién de sobremuestreo muy alta (més de 150 veces) y una cuantizacién
multibit para lograr los 18 bits mencionados, aumentando el nimero y los requerimientos en
velocidad de cada componente, y por ende el consumo de potencia.

Para hallar los coeficientes de cada integrador se realizan un gran ntmero de simulaciones
comportamentales, variando incluso las ganancias de los lazos feedforward y la relacién de
sobremuestreo; la tabla 2.1 resume los resultados. El nivel de sobre se hallé con un voltaje de
realimentacion del DAC de 1V, siendo proporcional a este. Tal como se explicd, debido a que
los cuantizadores del modulador son de un solo bit, el méaximo desempeno no se logra con las
condiciones de la seccién anterior. Ademéas, una OSR de 64 es suficiente para alcanzar los 18

bits necesarios, contribuyendo asi al bajo consumo de potencia.



Capitulo 3
Implementaciones circuitales

Una vez finalizada la revisién y andlisis de las distintas arquitecturas de moduladores
YA a nivel comportamental, surge el problema sobre cémo implementar circuitdlmente estos
sistemas, para lo cual existen dos alternativas: moduladores en tiempo continuo y moduladores
en tiempo discreto. En el presente capitulo se hard una comparacién entre cada una de estas
implementaciones, para seleccionar la mas adecuada teniendo en cuenta las especificaciones
planteadas en el primer capitulo. A su vez, se hara una presentacién detallada sobre el efecto

del comportamiento no ideal del circuito integrador, en el desempeno global del sistema.

3.1. Tiempo continuo Vs tiempo discreto.

Los primeros moduladores XA desarrollados empleaban el filtro de lazo de manera
continua, mediante circuitos integradores GmC"' o redes RC?. No obstante, desde hace un
par de décadas, las implementaciones discretas han tomado fuerza. Estas utilizan capacitores
conmutados (SC?) o corrientes conmutadas para procesar sefales analdgicas en el tiempo
discreto. Algunas de las ventajas de utilizar este tipo de circuitos son su linealidad, y la
facilidad de realizar las funciones matematicas del modulador. Las principales diferencias

entre estas dos arquitecturas son:

= Operaciéon de muestreo: En moduladores discretos, este proceso se realiza por cada
uno de los componentes del filtro de lazo (integradores, puntos de suma, amplificadores,
etc). Mientras que en continuos, éste es realizado exclusivamente por el cuantizador;
la figura 3.1 ilustra este concepto. Esto se convierte en una ventaja para los sistemas

continuos, ya que el error producido por este proceso estd sujeto a la misma modulacién

1 Circuitos compuestos por un estado de transconductancia y un arreglo de capacitores
2Integradores basados en arreglos de resistencias y capacitancias.
3La sigla SC significa Switched Capacitors, que traduce al espaiol capacitores conmutados

o1
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(a) Tiempo continuo. (b) Tiempo discreto.

Figura 3.1: Tipos de implementacion circuital de moduladores Y A.

que el ruido de cuantizaciéon. Por el contrario, en moduladores discretos cada bloque
introduce un error, el cual es anadido directamente, tanto a la senal de entrada, como

a la que procesa cada uno [1].

» DAC de realimentacion En moduladores continuos, el desempenio de este bloque
influye de manera mas notoria en la SN R, que en su contraparte discreta. Esto se debe al
caracter discreto de los circuitos con capacitores conmutados, los cuales generalmente se
disenan para que su senal de salida se establezca completamente en la mitad del periodo
de muestreo, por lo tanto, son menos sensibles a retardos en el lazo de realimentacion.
Por el contrario, en sistemas continuos se necesitaria que el tiempo de conversién del
DAC fuera nulo, es decir, un DAC ideal. Estos retardos son una de las principales

limitantes en su diseno.

= Filtro de lazo: Todas las senales en circuitos con capacitores conmutados son
generalmente pulsos que varian rapidamente en el tiempo. Por lo tanto, teniendo
en cuenta las restricciones en ancho de banda de cada uno de sus componentes,
especialmente los amplificadores del los integradores, los moduladores discretos
presentan una frecuencia de reloj maxima, que limita en gran medida la relacion
de sobremuestreo. Por el contrario, en moduladores continuos, nunca se presentaran
cambios abruptos de corriente o voltaje, lo que disminuye los requerimientos

mencionados [14].

Aun asi, los moduladores discretos son menos sensibles al mismatch® de sus
componentes, ya que la ganancia de cada etapa integradora depende de la relacién entre
dos capacitores. De esta manera, la variacién de los parametros del proceso de fabricacién

afectard en igual proporcion a cada uno de éstos, manteniendo la relaciéon constante. Por

4Término utilizado para hacer referencia al desajuste en las dimensiones de un dispositivo por causas del

proceso de fabricacién
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el contrario, en convertidores continuos, esta ganancia equivale generalmente al producto
del valor de una capacitancia y una resistencia o transconductancia (RC o gmC'). Por
lo tanto, si existe una desviacién del 1% en estos valores, la variacién total serd mayor

al 2%, lo que puede llevar al modulador a la inestabilidad.

Otra ventaja de los moduladores continuos es la integracién de un filtro anti-aliasing, sin
la necesidad de circuiteria adicional; lo que hace innecesario implementarlo a la entrada

del sistema. Esta quizds es la caracteristica més llamativa para su seleccién [1].

s Cuantizador: Todos los errores producidos por el cuantizador pueden ser modelados
como una fuente de ruido adicional al ruido de cuantizacion, por lo tanto, son sometidos
a la modulacién YA. Ademads, el voltaje de desnivel u offset de cada comparador es

atenuado por la alta ganancia en DC de cada integrador.

El tiempo de decisién y su dependencia respecto a la senal de entrada, la metaestabilidad,
son otros dos factores de suma importancia en el desempeno del modulador; los cuales
influyen en mayor o menor proporcién dependiendo del tipo de implementacion. En
sistemas discretos, el proceso de comparacion se realiza durante la mitad del tiempo de
muestreo, este es suficiente suficiente para que la decision se haga correctamente. Por el
contrario, en moduladores continuos se requiere que la cuantizacién sea instantanea, ya
que el resultado de esta operaciéon debe estar disponible inmediatamente después que

ocurre el muestreo, y asi generar la onda continua de realimentacién [1].

La tabla 3.1, resume las diferencias entre los moduladores YA continuos y discretos.
Teniendo en cuenta que el ADC a disenar debe cumplir las especificaciones de un sistema
de audio, se debe garantizar que éste presente, ademdas de una gran y constante resolucién
ante cualquier condiciéon de operacion, alta linealidad y baja sensibilidad a retardos en el
lazo de realimentacion y al mismatch de sus componentes. Esto con el fin de disminuir al
maximo la distorsiéon arménica en la banda de interés. Por otro lado, el principal objetivo
en un sistema portatil es reducir su consumo de potencia, para alargar la durabilidad de la
bateria. Los moduladores continuos se presentan como la mejor alternativa para lograr este
objetivo, ya que a diferencia de los discretos, no procesan senales con cambios abruptos de
magnitud y polaridad, lo que disminuye el requerimiento en ancho de banda. Sin embargo, ya
que los sistemas de audio son circuitos de baja frecuencia, la diferencia de consumo, respecto
a un modulador continuo, no es notoria; éstos son propicios para AA.DD.CC cuya frecuencia
de muestreo esté en el orden cientos de MHz, y relaciones de sobre muestreo mayores a 64.
Teniendo en cuenta las anteriores consideraciones, se escoge implementar el modulador de

manera discreta, mediante circuitos con capacitores conmutados.
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Tiempo continuo

Tiempo discreto

* Filtro anti-aliasing implicito

* Menor error en la etapa de muestreo

* Mayores frecuencias de muestreo

* Menores requerimientos de velocidad
en sus componentes

* Reduccion del efecto del ruido de la fuente
de alimentacién

* Menor tiempo de simulaciéon a nivel de

circuito

* Baja sensibilidad al clock jitter
* Baja sensibilidad a los retardos en el lazo
de realimentacién
* Baja sensibilidad a los errores del DAC
* Ganancias de cada integrador
definidas precisamente

* Circuitos altamente lineales

* Menor tiempo de simulacion a nivel de

sistema

* Unicamente cargas capacitivas
* Compatible con procesos CMOS VLSI

Tabla 3.1: Diferencias entre moduladores A discretos y continuos.

A continuacién se expondra la manera de aplicar los circuitos SC a la arquitectura
feedforward, para sistemas en cascada. De esta manera se obtendran las especificaciones que

debe cumplir cada componente del modulador.

3.2. Circuito integrador o acumulador.

Sin importar cual sea la arquitectura del modulador, éste siempre va a presentar uno o
més bloques integradores, los cuales son los mayores responsables del deterioro de la SNR,
principalmente en topologias con realimentacién distribuida [29]. En la siguientes secciones
se explicard de manera detallada el funcionamiento de este circuito, asi como el efecto del

desempeno no ideal de cada uno de sus componentes.

3.2.1. Descripcién del circuito.

La figura 3.2, muestra un circuito integrador implementado con capacitores conmutados.
Su funcionamiento se describe en dos fases: fase de muestreo y fase de integraciéon. Durante
la primera, figura 3.2b, la senial de entrada es almacenada en la capacitancia C7, ya que el
interruptor Sy estd cerrado y So estd abierto. Esta etapa se extiende por lo general durante
la mitad del tiempo de muestreo, y el valor retenido en C' es justo el nivel de la entrada en
el instante en que finaliza la fase. En la etapa de integracién, figura 3.2c, el interruptor Sy se
cierra, al tiempo que S7 se abre. Teniendo en cuenta que el amplificador se encuentra bajo

un lazo de realimentacién negativa, el nodo X actiia como una tierra virtual, lo que obliga a
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Figura 3.2: Circuito integrador.

la capacitancia C] a trasladar toda su carga a Cs. Ademads, ya que C] quedd cargado a un
nivel V;,, el voltaje a la salida variara la cantidad Vm%, lo que da lugar a la ecuacién en

diferencias [32]:
G
Co

La anterior ecuacién se puede describir igualmente, mediante la funcién de transferencia

Vout(kTs) = Vout[(k - 1)Ts] - Vz [(k - 1)Ts] (31)

en el dominio de Z (ecuacién 3.2).

H(z) = &

Con el fin de aumentar el rango dinamico del ADC), se escoge implementar cada integrador

(3.2)

de manera diferencial, siguiendo el esquema de la figura 3.3. Con esta configuracion, el nimero
de interruptores y capacitores se duplica, lo que implica un aumento en la potencia del ruido
I%T de 3 dB.° No obstante, debido a que el rango de la sefial de entrada se puede duplicar, su
potencia se incremente en 6 dB. Este valor se sobrepone a las pérdidas ocasionadas por los
capacitores extras, produciendo un aumento de 3 dB en la SNR total.

Gracias a la simetria de los circuitos diferenciales, se obtiene una reduccion en la distorsién

arménica y un mejor rechazo a las variaciones de la fuente de alimentacién, o PSRR.S

SEste tipo de ruido es caracteristico de una red RC expuesta a una fuente de voltaje tipo escalén
6 Power Supply Rejectio Ratio por sus siglas en inglés.
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Figura 3.3: Circuito integrador diferencial.

Ademds, lo errores introducidos por lo interruptores, tales como la inyeccién de carga y el
clock feedthrough,” son atenuados debido al CM RR.8

Cabe resaltar que cualquier error introducido en alguna de las dos fases, afecta
notablemente el desempenio de todo el convertidor. Este se sumard como un ruido no
correlacionado que abarca todo el ancho de banda del sistema, y cuya potencia puede alcanzar
niveles tan altos como para reducir la resolucién en incluso dos o mas bits. Estos errores son
causados principalmente por la ganancia, ancho de banda y slew rate finitos del amplificador.
A continuacion se explicard el efecto de cada uno de estos parametros en el desempeno del

sistema, con el fin de hallar las especificaciones que debe cumplir cada amplificador.

3.2.2. Efecto de los componentes no ideales.
Interruptores CMOS

En un circuito con capacitores conmutados, los interruptores pueden ser realizados
mediante un transistor MOS, ya sea de canal N, canal P, o un arreglo de estos. Esto es
posible gracias a que pueden estar encendidos sin conducir corriente alguna, ademads, las
tensiones de surtidor y drenador son independientes de la tensién de puerta [32]. Un circuito
basico de muestreo se presenta en la figura 3.4.

El encendido del transistor es controlado por su senal de puerta (CLK), la cual
generalmente corresponde a una senal de reloj. La amplitud de ésta debe ser suficiente para
que el transistor opere siempre en la region de triodo, por lo tanto, se procura que sea del

mismo nivel que la tensién de alimentacion.

" Clock feedthrough es el paso o acople de la senal de reloj con los capacitores de muestreo a través de los

interruptores.
8 Common Mode Rejection Ratio.
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Figura 3.4: Circuito de muestreo basico.

Ignorando el efecto cuerpo, la corriente que conduce el transitor mientras estd encendido

es:

W %
Ips = unC’oxf <(VGS —Vru)Vps — 12)S> (3.3)

Donde Vg es la tensiéon de umbral del transistor. Su resistencia Roy se halla mediante

la siguiente expresion:

Vbs _ 1
Ip Mncox% ((VGS - VTH) - %)

Ron = (3.4)

Y debido a que el transistor estd en la regién de triodo, la anterior ecuacién se puede

aproximar a:

1
MnCow% (VGS - VTH)

La ecuacién 3.5, muestra un aumento en la resistencia de encendido, a medida que la senal

de entrada crece, hasta el punto en que el transistor se apaga cuando ésta supera Vpp — Vrp.
A su vez, al utilizar un transistor de canal P, su resistencia aumenta a medida que la entrada
se acerque a Vg, apagandose cuando sea menor que este nivel. De anterior anélisis se aprecia
una limitacion en el rango de excursién del voltaje a censar, el cual se reduce en una tension
de umbral.

Como una solucién a esta limitacion, se implementan interruptores con transistores
complementarios, es decir, un transistor NMOS y uno PMOS en paralelo (figura 3.5). De
esta manera, ajustando correctamente las dimensiones de los dos transistores, se puede obtener
un interruptor con una resistencia constante e independiente de la senal de entrada [32,33].

Por otro lado, el hecho de que el interruptor presente una resistencia mayor que cero en

su encendido, introduce una fuente de ruido adicional que predomina sobre las demas fuentes
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Figura 3.5: Circuito de muestreo con interruptores CMOS.

de ruido de los transistores. Esta se compone basicamente por ruido térmico, y su densidad

espectral de potencia viene dada por:

Sr(f) =4KTR (3.6)

Donde K es la constante de Boltzmann y T la temperatura del circuito. La potencia del
ruido a la salida se obtiene al calcular la respuesta de una red RC pasa bajas a esta senal, e

integrando en todo el rango de frecuencias (ecuacién 3.7).

KT
Cs

Este ruido depende exclusivamente de la capacitancia de muestreo, y establece un limite

Vi’rLQ:

(3.7)

en el rango dindmico total; a mayor capacitancia, menor serd el ruido referido.

Otra fuente de error en el proceso de muestreo es la inyeccion de carga que los transistores
del interruptor efectiian sobre el capacitor de muestreo; cada vez que los transistores son
apagados, una determinada cantidad de carga proveniente del canal bajo la compuerta es
dispersa sobre el drenador, la fuente y el sustrato [32]. La carga en la capa de inversi6n

estd determinada por la siguiente ecuacién:

Qch = WLCo:;(Vbp — Vin — V) (3.8)

Donde C,, es la capacitancia por unidad de area de la compuerta. Las cargas que se
dispersan a través del terminal que conecta a la fuente de senal no generan error alguno,
mientras que las dispersas por el terminal contrario son inyectada directamente a capacitor
de muestreo, generando un error en la tensién almacenada. Suponiendo que se reparte

equitativamente la mitad de la carga por cada terminal, el error en la medicién es:

~ WLCo:(Vpp — Vin — Vra)

AV 5C.
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Figura 3.6: Conexién de un transistor extra para atenuar el efecto de inyeccion de carga.
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Figura 3.7: Implementacién de la técnica Bottom-Plate Sampling.

Sin embargo, la cantidad de carga que se transfiere no es exactamente la mitad; por
el contrario, ésta es funcién de las impedancias vistas desde cada terminal hacia tierra y
del tiempo de transicién del reloj. Una forma de contrarrestar este fendémeno es utilizando
un transistor extra (figura 3.6), el cual operard como un interruptor con fase de encendido
contraria a la del interruptor de muestreo. De esta manera, la carga es expulsada por los
transistores del interruptor principal es absorbida por el transistor extra, evitando que se
sume a la almacenada por Cs. No obstante, ya que no es posible conocer con exactitud la
cantidad de carga que se inyecta, el dimensionamiento de este transistor se convierte en un

proceso iterativo, haciendo esta alternativa poco llamativa [32].

Otra alternativa para reducir el error por inyeccién de carga, es implementar la técnica
bottom-plate sampling; la figura 3.7 ilustra este concepto [34]. Esta técnica se basa en la adicién
de un nuevo interruptor Ss, cuya fase de encendido es ligeramente menor que la de S1, es decir,
se abre cierto tiempo antes, siendo éste quien define el instante de muestreo. Al momento en
que Sy se abre, la tensién del nodo negativo de V,,; cambia debido a la inyeccién de carga

de este interruptor, pero a diferencia de Si, éste cambio es independiente de la tensién de
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Figura 3.8: Representacion de la ganancia finita del amplificador.

entrada, ya que sus terminales estdn a una tensién constante, tierra o voltaje en modo comun
idealmente. Por lo tanto, la inyecciéon de carga de Ss se convierte en una componente de
offset, que puede ser eliminada con una implementacion diferencial. Cierto tiempo después 51
se abre, aislando la entrada del capacitor de muestreo. Con base en el principio de conservacién
de carga, y el hecho de que la carga en el nodo negativo de V,,; no tiene forma de fugarse, la
inyeccién de carga proveniente de S no afecta la tensién almacenada en Cy. Esta es drenada
por medio de los acoples capacitivos entre el nodo positivo de V,,; (placa positiva de Cy) y el
sustrato [34,33].

Ganancia finita del amplificador.

Este pardmetro es el responsable de la precision con que todas las senales del convertidor
se establecen después de la fase de integracién. Asumiendo el amplificador como una fuente
de voltaje controlada por la tensién de entrada (figura 3.8), la funcién de transferencia para

la senal de salida es:

e A,C B A,Cy

I == = —
(2) 1—az ! ) Cs—i—Cf—l-Ava @ Cs—l-Cf—i-Ava

(3.10)

De la ecuacién 3.10 se identifican dos fuentes de error: la ganancia ((3) y el factor de

realimentacién («), los cuales se alteran en un factor de -UH cada uno. Debido a que los

moduladores XA son poco sensibles a las variaciones de las ganancias de cada integrador,

el factor 8 no es quien determina la precision total del sistema; por el contrario, cualquier
cambio en la ubicacién del polo en lazo cerrado del acumulador conllevara a una disminucién
de la SNR.

La figura 3.9 relaciona la SNR de un sistema en cascada 2—2 con la ganancia del

amplificador, para diferentes relaciones de sobremuestreo. Esta fue obtenida con base es
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Figura 3.9: Efecto de la ganancia del amplificador sobre la SN R total del sistema.

una serie de simulaciones comportamentales, utilizando la herramienta SDTOOLBOX,” bajo
el entorno MATLAB [35]. De esta gréfica se concluye que la minima ganancia que cada
amplificador debe presentar en de 60 dB, para una OSR de 64. Es importante resaltar el
aumento en la ganancia minima requerida, a medida que la OSR se eleva, consecuencia del

desacople entre cada etapa del modulador [28].

Ancho de banda y Slew Rate finitos del amplificador.

Una de las caracteristicas de los circuitos con capacitores conmutados es que sus senales,
tanto de voltaje como de corriente, presentan idealmente cambios abruptos en magnitud y
sentido cada flanco de reloj. Por lo tanto, los componentes que los conforman deben ser capaces
de soportar dicho cambios, garantizando que todas las senales se estabilizaran en un intervalo
de tiempo determinado; este intervalo corresponde generalmente a la mitad del periodo de
muestreo.

Asumiendo el amplificador como un sistema de un polo dominante, y la muestra
almacenada en al capacitancia C; como una fuente de voltaje tipo escalén (figura 3.10),
la funcion de transferencia en la etapa de integracién es:

&
Vi

Vo(s) (3.11)

- 1+ —s
S2GBW
Donde V,,, representa el valor de la muestra capturada en la fase anterior, y GBW es la

frecuencia de ganancia unitaria del amplificador. En el dominio del tiempo, la ecuaciéon 3.11

9Esta herramienta es de distribucién gratuita, y se ejecuta en el ambiente Simulink



62 CAPITULO 3. IMPLEMENTACIONES CIRCUITALES

C,
||
I
I | Vou
Cl j—
+e -A
VS Va

qu> V_a 1+f_
< (- [ 3dB

Figura 3.10: Circuito para el andlisis del ancho de banda y Slew Rate del amplificador.
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Figura 3.11: Tiempo de establecimiento del amplificador.

representa:

V,(t) = —Vmgl (1 + e‘%GBngt) (3.12)

Los anteriores calculos no tienen en cuenta el efecto de Slew Rate'® del amplificador, no
obstante, [36] y [34] sugieren la asignacién de % del tiempo total de establecimiento al efecto
de Slew, y los % restantes al producido por el GBW finito (regién exponencial); la figura 3.11
muestra la distribucién de estos dos efectos.

Teniendo en cuenta que la frecuencia de muestreo del ADC es 3,072 MHz, la cual permite
un tiempo de asentamiento maximo de 162,8 ns, y el peor caso del factor de realimentacién
Co 1

o= 08— 1,25, se tiene:

10F] término Slew Rate hace referencia a la méxima taza con que la salida de un amplificador puede crecer

o decrecer.
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Figura 3.12: Efecto del Slew Rate del amplificador sobre la SN R total.

t 2t
55 = 162,8ns = 555 =tapw = 108,5ns = 57 (3.13)
Donde 7 es la contaste de tiempo del amplificador. Al despejar 7 de la ecuacién 3.12 se
obtiene:
1 t 1
T= o= PW = 108,508 = GBW = —, (3.14)
2nGBW & ) 2nT &

De la anterior ecuacion se concluye que la minima frecuencia de ganancia unitaria que

debe presentar cada amplificador es:
GBWin = 5,1 MHz

Por otro lado, determinar el minimo Slew Rate que debe cumplir el circuito no es un
problema que pueda resolverse mediante ecuaciones exactas, ya que cada etapa integradora
procesa unicamente ruido de cuantizacion; éste estd caracterizado por su densidad espectral
de potencia, mas no por su amplitud. Por lo tanto, al igual que con la ganancia de DC, es
necesario realizar diversas simulaciones a nivel comportamental, restringiendo el amplificador
a un sistema de primer orden con Slew. De igual manera, estas simulaciones fueron hechas
mediante la herramienta SDTOOLBOX. La figura 3.12 muestra los resultados.

De la anterior figura se concluye que el minimo Slew Rate que cada amplificador debe

presentar es:

SRpin = 15V /us
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Especificacion ~ Minimo Valor

Ganancia 55 dB
GBW 5,1 MHz
Slew Rate 15V /us
DR oyt 2,5V
Margen de fase 60°

Tabla 3.2: Especificaciones minimas de los amplificadores.

Rangos de excursion.

Otra especificacién importante en el diseno de los amplificadores, es el rango de excursién
de sus senales de entrada y de salida, siendo este ultimo el de mayor influencia en el desempeno
del ADC. El rango de valores en el cual cada integrador pueda oscilar limita de manera
importante el rango dindmico de conversién y la SN R méaxima, ya que impone un limite en
la amplitud de la senal de entrada, y por tanto en su potencia.

Tal como se mencioné en el capitulo anterior, la arquitectura feedforwad contribuye con
este requerimiento, ya que los integradores solo procesan ruido de cuantizacién, siendo este
de menor potencia y amplitud que la senal a digitalizar. Teniendo en cuenta la tension
de alimentacién del sistema (3,3 V) y el voltaje de realimentacién del DAC (£ 1,65V),
numerosas simulaciones a nivel comportamental fueron hechas, dando como resultado que el

minimo rango de excursién a la salida de cada amplificador es:
DRoutmin =2,5 \Y

Cabe resaltar que este requerimiento es exclusivo del primer integrador de cada etapa,
en especial el de la primera, ya que debe procesar tanto la senial de entrada como la de
realimentacion, por lo tanto, el rango de excursién para los demas integradores serd menor

que el mencionado.

La tabla 3.2 resume las especificaciones que debe cumplir cada integrador; el margen de
fase se escoge de tal manera que la respuesta transitoria no tenga ningin sobrepico ante una

entrada tipo escalén [34].

3.3. Implementacién de la arquitectura feedforward

Un modulador YA con arquitectura feedforward se compone principalmente de cuatro

componentes: el circuito integrador, el punto de suma de la senal a cuantizar, la realimentacion
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Figura 3.13: Circuito divisor de voltaje capacitivo.

de la senal del DAC y el cuantizador. En la seccién anterior se presenté detalladamente el
funcionamiento e implementacién del integrador, ademaés se obtuvieron las especificaciones del
amplificador que lo conforma. En esta seccién se mostrara la forma de implementar el punto
de suma y la realimentacién del DAC, y se hallaran las especificaciones que debe cumplir el

cuantizador.

3.3.1. Punto de suma de la senal a cuantizar.

La sefial a cuantizar es la suma de las salidas de cada integrador y la senal de entrada,
cada una escalada segin la ganancia ¢;; esta suma se puede realizar utilizando Unicamente
componentes pasivos, es decir, mediante un divisor de voltaje resistivo o capacitivo. Los
divisores resistivos no son muy adecuados para su implementacién debido a su elevado
consumo de potencia, ya que estan conduciendo permanentemente corriente continua; por
el contrario, los divisores capacitivos solo conducen corriente en el momento de la transicién
o cambio de tensiéon. Una medida para reducir el consumo de las resistencias es incrementar
su valor, sin embargo, este incremento esta ligado a un aumento del ruido térmico y el area
del circuito, ratificando a los divisores capacitivos como la mejor opcién.

El circuito divisor capacitivo es presentado en la figura 3.13; en el momento en que los
interruptores ¢9 se cierran, se elimina cualquier carga residual en los capacitores, permitiendo
que al cerrarse ¢; la suma se actualice correctamente. La funcién de transferencia de este

circuito es:



66 CAPITULO 3. IMPLEMENTACIONES CIRCUITALES

> Vi(2)Cri
Y(z)= S — (3.15)

N
> Cyi
=1

Donde CYy; es la capacitancia de cada lazo de suma. Si se define cada capacitancia Cp;
como el producto entre un capacitor referencia y el coeficiente C),, la ecuacion 3.15 se reduce

a:

N

N
ZXi(z)CiCref ZXl(Z)Cz
i=1 _i=1

Y(2) = = - (3.16)
> CiCrey > Ci
1=1 =1

Donde Ci.. se escoge de 500 fF' teniendo en cuenta la maxima capacitancia por unidad de
area que la tecnologia 0, 35.m de AMS!'! provee. La ecuacién 3.16 corresponde a la suma de la
salida de cada integrador escalada en un factor 1/ Zfil C;. Esta ecuacién muestra la necesidad
de una amplificacién extra del mismo factor para obtener la suma exacta. Sin embargo, como
la respuesta de un cuantizador monobit no depende de la magnitud de su entrada, sélo de
su polaridad, esta amplificacion resulta innecesaria; de esta manera se reduce el tamano del

circuito y su consumo de potencia.

3.3.2. Realimentacién de la senal del DAC.

De la misma forma, la resta de la senal de entrada con la sefial del D AC puede ser realizada
con componentes pasivos inicamente, la figura 3.14 muestra la manera de implementar dicha
operacion.

Durante la fase de muestreo los interruptores S1 y Si4 se cierran, permitiendo que C se
cargue, durante la fase de integracién So y Soq se cierran, haciendo que la capacitancia Cj
quede conectada al nodo Vng . 0 V.. segun sea el caso, por lo tanto, la carga transferida a Cs es
la equivalente a V;;, — Vy,.. Esta implementacion requiere el uso de dos voltajes de referencia,
disminuyendo la cantidad de interruptores y capacitores; existen otras alternativas para el lazo
de realimentacion que utilizan sélo un voltaje de referencia, estas involucran ciertos arreglos
de capacitores e interruptores, que hacen que el circuito sea mas sensible al mismatch, ya que
cualquier error en el voltaje de realimentacion introducira distorsién arménica en la banda de

interés, e incluso puede desestabilizar el modulador [28].

"Siglas de Austrian MicroSystems.
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Figura 3.14: Realimentacién de la senal del DAC.
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3.3.3. Cuantizador.

Debido a que el modulador seleccionado es un sistema monobit, el cuantizador se puede
implementar mediante un comparador de voltaje, el cual censa la salida diferencial del punto
de suma y responde con un uno o cero logico si esta es mayor o menor que cero respectivamente.
La especificaciones de este componente se centran en su resolucién y tiempo de decision. La
resolucién hace referencia a la minima senal que puede censar para efectuar una correcta
decisién, es decir, la minima senal de la que puede distinguir correctamente si equivale a un
uno o a un cero; el tiempo de decisién es el tiempo que demora en estabilizar sus salidas segin
la decision tomada, y es quién determina su maxima frecuencia de operacién.

Determinar el requerimiento en resolucién es algo que tampoco es posible hacer mediante
ecuaciones exactas, ya que la sefial del punto de suma contiene ruido de cuantizacion;
nuevamente son requeridas un gran ntimero de simulaciones comportamentales que permitan
hallarla. Estas simulaciones muestran que el comparador debe ser capaz de censar senales de
al menos 50 mV de amplitud.

Por otro lado, el hecho de utilizar circuitos con capacitores conmutados disminuye
notablemente el requerimiento en tiempo de decisién, ya que se cuenta con la mitad del
tiempo de muestreo para que las senales del modulador se estabilicen. De esta manera el

comparador cuenta con i = 162,67 ns para estabilizarse.

Teniendo en cuenta las anteriores consideraciones la figura 3.15 presenta el circuito

completo del ADC a disenar. Como es un sistema en cascada 2—2, su disefio se basa en
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Figura 3.15: ADC YA a disenar.

la optimizacién de un modulador de segundo orden, y en especial del circuito integrador, ya

que es el mayor responsable de la caida de la SN R, y quien define el consumo de potencia

global.



Capitulo 4

Diseno de un ADC XA

En el capitulo anterior se explicé como debe ser implementarse el modulador XA a nivel
circuital, y se presenté un analisis del desempeno del circuito integrador y su efecto en la
SNR global. Ademas, se hallaron las especificaciones que debe cumplir cada amplificador
y cuantizador, para satisfacer los requerimientos de un sistema de audio, sin considerar su

estructura interna ni su diseno.

El principal objetivo de este proyecto es diseniar un ADC, que ademds de ser apto para
sistemas de audio, pueda ser implementado en aplicaciones portétiles; es decir, dispositivos
cuya fuente de alimentacién sea una bateria. En capitulos anteriores se enfocé el diseno del
ADC para cumplir el primer requerimiento. Para esto, se escogié un sistema en cascada,
que ademés de brindar los 16 bits necesarios, garantiza la estabilidad de todo el circuito.
No obstante, el hecho de utilizar la arquitectura feedforward reduce considerablemente las

especificaciones de los amplificadores, y por ende, el consumo de potencia [29].

La potencia que consume el modulador esta regida principalmente por los amplificadores
v los cuantizadores, en especial por los primeros. Por lo tanto, se necesita de una estrategia de
disenio que se enfoque en el bajo consumo y que permita cumplir las especificaciones requeridas
para cada bloque. Para esto, se utiliza una técnica de optimizacién matematica conocida como
programacion geométrica (PG). Los trabajos de [34], [37] y [38] demuestran la eficacia de esta
técnica, en la reduccion del consumo de potencia de esta clase de circuitos. De esta manera

se pretende que el ADC pueda ser implementado en sistemas portétiles.

En el presente capitulo, se expone el diseno de los amplificadores y comparadores que
conforman el modulador XA, aplicando la programacién geométrica. Inicialmente se hace una
breve revision de los fundamentos tedricos de esta técnica, para luego presentar su aplicacién

en el diseno.

69
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4.1. Programacion Geométrica

La programacién geométrica es una técnica de optimizacién no lineal, caracterizada por
una funcién objetivo sujeta a ciertas restricciones. Estas presentan una forma y condiciones

especiales:

minimizar f,(x)
(z)

gi(z)

Donde la funcién f,(z) es la funcién objetivo y las funciones fij(z) y g¢i(z) son las

sujetoa fi(z) <1, i=1,....,m (4.1)
. -1

, t=1,..,p

restricciones. Estas estan compuestas por monomios o posinomios. Un monomio es una funcion
de la forma:

g(w) = cawy® -yt (4.2)

Donde ¢ un ndmero positivo y a, cualquier nimero real. Un posinomio es la suma de dos
o mas monomios, y cumple con las mismas restricciones que los primeros. La funcién objetivo
puede ser un monomio o un posinomio. Las restricciones tipo igualdad sélo pueden ser de
tipo monomio, mientras que las tipo desigualdad pueden ser monomios o posinomios. Con
programa geométrico se refiere al conjunto de expresiones que definen un problema.

Algunas de las caracteristicas que posibilitan la aplicacién de programacién geométrica en

el disenio de circuitos integrados son:

= Capacidad de distinguir si el problema tiene o no solucion.

= Obtencién del éptimo global de la funcién objetivo, siempre y cuando el problema tenga

solucién.

= Alta velocidad de convergencia y solucién.

Una fundamentacién matemaética més detallada sobre esta técnica de optimizacién es
hecha en [37] y [39)].

4.2. Diseno de los amplificadores

De las especificaciones halladas en el anterior capitulo, se concluyé que las de mas impacto
en la SNR, son la ganancia del amplificador y su rango dindmico a la salida.Estas son las
responsables de la precisién con que se establece la senal y del maximo nivel de tension

que puede procesar. Por lo tanto, es conveniente seleccionar una topologia que maximice
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estos dos requerimientos, cumpliendo ademas con los restantes. Para ello se evaluaron algunas
configuraciones como cascodo, cascodo doblado, gain boosting y configuraciones de dos etapas.

Buscando maximizar el rango dindmico, se descartan topologias de cascodo y cascodo
doblado, las cuales restringen su excursién en varios voltajes de sobrecarga (V,,). A pesar que
estos amplificadores presentan el mayor ancho de banda de los evaluados, su limitacién en
rango dindmico se impone sobre sus ventajas.

Los amplificadores con gain boosting presentan menos restriccion en la excursion a la salida
que las topologias con cascodo. Ademaés, permiten obtener valores muy elevados de ganancia.
Sin embargo, debido al aumento de su resistencia de salida, la capacidad para proporcionar
corriente a una carga determinada, incluso capacitiva, se restringe en comparacién con las
demas topologias. De esta manera, el desempeno del amplificador se degradaria, cada vez que
cargue la capacitancia de muestreo del siguiente integrador.

Finalmente, el amplificador escogido corresponde a una configuracién de dos etapas, tal
como se muestra en la figura 4.1. Los amplificadores de dos etapas surgen como la mejor
opcion para maximizar el rango dindmico a la salida; ya que este se restringe unicamente
en dos voltajes de sobrecarga. Ademds, debido a que su ganancia es la multiplicacién de la
ganancia de cada etapa, es posible desarrollar valores elevados de ésta que facilmente pueden
superar los 80 dB. Una limitacion de esta configuracion es su ancho de banda, consecuencia
de la compensacién que requiere; ya que al ser un sistema de dos etapas, necesita de una
compensacién adicional para garantizar su estabilidad en lazos de realimentaciéon negativa.
Sin embargo, gracias a que la frecuencia de muestreo del ADC no supera los 5 MHz, su
implementacién se hace posible sin la necesidad de elevar el consumo de potencia.

Como ultima observacion, se escoge que los transistores del par diferencial de entrada sean

del tipo PMOS, con le fin de maximizar el rango dindmico a la entrada [32].

4.2.1. Aplicacion de la programacion geométrica en el diseno del

amplificador.

La programacién geométrica se implementa comenzando con la descripcién del
comportamiento del circuito, al igual que sus pardametros de desempeno. Esto se hace
mediantes expresiones que sean compatibles con un PG, es decir, utilizando monomios y
posinomios que se ajusten a las restricciones tipo igualdad o desigualdad, respectivamente.
Una vez conseguida esta descripcién, se procede a la formulacién de un programa geométrico
que pueda ser resuelto por una herramienta de optimizacién. En este trabajo, se utilizo la
herramienta CVX para la solucién de los programas geométricos, ésta se ejecuta bajo el
entorno MATLAB y es de distribucién libre.

Modelar el comportamiento de un amplificador mediante expresiones adecuadas para un
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[]MS My,

Figura 4.1: Amplificador de dos etapas

PG, es algo que inclusive utilizando inicamente modelos de baja complejidad, resulta tedioso y
en ocasiones imposible. Como una solucion, se planteé el modelamiento de algunos parametros
de cada transistor, en funcién de las variables mas representativas en su diseno. Es decir, en
funcién de sus dimensiones, corriente de drenador, y tensién drenador—fuente [37]. Estos
modelos pueden ser de tipo monomial o PWL (piece-wise linear), dependiendo del grado de
precisién con que se requieran, y seran validos para una cierta region de operacion. Entre
mayor sea esta regién, mayor serd su error.

La estrategia para el disefio del amplificador via PG se resume de la siguiente manera:

1. Planteamiento del comportamiento de circuito, al igual de sus pardmetros de desempeno.

2. Identificacién de los parametros del transistor que deben ser modelados, para posibilitar

la construccion de un PG.
3. Definicién de las regiones iniciales y modelamiento.
4. Solucién del PG y verificacion de los resultados mediante un simulador.

5. Con base en los resultados del punto anterior, se definen nuevamente las regiones de
modelado. Con esto se busca disminuir cada vez més el error de los modelos, tras lo cual

se retorna al punto 3.
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Comportamiento del circuito y parametros de desempeno.

Tal como se menciond, es necesario describir el comportamiento del circuito mediante
expresiones que sean compatibles con la programacién geométrica, para luego identificar los
parametros a modelar, y poder formular un PG. A continuacién, se hard el planteamiento
de los pardmetros de desempeno y las condiciones de polarizacién del amplificador. Algunos
de éstos requeriran de ciertas aproximaciones y consideraciones, para su correcta inclusion en
un PG. Debido a que el circuito es completamente diferencial y simétrico, basta con analizar
unicamente la mitad izquierda o derecha del amplificador, mitad izquierda en este caso, para

describirlo.

Transistores encendidos: Como primera medida, se debe garantizar que todos los
transistores estén encendidos, es decir, que su tension Vg sea mayor que la tension de umbral.
Esta condicién se puede formular de la forma estandar de un PG, y constituye una restriccion

tipo desigualdad (ecuacién 4.3).

-1
(VGS:1,7,9,10)VTHP <1

- (4.3)
(VG51:3,5)VTHN <1

Transistores saturados: Ademdas de que los transistores estén encendidos, se debe
garantizar que estén en la regién de saturaciéon. Esto se logra por medio de restricciones

tipo desigualdad; la ecuacién 4.4 muestra estas condiciones.

Vps:,79,10 = Vas:1,79,10 — Vrap (4.4)

Vbpsas = Vas:ss — Vran

Ganancia: La ganancia del amplificador estd determinada por la expresiéon 4.5 y puede ser
incluida en un PG mediante una restriccion tipo desigualdad (ecuacion 4.6).
gmigms

A”U = > Avmm 4.5
(gds1 + gdss3)(gdss + gds7) (4.5)

Avmin(gds1 + gdss)(gdss + gdsﬁgmflgmgl <1 (4.6)

Ancho de banda: El amplificador se debe comportar como un sistema de primer orden, con
un polo dominante manipulado mediante la capacitancia de compensacion C.. La frecuencia de
ganancia unitaria corresponde a la ecuacion 4.7, y constituye una restriccion tipo desigualdad

(ecuacién 4.8).
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gmq

GBW = A, fsaB = 2nC,

210G BWninCegmy* < 1 (4.8)

Margen de fase: Este pardmetro garantiza la estabilidad del amplificador en un lazo de
realimentacién negativa. Asumiendo que el amplificador presenta dos polos: uno dominante
impuesto por la capacitancia de compensacion C,, y otro a causa de la capacitancia de carga
C'1, (capacitancia de muestreo del siguiente integrador), el margen de fase se puede expresar

mediante la ecuacion 4.9.

2
PM =7 — ZH(jwy) =7 — ) _ arctan <°"°> (4.9)
. Pi
=1

La ecuacion 4.9 no cumple la forma estdndar de un PG, por lo tanto debe ser manipulada y
aproximada de tal forma que pueda expresarse de la forma requerida. Estas aproximaciones se
basan en el hecho de que el amplificador se comporta como un sistema de primer orden, por lo
tanto, a la frecuencia de ganancia unitaria el polo dominante ya ha aportado 90° de fase; como
consecuencia, el segundo polo tiene que aportar inicamente 30° de fase a esa misma frecuencia.
Ademas, es posible aproximar la funcién tangente inversa de la forma arctan(xz) ~ x, para
angulos menores a 30° [37]. Entonces, el margen de fase puede ser replanteado de la siguiente

manera:

2
PM = 71— E arctan <w0> > PMpyin
‘ Pi

=1

- _ wo | _ wo .
= 7 — arctan (m) arctan <p2) > PMin
% - % Z PMmzn

- PMmm 2 %

_ . gmi Cc+Cp
P My > 2 CeCL

(4.10)

Q

s
2
s
2
El anterior resultado puede ser utilizado dentro de un PG mediante una restriccién tipo

desigualdad, tal como lo muestra la ecuacién 4.11.

2
;[PMmm + gmigmg ' + gmigms 1CICL) < 1 (4.11)
Slew Rate: Ademads de influir en el tiempo de asentamiento del amplificador, este parametro
juega un papel fundamental en el consumo de potencia en estado estable del circuito, ya

que hace referencia a la maxima corriente disponible en el circuito para cargar la mayor
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capacitancia que presente ante grandes cambios de tension a la entrada. La ecuacion 4.12

presenta el slew rate del amplificador a disenar, y la ecuacién 4.13 su inclusién en un PG.

) Ingg  Tasg
SR = _— > SRiin 4.12
mln{CC—FCL, Cc}_ ( )

SRuinCelyfy + SRminCrlyy <1 (4.13)
SRyinCelyfy <1 '

Rango dinamico a la entrada: Pardmetro de suma importancia para lograr el maximo
nivel de sobre carga en el ADC. Cuando el voltaje de entrada es minimo, los transistores
M1 y M3 se encuentren en la frontera entre triodo y saturacion, y cuando es maximo, el

transistor M9 esta en la misma frontera. Estas dos condiciones forman dos restricciones tipo

desigualdad (ecuacién 4.14).

Vin=Vep1+Vpss ||  Vin=Vbp — Vasi — Vbso

Cuando V;,, es minimo: Vinmin = Vass — Vran — Vrap
Vass < Vinmin + Vrup + Vran

Cuando V;, es maximo: Vjymar = Vop — Vasi — Vaso + Vrap

(4.14)

Vast +Vass < Vop — Vinmae — Vrup

Rango dinamico a la salida: Este parametro es maximizado por un amplificador de dos
etapas, cuya etapa de salida sea una configuracién de surtidor comin. La méxima y minima
excursion a la salida se obtiene con los transistores M7 y M5 en la frontera entre triodo y

saturacién respectivamente (ecuacién 4.15).
Vour =Vop —Vpsr || Vou = Vbss

Cuando V,,; es maximo: Vyuimar = Vop — Vas? + Vrup (4.15)

Vast < Vop — Voutmaz + Vrup
Cuando V,,; es minimo: Voutmin = Vass — Vran

Vass < Voutmin + VTN

Restricciones geométricas: De la misma forma como se plantearon restricciones para
los pardmetros de desempeno amplificador y las regiones de operaciéon de cada transistor, es
conveniente limitar las dimensiones del circuito, tanto en valores minimos definidos por el
proceso de fabricacién, como en valores maximos que limiten el costo en drea del circuito

(ecuacién 4.16).
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Li S Lmax Lz Z Lmzn

(4.16)
Wi S Wmaz WZ Z Wmm

Ademsds, es necesario incluir las relaciones entre las corriente del transistor M 10 con los
transistores M9 y M7, que conforman dos espejos de corriente. Estas relaciones se pueden

formular mediante restricciones tipo igualdad, tal como lo muestra la ecuacién 4.17.

Wio Wy Wio W+
— ) g=— |1 — | I;=(— 1 4.17
<L10> 9 (Lg 10 o 7 I, 10 ( )
Leyes de Kirchhoff: Las restricciones impuestas por la leyes de kirchhoff en DC sobre
cada trayectoria cerrada y cada nodo dentro del amplificador, deben ser consideradas para su
inclusiéon en un PG. La ecuacion 4.18 relaciona la tension drenador-surtidor de cada transistor

con la tensién de alimentacion, formando dos trayectorias cerradas; la ecuacién 4.19 relaciona

la corriente de cada transistor conectado a tres nodos distintos del circuito.

Vbp = Vpse + Vpsi + Vpss

(4.18)
Vbp = Vps7 + Vpss
Inig = 21V
Inin = Ins (4.19)
Inis = Iy

La ecuacion 4.18 no cumple la forma estdndar de un PG, ya que corresponde a restricciones
posinomiales tipo igualdad. Por el contrario, las condiciones del la ecuacién 4.19 si se ajustan,
siendo monomios tipo igualdad. En consecuencia, es necesario idear alguna estrategia que
consiga incluir la ecuacién 4.18 dentro de un PG. Los trabajos de [34] y [37] proponen la
asignacién directa de las tensiones drenador-surtidor, es decir, asumir que éstas son constantes
y definidas por el diseniador. Debido a que la solucién del PG depende de la asignacion de estas
tensiones, esta estrategia se complementa al hacer un barrido sobre todos los posibles valores
de Vpg de cada transistor, dentro de un intervalo regido por las condiciones de polarizacién
del amplificador, y resolviendo el PG para cada combinacién. Finalmente, de todo el conjunto
de soluciones se escoge la que menor potencia consuma, y que cumpla con las especificaciones

planteadas.

Otras consideraciones: Por 1ltimo, ciertas restricciones sobre la capacitancia de
compensacion C., y la maxima y minima corriente que cada transistor conducird deben ser

hechas. Las restricciones para C, se basan en controlar el area ocupada por el circuito, mientras
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que las hechas sobre la corriente buscan limitar la potencia que este pueda consumir. Las

ecuaciones 4.20 y 4.21 muestran estas condiciones.

Cc S Ccmaa: Ccmin 2 Cc (420)

IMi < IMma:v IMm'm > IM@ (421)

Una vez descrito todo el comportamiento del amplificador, mediante expresiones
compatibles con la programacién geométrica, se contintia con la seleccién de los parametros del
transistor a modelar. Con base en el trabajo de [37], resulta adecuado modelar las tensiones de
puerta-surtidor (Vizg), mediante modelos monomiales. Esta decisién se apoya en el reducido
error del modelo, el cual no supera el 5%, y la aparicién de términos de la forma VGTslZ Tal
como se menciond, estos modelos se plantean en funcién de las dimensiones del transistor, su

corriente de drenador y su tensién drenador-surtidor (ecuacion 4.22).

Vas = K« W x L% x I3« V5§ (4.22)

I se modelan mediante funciones PWL' de tres términos, es

Los pardmetros gqs y gm™
decir, la suma de tres monomios, debido al gran error que el modelo monomial presenta;
estas funciones se plantean igualmente en términos de W, L, Ips v Vpg [37]. Por tltimo, el

pardametro gm es modelado mediante un monomio, de la misma manera que Vgg.

Una vez modelados cada uno de los pardmetros necesarios para el planteamiento del PG,
se procede a su soluciéon haciendo el barrido de las tensiones Vpg de los transistores M9,
M1 y M5. Para los transistores M5 y M7, se fija esta tensién en 1,65V, buscando que la
tensién en modo comun a la salida esté a la mitad de la fuente de alimentacién. Cada solucién
se almacena temporalmente, y una vez terminado este barrido, se selecciona la que menor

potencia reporte, y que ademas cumpla a cabalidad todas las especificaciones.

4.2.2. Resultados.

Las tablas 4.1 muestra los resultados de la aplicaciéon de la programacion geométrica en
el disefio del amplificador, esta contiene las dimensiones de cada transistor, la capacitancia
de compensacion, la tension de polarizacién de los transistores M3 y M4, y la corriente de
referencia del transistor M10.

La figura 4.2 muestra la respuesta en frecuencia del amplificador. Esta evidencia que

efectivamente el circuito se comporta como un sistema con un polo dominante, controlado por

LPWL - Piecewise Linear. Término que hace referencia a funciones lineales por partes
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Wio 100 pm Lip 1,43 pm
W34 94,95 pm L3, 1 um
Wse 100 pm Lsg 3,36 um
Wrs 48,67 pm Lzg 0,84 um
Wy 100 pm Lg 1,76 pm
Wio 5,84 um Lqg 16 um

C. 1,5 pF

Va 576 mV

Iy 500 nA

Tabla 4.1: Resultados de la solucién del programa geométrico.
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Figura 4.2: Respuesta en frecuencia del amplificador.

la capacitancia de compensacién. Ademads se ratifica la suposicion de que los demads polos del

circuito aportan inicamente 30° de fase en la frecuencia de 0 dB, con lo que se logra el margen

de fase requerido. Durante todo el desarrollo de este proyecto, se utilizan las herramientas de

simulacién del paquete Cadence, en especial los simuladores Spectre y Ultrasim.

Por otro lado, la figura 4.3 muestra el comportamiento de la tensién de salida del

amplificador ante variaciones de su tensién de entrada en lazo abierto; de ésta se aprecia

un amplio rango de excursién (mayor a 2 V) antes que los transistores M7, M8 y M5, M6

entren en la region de triodo, contribuyendo al aumento del nivel de sobrecarga, y por lo

tanto, de la SN R de todo el ADC.

De manera similar, en la figura 4.4 se observa la manera en que el amplificador responde
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Figura 4.3: Excursién de la tensién de salida del amplificador en lazo abierto.
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Figura 4.4: Medicién del slew rate del amplificador.

ante grandes cambios de tensién en su entrada, bajo un lazo de realimentacién unitaria.
Ademds, esta gréfica muestra el efecto de slew del amplificador, caracterizdndose por
la pendiente constante su tensién de salida. Para medir si el circuito cumple con este
requerimiento, se aplica una senal de 2V de amplitud diferencial con un tiempo de subida
de 30 ns, ante esto el amplificador responde con una senial de pendiente méxima 27 V/us,
demostrando su cumplimiento.

Finalmente, la tabla 4.2 contrarresta el desempeno del circuito mediante las evaluacién de

la solucién del PG y lo obtenido a través del simulador.
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Especificacion  Valor requerido PG Spectre

Potencia minimizar 734 uW 649 uW
Ay 60 dB 85dB 89 dB
GBW 5 MHz 34 MHz 31 MHz
PM 60° 61° 57°
SR 15V /us 20V/pus 27V /us
DRy, 2V 2,2V 2V
DRyt 2,5V 2,9V 2,8V

Tabla 4.2: Comparacién del desempeno del amplificador segin los resultados del PG frente a

los resultados del simulador.

4.2.3. Circuito de realimentacién de modo comun.

Debido a que el amplificador es un circuito completamente diferencial, el cual esta disenado
para procesar Unicamente sefiales de este tipo, su nivel de modo comtn carece de algun tipo
de control. Esto posibilita que se desplace hacia tensiones cercanas a la fuente de alimentacion
positiva o negativa, ya sea en el momento en que el amplificador se encuentre en algun lazo
de realimentacion, o a causa de la variaciones del proceso de fabricacion y el mismatch,
provocando que los transistores M5y M7 entren en la region de triodo. Por tal motivo, surge
la necesidad de establecer algtin tipo de control sobre este nivel, de modo que permanezca
siempre a la mitad de la tension de alimentacién. Esto se logra al implementar un lazo de
realimentacién en modo comin (CM FB?), el cual censara el nivel de modo comin de la
salida, y de acuerdo a éste, ajustard una de las corrientes de polarizacion del amplificador.

Varias consideraciones deben ser tenidas en cuenta a la hora de seleccionar y disenar
un circuito de CM F'B, entre ellas se destacan la precisién y la velocidad con la que actua.
Ademds, el circuito CM F' B no debe representar una carga adicional para el amplificador, que
pueda degradar su desempeno, y debe operar de manera independiente del lazo diferencial.

Varias alternativas se han planteado para el control del nivel de modo comun, que van desde
circuitos en el tiempo continuo, hasta bloques con capacitores conmutados. Los primeros,
incluyen ademas de la red de censado, un amplificador de error que compara cierta tensién de
referencia con la censada, para luego ajustar la corriente de algin transistor de polarizacién
del amplificador. Una ventaja de esta alternativa es la velocidad con que establece la tensién
de modo comun a la de referencia. No obstante, ésta se ve opacada por la limitacién en

rango dindmico que el amplificador de error impone, ademés de un aumento en el consumo

2Siglas de Common Mode Feedback.
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Figura 4.5: Circuito de realimentacién en modo comun.

de potencia estética [32].

Por otro lado, las redes de capacitores conmutados ofrecen alta linealidad y mayor rango
dindmico, siendo igual al del amplificador controlado. Ademads, la potencia que consumen
es exclusivamente activa. Sin embargo, estos circuitos pueden aportar ruido a la salida del
amplificador, como consecuencia de la inyeccién de carga, y del acople de la senal de reloj a
través de cada interruptor CMOS [33]. Buscando maximizar la excursién de todo el circuito
integrador, y reducir su consumo, se escoge esta alternativa como circuito CMF B. Cabe

resaltar la necesidad de dos redes CM F B, una para cada etapa del amplificador [40].

La figura 4.5 muestra el circuito C M F' B seleccionado, y la figura 4.6 su aplicacién a cada
etapa del amplificador. Este consta de dos capacitores de censado C14 y C1p, y dos de ajuste
C24 y Cap. Ademads, necesitan dos tensiones de referencia Vepmout ¥ Vief. Vemour corresponde
al modo comin deseado, y V;..r es la tensién necesaria para establecerlo. El ajuste de la salida
se realiza mediante la senal V., la cual controla la corriente del transistor de polarizacion
de cada etapa; esta tensién es el resultado de la combinacién del promedio de la salida del
amplificador, y la censada por los capacitores de ajuste. Esta topologia de CMF B actia

principalmente como un filtro pasa bajos, con una entrada de DC [41].

El desempeno del circuito CM FB se puede analizar en la figura 4.7, ésta muestra la
manera en que la tension de modo comun a la salida se establece en la mitad de la fuente
de alimentacién (1,65 V), en aproximadamente 15 ciclos de reloj. La relaciéon Cy/C) es la
responsable del tiempo que toma el circuito es establecer la salida; entre mayor sea esta
relacién, menor serd el tiempo empleado. Sin embargo, aumentar esta proporcién implica
cargar excesivamente el amplificador, degradando su respuesta en frecuencia. Por lo tanto,
los capacitores de censado y ajuste se escogen de manera tal que no constituyan una carga
significativa para el amplificador, siendo de 200 fF y 400 fF respectivamente. La frecuencia del

reloj es la misma que la del modulador, es decir 3,072 MHz.
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Figura 4.6: Aplicacién de las redes CM F' B en el amplificador diseniado.
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Figura 4.7: Desempeno del circuito CM F' B en el amplificador disefiado.
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Figura 4.8: Comparador dindmico propuesto por [3]

4.3. Diseno de los cuantizadores.

Tal como se indicé en el capitulo anterior, los cuantizadores del modulador pueden ser
implementados mediante comparadores de voltaje, los cuales censaran la tensién del punto
de suma de manera diferencial, y responderan con un cero légico (0 V) o uno légico (3,3 V),
dependiendo si esta es mayor o menor que cero. De igual forma, el diseno de estos circuitos debe
estar orientado a la reduccién del consumo de potencia, cumpliendo con los requerimientos
de resolucién y velocidad que el sistema exige.

Los comparadores dinamicos se posicionan como una muy buena alternativa en cuanto al
consumo de potencia se refiere, ya que estos solo conducirdn corriente en el momento en que
toman la decisién, y sera la necesaria para cargar y descargar las capacitancias internas; una
vez tomada la decisién, el circuito entra en estado estable y no conducird corriente alguna.
Adicionalmente, el instante de decision estd controlado por una senal de reloj [29, 38].

La figura 4.8 muestra un comparador dindmico propuesto por [3]. Su operacién se describe
de la siguiente manera: mientras la senal de reloj esté en bajo (0 V), los transistores M7 y M8
(que actiian como interruptores) conectan los nodos de salida a la tensién de alimentacion,
haciendo que el comparador esté listo para tomar una decisién, ademas, el transistor M9 se
encuentra apagado, por lo que no circularé corriente por las ramas del circuito. En el momento
en que el reloj pasa a estado alto (3,3 V), los transistores M7 y M8 se apagan, permitiendo la

libre excursion de los nodos de salida, a su vez, el transistor M9 se enciende, lo que polariza los
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demas transistores del circuito. Si una diferencia de tension AV;, es aplicada en las compuertas
de los transistores M1y M2, se genera un desbalance entre sus corrientes, siendo mayor la de
M1 si AV, es positivo, y viceversa; como consecuencia, la tensién de los dos nodos de salida
disminuye pero a velocidades diferentes, dependiendo de cual rama conduzca mas corriente.
En un determinado instante, el nivel de este par de nodos habrd descendido lo suficiente para
que los transistores M5 y M6 se enciendan, lo que polariza el latch formado por M3, M4,
M5y M6, que corresponde a dos inversores en antiparalelo. Este latch actiia como un sistema
con realimentacién positiva, que aumenta la diferencia entre las dos salidas; tan pronto éste se
enganche en un estado determinado, el transistor M3 o M4 se apaga, eliminando la corriente

de una rama del circuito y completando de esta manera la decisién [38].

4.3.1. Aplicacién de la programacion geométrica en el diseno de los

comparadores.

Al igual que con los amplificadores, la aplicacién de la programacién geométrica en el
diseno de los comparadores se basa en la descripcién de su comportamiento y parametros
de desempeno mediante expresiones que sean compatibles con la programaciéon geométrica.
Para esto, se hace un analisis detallado sobre su funcionamiento, buscando expresar todas las
ecuaciones que lo describen en forma de restricciones monomiales tipo igualdad, o posinomiales
tipo desigualdad.

La anterior descripcién corresponde al proceso de decision del comparador, sin incluir el
proceso de reset; en esta segunda etapa el circuito lleva sus nodos de salida a un nivel estable
para eliminar cualquier posible memoria y prepararlo para un siguiente decisién. Por lo tanto,
el tiempo que comparador emplea en efectuar una decisién y preparase para una posterior es

la suma del tiempo que gastan estas dos etapas.:

tcomp = tdecision T lreset (4'23)

Tiempo de decisiéon: Corresponde al tiempo que tarda en descargarse los nodos de salida
hasta que los transistores M5 y M6 se enciendan, mas el tiempo que invierte el latch en
regenerar los niveles del par de inversores. El primer intervalo es consecuencia de la carga
y descarga de las capacitancias de carga de los nodos de salida (Cpr); este tiempo puede
aproximarse a la ecuacién 4.24, bajo la suposiciéon de que las corrientes de los transistores M1

y M2 son constantes una vez se aplica una tensién a la entrada [38].

_ CrVrup

t
¢ Inn

(4.24)
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Una vez se encienden los transistores M5 y M6, aparece una diferencia de tensién entre
los nodos de salida V,; que tiene que ser regenerada por el latch hasta un nuevo valor V,o. La

diferencia V,; puede expresarse de la siguiente manera [38]:

8056

o

Vor = Vrup AVip (4.25)

donde (356 corresponde al pardmetro de transconductancia de M5 y M6.
Por otro lado, el tiempo que emplea el latch en engancharse en un estado determinado, a

una diferencia Vo2, se puede aproximar a [41]:

CL Vo2
tigeth = ——1 4.2
tacth gmT " <A‘/zn> ( 6)

donde g,,7 es la transconductancia efectiva de los dos inversores. Al combinar las ecuaciones

4.24 y 4.26 se obtiene el tiempo de decisién total (ecuacién 4.27):

2CL,Vrup Cr, 1 I, Ve
tdecision = + In 4.27
d I, ImT <2VTHP \/ 2056 AVm) (4.27)

La anterior ecuacién no es compatible con la programacion geométrica ya que contiene

una funcién logaritmo, ademads, el término I, corresponde a una funcién de radicacion que
incluye las dimensiones de los transistores del latch, impidiendo atin mas su utilizacién en un
PG. En el trabajo de [38] se propone una serie de aproximaciones para replantear la ecuacién
4.27 de la forma estandar de un PG, éstas se basan en la aproximacion de la funcién logaritmo

en un polinomio de dos términos de la forma:

In(z) ~ Ayz?? + Azz (4.28)

Ademsds, la corriente I, y la transconductancia de los inversores se modelan como
monomios en funcion de W1, W9y Vi, e Ips, Vbs, W v L respectivamente. La capacitancia
de carga Cf, se modela como una funcién pwl de tres términos en funciéon de W1, W3, W,

W7y W9, consecuencia del error que el modelo monomial presenta.

L= K+« WP«WPsvEi || w, =gt (4.29)
12 3 '
gmn,p = Kyp* 5"« Vg o« Why x L7
3 .
Cr = K« WL W2 s i3 o Ppaind 7 aid
L ; i x Wy y n P s (4.30)

Wy=1 | We=Wr | Wo=W;
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Aplicando la aproximacion del logaritmo al tiempo de retardo del latch, éste puede ser
incluido en un PG mediante una restriccién tipo desigualdad posinomial, tal como lo muestra

la ecuacién (4.31).

Ag
_ —0,5 —-0,5 L v, I, \As/2
e = 0.5Csgmy" gy A (st i) (0
05 —05 L V. A A2
+ 0.5CLgmy ™ gmp ™ As (\/ﬁﬁ) () ™"* < tiateh,max

Ademss, el tiempo que tardan los transistores M5y M6 en encenderse puede ser formulado

(4.31)

como una restriccién tipo desigualdad (ecuacién 4.32), quedando completamente descrito el

tiempo de decisiéon del comparador en términos de monomios y posinomios.

2rapCLly " < tomas (4.32)

Tiempo de reset: El tiempo de reset se puede representar como el tiempo necesario para
cargar las capacitancias de salida desde 0V hasta Vpp, en funcién de la resistencia promedio

de encendido de los transistores M7 y M8, y la capacitancia C, (ecuacién 4.33).

Lreset = 0769ReqCL (433)

La ecuacion 4.33 puede ser modelada como una restriccién tipo desigualdad compatible con
un PG, modelando la resistencia de encendido en funcién de las dimensiones de los transistores.
No obstante, debido a que ésta corresponde a una resistencia promedio, el error del modelo,
incluso con funciones pwl es significativamente alto; ademas, este error se sumara al error del
modelo de la capacitancia Cf. Como una alternativa, se propone modelar el tiempo de reset
en funcion de las dimensiones de M1, M3, M5, M7y M9, a partir de la simulacién directa
de éste, en lugar del modelamiento de cada término de la ecuacién 4.33 por separado [38];
este modelo serda un funcién pwl de tres términos para minimizar su error y constituye una

restriccion tipo desigualdad (ecuacién 4.34).

3
treset = Z <RZ * erLZ * W:Zi * ngyl * W;?n47i * W;&Z) < treset,max (4'34)

i=1
Por ultimo, el tiempo de decision no debe superar la mitad del periodo de muestreo, es
decir, el tiempo en que la sefial de reloj permanece en alto. Asi mismo, el tiempo de reset no

debe ser mayor al periodo en que el reloj estd en bajo.

Cabe resaltar que todas las variables de disefio del comparador pueden ser incluidas dentro

del programa geométrico, debido a que no aparecen restricciones posinomiales tipo igualdad; y
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Wiz 7,5um
W34 6 um

Wse 5,1 pm
Wrg  7,4pm
Wy 3,25 um

Tabla 4.3: Resultados de la aplicacion de la programaciéon geométrica en el diseno de un

comparador.

= CLK

- T T T T
0 4.0 8.0 12 16 20
Tiempo (ns)

Figura 4.9: Respuesta transitoria del comparador.

a diferencia del amplificador, su diseno no serd un proceso iterativo, sin dejar a consideracion

del disenador la asignacién de algunas variables.

4.3.2. Resultados.

La tabla 4.3 muestra los resultados de la aplicacién de la programacién geométrica en el
diseno del comparador. Estos resultados contienen tinicamente los anchos de los transistores,
ya que su longitud se fijé en la minima permitida (0,35 pm).

La figura 4.9 muestra el tiempo empleado por el comparador para tomar la decision,
con una senal de entrada de 50 mV de amplitud y reloj de 50 MHz, lo que demuestra el
cumplimiento de los requerimientos tanto en velocidad como en resolucion.

Finalmente, la tabla 4.4 compara los resultados obtenidos mediante la evaluacion de la

solucion del programa geométrico, y los hallados mediante simulacion.



88 CAPITULO 4. DISENO DE UN ADC YA

Especificacion  Valor requerido PG Spectre
Potencia Minimizar 68 uW 66 pW
tdecision 162 ns 3 ns 2ns

treset 162 ns 5 ns 1,6 ns
Resolucién 50 mV — 30 mV

Tabla 4.4: Comparacion del desempenio del comparador segin los resultados del PG frente a
los resultados del simulador.



Capitulo 5

Resultados

En el capitulo anterior se presenté el disefio de cada uno de los componentes que forman
el circuito integrador, asi como el cuantizador y los puntos de suma y realimentacién del
DAC. Ademsds, se explicd la manera de aplicar la programaciéon geométrica como estrategia
de diseno, orientada al bajo consumo de potencia. Como resultado, se lograron amplificadores
que cumplen con las especificaciones halladas en el capitulo 3, cuya corriente de polarizacién
no supera los 200 pA, y comparadores de voltaje que consumen tinicamente potencia dindmica,
capaces de operar hasta a 200 MHz.

En el presente capitulo se presenta el resultado de la unién de estos circuitos de manera tal
que formen un sistema en cascada 2—2, con arquitectura feedforward. Cabe resaltar que éstos
pueden ser agrupados de distintas maneras, para formar moduladores de cualquier orden y
arquitectura. Ademads, se analizara la manera de implementar comportamentalmente el filtro
digital diezmador, cuya labor serd eliminar el ruido de cuantizacién fuera de la banda de
interés, y reducir la frecuencia de muestreo a la requerida por un sistema de audio.

Para comprobar el funcionamiento del modulador se efectian medidas de SNR, SNDR,
rango dindmico y nivel de sobrecarga, las cuales se realizan en dos etapas: simulacién del
modulador a nivel circuital con la herramienta Cadence, utilizando el simulador UltraSim!, e
importacién de los resultados en MATLADB para la medicién de los pardmetros mencionados,
mediante algunos scripts de la aplicacién SDTOOLBOX.

Por otro lado, se valida la robustez del ADC' mediante analisis Monte Carlo, el cual simula
la variabilidad de los pardametros del proceso de fabricacién y el mismatch entre componentes.

Finalmente se presentan algunas conclusiones obtenidas durante el desarrollo de todo
el proyecto, asi como algunas recomendaciones para trabajos futuros relacionados con los

convertidores Y A.

LA diferencia de Spectre, UltraSim posee modos especiales de simulacién optimizados para convertidores
SA.

89
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Figura 5.1: Densidad espectral de potencia a la salida del modulador.

5.1. Modulador Y A.

La densidad espectral de potencia a la salida del modulador se muestra en la figura 5.1,

de ésta es posible reconocer dos caracteristicas de gran importancia:

= El ruido de cuantizacién crece exponencialmente con la frecuencia, a una razoén de 80 dB

por década, esto demuestra la modulacién de cuarto orden del sistema.

s El ruido que presente a frecuencias menores a 1 kHz corresponde al ruido térmico de
cada uno de los transistores y deméas componentes que forman el modulador, y no debe

interpretarse como un error de la modulacién YA, o carencia de linealidad del circuito.

La figura 5.2 muestra la SN R en funcién de la potencia de la sefial de entrada, esta gréfica
muestra una relacion lineal entre estos dos parametros, lo cual es una caracteristica de suma
importancia en sistemas de audio para reducir al méximo la distorsién arménica.

La tabla 5.1 resume las principales caracteristicas del modulador disenado, resaltando el

cumplimiento de las especificaciones de un sistema de audio.

5.2. Filtro digital diezmador.

Tal como se explicé en capitulos anteriores, los moduladores XA son convertidores

sobremuestreados, por lo que gran parte del espectro de su senal de salida, es ruido
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Figura 5.2: Comportamiento de la SN R respecto a la senial de entrada.

Parametro Valor obtenido
SNR, 101 dB
Resolucién 16.4 bits
Rango dindmico 98 dB
Nivel de sobrecarga 0,8V,
Potencia consumida 3mW

Tabla 5.1: Desempeno del modulador X A.

de cuantizacién. Este es es innecesario en aplicaciones de audio y debe ser eliminado
completamente. Ademds, se debe reducir la frecuencia de muestreo de esta sefial, de manera
que se ajuste al ancho de banda de todo el convertidor. Estas dos operaciones son realizadas
por un filtro diezmador digital, que por lo general en aplicaciones portatiles, es implementado
directamente en el procesador principal® y no como un circuito independiente. Esto reduce
notablemente el consumo de potencia de todo el sistema.

Este filtro es de tipo pasa—bajas, cuyas especificaciones serdn mas exigentes a medida que
el orden de la modulacién se incrementa. Esto se debe al aumento de la pendiente de la NT'F,
conforme crece el orden del modulador. Como consecuencia, la cantidad ruido de cuantizacion
que se concentra cerca de la banda de interés se incrementa también. Lo que obliga al filtro

a presentar una banda de transicién mas estrecha. Por otro lado, la atenuacién de la banda

2Este procesador puede ser un DSP, FPGA, microcontrolador, etc
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Tension
A Modulacién de ruido
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Figura 5.3: Requerimientos de banda de transiciéon y atenuacién del filtro diezmador.

de rechazo, debe ser del mismo orden que la diferencia entre la maxima potencia del ruido de
cuantizacién y el ruido en la banda de interés. Las figura 5.3 ilustra estas ideas.

Existen dos clases principales de filtros digitales, los cuales se diferencian se diferencian
segun su respuesta a una sefial impulso unitario. Estos pueden ser de respuesta finita al
impulso FIR, o de respuesta infinita al impulso /1 R. Tal como su nombre lo indica, los filtros
FIR responden con una senal con un nimero finito de términos no nulos, es decir, su salida
se hace cero a partir de cierto niimero de muestras. Por otro lado, los filtros ITR, también
llamados filtros recursivos, extienden su respuesta durante todo el tiempo [42]. En términos de
repuesta en frecuencia, los filtros I1R logran mayores atenuaciones que los F IR, alcanzando
300 dB para frecuencias cercanas a la frecuencia de muestreo; ademas, el rizado en la banda de
paso, es minimizado. Sin embargo, este tipo de filtros presentan una fase no lineal, y pueden
presentar problemas de estabilidad debido a la cercania de sus polos a la circunferencia de
radio la unidad. Por el contrario, gracias a que los filtros F'IR no tienen polos finitos, su
estabilidad no se ve comprometida conforme el orden aumenta.

Teniendo en cuenta que el ruido de cuantizacion debe ser atenuado de la mayor forma
posible, se decide implementar un filtro I1R. Este presentard una atenuacién mayor a 100 dB
sin retardos excesivos, y sin sacrificar su respuesta transitoria. Debido al gran orden que
presentaria un filtro F'I R para lograr la atenuacién requerida, se produce un elevado retardo
de la senal, lo que no es deseado en un sistema de audio.

El modulador disenado es de cuarto orden, lo que representa una NT'F' con pendiente de

80 dB por década. Por lo tanto, se propone que el filtro tenga una banda de transicién de
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Figura 5.4: Espectro a la salida del filtro digital.

4 kHz, con una atenuacién de 100 dB. Cabe resaltar el compromiso entre la pendiente de la
banda de transicion y el tiempo de asentamiento del filtro. Entre mas estrecha sea esta zona,

mayor serd el orden del filtro, lo que degrada su respuesta transitoria.

Por otro lado, el factor de diezmado del filtro, debe ser igual a la relacion de sobremuestreo
del modulador (64), con el fin de evitar el solapamiento de los espectros digitales y no generar
distorsién. De esta manera se obtiene una sefial con una frecuencia de muestreo de 48 kHz,

adecuadas para muestrear senales de hasta 24 kHz a la frecuencia de Nyquist.

El filtro digital se implementa mediante la herramienta Filter Design Toolbox, del paquete
MATLAB y que se ejecuta en el ambiente Simulink. Esta herramienta calcula la funcién de
transferencia de éste teniendo en cuenta su arquitectura y las especificaciones mencionadas.
A su vez, permite la generacién automética de un cédigo en VHDL o Verilog®, que facilita su

sintesis o implementacion en FPGA.

Finalmente la figura 5.4, muestra el espectro de la senal de salida del filtro, y la tabla 5.2,
resume los principales parametros de desempeno. Con esto se verifica el cumplimiento por
parte de todo el ADC de las especificaciones de un sistema de audio digital, planteadas en el

capitulo uno.

3Lenguajes de descripcién de hardward.



94 CAPITULO 5. RESULTADOS

Parametro Valor obtenido
SNR 100 dB
Resolucién 16 bits
Rizado paso-banda 0,2dB
Frecuencia de muestreo 48 kHz

Tabla 5.2: Caracteristicas de la senal digitalizada.

Muestras

95 %6 97 98 99 100 101 102 103 104 105
SNR [dB]

Figura 5.5: Anélisis Monte Carlo de la SNR del ADC

5.3. Analisis Monte Carlo.

Las anteriores secciones presentan los resultados del ADC bajo condiciones de operacién
ideales, considerando los valores nominales de los pardmetros de la tecnologia C'35B4C3, sin
incluir el mismatch de sus componentes. En esta seccién se validard el funcionamiento del
modulador YA ante distintas condiciones de operacién, simulando las variaciones propias
del proceso de fabricacion. Esto serd llevado a cabo mediante andlisis estadistico tipo Monte
Carlo, el cual se basa en un muestreo aleatorio sobre los pardmetros de cada transistor.

Utilizando la herramienta Virtuoso Advanced Analysis del paquete CADENCE, se
generaron 100 muestras aleatorias de cada parametro, incluyendo las variables geométricas
del transistor; este nuimero de muestras es suficiente para incluir todos los posibles efectos

y cambios presentes durante el proceso de fabricacién [43]. Posteriormente, para cada una
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Figura 5.6: Analisis Monte Carlo del ntimero efectivo de bits del ADC

de ellas se calcul6 la SNR del modulador y asi verificar el cumplimiento en resolucién y la
estabilidad del circuito. Las figuras 5.5 y 5.6 exponen los resultados; de ellas se aprecia que la
variacién total de la SN R no supera los 8 dB, y sélo un pequeno porcentaje (inferir al 10 %)
de las muestras estd por debajo de los 16 bits. De esta manera se consolida a los moduladores
YA, y en especial a la arquitectura feedforward como sistemas muy poco sensibles a las
variaciones del proceso de fabricacién, permitiendo su implementacién en cualquier proceso

CMOS digital estandar.

5.4. Conclusiones.

En este trabajo se abordé el diseno de un convertidor A de bajo consumo de potencia,
que ademds cumple con las especificaciones del estdndar de audio AC’97, el cual exige
principalmente una SN R de 98 dB y rango dindmico mayor a 80 dB. Finalmente se obtuvo un
circuito con SNR 101 dB y rango dindmico mayor 95 dB, cuyo consumo no supera los 3 mW
para una tension de alimentacion de 3,3 V.

El modulador fue implementado usando una arquitectura feedfoward, que permite reducir
las principales especificaciones de los amplificadores, tales como ganancia, ancho de banda,
Slew Rate, y en gran medida su rango de excursion a la salida.

La potencia consumida por un convertidor XA esta regida principalmente por las corrientes

de polarizacién de los amplificadores. Por lo tanto, para reducir este parametro, es necesario
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hacer un analisis cuidadoso de cada una de las especificaciones de estos circuitos, y evitar su
sobredimensionamiento.

Como medida adicional para reducir el consumo de potencia, se aplicé la programacién
geométrica como herramienta de optimizacién para el diseno de dos bloque bésicos: los
amplificadores de transconductancia y los comparadores. Esta, ademas de posibilitar la
automatizacién del diseno, permite que el disenador tenga una perspectiva mayor sobre el
compromiso entre cada especificacion del circuito, y su consumo de potencia.

El diseno fue validado mediante un anélisis Monte Carlo, que comprueba la robustez del
convertidor XA ante las variaciones del proceso de fabricacién. Se obtuvo una relacion senial
a ruido (SNR) de 101 dB con desviacién estandar de 2dB, y un numero efectivo de bits
(ENOB) de 16,4 con desviacién estandar de 0,33 bits.

5.5. Recomendaciones para trabajos futuros.

Ademas de las anteriores conclusiones, se proponen ciertas recomendaciones para trabajos

futuros relacionados con los convertidores X A:

= Una desventaja de los moduladores 3A en casada es el incremento del procesamiento
digital, con el fin de acoplar todas sus etapas, y lograr la cancelacién del ruido de
cuantizacién. Sin embargo, en la literatura se han propuesto algunas alternativas que
eliminan este procesamiento, a costa de un incremento en la complejidad del DAC de
realimentacion, y por ende, de su consumo de potencia. Se recomienda hacer un andlisis
de esta alternativa, y determinar la posibilidad de implementarlo en sistemas de bajo

consumeo.

= Los circuitos con capacitores conmutados demandan una gran cantidad de calculos para
su simulacion, lo que indudablemente extiendo el tiempo de diseno. Por lo tanto, se
propone la bisqueda de nuevos métodos de simulacién de bajo nivel, diferentes a los

tradicionales simuladores SPICE.

s Dado el bajo consumo de potencia del comparador de voltaje, respecto a los
amplificadores, se sugiere la aplicacion de la cuantizacion multibit, con el fin de lograr

la misma resolucion con una relacion de sobremuestreo menor.

= Se recomienda incluir dentro del programa geométrico del amplificador, restricciones

respecto al ruido térmico de los transistores y la linealidad del circuito.
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