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Resumen de la Tesis

En los ultimos afios, la demanda de equipos portatiles crece sin parar. La
vida de estos equipos depende de las baterias, por lo que una disminucién
en el consumo de energia por parte de los circuitos de estos equipos se ha
convertido en el principal caballo de batalla. A la hora de la conversién AD, los
moduladores LA pueden alcanzar los elevados rangos dindmicos necesarios
para la deteccién de una sefal en presencia de fuertes componentes de ruido
en frequencias adyacentes. Una vez convertida la sefial, un filtro digital puede
eliminar tanto el ruido interferente como el error de cuantizacién.

En esta tesis se describe el disefio de distintas celdas de baja tension para
la realizacion de amplificadores operacionales clase AB asi como el disefio de
un modulador £A paso-banda que alcanza una resolucién de 13,5 bits en una
banda de 16kHz y un consumo de 500uW. Un prototipo experimental se ha
disenado y se ha fabricado en una tecnologia de 0,35um CMOS para probar el
funcionamiento de las celdas de baja tensién.
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Capitulo 1

Introduccion

1.1. Introduccion

El mercado de dispositivos méviles requiere dia a dia el desarrollo de nuevas
ténicas que permitan mayor calidad de productos y, ademds, estos deben ser
capaces de trabajar con un menor consumo que permita una mayor longevidad
de las baterias. En esa direccién se desarrollan nuevas estructuras y circuitos
aplicados a otras estructuras ya conocidas. El objetivo es mejorar las presta-
ciones con unas restricciones de tensién de alimentacién y potencia disipada,
cada vez mds exigentes.

El trabajo desarrollado en esta tesis esta enmarcado dentro de los proyectos
POLICOM (ESPRIT - 25481), CICOMBT (CICYT — 1FD97 — 0317), CTCBT
y DABACOM.

1.2. Objetivos

La investigacion que se lleva a cabo en esta tesis tiene como objetivo profun-
dizar en los circuitos de baja tensién de alimentacién y probar la posibilidad
de aplicar estas técnicas al disefio de moduladores sigma-delta. De este modo
se pretenden contruir moduladores capaces de funcionar a muy bajas ten-
siones de alimentacién y que tengan reducido consumo. Los objetivos que se
pretenden alcanzar en esta tesis pueden resumirse en:

= Disefio de nuevas etapas de salida de amplificadores operacionales clase
AB para su funcionamiento en muy baja tensién de alimentacién.

s Disefio de un modulador sigma-delta de muy baja tensién y reducido
consumo para convertir sefiales en banda. En este circuito se aplicarén
las técnicas estudiadas en el punto anterior.

1




2 Introduccion

s Aplicacién del disefio de moduladores sigma-delta a un circuito comer-
cial de comunicacién por la linea de baja tensién (power-line modem).

1.3. Organizacion de la Tésis

En el capitulo 2 se introducen las técnicas de disefio de amplificadores clase
AB en baja tensién y se investigaran nuevas etapas de salida. El capitulo 3 in-
troduce los conceptos bdsicos relacionados con Sigma-Delta, asi como el efecto
que, sobre las prestaciones del convertidor, tienen las distintas no-idealidades
de los bloques que conforman la estructura. También se hace una discusién so-
bre el disefio de moduladores paso-banda. Un modulador paso-banda de cuar-
to orden se propone en el capitulo 4. Esta estructura es estudiada y, en el
capitulo 5, un prototipo se disefla para su funcionamiento con baja tensién
de alimentacién (1,1V) y bajo consumo (0, 5uW). Los resultados experimen-
tales se muestran en el capitulo 6. Finalmente, en el capitulo 7 se presen-
tan las conclusiones y comentarios sobre futuros trabajos. En el anexo A se
aplican las técnicas de diseflo de moduladores para realizar un modulador
paso-banda en cuadratura para un circuito comercial enmarcado dentro del
proyecto CTCBP.



Capitulo 2

Etapas de salida en baja tension
de alimentacion

2.1. Introduccion

La necesidad de reducir el consumo en los circuitos digitales ha arrastra-
do consigo la disminucién de las tensiones de alimentacién tanto en estos
circuitos como en los circuitos mixtos, en los que conviven los circuitos dig-
itales con los analégicos. La reduccién en la tensién de alimentacién lleva a
la necesidad de disefar circuitos analdgicos que funcionen a tensiones de ali-
mentacién cercanas a la tensién umbral de un transistor.

En este capitulo se proponen soluciones novedosas para el disefio de las eta-
pas de salida de los amplificadores operacionales en muy baja tensién de ali-
mentacién y con reducido consumo. En la seccién 2.2 se repasan las estapas de
salida clase AB de baja tension existentes. En 2.3 y 2.4 se proponen dos solu-
ciones para construir la etapa de salida con reducida tensién de alimentacién.
La segunda de ellas se aplicard en el capitulo 5 en el disefio de un modulador
YA que funciona a muy baja tensién de alimentacién.

2.2. Etapas de salida clase AB de baja tension
de alimentacion

Las etapas de salida clasicas clase AB utilizan técnicas para fijar la cor-
riente estdtica basadas en bucles de translinealidad. Si la tensién de ali-
mentacién se reduce demasiado, no hay rango de tensién suficiente para man-
tener el bucle en funcionamiento. Por ello, en este capitulo, se presentan difer-
entes alternativas novedosas a las técnicas cldsicas para realizar etapas de
salida que sean capaces de operar con baja tensién de alimentacién y que fi-
jen la corriente quiescente.
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Figura 2.1: Etapa de salida de un amplificador operacional.

En la figura 2.1 se representa el esquema de una etapa de salida clase AB
de baja tensién de un amplificador operacional. Para tener un correcto fun-
cionamiento es necesario que los transistores trabajen en saturacién. Esto
implica que la tensién de control V, debe cumplir la condicién de la ecuacién
2.1

Ven < Ve < Vdd + Vrp (21)

Si se considera por simplicidad que Vyy = —Vrp = Vr y que la tensiéon V,
tiene una variacién de AV,, se llega a que la tensiéon de alimentacién debe
limitarse al valor dado por (2.2).

Vdd > 2-Vpr + AV, (2.2)

Para conseguir que los dos transistores funcionen en saturacién con ten-
siones de alimentacién inferiores, se puede colocar una fuente de tensién como
se dibuja en la figura 2.2.

Para un correcto funcionamiento en clase AB, se disefia la fuente flotante
de forma que en estado quiescente la corriente que circula por ambos transis-
tores sea la deseada. Estudiaremos a continuacién los principales métodos de
control de corriente quiescente que se han empleado en las etapas de salida
clase AB de amplificadores operacionales, prestando especial atencién a las
etapas de baja tension de alimentacién.

En [56] se propone otra forma de realizar la bateria flotantede la figura 2.1
b. Nuevamente, cruzando los terminales de la resistencia R a las puertas de
los transistores de salida se consigue realizar una fuente de tensién flotante
negativa (figura 2.2), lo que permite que ambos transistores de la etapa de
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salida funcionen en la regién de saturacién incluso con una alimentacién cer-
cana a la tensién umbral de un transistor. Nuevamente, en [56] se propuso
un circuito de polarizacién que presentaba problemas de PSRR. El circuito de
polarizacién de la figura 2.2 es mads simple y no tiene problema de PSRR.

1 M 1 M n

L

Ly

Ign

Ign

O O

1 : n

Figura 2.2: Etapa de salida de [56].

2.2.1. Control de corriente quiescente en etapas clase AB

El esquema clasico de corriente quiescente en etapas clase AB, debido a
Monticelli [52], se muestra en la figura 2.3a. El control de la corriente quies-
cente se consigue por medio de dos transistores complementarios conectados
head — to — tail (M3 y M4). De esta forma se consigue un control preciso de
la corriente quiescente mediante el bucle translineal M1 — M2 — M3 — My,
(M6 — M5 — M4 — M,y,). El efecto de la corriente I, entre M3y M4 asegura el
funcionamiento clase AB. Como contrapartida se necesita una tensién de ali-
mentacién elevada (Vdd > 2 - V1) y no asegura la circulacién de una corriente
minima por los transistores de salida.

En [53] se realiza la bateria flotante de la figura 2.1b mediante una fuente
de corriente M P4 y un transistor M P5 (figura 2.4a). Nétese que la corriente de
M P5 esta fijada por un circuito de réplica (M P1, M P2, MP3, M P4, M N1) que
asegura una caida Vyp tal que la corriente quiescente de M,,:, es igual a la de
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outp

Figura 2.3: Etapa de salida de Monticelli [52].

Moup € igual a I. En la referencia [53] seincluyé un circuito de polarizacién
mucho mas complejo, pero el de la figura 2.4a) es mds simple y mas preciso.
Noétese también que, si comparamos con el circuito de la figura 2.1b, la fuente
Vap tiene polaridad negativa lo que permite el funcionamiento del circuito de
la figura 2.4a en baja tension de alimentacion (Vyy < Vpy + |Vrpl). De hecho,
para tensiones de alimentacién superiores, el circuito deberia cambiarse para
permitir que V; sea mayor que Vry + |Vrpl.

En la solucién propuesta en [54] los transistores de salida se polarizan me-
diante dos transistores en configuracién diodo, conectados a modo de carga. A
pesar de su sensillez (figura 2.4b) esta etapa no tiene buen comportamiento en
clase AB y presenta dependencias ante variaciones del proceso de fabricacién.
En [55], se propone una versién plegada del circuito de Monticelli. Este es-
quema (figura 2.4c) puede operar con menores tensiones de alimentacién. En
la literatura aparecen otras etapas de salida en clase AB con realimentacién
para el control de la corriente quiescente. Estas soluciones son mas lentas o
adolecen de problemas de estabilidad debido a bucles de realimentacién lo-
cales para pontrol de la corriente quiescente.



2.2 Etapas de salida clase AB de baja tension de alimentacién 7
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Figura 2.4: Etapa de salida de (a)[53], (b) [54] y (c) [55].
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2.3. Etapa de salida clase AB con Flipped Volt-
age Follower

La etapa de salida que se propone se presenta en la figura 2.6. Este cir-

cuito estéd basado en el espejo de corriente de baja tension, descrito en [34],
representado en la figura 2.5.

5.

|
L
M1

.

M2 I M3

- e

Figura 2.5: Espejo de corriente de baja tensién de [34].

——0 Vb i Iout

El funcionamiento de esta etapa es como sigue. La puerta del transistor
M3 se polariza de modo que trabaje siempre en saturacién. Esta tensién de
polarizacion sera la tensién quiescente del nodo de control, V,2.

Vo =VE < Vdd — Vpssar — VI

En este circuito (figura 2.6), la resistencia de entrada RZ es baja, del orden
de 202 a 10052. La tensién en el punto A permanece practicamente constante
independientemente de las variaciones de la senial V. Cuando la tensién de
control (V,) es igual a V,, la corriente que circula por los transistores M1y M2
es la misma. La corriente que circula por M3 es la suma de las dos:

I8, =2 I

Si V; crece, la corriente la corriente I, decrece cuadraticamente. Cuando M2
corta (baja mucho la tensién V;) la corriente que pasa por M3 es la minima y
vale: I = [,..,,. En el caso contrario, en el que V, disminuye respecto de su
valor medio V2, la corriente por M2 aumenta cuadraticamente, aumentando
también la corriente que atraviesa M 3.




2.4 Etapa de salida clase AB con bateria flotante para circuitos discretos en el tiempo de baja

En el circuito de la figura 2.6 se muestra la etapa de salida completa uti-
lizando los espejos de corriente de baja tension. En este circuito, la corriente I,
en los pares diferenciales M;,-Ms, y Mi,-Ms, determina de una forma precisa
la corriente quiescente de salida de la forma:

I = Ioun = Iouy = 201, (2.3)
siendo « la relacién de aspecto entre los transistores .

o= W/LMoutp — W/LMoutn
W/ Lasp W/Lmsp

La corriente minima que circula por los transistores de salida sera
MIN _ fMIN _ [MIN _
Iout - Iout;n - Ioutn =a-l,

En este caso, IS, y IMIN no dependen del valor de tensién de la bateria

flotante(V4p). Vap se ajusta para tener una copia adecuada de las corrientes
en los transistores de salida M., y Moun. Para esto, los dos transistores deben
estar en saturacién. Los valores tipicos de tensién que deben cumplir los no-
dos z e y son;

VE =Vdd - Vi, — Vpssa — AVMAX /2 (2.4)

Vi@ = Viuin + Vossar + AVMAX /2 (2.5)

VMAX o5 el rango méaximo de variacién de la tensién de control V; en el nodo

z. Como resultado de todo se calcula el valor adecuado de la bateria flotante
como:

Vap = VxQ - V;,Q =Vdd - VC?SMln - VSQGMlp — 2 Vpssar — AVxMAX (2.6)

En el caso en el que el nodo z sea el el nodo de salida de la etapa de entrada
de un opamp, la realimentacién negativa limita el rango de variacién de V; a
pocos mV, de modo que puede despreciarse el valor de AV, en la ecuacién 2.6.

2.4. Etapade salida clase AB con bateria flotante
para circuitos discretos en el tiempo de ba-
ja tension

En la figura 2.7 se muestra el circuito propuesto en [49]. La capacidad C; se
utiliza para realizar la bateria flotante necesaria para operar en clase AB. Los
transistores en configuracién diodo M1y M2 se parean con los transistores de
salida Moutp y Moutn, respectivamente. Mediante las fuentes de corriente
Io/n se fija la corrente quiescente de los transistores de salida. Las tensiones
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Figura 2.6: Etapa de salida con Flipped Voltage Follower.
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de referencia V; y V; se copian a las capacidades Ca y Cb a través de los inter-
ruptores S1 a §4. De esta forma, siempre se cumple la igualdad (2.7), lo que
equivale a una bateria flotante de valor V; — V, entre los nodos z e y.

V= Vo= Vi Vs 2.7)
1 : n
Doubled Doubled
_— _—
-] b, D, 1
— 1 N
M1 s Yy | M
S1 S3 l outp
<
I
Q/n l lIMoutp
Ca_— Cb__——— > Vou
IM t
| Q/n l outn
P, b,
N I ‘
M2 V2 S2 S4 . Moutn
777777 v, 777777
1 : n

Figura 2.7: Etapa de salida clase AB de [49].

Para disminuir el consumo de esta etapa se hace que los transistores M1y
M2 sean una version escalada de los transistores de salida M,y Y Moyt De
modo que la corriente I /n serda también una versién escalada de la corriente
quiescente de los transistores de salida I3

out*
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Al trabajar en muy baja tensién, las sefiales de activacién de los interrup-
tores también disminuyen. Para asegurar que los interruptores permiten copi-
ar las tensiones V; y V; en C, y G, se implementan con transistores NMOS
los interruptores S1y S3y, con transistores PMOS, 52 y S4. Ademés, S1y S3
se controlan mediante dobladores de tensién.

En este capitulo se propone el disefio de esta etapa sin el uso de los dobladores
de tension para los interruptores S1y S3. Si se dimensionan adecuadamente
los interruptores, para las mismas condiciones de tensién de alimentacién
y para las frecuencias de trabajo a las que se somete el circuito, puede de-
mostrarse mediante simulacién que se conserva un comportamiento adecua-
do. Al eliminar los dobladores de tension de los dos interruptores se reduce
el drea de silicio y se reduce también el consumo y el ruido del circuito. El
hecho de poner S1y S3 sin dobladores de tensién hard mas lenta la transfer-
encia de carga hacia Ca y Cb. El objetivo es dimensionar los interruptores de
forma que la carga se complete dentro del periodo de reloj asignado en cada
caso. Esta estrategia hace que el interruptor funcione en inversién moderada
o débil. La transferencia de carga se hace mas lenta, pero funciona dado que
las corrientes por los interruptores tan solo deben compensar las fugas, su
funcionamiento es cuasiestatico y la velocidad no es un problema.

En el cuadro 2.1 se recogen las dimensiones de los interruptores del circuito
propuesto en [49] y del circuito propuesto aqui. Si bien hay un incremento de
drea debido al tamario de los transistores, ese incremento no es comparable
al ahorro que se produce al eliminar un doblador de tensién, amén del ahorro
en el consumo de los dobladores. La constante de carga de los interruptores
puede aproximarse por:

T=2 -Rpp-C

Donde R,, es la resistencia de encendido del transistor NMOS con el que se
construye el interruptor y C es la capacidad. La carga se produce ain cuando
7> 1/ f,, siendo f, la frequencia de conmutacién. Los tamaiios de los interrp-
tores se han calculado de forma que el tiempo de carga sea menor de 100uS.

Interruptor | Tipo Circuito de [49] Circuito propuesto
S1 NMOS | W/L=2/0,3 um/um | W/L =12/0,3 pm/um
S2 NMOS | W/L =2/0,3 um/um | W/L =12/0,3 um/um
S3 NMOS | W/L=2/0,3 um/um | W/L =12/0,3 um/um
S4 NMOS | W/L =2/0,3 pm/um | W/L =12/0,3 pm/pum

Cuadro 2.1: Dimensiones de los interruptores.
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Para demostrar la validez de la solucién se ha simulado la estructura sin
dobladores de tensién. En la figura 2.8 se muestra la tensién de la bateria
flotante (V, — V;) del circuito con los interruptores sin doblar (2.8a) y con los
interruptores doblados (2.8b). Como puede verse en la simulacién, la salida
sin dobladores tarda mds tiempo en alcanzar el valor final de tensién. Puesto
que esta transicién solo se produce en el encendido del circuito no repercute
de forma alguna en el comportamiento final de la etapa.

=: (VT("/B_Doubler"} - VT{"/A_Doubler")}

300m _1: (VT(“/B_KoDoubler") - VT{"/A_NoDoubler*))

200m " 'er

100m

40.0u €0.0u 80.0u 100u
time (s )

Figura 2.8: Tensién de la bateria flotante en (a) el circuito propuesto y (b)
circuito de [49], durante el periodo de encendido.

Finalmente, en la figura 2.9 se muestra la corriente de los transistores de
salida (Moup Y Moun) en funcién de la tension de control V. Puede verse el
comportamiento de clase AB. En el estado quiescente los dos transistores
tienen la misma corriente (I%,). Cuando la tensién de control V, se separa de
su valor de quilibrio (V%) uno de los transistores ve aumentada su corriente
mientras que en el otro disminuye, llegando incuso a cortar (/,,,;;, = 0). Por ello
la etapa de salida no dispone de circuito de control de corriente minima.
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1-500 m, DC Response
lMoutp IIv‘outn
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Figura 2.9: Funcionamiento en clase AB de la etapa de salida.




Capitulo 3

Fundamentos de los
convertidores Sigma-Delta

3.1. Introduccion

El uso de convertidores sobremuestreados ha permitido superar limitaciones
con las que se encuentran los convertidores de Nyquist [10]. En estos con-
vertidores, para conseguir elevados rangos dinamicos, se necesitan reducidas
tolerancias en los apareamientos entre componentes. Esta limitacién se com-
pensa aumentando la resolucién y aplicando técnicas de autocalibracién o cor-
reccion (fisicamente con laser) de las caracteristicas del circuito [7]. La segun-
da limitacién que presentan es la necesidad de incluir filtros anti-aliasing de
muy alto orden a la entrada para evitar la aparicion de componentes de alta
frecuencia en la banda de senal debido al proceso de muestreo. Este filtrado
tan selectivo es dificil de realizar con circuiteria analégica.

xi(t) | —fA—\ Xo(t)f/ X[n] JJJ_rr y[n] To\ - Yoln]

S (o}
Prefiltro Muestreo  Cuantizador Postfiltro Diezmado

Figura 3.1: Convertidor D-A sobremuestreado.

Aprovechando la posibilidad de utilizar relojes muy superiores a la frecuen-
cia de Nyquist (de la sefial de informacién), se puede incrementar el rango
dinamico de los convertidores utilizando técnicas de sobremuestreo.

En la figura 3.1 se representa un convertidor de sobremuestreo. La entrada
z;(t) se hace pasar por un filtro paso-bajo (filtro anti-aliasing) limitando sus
componentes de frecuencia a la banda de interés (f,). Una vez filtrada (z,(t)),

15
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la senal se muestrea a OSR veces la frecuencia de Nyquist (f; = OSR - 2f,). A
OSR se le denomina "tasa de sobremuestreo”.

Debido a que las componentes de frecuencia que pueden ser causa de alias-
ing se encuentran en la banda de frecuencias entre OSR-f,y 2-OSR- f, = fs, se
pueden relajar las especificaciones del filtrado. Esto permite filtros mas sen-
cillos que los necesarios con los convertidores de Nyquist. El rango dindmico
del convertidor ideal asi descrito viene dado por la ecuacién 3.1.

DR= goszz(zﬂ _ 1) (3.1)

Donde B es el nimero de bits del cuantizador. Esto significa que el rango
dindmico del convertidor aumenta linealmente con la tasa de sobremuestreo.

3.2. Arquitectura general de moduladores Sigma-
Delta (SDM)

La arquitectura general de un convertidor analégico a digital Sigma-Delta
se muestra en la figura 3.2. Para describir su funcionamiento nos centramos
en la estructura en tiempo discreto. Suponemos que la sefial de entrada z.(t)
ya ha sido filtrada de forma que solamente contiene componentes frecuen-
ciales en la banda de interés (de lo contrario, se pasa por un filtro anti-aliasing).
La entrada z.(t) (continua en el tiempo) pasa por una etapa de muestreo y re-
tencién. Una vez muestreada (z,,(t)) a una frecuencia f; se introduce en el
modulador. La ultima etapa del modulador consiste en un cuantizador, gen-
eralmente de bajo nimero de pasos de cuantizacion. La salida del cuantizador,
Tsam €S discreta en el tiempo y en amplitud (i.e., digital). Esta sefal digital es-
ta relacionada linealmente con la entrada z.(t), incluyendo también ruido de
cuantizacion fuera de la banda de sefial.

Para eliminar estas componentes de ruido se utiliza un filtro de diezmado.
El diezmado consiste en un filtrado paso-bajo para eliminar las componentes
de ruido situadas fuera de la banda, seguido de una etapa de diezmado en
la que se reduce la tasa de bit de la sefial. Como resultado, la salida es una
senal digital multi-bit con una tasa de 2f, (frecuencia de Nyquist). Durante el
proceso de diezmado no se produce pérdida de informacién ya que el ancho de
banda original se limité a f,.
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En esta breve introduccién se ha puesto de manifiesto que un convertidor
Sigma-Delta esta formado por dos etapas diferenciadas. La primera abarca los
bloques de muestreo y retencién y el modulador Sigma-Delta. Generalmente
estos dos bloques estdn integrados en uno sélo, siendo la etapa de muestreo
parte del modulador. La segunda etapa, filtro de diezmado, es completamente
digital.

sd

=y
=

X(t)— Prefitro ~'—
sh

Filtro LP jﬁ> ﬂ ¢> n-bits

/

Digital

Modulador Sigma-Delta

L

Figura 3.2: Arquitectura general de un convertidor A/D Sigma-Delta.

3.2.1. Funcionamiento basico de moduladores Sigma-Delta

Para estudiar el funcionamiento basico de los moduladores se considera la
estructura genérica de la figura 3.3. El esquema consta de un filtro H(z),
un cuantizador uniforme multi-nivel de ganancia unidad y un convertidor
digital-analégico. En esta estructura, la sefial de entrada se introduce en el
cuantizador a través del filtro H(z). La salida, cuantizada, se resta a la sefial
de entrada. Mediante la realimentacién se fuerza el valor medio de la sefal
cuantizada a seguir al valor medio de la entrada.

La forma mas sencilla de abordar el problema del andlisis de esta estruc-
tura es a través de la descripcién en el dominio de la frecuencia [1] de su
"modelo lineal". Para poder tratar al modulador Sigma-Delta como un sis-
tema lineal es necesario modelar linealmente el componente no lineal. Esto
consiste en sustituir la operacién de cuantizacién (inherente en todo conver-
tidor analdgico-digital) por la adicién de una sefial equivalente de error (figura
3.4). De esta forma, valiéndonos de la teoria de sistemas lineales, la salida no
es mas que la suma de ambas componentes (sefial + error de quantizacién). Si
pudiésemos filtrar por separado la sefal y el error podriamos separar ambas
componentes en el espectro de una forma controlable. La seiial digital resul-
tante tendré separadas espectralmente las componentes de sefial y de error
de cuantizacién. Mediante filtros digitales, puede obtenerse una sefial limpia
de ruido de cuantizacién.

A modo de ejemplo, se va a analizar el circuito de la figura 3.5, que repre-
senta un SDM de primer orden. En esta figura se ha sustituido el cuantizador
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E I

% i ] n-bits

D/A |«

Figura 3.3: Modulador Sigma-Delta genérico.

X > 'I_,_]L,_r >y X y

Cuantizador M-bit Error

Figura 3.4: Modelado del cuantizador.

(uniforme de dos niveles) por su modelo lineal, es decir, por una senal (g;) que
se suma a la sefnal de entrada al cuantizador. La seial ¢; representa el error
introducido por el cuantizador. Por otro lado, el acumulador representa la in-
tegracion en un sistema con sefales discretas en el tiempo. Analizando esta
estructura, podemos ver que:

w; = Wi—1 + di—

die1 = Tie1 — Yie1

Yio1 = Wiy + €1

De esta forma tenemos que:

(3.2)

Figura 3.5: Modulador Sigma-Delta de primer orden.
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Donde y; es la senal cuantizada en amplitud.

De este resultado se desprende que la salida cuantizada contiene toda la
informacién de la sefial de entrada (si bien retrasada) a la que se suma la
primera derivada (diferencia) del error de cuantizacién. Para conocer la salida
completa del modulador es preciso determinar las propiedades del error de
cuantizacion.

Error de cuantizacion.

Para comenzar con el estudio de la estructura, se sustituy6 el cuantizador
por su modelo lineal (figura 3.4). Este modelo consiste en sumarle a la senal
el error de cuantizacién. Es obvio que este error de cuantizacién depende de
la sefial de entrada. Sin embargo, cuando el valor de la entrada cambia de
una forma aleatoria sin causar saturacién, se considera que el error de cuan-
tizacién toma valores incorrelados entre si, con igual probabilidad.

Partiendo de esta suposicidn, puede considerarse el error de cuantificacién
como una senal aleatoria (ruido), lo que hace posible el aprovechar impor-
tantes propiedades inherentes a estas sefales.

Para definir el ruido introducido hay que calcular su valor medio y su val-
or cuadratico medio. La funcién de transferencia (claramente no lineal) del
cuantizador se muestra en la figura 3.6, junto con la funcién de error (error
frente a la entrada).

Considerando que el error de cuantizacién es una variable aleatoria de me-
dia 0 y equiprobable en el rango —% a +%, el valor cuadratico medio se calcula
mediante 3.3.

2 L% g Lo (3.3
€rms = X %e e= 1 :

Considerando el ruido en la salida del modulador como:

Ny =€ — Ci—y (3.4)

En el dominio de la frecuencia se tiene:
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Figura 3.6: Relacién entrada a salida de un cuantizador.

Donde w = 2nf; y T; es el periodo de reloj (T; = 1/f;). De esta forma, la
densidad espectral del ruido sumada a la sefial a la salida del modulador
Sigma-Delta de primer orden viene dada por la expresién:

N(f) =2 emms- /2 -Ts-sen(0,5-w-Tj) (3.7

Esta expresion (3.7) se corresponde con la figura 3.7.

Para conocer las repercusiones del resultado anterior (ecuacién 3.7) se debe
calcular la potencia de ruido en la banda de sefal (n2).

=[N P 39

Si se considera que f? > f2, se puede aproximar por:

(4]

2
n? ~ efms%(2foTs)3 (3.9

Y su valor rms es:

s

no =~ e,msjg@ £.T)% OSR)™ (3.10)

e —-—7r—(
Tms\/g
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Ruido Modulado

Banda de seél

E(f)

Error de cuantizacit

Densidad Espectral (rms)

1 | 1 { | } | |
T T T T T T T T

Frecuencia

Figura 3.7: Densidad espectral de ruido de un modulador sigma-delta.

Se observa que, cada vez que se dobla la tasa de sobremuestreo (OSR), el
ruido en banda se reduce en 9dB. Esto proporciona un aumento en resolucion
de 1,5 bits. Si bien estos resultados se calculan basandonos en la suposicién
de ruido blanco, en la experiencia [1] se muestra que la ecuacién anterior se
cumple incluso cuando el ruido no es totalmente blanco (presenta algun tipo
de dependencia con la entrada).

Generalizando el resultado anterior para sistemas de orden superior a 1 se
obtiene la siguiente ecuacioén (3.11), donde L es el orden del filtro.

7.‘.[,
No = Erms 75—
V2L +1

Js

2fNqu'st

(OSR)'+z (3.11)

OSR =

Para poder generalizar el analisis hecho a moduladores de orden superior,
debe establecerse el modo de encontrar las ecuaciones que definen el compor-
tamiento del modulador. Nos basamos en el esquema del modulador genérico
mostrado en la figura 3.3. La salida de este modelo puede escribirse como:

Y(2) = Hx(2)X(2) + He(2) E(2)

Donde X (z) y E(z) son la entrada y el error de cuantizacién respectivamente.
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Las funciones de transferencia H,(z) y H.(z) son las funciones de transfer-
encia de sefnal (STF) y de ruido (NTF), que resultan del andlisis de la estruc-
tura.

H(z)k

= m (3.12)

H,(z)

1
He(z) = T HEE

Siendo & la ganancia a la entrada del filtro H(z).

Estas dos expresiones muestran que la sefial de entrada y el ruido de cuan-
tizacién sufren procesos de filtrado definidos por expresiones diferentes. Esto
permite tratar separadamente el ruido de la sefial. Haciendo que H(z)k sea
muy grande en la banda de sefal, la entrada pasara a la salida, mientras que
el ruido se vera muy reducido en esta misma banda.

Generalizando, se considera que se tiene una funcién H(z) de orden n con
todos sus polos en z = 1 (alta ganancia en continua). Esta funcién viene de-
scrita por

H(z) = (

1—z—1)n

Considerando que la ganancia del modelo del cuantizador es k = 1, se tienen
los siguientes resultados para la NTF y la STF:

|Hz(2)] =1

Hy(z) = (1- 27"

3.2.2. Comportamientos no-lineales

El estudio realizado en el apartado anterior considera un modelo lineal del
cuantizador. Por ello se supuso que la sefal podia tomar cualquier valor den-
tro del rango de entradas posibles (sefial "busy") y que el error de cuantizacién
era incorrelado con la sefal. Debido a que este modelo no es valido en todos
los casos, aparecen desviaciones respecto del comportamiento predicho.

Patrén de ruido ante entradas DC. En ciertas situaciones podemos en-
contrarnos con que la entrada es una sefial constante (o nula). Como se dijo,
la salida del modulador tiende a tomar valores cuantizados cuya media cor-
responde con la media de la entrada. La salida del cuantizador sélo tomara
valores de los dos niveles mds préximos a la sefial.
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En este proceso se obtiene un patrén de repeticion a la salida del modu-
lador para obtener el valor medio de la entrada [94]. Si se analiza esta salida
espectralmente, se observa un tono de continua igual a la sefial de entrada.
Pero, ademas, aparecen componentes en frecuencias correspondientes a la se-
cuencia de salida. Estos tonos causan una degradacién de la relacién sefal a
ruido cuando caen dentro de la banda de sefial, dando lugar a una modulacién
ruidosa. Para evitarlo, los patrones deben permanecer fuera de la banda de in-
terés.

Zonas muertas. Otro efecto en la modulacién de seniales de baja frecuen-
cia (cercanas a DC) es la aparicion de regiones "muertas"(dead zones) en la
sefal de entrada. Dada una entrada z;, la salida y; conserva el mismo patrén
periédico para un rango de valores de la entrada.

De esta forma, cambios pequefios en la entrada son ignorados por el mod-
ulador bajo ciertas condiciones. Esto afecta a las prestaciones del modulador
cuando estamos ante integradores con pérdidas y baja ganancia en frecuen-
cias bajas (DC).

Los patrones de repeticién y los tonos que aparecen ante ciertas entradas
son comunes en los moduladores de primer y segundo orden, aunque también
estan presentes en estructuras de orden superior. Estos efectos no deseados
son un problema importante en aplicaciones de audio puesto que los recep-
tores humanos son muy sensibles a este tipo de patrén periédico [89].

3.3. Prestaciones de convertidores Sigma-Delta

En la realizacién fisica de los moduladores aparecen imperfecciones que
modifican la funcién de transferencia y el comportamiento, provocando que el
modulador no presente las prestaciones esperadas.

Las no-idealidades en el modulador se convierten en errores en su salida.
Es por ello por lo que se definen unas especificaciones de comportamiento del
convertidor.

Las especificaciones de un convertidor pueden dividirse en dos grandes
apartados. Por un lado estén las especificaciones DC. Estas son las especifica-
ciones que se miden poniendo a la entrada del convertidor sefiales continuas.
Entre ellas estan: el offset, error de ganancia, no-linealidad diferencial (DNL),
monotonicidad o dependencia con la temperatura. Son especificaciones estati-
cas comunes a todo tipo de convertidores, tanto convertidores de Nyquist como
sobremuestreados.
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Ademas de las especificaciones DC, se define otro grupo de especificaciones
(dinamicas), necesarias a la hora de aplicar los convertidores a ciertos sis-
temas digitales como sistemas de procesado de sefial para audio digital o
video digital. Para estos sistemas no es suficiente comprobar que se cumplen
las especificaciones ante entradas DC, también es necesario comprobar que
su comportamiento en una banda determinada de frecuencias cumple con las
especificaciones dindmicas.

A continuacidn se describen las especificaciones que determinan el compor-
tamiento de los moduladores Y A.

1. Relacién Senal a Ruido (SNR).

La SNR se define como:
SNRgp = 10[09(B/Pruido) (313)

P; es la potencia de la sefial de entrada y P4 es la potencia de ruido
dentro de la banda de senal.

El ruido incluye tanto las componentes de ruido de sistema (se veran
mas adelante) como el error de cuantizacién (modelado como un error
lineal). Considerando que se tienen las componentes de ruido discretizadas
en frecuencia se puede calcular la potencia de ruido como:

I
Pruido = Z P(Z)
i=0

Donde P(i) es la potencia de ruido en la frecuencia i-ésima del espectro
de potencia.

En la figura siguiente 3.8 se muestra la curva de SNR de un SDM. En
el eje de abcisas se representa la entrada en dB. En el eje de ordenadas
se representa la medida de SNR. El punto en el cual la SNR es 0dB
es el punto a partir del cual la sefial es superada por la potencia de
ruido. A medida que se incrementa la potencia de la sefial, se incrementa
(linealmente) la SNR. La linealidad de esta curva muestra la linealidad
del convertidor. |

Cuando la entrada alcanza el nivel de sobrecarga, comienzan a apare-
cer componentes de distorsién que producen primero un estancamiento
de la SNR vy, finalmente, que la SNR caiga. La amplitud para la cual
la SNR cae 3dB respecto de su valor maximo se denomina "entrada de
sobrecarga”(overload).



Esta es la especificacién dindmica mds importante en la mayoria de
las aplicaciones que debe cumplir un SDM. La SNR esta estrechamente
ligada a la resolucién del convertidor y se ve afectada por las especifica-
ciones de linealidad, distorsién, incertidumbre de tiempo de muestreo,
ruido y tiempo de establecimiento. Esto se debe a que todas estas especi-
ficaciones tienen repercusiones directas sobre la SNR del convertidor.
Por ejemplo, la distorsién produce tonos en la banda de sefial que se
suman al ruido, reduciendo la relacién sefal a ruido.
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Figura 3.8: Medidas de DR sobre la curva de SNR.

Suponiendo que el ruido del sistema permanece por debajo del error
de cuantizacién, se puede calcular la SNR,,,, del modulador ideal como
(3.14):

SNRmaw = 20log(Amaz,rms/Nrms) (3 14)
Donde la sefial tiene la amplitud méxima permitida a la entrada del
convertidor A,,,,, con n bits de resolucién y A el tamaro del escalén de
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cuantizacién. |

Apaz =2"A /2
A
Amam rms — 2" —
3 2\/5
Y el ruido de cuantizacion viene de la ecuacién 3.3
A

V12

(3.15)

Nrms =



26

Fundamentos de los convertidores Sigma-Delta

Este resultado puede finalmente escribirse como:

A2 on 3
— maex,rms — n ., - -1
SNRpag = 322588 = 2% (3.16)

rms

Pasando este resultado a decibelios:

SNR4B

maxr

=10 - logyo (22" - g) =6,02n + 1, 76dB (3.17)

Idealmente, la SNR se calcula para una senoide de amplitud A como
sefial de entrada. A medida que la amplitud de la entrada disminuye,
la SNR debe disminuir linealmente; esto tltimo sera cierto siempre que
la potencia de ruido no dependa de la sefial. Como se coment6 anterior-
mente, el ruido incluye componentes dependientes de la sefial, creando
arménicos en la caracteristica de salida, reduciendo asi la SNR.

Rango dinamico.

El rango dindmico, normalmente expresado en decibelios, es la figu-
ra de mérito que evalia la resolucién del modulador. Puesto que no se
trata de un convertidor (a falta del filtrado digital) no puede hablarse de
namero de bits’. Por ello, mediante la expresién 3.18, puede relacionarse
el DR (rango dindmico) con el nimero de bits efectivos (ENOB) que ten-
dria el convertidor haciendo uso de ese modulador.

ENOB = (DR(dB) - 1,76)/6, 02 (3.18)

Segun la literatura pueden encontrarse dos modos de calcular el DR.
En ambas formas, el cdlculo de DR se basa en la curva de SNR frente a
Amplitud de entrada.

a) En [1] se considera el DR como el rango de senal (en dB) entre la
amplitud de sefial a partir de la cual la SNR > 0 (valor minimo de
amplitud) y la amplitud de sefal a partir de la cual la SNR cae 3dB
respecto del maximo.

b) Una segunda forma de calcular el DR [3] es igualar el DR al rango
de amplitudes de entrada (en dB) para los cuales la SNR > 0. Lo
anterior puede definirse también como la relacién entre el nivel de
saturacion de la entrada y el suelo de ruido.

Puesto que los moduladores Sigma-Delta tienden a ver disminuida su
SNR para amplitudes grandes (cerca de 0dB), la segunda forma de medir
el DR suele ganar unos 5dB en rango dindmico respecto de la primera.
Esto representa una mejora de 0,8 bits respecto de la primera medida.
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Generalmente es la primera forma de calcular el DR la que se utiliza
para la medida de convertidores. En la figura 3.8 se muestra la medida
hecha de las dos formas descritas anteriormente.

3. Rango dinamico libre de espurios (SFDR).

En aplicaciones en los que la pureza espectral es importante (por ejem-
plo, audio) la especificacién de SFDR determina la relacién entre la méx-
ima amplitud de sefial y la mayor componente de distorsién que se ob-
tiene. En la figura 3.9 se observa cémo se realiza la medida del SFDR
para una entrada de amplitud maxima.

En convertidores con integradores muy lineales pueden conseguirse
SFDR mejores que SNR. Esto puede entenderse si se tiene en cuenta que
la SFDR es la relacién entre la sefial y un tnico tono (el mayor debido a
la distorsién). En cambio, para el SNR, la relacién se establece entre la
entrada y la potencia total del ruido (incluyendo los tonos de distorsion).
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Figura 3.9: Medidas de SFDR.

4. Producto de intermodulacién de tercer orden (IM3).
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La medida del producto de intermodulacién de tercer orden (IM3) se
realiza con dos senales de entrada a frecuencias f; y fo. IM3 se define
como la relacién entre la potencia de la entrada y la potencia de la com-
ponente de distorsién a la frecuencia 2f; — fo 6 2f; — fo.

5. Punto de intercepto de tercer orden (IP3).

La medida del IP3 se utiliza para evaluar no-linealidades de tercer or-
deny se define como la potencia de la entrada para la cual la potencia del
producto de intermodulacién de tercer orden (IM3) iguala a la potencia
de la entrada. IP3 e IM3 se relacionan segun la expresion:

IP34p = PX4p —0,5IM34p (3.19)

La relacién entre IM3 e IP3 puede verse también en la gréfica 3.10.
Generalmente, antes de alcanzar el IM3 a la potencia de la portadora
(cualquiera de las dos entradas), tanto la potencia de la sefal de in-
formacién como la del producto de intermodulacién saturan. El IP3 se
calcula como el punto de cruce considerando que ni la sefial ni la IM3
saturan (linea discontinua).

Potercia

Potencia

Figura 3.10: Punto de intercepto de tercer orden.

3.4. Estabilidad de moduladores Sigma-Delta

En un sistema realimentado, el hecho de asegurar su estabilidad en cualquier
momento de su funcionamiento es fundamental. En sistemas puramente lin-
eales, la estabilidad se comprueba aplicando el método de Routh-Hurwitz.
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Mediante este método se calcula la posicién de polos del sistema y se estable-
cen unas condiciones que aseguren la estabilidad. Sin embargo este método es
solamente véalido para sistemas lineales. En el caso de sistemas con bloques
no-lineales como el cuantizador, deja de tener efecto. Es necesario buscar otros
criterios para evaluar la estabilidad en los convertidores realimentados (no-
lineales).

Un modulador se considera estable si, para entradas acotadas (independi-
entemente de las condiciones iniciales), las variables de estado del sistema
permanecen acotadas. Esto se conoce también como criterio BIBO "Bounded
Input, Bounded Output".

Para el disefio del modulador presentado en esta tesis se aplica el método
de la funcién de descripcién que se explica a continuacién.

Método de la funcién de descripcién. Este método, conocido y utilizado
en el estudio de estabilidad de sistemas no-lineales [81], se basa en crear un
modelo lineal a partir de la funcién de transferencia (no-lineal). Para aplicarlo
se parte de dos supuestos:

1. La entrada del elemento no-lineal (cuantizador) es senoidal.

2. La salida del elemento no-lineal tiene como caracteristica un arménico
fundamental correspondiente a la sefial entrante como componente mas
importante.

Estas suposiciones suelen cumplirse en la préctica. Por otra parte, el fil-
tro de realimentacién (lineal) tiene una caracteristica paso-bajo, eliminando
los arménicos superiores y dejando a la entrada del elemento no-lineal una
sinusoide. La efectividad del método depende de la forma en que se ha mod-
elado el elemento no-lineal. Generalmente se realiza mediante una ganancia
dependiente de la entrada.

Ademas de la funcién de descripcion, también se aplican otros métodos y re-
glas para garantizar la estabilidad de los moduladores. Los mas importantes
(utilizados con moduladores Y A) son:

= Método de Lyapunov [79].
Regla de Lee [80].
Método de Tsypkin |78].

Conjuntos invariantes positivos [77].

Método de ganancia de potencia de Agrawal y Shenoi [82].
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Mediante los métodos anteriores se consigue establecer unos criterios para
el disefio de moduladores estables.

Sin embargo, ante la imposibilidad de garantizar la estabilidad en cualquier
estado del modulador, se aplican una serie de técnicas que ayudan a manten-
er el sistema estable y, en algunos casos, sacan al sistema de situaciones de
inestabilidad:

1. Seleccionando los coeficientes de ganancia de los integradores para re-
ducir la ganancia fuera de banda del ruido de cuantizacién a niveles que
garantizan la estabilidad [80, 82].

2. Limitando la salida de los integradores. Esto tiene el mismo efecto que
reducir la ganancia de los integradores cuando la salida toma valores
elevados (posible situacién de inestabilidad).

3. Reiniciando los integradores a un estado estable cuando se detecta una
situacién de inestabilidad.

Estas técnicas [83] tienen como efecto inmediato (ademas de mejorar la esta-
bilidad) la reduccidn de prestaciones del convertidor, por ejemplo de SNR.

3.5. Causas de No Idealidades en moduladores
Sigma-Delta

Una vez descrito el comportamiento de un modulador genérico, se hace
necesario estudiar el impacto de las desviaciones que aparecen en el mismo
respecto al comportamiento esperado (ideal).

El objetivo es evitar que se conviertan en errores dominantes que supongan
limitaciones en las especificaciones del modulador. Las causas de no idealidad
pueden dividirse en dos grupos.

Por una parte estdn aquéllas que modifican las funciones de transferencia
de sefal (STF) o ruido (NTF). Por otra parte estédn aquellas que pueden mod-
elarse como una fuente de ruido. Las primeras son fuertemente dependientes
de la arquitectura mientras que las segundas no alteran la posicién de los
polos de la funcién de transferencia.

3.5.1. No idealidades que afectan a la funcién de trans-
ferencia del modulador

1. Ganancia DC de los amplificadores.
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En condiciones de idealidad, se admite la suposicién de que la ganan-
cia de los amplificadores es infinita. A la hora de realizar fisicamente el
amplificador encontramos que la ganancia nunca puede hacerse infinita
[85]. Si se construye el circuito de la figura 3.11 para implementar un in-
tegrador, en condiciones ideales, la funcién de transferencia viene dada

por:
Vo(2) 2!
Vi(2) = kl — (3.20)
k= G

Al tener un amplificador con ganancia finita Ay, la funcién de transfer-
encia del integrador se convierte en:

Vo(z) 27!
V() = kl - (3.21)
Donde:
k
u=—Ay>1 (3.22)
Ay

Este resultado puede interpretarse pensando en que el integrador tiene
pérdidas, ya que solamente una parte de la salida del periodo anterior
se suma a la entrada.

vy

St |C1I s2
— | o
s 4 — -

s, 4 AN

Figura 3.11: Integrador SC.

Una vez conocido el efecto de ganancia finita en un integrador, se pasa
a estudiar este efecto en un SDM. Se parte del integrador descrito por
la ecuacién 3.21. Considerando que la funcién de transferencia H(z) del
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modulador consiste en un solo integrador (SDM de primer orden), se
tienen las siguientes expresiones de STF y NTF:

1
TF = ~]1- 3.23
STF(s,u) % -2 1-u 3.29
NTF(z,u) 2 (1 —u)(1 —27") +uz?
u<Ll,z—1

En este resultado se pueden apreciar dos fenémenos:

a)

b)

Aparece un error de ganancia en la STF, que afecta a la sefal de
informacién, lo cual no es un problema en la mayoria de las aplica-
ciones pues no afecta a la linealidad.

Se produce una modificacién en la posicién de los ceros de la NTF,
afectando a la conformacién del ruido. Integrando la potencia de
ruido (NTF) en la banda de interés se llega a la ecuacién (3.24).
Aparece una dependencia de la potencia de ruido con el factor de
pérdida u.

Pou) = [ B(f) | NTF(fu) [ g .

=\ose 30588 ©2Y

Esta dependencia es proporcional a u? e inversamente propor-
cional al OSR (para u < 1). Este resultado muestra que, para altas
tasas de sobremuestreo o para ganancias bajas, este ruido puede
dominar sobre el de cuantizacion.

fs
OSR=:->1
2fe

Para un modulador de orden L y lazo simple, puede aplicarse la
expresion 3.25 para calcular la potencia de ruido.
AQ U27T2L_2L
P = —
oW = (gL —posRE

(3.25)

Error de Apareamiento de Capacidades.

Una fuente de no idealidades en circuitos de Capacidades Conmutadas
es el error que se produce en los valores reales de las capacidades fabri-
cadas respecto del valor calculado. Los factores de ganancia en circuitos
SC se basan en la relacién entre capacidades, lo cual permite obtener
gran exactitud entre los valores de diserio y los valores de fabricacion.
De todas formas, debido a desapareamietos, se producen dispersiones
respecto de los valores ideales y esto ocasiona desviaciones en la ganan-
cia y, por tanto, en la funcién de transferencia del modulador.
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En la ecuacion 3.12 se mostraba que la STF es proporcional a k. Un
error en la relacién de capacidades produce un error en k o sea, un error
en ganancia. Para moduladores de lazo simple, el error de apareamiento
se limita a un error de ganancia. El problema se agrava en el caso de
moduladores en cascada. En estos moduladores se cancela digitalmente
el ruido de cuantizacién. Para ello deben cumplirse ciertas relaciones
entre la ganancia de los integradores y de los coeficientes digitales. Al
ocurrir desviaciones de la ganancia de los integradores, las relaciones
con los coeficientes digitales no se cumplen y el ruido no es debidamente
cancelado, lo que da lugar al deterioro de las prestaciones del modulador
[5].

3.5.2. No idealidades modelables como fuentes de ruido

En el apartado anterior se han visto causas de no-idealidades que modifican
la funcién de transferencia del circuito. Estas suelen reflejarse en variaciones
de la funcién de transferencia.

Las no-idealidades que se describen a continuacién afectan directamente al
espectro de la sefial de salida aumentando el ruido que acomparia a la entrada
y afadiendo tonos de distorsién en la banda de sefal.

1. No idealidades debidas a la dindmica del integrador.

En circuitos SC, las transferencias de carga no completadas en el peri-
odo asignado constituyen una de las principales fuentes de error [90, 91].
Las principales causas de esta no-idealidad tienen su origen en los inte-
gradores:

s Producto Ganancia-Ancho de banda limitado.
» Slew-Rate (SR) limitado.

Para entender como afectan estos factores al comportamiento del in-
tegrador, vamos a seguir la evolucién de la tensién de salida durante el
periodo de integracién.

Al comienzo del periodo de integracién y debido a que el amplificador
presenta alta impedancia de salida, el principio de conservacién de carga

hace que la salida del integrador (v,) salte con signo opuesto al incremen-
to final de la salida (Av,) [92].
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Si el incremento de la entrada es tal que | Avy, |< 'y%’ donde g,, es la
transconductancia e [, es la maxima corriente que puede suministrar el
amplificador, el funcionamiento del amplificador es lineal.

Si, por el contrario, | Avy, |> g% el amplificador comienza su fun-
cionamiento fuera de la zona lineal. Durante la primera parte del peri-
odo de integracién, la corriente suministrada es constante, de valor I,.
Esta situacién se mantiene hasta que la diferencia de la tension de sal-
ida con el valor final (objetivo) sea igual a I,/g,,. A partir de este punto
el amplificador funciona de forma lineal hasta el final del periodo de in-
tegracion.

Sea cual sea la situacién de partida (lineal o no), el error de trans-
ferencia de carga puede modelarse como un error de ganancia variable
para cada ciclo de integracién, funcién del incremento de tensién de la
entrada.

Si se considera que el error es independiente de la sefial de entrada el
modulador, puede tratarse (el error producido) como un ruido incorrelado
con la entrada.

Figura 3.12: Circuito equivalente del integrador SC durante el periodo de in-
tegracion.

En [6] se realiza el cdlculo de la ganancia efectiva resultante en fun-

cion de la entrada (ecuacion 3.26).

| Gideart(1 — Be), lvi| <wg 3.26
Jetf { Gideat(1 = BeloL) u;] > vy (3:26)
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Donde

o = L2 (3.27)

gm”

C;
Gideal = _C—s (3.28)
B=(1+ %) oy e~ B (3.29)

G, G
y Cur (1+ a) (3.30)
C,+C

Coy=Cy +C, +Cp- (14 21 2) (3.31)

Ruido térmico del circuito.

Las prestaciones de un modulador sigma-delta vienen limitadas por el
ruido introducido por la circuiteria con la que se construye. Este ruido
viene de dos fuentes. La primera es el ruido flicker (ruido 1/f), comun-
mente relacionado con las imperfecciones en la estructura cristalina en
las lindes entre el 6xido y las distintas capas de silicio [93]. La densidad
espectral de potencia del ruido flicker es inversamente proporcional a la
frecuencia, por lo que suele hablarse de ruido 1/f.

Por otra parte, el ruido térmico se corresponde con el movimiento
aleatorio de los electrones en un conductor. Este ruido es proporcional
a la temperatura y presenta un espectro blanco hasta el rango de los
THz, por lo que suele considerarse a todos los efectos como ruido blanco
gausiano en las frecuencias de trabajo habituales.

En moduladores sigma-delta de lazo simple, el ruido térmico debido al
proceso de muestreo se mapea a la entrada del modulador y se expre-
sa mediante la ecuacién 3.32 [5]. En esta ecuacién se muestra cémo el
ruido introducido por la primera etapa no sufre filtrado alguno, mien-
tras que el introducido por las siguientes etapas se ve atenuado por las
propiedades de conformado de ruido (noise shaping) del modulador. En
esta ecuacion, N;(z), Na(z), N3(z), corresponden al ruido introducido por
el primer, segundo y tercer integrador respectivamente.
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En (3.33) se expresa la potencia de ruido en la banda de senal.

1— -1 1— —132
Non(2) = Mi2) + S ny )+ B2 ey (3.32)
ay a1a2
1 1 7 1 7t
S,' (z) = '——-OSRSNl + E%3OSR3SN2 + a%a% 5OSRSSN3 + ... (333)

Donde OSR es la tasa de sobremuestreo, a; son los coeficientes de
ganancia de los integradores y Sy; es la potencia de ruido a la entra-
da del i-ésimo integrador.

El valor de Sy; viene dado por la expresién (3.34).

1+ g.Rs

Syi = kT
N Cs:

(3.34)

Donde k es la constante de Bolthman, T la temperatura en grados Kelvin,
gm la transconductancia del amplificador, Rs la resistencia de salida y
Cs; la carga total del amplificador i.

Distorsién arménica debido a capacidades no-lineales.

Las capacidades se utilizan como elementos de almacenamiento de
carga (memorias) en los circuitos SC. Idealmente, los incrementos de car-

ga se traducen linealmente en incrementos de tensién segun la ecuacién
3.35.

AQ =C-Av (3.35)

En la realidad, los condensadores presentan, en mayor o menor medida,
dependencias de su capacidad con los valores de tensién en bornas. De-
sarrollando en series el valor de la capacidad en funcién de la tensién se
tiene que:

C = f(v) = Cigeas - (1 + ayv + v + ...) (3.36)

En el caso de trabajar con condensadores de doble poly, la dependencia
de la capacidad con la tensién puede reducirse al primer término del
desarrollo.
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Durante el periodo de integracién (ver figura 3.12), la carga almace-
nada en la capacidad de muestreo se transfiere a la capacidad de inte-
gracién. Puesto que se conserva la carga, se cumple que AQ; = AQ;:

/Ovs Cs(1+ aw)dv = / Ci(1 + av)dv (3.37)

Avy;

Resolviendo la integral para una entrada senoidal [6] se tiene que la sal-
ida esta formada por la componente fundamental y el segundo arménico,
con amplitud dada por 3.38.

Agas = %a 't (3.38)

Donde « es el coeficiente no lineal de primer orden de la capacidad y,
A, la amplitud de la sefal de entrada. El valor de o viene fijado por la
tecnologia. Es por ello por lo que la seleccién del tipo de capacidad que se
utilice en el disefio debe hacerse de forma que se minimice la distorsién
armonica.

Distorsion arménica debido a la ganancia DC no-lineal.

Cuando la ganancia del amplificador presenta dependencias con la en-
trada o la salida, aparecen arménicos dependientes de la sefial en la car-
acteristica de salida.

En la figura 3.13 se muestra un ejemplo de ganancia dependiente de
la sefial. La no linealidad en la ganancia (fuera de la zona de saturacién)
aparece pues la transicién entre las zonas lineal y de saturacién esf
gradual [70]. En [6] se emplean las ecuaciones (3.39) y (3.40) para el
calculo de las amplitudes del primer y segundo arménico partiendo del
hecho de que la ganancia no es constante y puede desarrollarse como
Ay = Ao(1 + 7v + 1v% + ...).

_ Il +E) K o

Apo oA B3 (3.39)
el +Ey) k3 s
Any = DU A (3.40)

Donde k1 = ¢1/9:1 Yy k2 = g5/92. g1, 91, 92, g5 son las ganancias de los
integradores de un modulador de segundo orden (figura 3.14).
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Salida Ganancia (dB)

>
Vdiferenclal

Salida (V)

Figura 3.13: Caracteristica DC no lineal de un Amplificador.

xg(t) -1 9 9,

A/D y[n]
™
DI/A

Figura 3.14: Esquema del modulador de orden 2.

La linealidad de la ganancia DC de los amplificadores debe contro-
larse de modo que la potencia de los armdnicos resultantes se mantenga
dentro de las cotas especificadas en el disefio.

Ruido Jitter.

En el estudio tedrico de un sistema muestreado se considera que los
instantes de conmutacién de los relojes son exactos y uniformes. Cuando
el instante de conmutacién de interruptores no es uniforme, aparece una
indeterminacién en el instante de muestreo de la sefial. Al muestrear la
sefial en un instante distinto al esperado, aparece una desviacion entre
el valor que deberia ser muestreado y el valor muestreado en la practica
[87].

Esta desviacién se suma como un error en la entrada. Esto hace que
no sea filtrado por la NTF y pase a la salida junto con la sefal. Si se
introduce una entrada sinusoidal de amplitud A y frecuencia f;, el error
en la entrada debido al jitter es:

Az = z(nT + 6) — n(nT) = 27 f;Abcos(2n finTy)
Si se considera que el error de tiempo ¢ tiene una distribucién gau-

siana con desviacién media ¢ y media cero, se puede calcular la potencia
de ruido introducido en la banda de sefial mediante la ecuacién (3.42).
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A? (27 fi0)?

Pjitter = _2_ OSR (341)

Esto implica una dependencia de la potencia de ruido con el cuadra-
do de la amplitud de entrada y con el cuadrado de la frecuencia. Puede
también observarse que crece con el inverso del OSR. El efecto del rui-
do jitter sobre los BPM es considerablemente mayor que sobre los LPM
puesto que la frecuencia de sefal es mucho mayor en los primeros. De-
spejando ¢ de la ecuacién anterior (3.42), para limitar la potencia de
ruido jitter, el valor cuadratico medio del jitter del reloj debe limitarse a:

2 _ 2-0OSR- Pjitter
N A247Ffi

(3.42)

3.6. Consumo de moduladores

Un aspecto importante en el disefio de moduladores sigma-delta es el cumplim-

iento de unas limitaciones en cuanto a consumo. Esto se hace critico cuando
nos encontramos con disefios orientados a aplicaciones en las que un reducido
consumo es esencial, como son aplicaciones en sistemas portdtiles que de-
penden de baterias como fuente de alimentacién. Reducciones en el consumo
permiten mayor autonomia, lo que es esencial, por ejemplo, en telefonia mévil.

Como consecuencia de la caracteristica ya comentada de conformacién de
ruido (noise shaping), la etapa del primer integrador tiene mayor peso en las
prestaciones que va a ofrecer el convertidor. Esto se debe a que los errores in-
troducidos en la primera etapa se suman directamente a la sefial de entrada.
Las siguientes etapas no son tan importantes en cuanto a la degradacién del
SNR del modulador, por lo que pueden relajarse las especificaciones de dis-
efio. Puesto que el consumo crece con las necesidades de prestaciones, es en la
primera etapa donde sera predominante.

Consumo de un integrador ideal. En integradores de capacidades con-
mutadas el consumo viene relacionado con la carga. Por ello, para minimizar
el consumo, las capacidades de los integradores deben tener el minimo val-
or que se permita para mantener las prestaciones de resolucién y ancho de
banda. De esta forma, sigue manteniéndose la limitacién de ruido £7'/C en el
primer integrador. En las siguientes ecuaciones se calcula el consumo cuando
los amplificadores son ideales.
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Se parte de una sefial de entrada de amplitud maxima V,,. La potencia
de esta entrada es Ss = V?2 /2. Definiendo el rango dinamico (DR) como la
relacién entre la potencia de la méxima sefial y la potencia a la que la SNR es
0dB, se define el rango dindmico en funcién del ruido ¥7'/C (limite del modu-
lador) como:

Ss VI MCs

DR = =
SkT/C 8kT

(3.43)

En [5] se realiza el estudio de potencia para el primer integrador en los
casos en los que el amplificador es ideal de clase A (ecuacién 3.44) y cuando el
amplificador es ideal de clase B (ecuacién 3.45).

P =32%T - DR fyquist (3.44)
P =4kT-DR- fuypuist - (3.45)
VDD

Siendo AV;, la media del valor de V, — V,;.

Estas dos ecuaciones muestran que el minimo consumo en la primera etapa
de un modulador sobremuestreado depende linealmente del rango dindmico
necesario. Puesto que para afiadir un bit de resolucién es necesario aumentar
6dB el rango dindmico (multiplicar por 4), se puede decir que el consumo esta
estrechamente ligado a la resolucién. Este resultado muestra también que el
consumo es independiente de la tasa de sobremuestreo. Claro esta que los
circuitos de reloj y de conmutacién si tendrdn un consumo dependiente del
OSR.

Al consumo de la parte analégica hay que sumar el consumo de la circuiteria
digital, sin embargo esta tésis se centra en el disefio del modulador y no tendra
en cuenta la parte digital en términos de consumo. Para una evaluacién del
convertidor (modulador mas filtrado digital y diezmado) si habria que tener
en cuenta el consumo de la parte digital.

3.7. Evaluacién de prestaciones de moduladores

Sigma-Delta

Ante la aparicién de numerosas soluciones para el disefio de moduladores
para distintas aplicaciones ha surgido una figura de mérito. De este modo
se puede evaluar y comparar la bondad de moduladores con caracteristicas
distintas en resolucién, ancho de banda, y consumo.
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Originalmente, aparece la FOM (Figure Of Merit) para comparar conver-
tidores en general [88]. Adaptada a moduladores Sigma-Delta [6] puede de-
scribirse seguin la ecuacién 3.46 .

C
2°DOR

Donde C es el consumo del circuito en Watios, b es la resolucién expresada en
bits y DOR es la tasa de datos de salida (digitales).

FOM, = 10 (3.46)

La unidad de FOM es de energia (pico julios) y se interpreta como la energia
invertida en la conversién. Por tanto, un modulador es mejor cuanta menos
energia consuma para convertir una unidad de informacién.

Existe una segunda figura de mérito definida en la literatura [31], descrita
en la ecuacion 3.47.

FOM, = SNDR + 1010910(—22) (3.47)

Donde SNDR es la méaxima relacién sefial a ruido mas distorsién para un
modulador con un consumo de C'y un ancho de banda de sefial de f, Hz. Esta
segunda FOM se mide en dB. Mejor serd el modulador cuanto mds alto sea su
FOM,.

3.8. Disefio de moduladores YA paso-banda (BPM)

Una vez descritos los principales caracteristicas de los moduladores £ A se
estudian en este apartado las técnicas de diseflo que pueden emplearse para
la construccién del modulador A paso banda.

La forma mas simple de disefio de moduladores paso-banda es mediante
la conexién de un filtro y un cuantizador formando un bucle (figura 3.15), al
igual que se hacia en el caso de moduladores paso-bajo. El filtro consiste en
un resonador centrado en la frecuencia de interés.

Para completar el convertidor ¥A paso-banda es preciso afiadir al modu-
lador un post-filtro y un diezmador. Estos tltimos bloques, digitales, eliminan
el ruido fuera de la banda de trabajo y ofrecen la salida como palabras binarias
reduciendo asi la tasa de transferencia. Puesto que la operacién de conversién
se realiza en banda, la salida del convertidor serd una sefal con las mismas
componentes de frecuencia que la sefial entrante. Un procesado de la salida
permite obtener la sefial en banda base.
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X[n] yln]

A 4

Resonador

Cuantizador

Figura 3.15: Esquema general de un modulador £A paso-banda.

3.8.1. Funcion de transferencia

El trabajo de disefio de moduladores paso-banda tiene como objetivo final el
disefiar una funcién de transferencia para el filtro resonador que cumpla con
las exigencias y especificaciones propuestas.

Muchas de las propiedades estudiadas en el caso de moduladores £A paso-
bajo son aplicables en el disefio de moduladores paso-banda. De hecho, uno
de los métodos de disefio consiste en partir de un modulador paso-bajo de
orden N y convertirlo en un modulador paso-banda de orden 2/NV. Esto se con-
sigue con una simple transformacién matematica que asegura un igual com-
portamiento de ruido y estabilidad en ambos moduladores [95].

Modelado del BPM

Al igual que se hace con los LPM, para poder trabajar con ecuaciones lin-
eales en el caso de BPM es preciso sustituir los componentes no lineales por
sus modelos lineales.

El bloque no lineal que se encuentra en el modulador es el cuantizador.
Aplicando en el caso del sistema paso-banda el modelo lineal del cuantizador
(senial de error), se tiene el sistema descrito por la ecuacién (3.48).

Y(z) = G(2) X (2) + H(z)E(2) (3.48)

Donde H(z) es la funcién de transferencia del ruido. Se busca que H(z) min-
imice el ruido dentro de la banda de interés y que cumpla con las condiciones
de causalidad y estabilidad [74] . La condicién de causalidad obliga a que
el primer coeficiente de la respuesta impulsiva sea cero o, lo que lo mismo,
lim, ,ooH(z) = 1.

Métodos de diseiio de BPM

El principal parametro de disefio en un BPM es la situacién de la frecuencia
central de la banda de senal (w,) en relacién con la frecuencia de muestreo
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(w,). La eleccién de la posicién de la frecuencia central dentro del circulo de
radio unidad en el plano z (figura 3.16) determinara las especificaciones de la
tasa de muestreo y, por tanto, tasa de sobremuestreo (OSR), prestaciones del
filtro anti-aliasing (FFAA) y del filtro de ruido (H(2)).

Amp

N

Rad

ah

b)

Figura 3.16: Seleccién de w, de un modulador XA paso-banda.

Si se sitda w, cerca de w = 0 aumentamos el OSR, mejorando las presta-
ciones de la estructura elegida. También se relajan las especificaciones del
filtro anti-aliasing. Por contra, un OSR elevado obliga a tasas de reloj altas,
exigiendo mayores prestaciones a los bloques constructivos del circuito. Por
otra parte, w, cercanos a w = 7 relaja las prestaciones de tasas de reloj, pero
requiere de filtros de noise-shaping y FAA m4s restrictivos.

Todo esto implica un compromiso entre los tres pardmetros citados anteri-
ormente: OSR, FAAy H(z).

Para el disefio del modulador se pueden seguir dos métodos de diserio.
1. Aproximacién generalizada de filtros [96].
Este es el método directo de disefio de moduladores ©A. De la ecuacién

3.48 se desprende que pueden disefiarse H(z) y G(z) de forma que se
cumplan las caracteristicas de ruido deseadas. Primeramente se debe
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calcular una funcién de transferencia H(z). Los polos y ceros de H(z)
determinardn la frecuencia central en la que el ruido serd rechazado
(Noise Shaping) y el ancho de banda.

El método de aproximacién generalizada consiste en encontrar la fun-
cién H(z) que mejor se adapta a las especificaciones deseadas. En la ac-
tualidad existen diversos algoritmos y programas para el calculo de for-
ma automatizada de H(z). En [84] introduce el programa Filtor X . Este
algoritmo aplica la funcién de costes a la funcién de minimos cuadrados
para hallar la H(z) éptima. Las desviaciones en el comportamiento de
una H(z) respecto del caso ideal (definido por el usuario) hacen incre-
mentarse la funcién de costes. De esta manera, la solucién que mas se
aproxima al caso ideal minimiza la funcién de costes y, por tanto, es el
resultado del algoritmo.

El calculo de G(z) no es tan critico como el de H(z). H(z) y G(z) com-
parten los polos (calculados para obtener H(z)), por lo que el disefio de
G(z) ha de centrarse en determinar los ceros. Situando los ceros en z = 0
se consiguen bandas de seiial muy planas. Si se desea conformar G(z)
para rechazar ciertas frecuencias de sefal, basta con situar los ceros de
forma adecuada.

Método del prototipo LPM.

El otro modo de disefiar moduladores XA Paso-Banda (BPM) es par-
tiendo de un modulador Paso-Bajo (LPM) que cumpla con las necesi-
dades de SNR con el sobremuestreo especificado. En la figura 3.17 se
representa la posicién de ceros y polos de un modulador LPM y de un
BPM. El método del prototipo LPM consiste en transformar el modu-
lador LPM de forma que los ceros y polos del LPM pasan a situarse en la
posicién deseada para un modulador BPM. Para ello se emplean varios
meétodos de transformacién.

a) Transformacién z — —2°

El método més sencillo y mas ampliamente utilizado en la literatu-
ra aplica la transformacién 3.49.

7 — —22 (3.49)

De esta forma, los ceros de H(z) se transforman de DC en el LPM
a =7/2 en el BPM. La frecuencia central (banda de senal) pasa a
estar situada en w, = 7/2 o, lo que es lo mismo, en f, = f;/4, donde
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0

fs es la frecuencia de muestreo del sistema. Esta transformacion es
muy empleada puesto que se conserva en el BPM el comportamiento
dinamico de su prototipo LPM.

El modulador se comporta como dos moduladores paso-bajo mul-
tiplexados. De aqui se desprende que el BPM es estable si y sélo si
el LPM prototipo es estable y las SNR son iguales.

[
\

“_|

a) b)

Figura 3.17: Polos y ceros en moduladores LPM y BPM.

Transformacién generalizada N-path (NPGT)

La NPGT es una generalizacién del método anterior que sigue la
transformacion de la ecuacion (3.50).

z — =z (3.50)

Si bien mantiene la misma caracteristica de conservar el compor-
tamiento dindmico en el modulador resultante, aumenta el orden
del mismo. Mediante esta transformacion se puede situar la banda
de senal en 5%

Para valores de IV superiores a 2 se aumenta el nimero de ban-
das de paso, apareciendo otras bandas en posiciones diferentes a la
deseada. Si bien esto permite elegir la posicién de nuestra banda, se
incrementa el orden el modulador (disefio mas complejo) sin mejo-
rar las caracteristicas dindmicas respecto del caso de N = 2. Otro
problema que trae consigo este método es la pérdida de garantia de
estabilidad de que gozaba la transformacién z — —z? (siempre que
se parta de un modulador estable).

Transformacién generalizada de segundo orden.



46

Fundamentos de los convertidores Sigma-Delta

El caso mas general de transformacion consiste en sustituir z en
la funcién de transferencia del LPM segun la funcién 3.51:

(3.51)

Siendo a un coeficiente que varia como —1 < a < 1. En el caso par-
ticular en el que ¢ = 0 se tiene la transformacién z — —2%. Cuando
a < 0, la banda esta préxima a DC y, con ¢ > 0, la banda tiende
a fs/2. Puede comprobarse como, mediante esta transformacion, se
conservan las condiciones de estabilidad del LPM:

lim, oH(2)
maz(| H(e™) |)
Esta transformacion permite controlar completamente la posicién
de la banda de paso. Sin embargo, tropieza con la dificultad de man-

tener (en el caso general) el mismo comportamiento dindmico del
prototipo paso bajo.

3.8.2. Diseiio en tiempo continuo frente a disefio en tiem-

po discreto

Una vez seleccionada una estructura que cumpla con las prestaciones de
rango dinamico (DR) y ancho de banda hay que pasar a su realizacion fisica.
Para ello existen dos caminos. Histéricamente, el disefio de convertidores 3A
se inicié con filtros en tiempo continuo. El paso a disefio en tiempo discreto se
debié principalmente a la simplicidad en la matematica relacionada con los
moduladores y, por tanto, la facilidad con la que se pasa del dominio de las
matematicas al campo de la electrénica.

» Una ventaja de los moduladores en tiempo discreto es su menor sensi-
bilidad al jitter del reloj que los moduladores en tiempo continuo.

En tiempo discreto, la frecuencia de reloj estd limitada por el ancho de
banda de los amplificadores involucrados. Por el contrario, los amplifi-
cadores en moduladores de tiempo continuo no se ven sometidos a la
frecuencia del reloj, no limitando la frecuencia de datos de salida. Esto
implica que los AO utilizados en tiempo discreto deben alcanzar mayores
prestaciones que los de tiempo continuo.

En los moduladores de tiempo continuo, la potencia de ruido térmico
no va a depender de la frecuencia de muestreo, haciendo independiente
este ruido de % Esto permite utilizar menores tamanos de capacidades
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(ahorro en superficie de silicio) en los moduladores en tiempo continuo
respecto de los moduladores en tiempo discreto.

= Como consecuencia de lo dicho anteriormente, para iguales caracteris-
ticas de conversién, los AO utilizados en tiempo discreto presentaran
mayor consumo que los utilizados en tiempo continuo, alcanzdndose en
este ultimo caso, mejores figuras de consumo.

= El proceso de muestreo implica una repeticién en el espectro de la banda
muestreada. Para evitar la aparicién de aliasing es preciso situar filtros
antialiasing a la entrada del modulador. Este fenémeno no se da en los
moduladores en tiempo continuo, no necesitdndose esta circuiteria ex-
tra. Suele decirse que un modulador en tiempo continuo equivale a un
modulador en tiempo discreto mas un filtro antialiasing.

Pese a las ventajas en rendimiento de los moduladores en tiempo continuo,
la sencillez de disefioy el mejor comportamiento frente al jitter hacen conve-
niente el disefio en tiempo discreto, siempre que las especificaciones lo permi-
tan.



Capitulo 4

Modulador Sigma-Delta ;
Paso-Banda de baja tension y ‘
bajo consumo

4.1. Introduccion

En el capitulo 3 se ha introducido el concepto de noise shaping. Mediante
la realimentacién de un cuantizador (de baja resolucién) se filtra el ruido en
la banda de frecuencias que ocupa la sefial de informacién. De este modo se
puede separar espectralmente la sefial de informacién de la del ruido una vez
se ha realizado la conversién. En estos moduladores los ceros de la funcién de
transferencia de ruido se sitdan en banda base (figura 4.1), consiguiendo una
mayor relacién sefial a ruido en estas frecuencias.

De igual forma se puede aplicar este principio a sefiales de banda estrecha.
Esto se consigue situando los ceros del filtro de ruido cuantizacién en las fre-
cuencias ocupadas por la sefal de entrada (figura 4.2).

En este capitulo se describe el disefio de un modulador sigma-delta paso-
banda con el objetivo de alcanzar 14 bits de resolucién a una frecuencia de
Nyquist de 16KHz. Si bien el objetivo no es ambicioso en términos de veloci-
dad, se pretende explorar las posibilidades que ofrecen los circuitos de muy
baja tensién de alimentaciéon (Vdd < Vi, + |Vi|) con reducido consumo. El
BPM se diseiia para aplicaciones en las que se trabaje con sefiales de audio y
para su integracién en los proyectos CICOMBT y DABACOM.

49
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Figura 4.1: Filtro del ruido de cuantizacién en moduladores Paso-Bajo.
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Figura 4.2: Filtro del ruido de cuantizacién en moduladores Paso-Banda.

4.2. Motivacion del diserio de moduladores Paso-

Banda

El proceso de digitalizacién de sefales IF puede conseguirse mediante con-
vertidores AD de Nyquist (ADNC) o mediante convertidores Sigma-Delta Paso-
Banda (BPSD). Los primeros poseen un ruido de cuantizacién constante en to-
da la banda de interés. Esto significa que, para conseguir una SNR adecuada
en la banda de seial, el convertidor ha de presentar unas prestaciones ele-
vadas en toda su banda de Nyquist. Esto implica un disefio mas complejo. Por
otra parte, los convertidores Sigma-Delta, reducen el ruido de cuantizacién
unicamente en la banda de interés. Esto permite obtener altas prestaciones
con especificaciones de disefio mas relajadas.

La capacidad que tienen los moduladores paso-banda de procesar una sefial
dentro de una banda estrecha de frecuencia al campo digital, los hacen atrac-
tivos para resolver el problema de la conversion de sefales IF (frecuencia
intermedia). Generalmente, en estos sistemas la senal esta situada en una
banda fija.

El proceso convencional de digitalizacién de esta sefial se muestra en la
figura 4.3 (a). La senal se mezcla a banda base de forma analégica hacien-
do uso de un mezclador en cuadratura (sensibles al mismatch, offset y ruido
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flicker). Una vez obtenida la sefal en banda base, ambas ramas (I y Q) se
convierten al dominio digital mediante dos convertidores AD.

Para resolver este problema en el campo analégico es necesario recurrir a
un filtro paso banda de IF (BPIF) con un alto valor de Q y un oscilador local
(LO).

Una alternativa al proceso de mezclado seguido de una conversién AD aparece

con los convertidores AD paso-banda. En estos convertidores se traslada el
proceso de mezclado al campo digital integrandolo en el convertidor AD. Para
ello es preciso un CAD cuya banda de conversién esté centrada en la banda
de la sefial de IF. Este sistema convierte a digital la sefial IF, pudiendo ser
posteriormente mezclada de forma digital.

La conversién AD se realiza en la primera etapa del proceso. Posteriormente
se hacen de forma digital (mediante DSP) funciones tales como mezclado, con-
trol de ganancia, filtrados, ...

4.2.1. Objetivos

El objetivo que se pretende alcanzar es el disefio de un modulador sigma-
delta paso-banda para aplicaciones de audio (Fyyquist = 16K Hz).

La resolucién ha de ser de 14 bits. El sistema debe ser de muy baja tensién
de alimentacién y bajo consumo. Las especificaciones del convertidor se reco-
gen en el cuadro 4.1. Para alcanzar las prestaciones de bajo consumo y baja
tension de alimentacion se aplicaran técnicas de baja tensién en el disefio de
los distintos componentes del circuito.

El modulador se realizara aplicando técnicas de Capacidades Conmutadas
con la tecnologia CMOS de 0, 35um de AMS.

Parametro | Valor
FNyquz'st 16KHz

Bits 13
Orden 4
Vdd 1,1v

Consumo | 500pW

Cuadro 4.1: Objetivos de disefio del modulador Sigma-Delta paso-bajo.
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Figura 4.3: Soluciones al problema de mezclado de la FI; (a) conversién AD en
banda base y (b) conversién AD en FI.
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Para cumplir con los objetivos propuestos deben definirse las prestaciones
que ha de cumplir la estructura que se elija. Estas prestaciones se definen en
términos de rango dindmico (DR) y ancho de banda.

De la ecuacién 4.1 puede calcularse que, para obtener 14 bits de resolucién
es necesario que el DR sea 86dB.

DR =6,02n+ 1,76dB ~ 86dB (4.1)

4.2.2. Estado del arte

En el cuadro 4.2 se recogen las caracteristicas de los principales modu-
ladores paso-banda publicados hasta julio de 2002 realizados con técnicas de
capacidades conmuntadas (SC) en tecnologia CMOS.

Para poder hacer una comparativa entre los diferentes circuitos, se definieron
dos figuras de mérito en el capitulo 3 y escritas de nuevo en refe:3.0.1 [6] y 4.3)
[31]. La primera se mide en pico — julios y la segunda en dB.

Power
FOM; = —————102 4.2
' 2bFNqu'st ( )

B
FOM, = SNDR + 10logq POW 4.3)

Wer

En enero de 2000 se fij6 el objetivo del disefio del BPM con 14 bits a una
frecuencia de Nyquist de 16KHz y un consumo menor a 500pw. En términos
de figura de mérito se tiene que:

900w
21416k Hz

KH
FOM, = 86 + 10l0gig % — 1584B (4.5)
500w

FOM, = 102=1,9 (4.4)

Lo que supone valores de FFOM; o FOM, que, hasta esa fecha, no se habian
logrado con tecnologia CMOS en BPM (SC). Hasta la fecha, los mejores val-
ores de FOM publicados los alcanzaron [25] (FOM, = 3,6 y FOM, = 144) y
[17] (FOM; = 4,3 y FOM, = 146). El prototipo se midi6 en 2001. En esa fecha
se publica un BPM [29] que supera en FOM; (1,2 frente a 1,9) e iguala en
FOM, (158dB) al BPM propuesto.

En el cuadro (4.1) se recogen los principales BPM realizados con SC en
tecnologia CMOS publicados hasta julio de 2002.
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Bits | Fb FI P | CMOS | Vdd | FOM, | FOM, | Fecha | Ref.
(kHz) | (MHz) | (mW) | (pm) | (V) | (»J) | (dB)

10,2 8 455 230 | 3um | £5V | 3055 | 113 | 1993 | [27]
9 30 2 0,8 | 2um 3,3V 26 132 | 1995 | [19]
12 | 200 81 7 1 0,8um | 3V | 43 146 | 1996 | [17]

12,1 200 20 72 | 0,6um | 3,3V | A4l 139 | 1997 | [23]

12,1 9 5 180 [0,65um | 4V | 2280 | 121 | 1997 | [24]

12,2 | 200 20 72 | 0,6um | 3,3V | 38,2 | 140 | 1997 | [16]

12,5 200 | 3,75 | 130 | 0,8um | 5V | 56,1 | 139 | 1997 | [26]

7.5 | 2000 40 65 | 0,5um 3,3V ] 90 122 | 1997 | [20]

8,3 | 200 100 330 | 0,35 um | 2,7V | 2617 | 109 | 1999 | [21]
11 | 200 82 18 [0,35um| 3V | 22 138 | 1099 | [28]

11,3 | 2000 16 110 | 0,25 um | 2,5V | 11 142 | 2000 | [15]

10,3 | 200 50 1,8 |0,35um |25V ]| 3,6 144 | 2000 | [25]
11 | 200 2,5 5,5 |0,35um|3,3V | 6,7 143 | 2000 | [18]

13,5 | 180 10 5 10,38pum| 1LV | 1,2 158 | 2001 | [29]

13,6 | 200 78 11,5 |0,25um | 2,6V | 2,3 156 | 2001 | [30]
12 | 200 | 10,7 | 76 |0,35um |3,3V | 46,4 | 138 | 2001 | [22]

13,6 | 270 100 56 | 0,35um | 3V | 8,35 | 139 | 2002 | [33]

7,3 | 3840 | 100 56 | 0,35um | 3V | 46,3 | 120 | 2002 | [33]

Cuadro 4.2: Cuadro comparativo de los principales moduladores BPY.A pub-
licados hasta julio de 2002.
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4.3. Diseno del modulador XA paso banda de 4°
orden

En el capitulo 3 se describieron las diferentes estrategias que pueden seguirse
para el disefio de moduladores paso banda. Como se vio, el método mas sen-
cillo es disefiar el modulador partiendo de un prototipo paso-bajo y siguiendo
la transformacién z — —z2. Con esta transformacion los integradores se con-
vierten en resonadores y la banda de seiial pasa de DC a estar centrada en

fs/4.

En la figura 4.4 (a) se muestra como ejemplo un LPM prototipo de orden
2y, en 4.4 (b), el BPM resultado de la transformacién » — —22. La entrada
(centrada en f;/4) se demodula en dos sefiales (I y Q) en banda base. Cada
una de estas dos sefiales es modulada por un modulador LP. Finalmente, las
dos sefiales se mezclan de nuevo para formar la salida en f,/4.

Ao & O & y

Figura 4.4: Transformacién LP (a) a BP (b).

Cualquier error sistematico entre la rama I y la rama Q tiene como resul-
tado un muestreo no uniforme. Este desfase entre las dos ramas produce una
distorsién de fase que se traduce en la aparicién de una imagen de la sefal
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con respecto de la frecuencia central de la banda. Este error es critico en la
primera etapa del modulador. En [15, 20, 25] se estudia en detalle la aparicién
de la sefial imagen y como minimizar sus efectos.

Para que la banda de sefial sea utilizable es necesario eliminar por completo
el efecto de la frecuencia imagen. En el caso en que esto no sea posible, la
solucién pasa por definir como banda de sefial una de las bandas laterales a
la frecuencia central. En el BPM propuesto se toma como banda de sefial la
banda lateral derecha a f;/4 (figura 4.5) y asi se evita la apariciéon de imagenes
dentro de la banda de seiial.

A -
A Senal

N

Image / L. Banda

lateral

fb [
fs/4 fs/2

Figura 4.5: Banda til de seiial.

4.3.1. Prototipo A Paso Bajo

La transformacién 2 — —22 permite disefiar el BPM partiendo de un LPM.
Las prestaciones de resolucién entre ambos moduladores son iguales para un
mismo valor de OSR y una misma fyyquist (frecuencia de Nyquist). Esto es cier-
to mientras la banda de sefial del BPM est4 centrada en f,/4. En el apartado
anterior se ha decidido tomar como banda de sefial la banda lateral derecha a
la frecuencia f,/4 para evitar la aparicién de imagenes en la banda de sefial.
La resolucién del LPM y del BPM no serd, por tanto, igual para un mismo
valor de OSR.

La cuestdn se centra entonces en hallar el OSR y ancho de banda de un
LPM (prototipo) que, al aplicarsele la transformacién z — —2? de lugar al
BPM de banda lateral deseado.

El1 BPM buscado debe tener 14 bits de resolucién (DR = 86dB) en la banda
lateral (f,), que se alcanza con un OSR dado. Si no se considera la aparicién
de la sefial imagen, con el mismo OSR se obtiene un DR = 86 — 6 = 80dB
en un ancho de banda 2f, centrado en f,/4. Este BPM equivalente, con la
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banda de sefial centrada en f;/4, si puede ser disefiado transformando un
LPM prototipo con el mismo valor de OSR y ancho de banda igual a 2f;.

El prototipo LPM se disefiara entonces con un DR = 80dB y una banda de
sefial de 2f, = 16kH 2 (fnyquist = 32kH z) centrada en f,/4.

Para lograr este objetivo se presentan distintas arquitecturas posibles:

1. Moduladores de lazo simple de un bit. En el capitulo anterior se
realizé un estudio del ruido incorporado en la banda de sefial en mod-
uladores de lazo simple. El resultado de este estudio (ecuacién 4.6 [1])
muestra la dependencia del ruido dentro de la banda de sefial con el or-
den del modulador y con la tasa de sobremuestreo, representado en la

figura 4.6.
L
Mo = €rms e (2.foT) +1/2 (4.6)
0 TS 2L+1 0 .
20
0 .
@ 20
s
S a0
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T -60
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1 4 16 64 256
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Figura 4.6: Representacién grafica de la ecuacion (4.6): relacién entre el ruido
en la banda de sefial y OSR (ceros en el origen).

L = 0 representa un convertidor sin realimentar (convertidor sobre-
muestreado). Observando esta figura se aprecia como, a medida que se
incrementa el orden del modulador (L), disminuye el ruido de cuanti-
zaciéon en la banda de sefnial. Para alcanzar los objetivos de DR > 80dB
se tienen varias opciones:
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a) L = 1. Con moduladores de primer orden, OSR debe ser superior a
512 para obtener un ruido inferior a -80dB. El reloj de sistema debe
ser de fux > 32kHz-512 = 16 M Hz. En el capitulo 2 se disefiaron los
opamp en baja tensiéon que se utilizan en el disefio del modulador.
Su frecuencia de funcionamiento no alcanza una f.; = 16 M H z, por
lo que se descarta esta estructura.

b) L = 2. OSR > 86. Esto corresponde con una frecuencia de reloj de
2,752M Hz. Un LPM de orden 2 se transforma en un BPM de orden
4. Aplicando técnicas de multiplexado de opamps [19], solamente se
necesita un opamp por cada 2 érdenes en el disefio de BPM.

¢) En los casos en los que el orden del modulador es L = 3 y valores
superiores se consiguen con menores valores de OSR los objetivos
propuestos (OSR = 35 para L = 3). E1l BPM de orden 6 se disefia con
3 amplificadores. Esto se traduce en un aumento del consumo del
sistema.

2. Moduladores de lazo simple multibit. Como se ha visto anterior-
mente, las topologias basadas en cuantizadores multibit consiguen una
mejora sobre las de un bit, como se deduce de la expresién 4.7. Esto per-
mite disminuir la tasa de sobremuestreo. La contrapartida es la necesi-
dad de convertidores DA de la precisién de los bits que se pretenden
obtener de resolucién, 14 en este caso. Esto es dificil debido a errores de
apareamiento entre los niveles de referencia del DAC. Para conseguir
alta linealidad y resolucién se aplican técnicas DEM (Dynamic Element
Matching) {97, 98]. Las principales DEM mejoran el rendimiento del
DAC aleatorizando los errores para evitar la aparicién de tonos depen-
dientes de la entrada o compensando dindmicamente los errores de pre-
cisién de los elementos del DAC.

ADR = 20log(2® ~ 1)dB 4.7)

3. Moduladores multietapa. Las estructuras en cascada permiten may-
ores resoluciones de conversion sin comprometer la estabilidad del sis-
tema.

De los distintos posibles tipos de moduladores se han realizado simula-
ciones a nivel de sistema con MATLAB. Debido a la complejidad adicional
de los CDA multibit, éstos se han descartado en el estudio. Los resultados se
recogen en el cuadro 4.3.

Una vez estudiadas las distintas alternativas para el disefio de un LPM
de 13 bits y Fnyquiss = 32K Hz estamos en disposicién de hacer la eleccién.
La arquitectura seleccionada serd la mdas simple con la que se cumplan los
objetivos.
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Arquit. | OSR| F, | Consumo Previsto | FOM, | FOM, Area
prototipo KHz uWw pJ dB | normalizada

1 512 | 16384 - - - 1,3-A

2 86 | 2752 < 500 1,9 158 2,3-A

3 34 | 1088 < 600 2,3 157,2 3,3-A

2-1 34 | 1088 < 650 2,5 156,8 3,6-A

2-2 28 896 < 750 2,8 156,2 4,6-A

A es el drea que ocupa un integrador genérico.

Cuadro 4.3: Resultados de simulacién de arquitecturas estudiadas.

La de primer orden queda descartada por la dificultad del disefio de ampli-
ficadores que funcionen a la frecuencia necesaria. La estructura de segundo
orden es la que presenta mejores valores de FOM y es por tanto la estructura
seleccionada para servir de prototipo en el disefio del BPM.

El esquema del LPM se representa en la figura 4.7 . Una vez tomada la
decisién, se pasa al estudio de parametros y especificaciones de los compo-
nentes de la estructura escogida. Para ello se realizan un estudio teérico y
simulaciones de comportamiento. Con MATLAB y MIDAS [14] se hacen las
simulaciones de comportamiento y de respuesta a no-idealidades presentes
en las distintas etapas del modulador.

xi(t) —1 g, 9,

A/D y[n}

= [ =
AN

Figura 4.7: Modulador ¥A de orden 2.

Estudio tedrico

Funcidén de transferencia.

El modulador de segundo orden se muestra en la figura 4.7. El primer pa-
so para el disefio es conocer la funcién de transferencia a fin de ajustar sus
parametros estructurales. Aplicando superposicién de fuentes (X (z), F(z)) y
asumiendo el modelo de ruido aditivo del comparador expresamos la salida
Y (2) como:

Y(2) = Hx(2) X (2) + Hg(2)E(2) (4.8)
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Donde la
Hx(z) y Hg(z) son:
-2
1927
= 4.9
Hx(e) (149192~ g2)27 2+ (a — 2)z71 + 1 “9
132
Ho(z) = (1=2") (4.10)

(1—271)2 + gigez™2 + gpz71(1 — 271

A través de estas ecuaciones puede verse el proceso de transformacién que
sufren tanto la sefial como el ruido introducido por el cuantizador. Puesto que
no queremos que la sefial sufra ninguna modificacién espectral, deben fijarse
los valores de las ganancias del sistema (g1, ¢}, g2 ¥ g5). Dicho de otra forma, se
pretende que Hx(z) sea constante en z. Para ello se establecen las siguientes
condiciones:

g=91-92+1 (4.11)
gy =2 (4.12)

De esta forma, la respuesta del modulador ante la entrada de seiial es con-
stante en z y solamente introduce un retraso en la sefial de salida respecto de
la entrada.

Hx(2) = g1g22~" (4.13)

Partiendo de las condiciones impuestas a Hx(z) (4.11) tenemos que Hg(z)
(4.10) queda reducida a:

Hg(z) = (1 —-271)? (4.14)

Segun este resultado, el ruido que introduce el cuantizador se ve filtrado por
Hg(z), que tiene dos ceros en z = 1 y dos polosen z =0 .

La densidad espectral de potencia del ruido de cuantizacién queda entonces
definida por [1]:

So(f) = Se(f) - 16sen4(7r£) (4.15)

De 4.15, se desprende la potencia de ruido de cuantizacién en la banda de
sefial como:

2 4
LAY T

¥
Po(f) =/__fi So(Ndf = 15277 (4.16)

A modo de resumen, las caracteristicas principales obtenidas tras el estudio
tedrico del modulador de orden 2 son:
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Parametros fijados:g, = g] - g2 + 1y g5 = 2.

Dos grados de libertad de diseiio (por ejemplo g; y go).

» Hx(z) es constante frente a 2. La ganancia depende de ¢; y ge.

Si g; = g, = 1. Entonces, g; = 1 (g} esté fijada a 2).
1 2

Hg(2) presenta 2 ceros en z=1 (= f = (), atenuando el ruido en la banda
de seial.

= Incrementando OSR, mejora la resolucién en 2,5 bits por octava.

Estudio de estabilidad

Como se ha visto en el capitulo introductorio a ¥ A, el estudio de la estabilidad
del modulador es critico. En [1] se hace el analisis de estabilidad siguiendo el
método de la funcién de descripcién [81] del que se desprende que el LPM de
orden 2 es incondicionalmente estable.

4.3.2. Simulaciones del modulador XA de orden 2

La simulacién del modulador a nivel de bloques permite determinar las es-
pecificaciones que han de tener cada uno de ellos. Asimismo pueden calcularse
las desviaciones en el DR en funcién de la variacién de los parametros de estos
bloques respecto del comportamiento con parametros ideales.

Coeficientes del modulador de orden 2

La eleccién de las ganancias de los integradores es critica a la hora de la im-
plementacién fisica del modulador. Los niveles de sefial en los distintos pun-
tos de la estructura dependen de los valores de los coeficientes g (ver esquema
de la figura 4.7). Con una entrada de plena escala (amplitud maxima) debe
maximizarse el rango de sefial a la salida de los integradores. Cuando los coe-
ficientes estan mal dimensionados podemos encontrarnos con dos situaciones
al introducir una entrada de amplitud méaxima:

1. Lasalida de los integradores no alcanza los valores méximos de rango de
sefial. Puesto que el ruido térmico de los integradores es fijo, la relacién
entre sefial a la salida del integrador y el ruido disminuye respecto de la
situacién 6ptima. Se estd disminuyendo por tanto, rango dinamico.

2. La salida de los integradores supera los valores de saturacién de éstos.
En esta situacién aparecen componentes arménicas que contribuyen a
empeorar la SNDR del modulador.
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En la figura 4.8 a) se muestra una estadistica de los valores de tensién a la
salida de los amplificadores. En esta simulacién se han elegido los valores de
los pardmetros g de forma que se desaprovecha el rango dindmico de salida
de los AOs. Puesto que el suelo de ruido permanece constante, la mixima
relacion sefial a ruido a la salida de los integradores es menor que en el caso
de maximo aprovechamiento del rango dindmico (figura 4.8 b).

El extremo opuesto es el representado en la figura 4.8b) . La tensién de sali-
da de los integradores cubre el rango completo. En este caso la relacién sefial a
ruido es maxima. Desgraciadamente, debido a la saturacién de la salida de los
amplificadores, la sefial se distorsiona para tensiones cercanas a los extremos
del rango dindmico de tensién. En esta situacién aparecen componentes ar-
moénicos que hacen disminuir la SFDR.

En la figura 4.8 c) se escoge un valor de compromiso para los coeficientes g
(cuadro 4.4). No se obtiene la mayor SNR posible, pero se evita la aparicién
de espureos que degraden la salida del modulador.

Coeficiente | Valor
7 0,25
g 0,25
g2 0,5
g4 0,25

Cuadro 4.4: Coeficientes g del modulador £A de orden 2 para el caso de la
figura 4.8 ¢).

Sensibilidad de los coeficientes

Los coeficientes de ganancia de los integradores se implementan fisicamente
como una relaciéon de capacidades. Es evidente que desapareamientos entre
estas capacidades producen divergencias de los valores de los coeficientes con
respecto de sus valores nominales. Para evaluar los efectos que tienen estos
desapareamientos en el rendimiento del modulador se simulan variaciones de
los coeficientes y se compara la SNR resultante con la nominal. Se toma para
ello como punto de partida de la simulacién el modulador de orden 2 de la
figura 4.7.

En la figura 4.9 se muestra la pérdida de SNDR al variar la ganancia ¢
respecto del valor nominal (0,25). Como puede comprobarse, con variaciones
de +20 % se tienen variaciones inferiores a 1dB, cuando g, disminuye respecto
del valor nominal. La tecnologia de fabricacién de C.I. permite actualmente
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Figura 4.8: Salida de los integradores. a)Rango de salida desaprovechado, b)
rango de salida saturado y ¢) rango de salida optimizado.
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precisiones inferiores al 1% aplicando técnicas de apareamiento de capaci-
dades.

Las sensibilidades de g, y ¢, no afectan al comportamiento del modulador.
Puesto que la salida del segundo integrador es la entrada del comparador,
errores en ganancia de este integrador no afectan a la salida.

]

Empeoramiento en SNDR (cB)

. )
01 02 0.3 04
Ganancia del integrador (dB)

Figura 4.9: Variacién de la SNDR con g¢.

Integradores

Mediante simulaciones en MIDAS se han determinado las prestaciones que
han de cumplir los integradores para no degradar la relacién sefial a ruido del
modulador. En la figura 4.10 se muestra el efecto del "Settling Time"(ST) y el
"Slew Rate"(SR) del opamp en la SNR del modulador. Para valores normal-
izados de ST, = 10 y SRn = 1,15, no tendremos pérdidas apreciables de SNR.
Para obtener los valores reales de ST y SR basta con aplicar los resultados de
simulacién a las ecuaciones (4.17) y (4.18).

1

SR = 2fSASRn 4.17)
Ly (4.18)
T= 5T’ )

Para no sufrir pérdidas significativas de SNR se elige SRn = 2,65y STn = 8.
Esto se traduce en:

SR =11V/us
T=16,AMH~z
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Estos datos se toman como partida para el disefio de los amplificadores opera-
cionales.

60 —m——r——r—r— T
—— SRn=0,3
------------ SRn=1,475
50 ---- SRn=2,65 1
——- SRn=3,825
QD: —-— SRn=5
S 40 .
o
(o)
©
§oof :
[$]
o
°
o
20+ |
[a]
10 - 7
0 LN ) ,J_L_f/.—li-._>tr-.)lﬁ::.;:{t—whl—-a._—kb-_‘.‘a
0 2.5 5 7.5 10 12.5 15

No. de Constantes de tiempo

Figura 4.10: Prestaciones de los AO.

Otros parametros

El cuantizador también puede afectar a la figura de ruido. Debe limitarse la
histéresis del cuantizador para no degradar el comportamiento. En la figura
4.11 se representa la sensibilidad del modulador ante distintos valores de
histéresis. En el eje X se representa % donde h es la amplitud de histéresis
y A es el rango de entrada del comparador. Para minimizar este efecto se
utilizardn comparadores regenerativos. Estos se resetean a cada ciclo de reloj,
partiendo siempre del mismo estado. De esta forma se evitan no-linealidades
dependientes de sefial debido a la histéresis, traducidos en espureos en el
espectro de la salida.

El dultimo aspecto a considerar en el disefio del prototipo paso-bajo es el
efecto que tiene el jitter del reloj sobre el comportamiento. Como se ha dicho,
la transformacién z —» —2? garantiza el mismo comportamiento dindmico en
el modulador resultante. Sin embargo, la respuesta al jitter sera distinta. Esto
se debe a que el jitter afecta a la primera etapa en la modulacién (muestreo
de seiial). El efecto del jitter sobre una sefial en banda-base es muy diferente
en f;/4. Ala hora de estudiar el modulador paso-banda se comparara el efecto



66 Modulador Sigma-Delta Paso-Banda de baja tensién y bajo consumo
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Figura 4.11: Sensibilidad con la histéresis del cuantizador.

del jitter en uno y otro caso. En la figura (4.12) se muestra la degradacién
del SNR del modulador LP de orden 2 para distintas amplitudes de la sefial
de entrada y diferentes valores de jitter. El jitter se simula como un error
aleatorio en el instante de muestreo de la senal de entrada. La simulacién
de la figura 4.12 muestra el resultado de ailadir un jitter de reloj con una
varianza de 0, 16, 0,64 y 2, 56 (porcentaje sobre el periodo del reloj).

4.3.3. Arquitectura del modulador XA Paso-Banda de or-
den 4

Una vez estudiado el prototipo LP del que se parte, se aplica la transforma-
cién z — —2? para obtener el BPM. En la figura 4.13 se presenta la arqui-
tectura basica del BPM una vez efectuada la transformacién z — —22. Esta
transformacién convierte los dos integradores en resonadores, cambiando el
signo en el segundo sumador para conservar la misma funcién de transferen-
cia. Los resonadores se realizan generalmente utilizando dos amplificadores
operacionales, por lo que el BPM necesita 4 amplificadores para su disefio.
Esto supone un incremento importante en el consumo del modulador respecto
del BPM prototipo.

Una alternativa para reducir el consumo (reduciendo el nimero de amplifi-
cadores) consiste en disefiar los resonadores con un solo AO (figura 4.14) [2].
Sin embargo, la utilizacién de esta estructura requiere un esquema de relojes
bastante més complejo para funcionar. Necesita 6 nuevos relojes de frecuencia
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Figura 4.13: Modulador ¥ A paso banda de orden 4.
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mitad de la frecuencia de muestreo. Esto es peligroso puesto que de no tener
un control estricto de las fases de reloj, pueden aparecer componentes de fre-
cuencia dependientes del sistema de relojes en la banda de sefial en torno a

fs/4.

Una segunda solucién para implementar el modulador paso banda consiste
en sustituir los resonadores por integradores de retraso doble (Two Delay
Integrators). En esta estructura (figura 4.15) los integradores sélo utilizan
sumadores. Por esta razén las polaridades de entrada y salida han de inver-
tirse cada dos retrasos o, lo que es lo mismo, dos ciclos de reloj. Esto se im-
plementa multiplicando las sefiales por la secuencia: ..,1,1,-1,-1,1,1,.... La
operacién realizada por el integrador de retraso doble puede verse como una
demodulacién en cuadratura de la entrada a banda base seguida de una in-
tegracién por separado de los canales I y Q) y, finalmente, una modulacién en
cuadratura a fs/4.

Como en el caso de los resonadores, se necesitan dos amplificadores para con-
seguir la integracién con retraso doble, por lo que el nimero de AO en el BPM
sigue siendo 4.

En [19] se propone una solucién para implementar esta integracién con un
unico amplificador. De este modo se pueden realizar estructuras de orden 2N
haciendo uso dnicamente de N amplificadores, reduciendo el consumo nece-
sario y el area de silicio. Para ello se utiliza el mismo amplificador alterna-
tivamente en cada una de las dos ramas. En la figura 4.15 puede observarse
cémo en cada ciclo de reloj una de las ramas integra mientras que la otra per-
manece con el mismo valor durante un ciclo completo. Este esquema puede
realizarse mediante un tnico amplificador multiplexado entre las dos ramas
(figura 4.16). Durante la fase I la carga en Cs se integra en C;, permaneciendo
Cy con su carga constante. En la fase Q) es Cg la que recibe la carga de Cs. Asi
se obtiene, mediante un amplificador con un doble condensador de integracién
un integrador de doble retardo.

Fuentes de error.

Error de offset. La modulacién y demodulacién en cuadratura puede in-
troducir errores en la banda de seiial en forma de componentes frecuenciales
dependientes de la seiial de entrada. Si las portadoras I y Q presentan un
error de fase y la entrada es una senoidal de frecuencia f,/4 + f;, la seiial de
salida puede aproximarse por [73]:

v, = cos(QW(% + R + #sm(zw(%’; — R - 52';‘—9%(2%(% + R (419)
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Figura 4.14: Resonador de un solo AO.
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Figura 4.15: Integrador de Retraso Doble.

Aunque se utilize un mismo reloj a f; para generar los relojes I'y Q (fre-
cuencia f,/4) puede aparecer un error de fase debido al jitter del reloj. Para
evitar que afecte el comportamiento del BPM, el tono introducido debe estar
por debajo del suelo de ruido en la banda de senal (—86dB). Esto se traduce
en que:

ind
20 - 10910(522&) < —86 — § < 5, 74mRad (4.20)

Si se cifra este valor en términos de periodos de reloj, el jitter del reloj no
debera superar el 0, 1 % del periodo de reloj. Este valor es facilmente superable
actualmente por generadores de reloj comerciales.

Error de ganancia. Otra causa de error en el moduador en cuadratura es
el desapareamiento de ganancias entre las ramas I y Q. Al emplear el mis-
mo amplificador en las dos ramas (multiplexion en el tiempo) se alivia este
problema, pero no cancela por completo. Errores de apareamiento y acom-
plamientos de las capacidades de integracién llevan un error de ganancia «o
entre ambas ramas. Asumiendo que o < 1y para una entrada senoidal de
frecuencia f,/4 + f; se aproxima la salida [19] por:
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Figura 4.16: Integrador de Retraso Doble utilizando un tinico AO.
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Figura 4.17: Modulador paso banda de orden 4 utilizando integradores multi-

plexados en el tiempo.
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Vo = cos(27r(% + ft) + %cos(?w(% — ft) (4.21)

Al igual que en el caso anterior, para que el error de apareamiento de ganan-
cias entre las ramas no afecte al comportamiento del BPM, el valor de o debe
limitarse a:

a<2-10% =0,1-107° (4.22)

Este valor de « es muy restrictivo. En la préctica, la tolerancia de la tecnologia
define la precisién con la que se parean las capacidades (para definir la ganan-
cia de las ramas) y la aparicién de imédgenes de la senal en torno a f;/4 se hace
inevitable.

Error de offset. A diferencia de los errores anteriores, la existencia de off-
set en las ramas I (V};)) y @ (VO? ;), hace que aparezca un tono en la frecuencia
de la portadora.

fs fs Q fs
V, = cos(27r(Z + )+ Ve cos(27rzt) TR sen(27rzt) (4.23)

El error de offset se considera de menor importancia que los anteriores
puesto que, para la mayoria de las aplicaciones, la informacién no se encuen-
tra alrededor de la frecuencia de la portadora.

Simulaciones a nivel de sistema

Debido al proceso de transformacién para llegar al modulador paso banda,
cabe esperar que se mantengan las propiedades dinamicas y de estabilidad del
prototipo paso bajo [32]. Para confirmar este punto y estudiar las variaciones
del SN R con los distintos parametros de disefo se han realizado simulaciones
en MATLAB con el esquema representado en la figura 4.17. Los resultados
obtenidos corroboran la equivalencia en el comportamiento entre las dos es-
tructuras.



Capitulo 5

Realizacion fisica del modulador
> A paso banda de orden 4

5.1. Introduccion

En este capitulo se describe el disefio a nivel de transistor de los distintos
bloques que forman el BPM. El esquema completo del BPM se muestra en la
figura 5.1.

El circuito se disefiara utilizando técnicas de capacidades conmutadas. Pre-
vio al disefio a nivel de transistor, se simula el comportamiento del modulador
a nivel de sistema y se comprueba que se cumplen las prestaciones deseadas.

5.2. Limitaciones de ruido

La realizacién fisica del modulador introducira fuentes adicionales de rui-
do (ademas del ruido de cuantizacién) que, en caso de no limitarse, perjudi-
caran a la relacién sefal a ruido (SNR). Por este propésito se estudian en este
apartado las distintas fuentes de ruido que aparecen y se limitan por medio
de un disefio apropiado.

En [9] se estudia con mas profundidad el desarrollo matematico que lle-
va a las ecuaciones que aqui se utilizan. El proceso que se va a seguir para
determinar la cantidad de ruido que se suma al ruido de cuantizacién es el
siguiente:

= Calculo de los valores permitidos de potencia de ruido.

» Calculo del ruido que introduce el amplificador operacional. El ruido in-
troducido en el sistema por los amplificadores se calculard por medio de
simulaciones.
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Figura 5.1: Esquema electrénico del modulador paso banda de orden 4..
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= Calculo de la potencia de ruido generado por el proceso de muestreo en
cada integrador.

s Calculo de la potencia de ruido que introduce cada integrador. Se va a
considerar que un integrador tiene dos fuentes de ruido: el ruido intro-
ducido por el amplificador y el introducido debido al proceso de muestreo.

« Finalmente se calcula el ruido total aportado a la salida por los dos inte-
gradores. Puesto que aportan ruido en puntos distintos de la estructura,
a la salida, el ruido de ambos se vera modificado por funciones de trans-
ferencia distintas.

Valores permitidos de potencia de ruido

El objetivo final es el de obtener un rango dinamico de 86dB (14 bits). Me-
diante simulaciones se ha comprobado que la méxima sefal de entrada sera
de —3dBr. Para conseguir el rango dindmico deseado, el suelo de ruido debera
situarse en —77dBr.

Se considera que el ruido introducido por los distintos blogues del modu-
lador es ruido blanco gausiano. El ruido flicker (ruido 1/f) no se considera en
este estudio pues solamente es predominante a bajas frecuencias. En el BPM
la banda de interés esta situada en fs/4, por lo que el ruido flicker no tiene
efecto alguno sobre la senal de informacion.

En todo el desarrollo, dBr es la relacién entre los valores de tensioén y el
valor maximo de sefial de entrada (Vi) siguiendo la ecuacion 5.1.

AdBr = 2010gv—~‘ﬁ%— (5.1)

rango completo

El circuito se disefia para un rango de sefial méaximo de 1,1V, esto es:

1,1
20log—— = 0dBr
1,1

9

Para asegurar una contribucién total de ruido del sistema por debajo de
los —89dBr se va a considerar que , tanto el ruido de cuantizacion como el
ruido introducido por los elementos del sistema, aportan la misma cantidad
de ruido. Es decir, si se permiten —89dBr de ruido total, se limitard la tensién
eficaz de ruido de cuantizacién (Eg) a Eqg = —92dB y el ruido del sistema
(integradores), también a E; = —92dBr.
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El ruido de sistema E; tiene su origen, principalmente, en dos fuentes. La
primera aparece como consecuencia de los amplificadores (ruido intrinseco del
amplificador). La segunda se debe al efecto en las capacidades del proceso de
muestreo (ruido de muestreo).

En primer lugar se calcula el ruido intrinseco de los amplificadores. De mo-
do que el ruido restante (hasta llegar al valor de —92dBr) correspondera al
ruido de muestreo permitido.

Ruido introducido por los amplificadores operacionales (Es0)

Fl ruido introducido por los amplificadores tiene su origen en el ruido de
Johnson que aparece en las resistencias y transistores. Debido al proceso de
muestreo, este ruido es limitado en banda enelrango f =0a f = fs/2 [10].
Puesto que la banda de interés es una pequefa franja en torno a fs/4 se con-
sidera, a efectos del modulador, un ruido blanco que se suma a la senal de
entrada y, por tanto, sufre la misma transferente que esta dltima.

Para ver el efecto del ruido de los dos amplificadores en el modulador, se
calcula el ruido equivalente a la entrada del modulador [1, 6] mediante la
expresion (5.2):

1 72
IN _
Svio = OFR N T GIROSE

SNao, (5.2)

Para cuantificar la potencia de ruido introducido por los amplificadores se
han realizado simulaciones con SPECTRE. Este ruido equivale a una fuente
sumada a la sefial de entrada de valor cuadratico medio E%, = 4,66 - 1071°V?,
lo que equivale a una tension eficaz de 21, 5uVrms. Pasando este valor a dBr

(ecuacién 5.3), se obtiene que el ruido introducido en banda por el amplificador
es de —94dBr.

Eoficas = 1,1-10°% (5.3)

Ruido de muestreo (Fs)

Se ha determinado como potencia méxima de ruido de la estructura el val-
or de —92dBr, ademas del ruido de cuantizacién. En el apartado anterior se
obtiene que el ruido debido a los amplificadores (ruido térmico) es de —94dBr.
En unidades naturales:

Ej 0 =1/4,66-10710 V
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Figura 5.2: Esquema general de un integrador.

Debido al proceso de muestreo de los integradores, aparece una componente
de ruido que se suma al introducido por los amplificadores. En [6] se estudia
con mas detalle el fenémeno relacionado con esta fuente de ruido que puede
modelarse mediante la expresién (5.5). Segun este estudio la potencia de ruido
a la entrada del integrador (Syix:) puede aproximarse mediante la expresion
(5.4) .

kT Pa
int = T 5.4
SNint CS(1+ps) (5.4)
Donde:

_ 9

Do = C,

_ 1

Ds = R.C,

pa es el polo introducido por el amplificador, correspondiente a la frecuencia de
ganancia unidad (aproximadamente) y p; es el polo introducido por el conjunto
capacidad de muestreo mads resistencia interna del switch.

Para conocer la aportacién de los dos integradores al ruido del sistema, se
aplica la ecuacién (5.5). Se comprueba cémo la aportacion al ruido total es
mayor debido al primer integrador que al segundo (atenuado por un factor
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OSR?). Debido a esto, se considera que la primera etapa aporta el 90 % de la
potencia de ruido mientras que el segundo integrador aporta el 10 % restante.

1 2

B} = == Sn i + mpasars SN n
1= ogr° Yt GrzosE N

(5.5

Puesto que el ruido total (térmico y de cuantizacién) se limita a —92dBr
(E2 + E%, = 7,63-1071°V?) y E%, = 4,66 - 10~19V2, tenemos que el ruido de
muestreo debe mantenerse por debajo de:

E? <7,63-1071°V2 — 4,66 -107"°V? = 2,97 - 10710y2

Como se ha dicho, la primera etapa aporta el 90 % de la potencia de ruido.
Estas condiciones se presentan mediante las ecuaciones 5.6 y 5.7.

1
Elerrns = MSN int1 < 0,9+ E? (5.6)
2 ’/T2 2
Ejornt = WSN int1 < 0,1+ Ef (5.7
kT Da
Sy int. = —(14+ =
N int; CSz( + ps)

Despejando en ambos casos la capacidad Csi se llega a que:

CSl > 1,2Z9F (58)
CSQ > 0’ OlpF (59)

En el caso de la capacidad Cs,, su valor es del orden de las capacidades

parasitas. Para esta capacidad se tomaran valores superiores a los 100fF,
cumpliendo con la figura de ruido.
A modo de resumen, en los cuadros 5.1, 5.2, 5.3, se recogen los valores de
potencia de ruido calculados en este apartado, los valores de las capacidades
y los requisitos de los amplificadores para cumplir con las limitaciones de
ruido.

Simbolo Descripcién Valor (dBr) Valor (V?)

E2oraL Ruido total en banda —89dBr 1,52-107°V?2
E?, Ruido de cuantizacién —92dBr | 7,63-1071%Vv?
E2, | Ruido de los amplificadores | —94dBr | 4,66 - 10~y
F? Ruido de muestreo —05,3dBr | 2,97 10712

Cuadro 5.1: Figuras de ruido.
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Simbolo | Valor
C.S'l 1, 2pF
C 52 0, OlpF

Cuadro 5.2: Tamafios minimos de las capacidades de muestreo.

Simbolo Valor
Da 15,3 MHz
Ds 85,5 MHz

Cuadro 5.3: Especificaciones de los opamp.

5.3. Integradores

El disefio de los integradores para su funcionamiento en muy baja tension
de alimentacién necesita resolver dos cuestiones.

Por una parte hay que disefiar un amplificador operacional que, funcionan-
do a una tensioén de alimentacién muy baja (1,1V en este disefo), alcance las
prestaciones requeridas para el correcto funcionamiento del modulador. En los
puntos siguientes se definen las prestaciones que han de cumplir los amplifi-
cadores y su disefio empleando técnicas de muy baja tensién de alimentacion
descritas en el capitulo 3.

La segunda cuestién que es necesario resolver estriba en el disefio de in-
terruptores que conmuten con rangos de tension de control tan bajos. Incluso
empleando esquemas de puertas de transmision, no es sencillo conmutar in-
terruptores para sefiales de rango completo. En la figura 5.3 a) se muestra
graficamente el rango de sefal que puede conmutarse con distintos tipos de
interruptores. Se observa cémo para sefiales de rango completo no puede apli-
carse ninguna de las tres estructurassi la tension de alimentacién cumple
Vdd < Vi, — Vi

Para resolver este problema se aplican dos técnicas. La primera es utilizar
dobladores de tension [40] para generar las sefiales de control de los interrup-
tores. De esta forma se pueden conmutar los interruptores con una sefal de
control superior a la tensién de alimentacién del circuito. En la figura 5.3 b)
se representan los nuevos rangos de sefial que pueden ser procesados de este
modo.

La otra técnica que se utiliza tiene como base la utilizacion de Switched
Op — Amp [34]. Esta solucién implica el disefio de amplificadores que puedan
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Pipwiido Piphitido

gobtsor V1N

- Rango de sefisl
/‘/ permitido
le

Rango de sefal Rango de sefial

4
R permitido permitido

Prabbido

Proh¥bido Probjbide

NMOS PMOS Pta. Transmision NMOS PMOS Pta. Transmision

(a) (b)

Figura 5.3: Rango de sefial aplicable a interruptores NMOS, PMOS y puerta
de transmisién (a) sin doblador de tensién (b) utilizando dobladores de ten-
sion.

desconectarse durante una de las fases de reloj. Ademds de necesitar amplifi-
cadores mas rapidos, esta técnica hace que se incremente el ruido de muestreo
del integrador.

Entre estas dos alternativas, se opta por la solucién basada en dobladores
de tensién ya que nuestra tecnologia permite emplear tensiones superiores
a vdd = 1,1V. Esto puede parecer una limitacién, pero todas las tecnologias
actuales de baja tensién disponen de transistores con 6xido mds grueso del
necesario para la realizacién de los circuitos de entrada/salida (pads).

5.3.1. Prestaciones de los amplificadores

Ganancia DC.

Como se estudién en el capitulo 2, el efecto de la ganancia finita sobre el
comportamiento del modulador se refleja en un aumento del ruido asociado a
cuantizacién. Para ello se considera que la funcién de transferencia del inte-
grador puede representarse segtn la ecuacion 5.10.

Z—l

Hipy(2) = _GW (5.10)
siendo
1 C
l—e= : G=—= 5.11
€ 78 C (5.11)
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Para comprobar el efecto que tiene sobre la respuesta del modulador la lim-
itacién en la ganancia DC, se ha simulado el sistema paso-banda empleando
la ecuaci6n 5.10 para modelar los integradores.

En la figura 5.4 se muestran los resultados. Puede observarse cémo en el
modulador paso banda el SNR es mucho mas sensible ante limitaciones en la
ganancia DC que en caso de moduladores paso bajo.

16 T T T T T T T T T

de SNDR
5=
T T
L i

-
(=4
T

1

2

Disminucidn

0 A

-2+ -

_4_ .|

1 1 L 1 1 1 1 1 1
0.99 0.991 0.992 0.993 0.994 0.995 0.996 0.997 0.998 0.999 1
Polo

Figura 5.4: Sensibilidad de SNR con la ganancia finita de los amplificadores.

En esta figura (5.4) se representa en el eje de abcisas el valor de 1 —e. La
entrada del modulador es un tono de amplitud —20dB dentro de la banda de
sefial. El resultado muestra que para no afectar al SNR, el valor de € debe
mantenerse por debajo de 0,002. La ganancia del integrador, G, méaxima es
de 0,5. Aplicando estos valores a la ecuacién 5.11 y despejando el valor de
ganancia del amplificador llegamos a la condicion 5.12.

1—¢
€

A>G

=249,5 (5.12)

Slew-Rate y Ancho de banda.
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Las simulaciones de la sensibilidad del SNR en funcién del Slew-Rate y del
ancho de banda del amplificador se muestran en la figura 5.5. En el eje de
abcisas se representa Tn, que es una medida normalizada de la constante de
tiempo del amplificador (Settling time). Llamamos a 7n, nimero de constantes
de tiempo y se relaciona con 7, constante de tiempo del amplificador mediante
la ecuacién 5.13.

T

=7 (5.13)

™

Siendo T el periodo del reloj del sistema.

En la misma figura (5.5) se simula el sistema para distintos valores de Slew-
rate (SR). En la figura, SRn es el valor normalizado de SRy se relacionan
mediante la expresién 5.14.

SR = SRn%F—A . A =Vdd/2=0,55V (5.14)
S

Para conocer las necesidades de ancho de banda del amplificador, miramos
la grafica de la figura 5.5. Para no ver afectado el SNR del sistema es preciso
escoger un valores de SRy T adecuados. Por ello se van a tomar los valores de
SRn=4ymn =0,15.

SR=1

§0ff —— SR=2 _

1 ——  sre3 VA\WV‘N\[\V\/\/V\,/A\ W
JR—— SR=4 SR=1

80F| —  SR=5 ]

Pérdida de SNDR
=]

Figura 5.5: Sensibilidad de la SNR con el SRy 7 del amplificador.
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Puesto que se ha especificado una frecuencia de reloj de F; = 2752 KHz, se
tiene un periodo de integracién de Ts/2 = 182 n.J5. A través de las ecuaciones
5.13 y 5.14 calculamos los valores de SR = 11,25 V/uSy T =0,15+Ts = 54,6n5,
lo que corresponde a una frecuencia de ganancia unidad de 18,3 M H=z.

En el cuadro 5.4 se resumen las prestaciones que han de alcanzar los amplifi-
cadores en el modulador paso banda.

Simbolo Descripcion Valor minimo
A Ganancia DC 249,5
FGU | Frecuencia de ganancia unidad | 18,3 MHz
SR Slew-Rate 11,25 V/uS
F Frecuencia de muestreo 2,752 MHz2

Cuadro 5.4: Prestaciones minimas que han de satisfacer los amplificadores
operacionales.

5.3.2. Diserio de los interruptores

Los interruptores se disefian empleando transistores N M 0OSy PMOS. Cuan-
do se activan los interruptores, estos presentan una resistencia finita, lo que
puede provocar errores en la carga de capacidades. La resistencia de acti-
vacién de un transistor MOS puede calcularse como:

1
Ron = G (Vas =) (5.15)

De esta ecuacion puede verse que, no solo es finita, distinta de 0, sino que
es ademas fuertemente no-lineal, dependiente de Vgs.

La constante de carga de una capacidad C (r) controlada mediante un tran-
sistor MOS se puede aproximar por:

Ton=2'Ron’C (516)
Para evitar que se produzcan errores de carga dentro del periodo de reloj
(T,), €l valor de 7,, debe estar por debajo de un orden de magnitud.

Ton

Ton

> 10 (5.17)
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Para el disefio de los interruptores del BPM se busca la condicién 5.17. Los
tamarnios de los transistores que forman los interruptores de los distintos blo-
ques del circuito se han determinado mediante simulaciones, buscando que se
cumpla la condicién 5.17.

5.3.3. Primer integrador

En la figura 5.6 se muestra el esquema del primer integrador. Como se ha
explicado en puntos anteriores, a fin de implementar la estructura de retra-
so doble, se disefia el integrador con dos capacidades de integracion (Cry Co).
Mediante los interruptores S y S; se conectan C; y Cy alternativamente, sigu-
iendo el esquema de relojes de la figura 5.7. S; y S, permiten invertir la senal

de entrada (Vin) durante ¢q.
‘
i
Q

M, CMi Sy
1

Q Q
S, Se Cyi S;
S. S,
SZ
Vindif
SZ SS k k SB
E S Cq S
S, Y " s
CM, CMi

S, |
|

Figura 5.6: Esquema del primer integrador.

Las ganancias de integracion se alcanzan mediante las relaciones entre las
capacidades C;, Cg y Cy,. Los valores de g; coinciden con los del prototipo LP.

c.. C
N=RT T

El funcionamiento del integrador es el siguiente:

(5.18)
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o R Y
Do/ N )L
e[
@edj\—/—\__
i \ /

Ta | / W

Figura 5.7: Esquema de relojes.

Fase ¢; En la fase I se activan los interruptores S, y S4, conectandose la
capacidad C;. La entrada Vin se introduce de forma positiva en el integrador.
Durante este ciclo, Cg no ve modificada su carga al estar desactivado S;.

¢1 Durante ¢;, S5 y S; se cierran, cargando la capacidad C,, con la ten-
sién Vinpos — Vou,. Siendo Ve, 1a tension de modo comun de entrada
del amplificador operacional. En el amplificador operacional empleado,
Veum, = 100 mV. Si se quiere evitar tener dos interruptores consecutivos
(Ss tras S; y Sy), se eliminara S;. Para conseguir la misma funcionalidad,
la senal de activacién de S| debera ser ¢g - ¢1 Y, la de Ss, ¢ - é1.

¢, Cuando se cierran Sz y Ss se integra en (7 la carga almacenada en Cg,
menos la contribucién correspondiente a CMp — Ve, De modo que,
al término de ¢,, el incremento de tensién en la capacidad Cr es g; -
(Vinpos — CMp) en la rama positiva. El incremento diferencial en C; es
de [ (Vindif - CMdif).

Vindif = Vinp - V’L"be

CMdif = CMP - CMN

Fase ) Durante la fase ¢ se desactivan S, y S; y se activan S; y S;. De esta
forma se conecta la capacidad Cg y se desconecta C/, repitiéndose el mismo
proceso descrito para la fase ¢; pero esta vez con la capacidad Cg y con la sefal
de entrada Vin invertida. Al final de ¢, el incremento de tensién diferencial
en Cg sera:

g1+ (—Vings — CMay)
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En apartados anteriores se calcularon los valores minimos de capacidad de
muestreo necesarios para no superar los limites de ruido. El minimo valor de
capacidad de muestreo para el primer integrador se establecia como Cs; >
1, 2pF (condicién 5.8). Para C,, = 1,25pF, se tienen los valores de capacidades
del cuadro 5.5.

Capacidad | Valor
Cy, 1,25 pF
Cr 5 pF'
CQ ) pF

Cuadro 5.5: Valores de las capacidades del primer integrador.

En el cuadro 5.6 se resumen los rangos de valores de tensién de las distin-
tas sefales que intervienen en el primer integrador. En el cuadro 5.7 vienen
recogidos los valores de disefio de los interruptores del primer integrador.

Simbolo Descripcion Tipo de sefial | Valores
Vinp Senal de entrada (positiva) Continua 0OVallV
Viny Senal de entrada (negativa) Continua oVallV
CMp | Salida del comparador (positiva) Discreta 0VéelL1V
CMy | Salida del comparador (negativa) Discreta 0Ve6l1,1V
Vo, Modo comun de entrada del AO Referencia 0,1V

Cuadro 5.6: Valores de tension de las sefnales de entrada.

Interr. Tipo Fase y tension de activacién | Tamarios de los trans. (W/L)
Sy NMOS or-dd,> 1,65V 15um/0, 3um
Sy NMOS bg-rd,> 1,65V 15um/0, 3um
S NMOS b L1V 184m /0, 3um
Sy NMOS 65, 1,1V 18um /0, 3um
Se Pta. Trans. ¢od, 1,1V N,10um /0, 3um ; P,15um/0, 3um
S7 NMOS 61, 1,1V 15um/0, 3pum
Sg NMOS ¢e, 1,1V 15um/0, 3um

Cuadro 5.7: Parametros de disefio de los interruptores.

5.3.4. Segundo integrador

El segundo integrador, al igual que el primero, implementa una funcion de
integrador de doble retraso con un solo amplificador operacional. El esquema
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se representa en la figura 5.8.

El esquema de relojes coincide con el del primer integrador (figura 5.7).

VQCJM CMi S, |Cl
Q
Ss( Cg'2 S4/
S | |
CcM 1
PO\ | | 4 | i
VCM 6 CI
Q
S, Cg2
5 S, S, .
Vint1
O, s, T
83b CgZ
c
ol - | | |
NS, k || K
S c., S,
& 8 c
H Q
5

Figura 5.8: Esquema del segundo integrador.

Puede simplificarse este circuito si se hace que g, = g, = 0,5. Para que
sigan cumpliéndose las condiciones de diseiio, bastaria con que las entradas
CMp y CMy sean sustituidas por CMep = CMp/2 y CMay = CMy/2, re-
spectivamente. De este modo las dos entradas diferenciales (Vi1 y CM) se
ven afectadas por la misma ganancia y solamente haria falta una capacidad
de muestreo, eliminandose Cy,. El circuito resultante se muestra en la figura
5.9.

Esta simplificacién permite una reduccién en area de silicio al eliminar dos
capacidades (se trabaja con tensiones diferenciales). Esto también repercute
en una mayor simplicidad al aplicar técnicas de centroide comun en la real-
izacion del layout de las capacidades del integrador.
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Figura 5.9: Esquema del segundo integrador tras simplificar.
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Mediante los interruptores Ss y Sg se conmuta entre las capacidades Cq y
C, respectivamente.

El funcionamiento del integrador es similar al del primer caso. La condicién
que han de cumplir estos coeficientes es que go = g5. Si mantenemos esta
relacién, aun modificando el valor nominal de g, (y ¢3) no se modificara la
salida del modulador. Esto se debe a que la salida del segundo integrador se
introduce directamente en el cuantizador.

Al igual que en el primer caso, los coeficientes de ganancia se relacionan
con los valores de las capacidades mediante la ecuacién 5.19.

, _Cs Cs

En el segundo integrador se da un valor a la capacidad de muestreo (Cs)
bastante més elevado que el impuesto por la condicién de ruido (ecuacion
5.9). El valor que se toma en la practica es de 1pF, muy superior a las capaci-
dades parasitas que puedan afectar negativamente al comportamiento del in-
tegrador. En el cuadro 5.8 se recogen los valores de las capacidades empleadas
en el segundo integrador.

Capacidad | Valor
Cs 1 pF
C I 2 pF
CQ 2 pF

Cuadro 5.8: Valores de las capacidades del segundo integrador.

En el cuadro 5.9 se resumen los niveles de tension de sefal y, en el cuadro
5.10, se recogen los parametros de disefo de los interruptores, tal y como se
hizo con el primer integrador.
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Simbolo Descripcion Tipo de seiial Valores
Vin2p Senal de entrada (positiva) Continua 0Val,lVv
Vin2y Senal de entrada (negativa) Continua 0Val,lVv
CM2p | Realim. del comparador (positiva) Discreta 0,275V 60,825V
CM2y | Salida del comparador (negativa) Discreta 0,275V 60,825V
Veu, Modo comtin de entrada del AO Referencia 0,1V

Cuadro 5.9: Valores de tensién de las sefiales de entrada de los interruptores
del segundo integrador.

Interr. | Tipo | Fasey tensién de activacién | Tamafios de los trans. (W/L)
Sa NMOS ¢2, 1,1V 24pum /0, 3um
S3 NMOS od, 1,1V 12um/0, 3um
Sy NMOS 61, 1,1V 15um/0, 3um
Ss NMOS bg, 1,1V 32um/0, 3um
Se NMOS 61, 1,1V 32um/0,3um
Cuadro 5.10: Parametros de disefio de los interruptores del segundo inte-
grador.
5.4. Amplificadores operacionales
5.5. Disefo del amplificador de baja tension para
el modulador XA paso banda
5.5.1. Introduccion

En la seccién anterior se han calculado las prestaciones que deben tener
los amplificadores operacionales para poder emplearse en el disefio del mod-
ulador. Estos parametros se resumen en el cuadro 5.11. En esta seccién se
presenta el disefio de un amplificador basado en la etapa de salida clase AB
con bateria flotante de capacidades conmutadas, explicada en el tema 2.

Simbolo Descripcién Valor minimo
A Ganancia DC 249, 5
FGU | Frecuencia de ganancia unidad | 13,65 MHz
SR Slew-Rate 13,5 V/uS

Cuadro 5.11: Prestaciones que ha de superar el amplificador operacional.
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5.5.2. Estructura general

El esquema del amplificador se muestra en la figura 5.11. La etapa de en-
trada consiste en un par diferencial simple basado en transistores PMOS M1
y M2. Puesto que la alimentacién serd de Vdd = 1,1V, la tensién maxima de
la entrada es:

maz — Vdd — VA2, — Ve (5.20)

in

Esto limita las tensiones de entrada a unos 0,3V. Puesto que este am-
plificador se utiliza para construir integradores (circuito realimentado), las
tensiones de entrada no van a sufrir grandes variaciones; milivoltios a lo
sumo. Se va a considerar que el modo comun de la entrada tiene un valor
de chi = 0, 1V.

ac S1 s2 —A

c1_—_ - Cc2__
O— p——P
b s3 s4 B

o A Y A W B
b, [

Figura 5.10: Circuito de la bateria flotante.

En el cuadro 5.12 se recogen los valores de los dispositivos del amplificador
operacional.
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Figura 5.11: Esquema del amplificador operacional con bateria flotante.
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Dispositivo | Tipo Valor

M1 PMOS | W/L =60/1 um/pm
M?2 PMOS | W/L =60/1 um/um
M3 NMOS | W/L =12/5 ym/pm
M4 NMOS | W/L =12/5 pm/pm
M5 PMOS | W/L =60/1 um/pm
M6 PMOS | W/L =7,5/1 um/pm
M7 PMOS | W/L = 150/1 pm/pum
M3 PMOS | W/L = 150/1 pm/pm
M9 NMOS | W/L =50/1 pm/um
M10 NMOS | W/L =50/1 um/um
C1 Cpoly Cap =2,5pF

C2 Cpoly Cap =2,5pF

R1 Rpoly Res =1,5k0Q2

R2 Rpoly Res =1,5kQ

Cuadro 5.12: Dimensiones de los dispositivos del amplificador operacional de
baja tension.

5.5.3. Bateria flotante

El circuito para realizar la bateria flotante se muestra en la figura 5.10.
Como se ha comentado en secciones anteriores, la bateria flotante se disena
para que sus interruptores no necesiten dobladores de sefal para ser activa-
dos. En este circuito, a y b son los nodos de entrada de la bateria. Durante ¢»
la tensién V,;, se fuerza en el condensador C;. Durante ¢, C; sirve para cargar
Cs,. La carga de C; se hace a costa de la carga almacenada en C;. Para que la
tensién de C, sea una copia fiel de V, la relaciéon entre Cy y C debera ser lo
mas grande posible. Mientras mayor es la relacién anterior, en menos ciclos
de reloj tender4 la tension Vg al valor deseado (Vap)-

En el parrafo anterior se ha descrito la bateria flotante y su funcionamiento
para forzar una tensién entre las bornas de salida de V45 = V,;. Las tensiones
en los nodos de entrada a y b se dimensionan para que en la rama de salida del
amplificador (transistores M7 a M10 de la figura 5.11) la corriente quiescente
pueda ser controlada (I$,,). Para fijar estas tensiones se recurre al circuito de
la figura 5.12. Este circuito permite polarizar las dos baterias del amplificador.
El funcionamiento basico del circuito es similar al de un espejo de corriente
en baja tension. Los transistores M1y M3 forman una versién escalada de la
etapa de salida del amplificador (figura 5.13). La corriente 12, se copia a la
rama formada por los transistores M1, M2y M3. De esta forma, las tensiones
en los nodos a y b son las tensiones que habria en los nodos A y B de la etapa
de salida del amplificador cuando circula una corriente quiescente de valor:
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18,0 MM = I 4 - MG /M3 (5.21)

El circuito de polarizacién proporciona las dos tensiones de referencia al cir-
cuito de bateria flotante. Las dos baterias aprovechan el mismo circuito de
referencia, teniendo asi la misma corriente quiescente en las dos ramas del
circuito.

i
M1 a
IBAT v
M4 M2

— w3

MstJ.

M
\
(o)

/77777 /77777 777777

Figura 5.12: Circuito de polarizacién de la bateria flotante.

En el cuadro 5.13 se recogen los valores de disefio de los dispositivos del
circuito de bateria flotante.

5.5.4. Circuito de control de modo comun

Cuando las entradas I/;,If 08 y VNEG son iguales estamos en el estado qules-
cente y las tensiones Voutp y VO?M coinciden. El valor que deben tener Voutp y
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Figura 5.13: Etapa de salida del amplificador operacional con la bateria
flotante.
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Dispositivo Tipo Valor
M1 PMOS W/L = 37,5/1 uym/pm
M2 PMOS W/L = 37,5/1 um/pm
M3 NMOS W/L =12,45/1 uym/um
M4 NMOS W/L =12,45/1 ym/um
M5 NMOS W/L =12,45/1 um/pm
C1 Cpoly Cap = 4 pF
C2 Cpoly Cap =1 pF
S1 Switch NMOS | W/L =10/0,3 pm/um
52 Switch NMOS | W/L = 10/0,3 pm/um
S3 Switch NMOS | W/L =10/0,3 pm/pm
S4 Switch NMOS | W/L =10/0,3 um/um
Igar Corriente I =10 A

Cuadro 5.13: Dimensiones de los dispositivos que forman la bateria flotante.

mﬁm en este estado puede controlarse a través de la carga activa de la etapa
de entrada (transistores M3 y M4 de la figura 5.11). Si la tensién de modo
comun de salida sube por encima del valor nominal VZ7”, el circuito de con-
trol de modo comuin debe bajar la tensién del nodo CMC'. En el caso contrario
en el que la tensién VZST baja, el circuito de control de modo comun actia
de forma similar subiendo la tensién del nodo CMC. El circuito de control de
modo comun se muestra en la figura 5.14.

Mediante los condensadores muestreados C; y C; se copia en los conden-
sadores C, y C3 la tension Vpyc — Vies. Voue €s la tension deseada de modo
comun a la salida del amplificador. V,.; es la tensién de puerta de los tran-
sistores de carga del circuito de la figura 5.11 que, teéricamente, fuerzan la
tensién de modo comun a la saldida al valor deseado (Vpyc). De esta forma,
la tensién en el nodo D vendra dada por la expresion 5.22.

_Von+Vop

Vp = 5 — (Vbome — Vrey) (5.22)

Cuando el modo comun de la salida coincide con el esperado (Vo). 1a ten-
sién en el nodo D vale Vp = V,.;. En el caso en el que el modo comun crezca
por encima de Vpyc, la tensién en D aumentara, disminuyendo la corriente
que circula por M3. Como resultado, disminuye Veuc. La tensién de los nodos
Vip Y Van (ver figura 5.11) aumentan, haciendo disminuir la tensién comun de
salida del amplificador. En el caso de disminuir el modo comun de salida, se
repite el proceso a la inversa.

En el cuadro 5.14 se recogen los valores de disefo de los dispositivos del
circuito de control de modo comun.
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Figura 5.14: Circuito de control de modo comun.

Dispositivo Tipo Valor

M1 NMOS W/L =3,1/1 pm/pm
M2 NMOS W/L=3,1/1 pm/um
M3 NMOS W/L=3,1/1 pm/um
C1 Cpoly Cap =0,2 pF
C2 Cpoly Cap=0,5pF
C3 Cpoly Cap =0,2 pF
C4 Cpoly Cap =0,5pF
Cbh Cpoly Cap =1,4 pF

S1a S8 | Switch NMOS | W/L =1/0,3 pm/um
Ipp Corriente I=15uA

Cuadro 5.14: Dimensiones de los dispositivos que forman el circuito de control
de modo comun.
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5.5.5. Consumo del amplificador

El consumo estatico del amplificador puede calcularse como la suma de los
consumos de cada seccién. En cada seccién, el consumo estatico viene dado
por las corrientes que circulan por cada rama. En el cuadro 5.15 se recoge el
consumo calculado para cada etapa. La tensién de alimentacién es de Vdd =
1,1V. El consumo estético total es de 193 uW¥ para el primer amplificador y 100
pW para el segundo. Se observa como el consumo del segundo amplificador se
diferencia del primero en las etapas de entrada y de salida, responsables de
los requisitos de Slew — Rate, ganancia y ancho de banda impuestos por el
modulador £ A y de la carga capacitiva.

Etapa Corriente (1 Op Amp) | Corriente (2° Op Amp)
Entrada 50 pA 15 pA
Salida 80 pA 30 pA
Baterias 20 uA 20 pA
Control de Modo Comun 25 uA 25 pA

Cuadro 5.15: Consumo de las etapas del amplificador operacional.

5.5.6. Resultados de simulacién

En la figura 5.15 se muestra la respuesta en frecuencia del amplificador.
Puede observarse cémo se tiene una ganancia DC de 60dB. La frecuencia de
ganancia unidad es de 20M Hz, con un margen de fase de 75 grados. En la
figura siguiente 5.16 se muestra la respuesta en simulacién ante un tren de
pulsos de entrada. Puede medirse que el Slew — Rate llega a los 14V/uSeg. En
el cuadro 5.16 se resumen los pardmetros de funcionamiento del amplificador
disefiado.

Simbolo Parametro Valor
Vdd Tension de alimentacion 1,1V
Apc Ganancia DC 60dB
FGU | Frecuencia de Ganancia Unidad | 20M Hz
MF Margen de Fase 75°
SR Slew-Rate 14V/uS

CL Consumo Estatico (1 AO) 190 uW
C% Consumo Estatico (2° AO) 100 W

Cuadro 5.16: Prestaciones del amplificador operacional utilizado en el modu-
lador XA paso banda.
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Figura 5.15: Respuesta en frecuencia del amplificador operacional.
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Figura 5.16: Respuesta del amplificador utilizado como integrador.
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Xpos + Ypos
XNEG — - YNEG
Cuantizador 1-bit
Yeps Ermorpos
D/2
X
4XEOS POS
-D/2
——F—

Figura 5.17: Comparador de 1 bit.

5.6. Comparador

La salida del segundo integrador tiene que ser cuantizada para ser reali-
mentada a las dos etapas de integracién. El bloque de cuantizacién se hace de
un unico bit por las ventajas de sencillez de disefio e inherente linealidad. En
la figura 5.17 se muestra el esquema del cuantizador de un bit y la relacion
entrada salida.

Las especificaciones que ha de cumplir el cuantizador para poder aplicarse
al modulador SA se miden en términos de Histéresis, Offset, Velocidad y Pre-
cision.

En la figura 4.11 se mostraba el efecto de la histéresis del comparador sobre
la SNR del sistema. Esta va a ser la mayor restriccion que ha de cumplir el
comparador. Los requerimientos de velocidad y precisién no seran altos. Por
todo esto se utiliza un comparador regenerativo bastante sencillo (figura 5.18).

Para reducir la histéresis se anaden los transistores M3 y M4. Durante el
periodo de reseteo (¢,), estos transistores fuerzan la salida a tierra. De este
modo siempre se evaltia la comparacién partiendo del mismo estado, de forma
que desaparece la histéresis en el comparador. Sin esta caracteristica, podrian
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Figura 5.18: Comparador Regenerativo.
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obtenerse histéresis de unos 20mV . En el caso de moduladores paso bajo (figu-
ra 4.11) puede observarse cémo este fenémeno no afecta practicamente en el
comportamiento. No es asi en el caso de moduladores paso banda en los que
si tiene un efecto considerable, como queda reflejado en la grafica 5.19

Sndr-loss with hysteresis. Best Hyst. when SNDR-loss=0dB.
T T T ¥ T

T T T T

B\
| | AR
o NUV fW% _

\ A

5L 4

SNDR lost

=]
T

-10 . L L 1 . 1 . 1 L |
0 0.02 0.04 0.06 0.08 0.1 0.12 0.14 0.16 0.18 02
Hysteresis

Figura 5.19: Sensibilidad a la histéresis.

Sin embargo, el reseteo del circuito no impide que se produzca un error de
of fset en la comparacién. El offset en moduladores paso banda no tendra un
efecto importante pues se traduce en una sefal fuera de la banda de informa-
cion.

Otro factor importante en el dimensionado del comparador es el tiempo
de establecimiento necesario para una carga determinada. Puesto que no es
conocida a priori la carga del comparador y que, en el caso mds general, puede
ser diferente para cada una de las dos salidas (comparador diferencial) se le
afiade una etapa de buffer a la salida de modo que el proceso de comparacion
no se ve afectado por la carga que pudiera haber a la salida.

Para acondicionar la sefal del comparador al convertidor DA de realimentacion,
sera necesario anadir una etapa de salida. Esta etapa pretende sincronizar la
salida del comparador con el resto de circuiteria. Debido al periodo de reset
del comparador, la salida tiene el aspecto mostrado en 5.20. Durante ¢; la
salida tiene su valor nominal y, durante ¢, el valor de reset (0v).
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Figura 5.20: Salida Vop del comparador.
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La etapa de entrada del comparador consiste en dos transistores PMOS
M1y M2. La senal de entrada debe tener un modo comun de 100mV” para su
correcto funcionamiento en muy baja tension de alimentacién. Puesto que esta
sefial proviene del segundo integrador (sefial de rango completo) es necesario
anadir una etapa de acondicionamiento de sefial.

En la figura 5.21 se muestra esta etapa y la secuencia de relojes para su
control. Debido a que la entrada es rail to rail, el switch S1 debera ser contro-
lado mediante un doblador de tensién. Esto mismo ocurre con S2, que conduce
Vem = Vdd/2. S5 se activa con ¢y, para anular la capacidad parasita almace-
nada en S54.

Durante ¢, se activan S1, S3 y S5, cargandose la capacidad Cs al valor
Vin — CM;. En la fase ¢,, Cs pone en VCj, la tensién almacenada restandole
Veu. Esto resulta en una entrada al comparador (VCiy,):

VCin =Vin—CM; — Veoum (5.23)

Donde Vg = 0,55V es el modo comun de la senal y, CM; = 0,1V, el modo
comun de entrada del cuantizador.

Vin,, o—g | VC,p

} \ sS4
Cs
S2 s3 S5
vem o— o CMi
S2 S3 S5
Vin, o—"_ | > VC,
s | ‘ sS4
Cs

A R U A
I A A W A
2

P [\ )

Figura 5.21: Etapa de entrada del cuantizador y secuencia de relojes.
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Los valores de los elementos que forman el cuantizador se recogen en el cuadro
5.17. Los tamaros se han obtenido mediante simulacién para funcionar con
tension de alimentacién de 1V.

Dispositivo Tipo Dimensiones
Mly M2 PMOS W/L =5/0,3 um/um
M3y M4 NMOS W/L=5/0,3 um/um
M5y M6 NMOS W/L =5/0,3 pm/um

S1y S2 | Interruptor NMOS | W/L = 12/0,3 pm/um

S3y 5S4 | Interruptor NMOS | W/L =2/0,3 um/um
S5 Interruptor NMOS | W/L =1/0,3 pm/pm
Cg Capacidad 1pF

Cuadro 5.17: Dimensiones de los transistores del cuantizador.

La salida del comparador consiste en las sefiales I y @ multiplexadas en
el tiempo. Para obtener a la salida del modulador la sefial digital en banda,
se modula la salida del comparador por medio de una puerta X NOR. Esta
funcién se realiza mediante el circuito de la figura 5.22.

Esta serial en banda sera la salida del modulador ©A. Como se ha dicho
antes, el comparador genera una sefial cuyo valor es 0V durante ¢,. Para
poder utilizar esta sefial como salida del modulador, se mantiene su valor tam-
bién durante ¢,. Por ello se emplean los biestables del circuito representado
en 5.22. De este modo, la salida (digital) mantiene su valor nominal durante
todo el periodo de reloj, como se muestra en la simulacién de la figura 5.23).

5.7. Convertidor DA

El convertido DA sera de un bit. Dada la sencillez en el disefio y la lineali-
dad intrinseca en esta estructura suele preferirse al uso de convertidores DA
multibit, aunque ello implique el incremento del OSR (en caso de ser posible)
o, incluso, incremento en el orden del modulador.

En los apartados referentes a los integradores se ha visto cémo los valores
de salida del CDA hacia el primer integrador no corresponden con los valores
entrantes en el segundo. Por ello el DA tendré salidas independientes para ca-
da uno de los integradores. En el cuadro 5.18 se recogen los valores de tension
de salida de conversién DA.
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Figura 5.22: Generacién de la salida en banda a partir de la sefial del com-

En la figura 5.24 se muestra el esquema completo del convertidor DA. Las
salidas digitales del cuantizador habilitan, mediante interruptores, las ten-

siones analégicas de salida del convertidor DA. Los pardmetros de disefio de
los interruptores se muestran en el cuadro 5.19.

Los interruptores S; y S» pueden ser controlados por tensiones de 0y 1,1 V.

la tensién de control de estos interruptores.

Sin embargo, la sefal de control para activar los interruptores S3 y Sq ha de
ser de mayor valor. Por ello se introducen Dobladores de Tensién para elevar

Entrada digital (bits) | CMp
0 0
1 1,1V

CMpy

1,1V 0,275V | 0,825V
0 0,826V | 0,275V

Cuadro 5.18: Funcién de conversién DA.

CM2p

CM2y

5.8. Esquema y generacién de sincronismo

Como se explicé en el disefio del esquema general del modulador paso ban-
da, van a ser necesarias dos frecuencias de reloj para el funcionamiento del
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(v

400m
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Figura 5.23: Sefal (a) a la salida del modulador XA, (b) a la salida del com-
parador.

Interr. | Tipo | Senal de Control | Tamaros de los transist.(W/L)
S1 PMOS Vin 15um/0, 3um
Sy NMOS Viy 10pm/0, 3um
S3 NMOS ViROBLADO 12um/0, 3um
Sy NMOS ViQoBLADO 10um/0, 3um

Cuadro 5.19: Parametros de disefio de los interruptores del CDA.
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—» CM,
Vi, O— —» CM,
CDA
Vi, O > CM,,
—» CM,,
1,1V o ST 0,825V O——5317; o5y
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0,275V
WV O—=xomi) 57|, >)
1,1V © S2(vi) 0,825V O——g711; o
—» CM —» CM,,
0,275V
oV o351 O 83(Vi,"®)
Figura 5.24: Esquema del convertidor DA de 1 bit.
sistema.

De la primera frecuencia (f;) deben generarse las fases ¢, @2, ¢14 y ¢24. Las
fases ¢, y ¢, deben ser no solapantes. ¢14 y ¢24 Son versiones retrasadas de ¢,
y ¢, para evitar el clock feedthrough. Ademas se generaré una fase adicional
(¢.) que se utilizara en la etapa de entrada del comparador.

Para la generacién de sefales de sincronismo se ha recurrido a una ver-
sién mejorada del circuito cldsico, mostrada en la figura 5.25. En este circuito
se han afnadido dos grupos de transistores (M1, M2, M3 y M4, M5, M6) que
permiten que coincidan los flancos de subida de ¢; y ¢14 y, @ su vez, de ¢z y
$s4, retrasandose los flancos de bajada de los ¢,4 respecto de los ¢,. Este alin-
eamiento de los flancos de subida permite aprovechar al maximo el tiempo
que tendran los amplificadores para alcanzar la tensién deseada.

La segunda frecuencia que ha de emplearse es para generar las fases I 'y Q.
Estas fases han de ser también no solapantes y su frecuencia es f;q = fs/2. El
modo de generar estas fases es igual que en los casos anteriores, partiendo de
una frecuencia frg (creada a partir de f;)
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Figura 5.25: Generacién completa de fases nominales y retrasadas.
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Figura 5.26: Secuencia de fases de reloj.
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5.8.1. Especificaciones del reloj del sistema, Jitter

En los sistemas reales, los relojes de muestreo tienen una cierta inestabili-
dad llamada Jitter de reloj, agravada por el ruido introducido en los circuitos
de distribucién de las senales de sincronismo. Esta inestabilidad se traduce
en un error aleatorio en la fase. Para poder cuantificar su efecto, se consid-
era que el error de fase es una variable aleatoria gausiana, de media cero y
desviacion tipica, ojier-

En la figura 5.27 se muestra graficamente el error de muestreo cuando el
reloj de muestreo tiene jitter. Este de error de muestreo se traduce en un error
de cuantizacién adicional, empeorando la relacién sefial a ruido del sistema.

Ampl

A+ DA*

A

Figura 5.27: Error de muestreo debido a jitter.

La influencia del jitter del reloj sobre la amplitud de la sefial cuantizada se
puede medir analiticamente. Para ello se supone que la entrada es la sefnal
senoidal V;, = A - sin(wt), de amplitud méxima. El incremento AA (error) de
sefial al muestrear con un error de tiempo At es:

AV, = AA = A wcos(wt) - At (5.24)
Donde w = 2+ 7 f; y A es la amplitud.

Para que el error de jitter no degrade la relacién sefial a ruido se va limitar
AA de forma que no supere al error de cuantizacién. En un convertidor de n
bits, el maximo error de cuantizacién sera:

2A

~ A2 5.25
T (5.25)

qs =



114 Realizacién fisica del modulador A paso banda de orden 4

A fin de calcular el maximo valor de At igualamos (5.24) y (5.25). Despejan-
do At, se obtiene un valor de At 4!

2—”

7« fin cOS(27 fint) (5.26)

Atmaz =

El peor caso serd cuando cos(27 fi,t) = 1. Entonces, la ecuacién (5.26) se
simplifica como:

2-—n

_W'fin

Atmaz (5.27)

Influencia del Jitter sobre la resolucién del convertidor

Para estudiar el efecto del jitter sobre la resolucién del convertidor es nece-
sario calcular primero la potencia de error debido al jitter. El valor rms viene
dado por la ecuacion (5.28):

AA% = g2 27V 212 cos (27 fint) - AL (5.28)

En esta ecuacion, la derivada de la sefial determina la sensibilidad del con-
vertidor al jitter del reloj. Para estimar la potencia media de ruido, se debe
tomar la pendiente media de la senal (ecuacién 5.29).

1, 1
- [ = = .29
- /0 cos® gpdo 5 (5.29)
De este modo, combinando (5.28) y (5.29), se tiene la potencia media de error
debido al jitter.

AA% = g% 221 2 r2 AP (5.30)

8 3

Si afiadimos el error debido al jitter al error de cuantizacion, se tiene que la
potencia total de error de muestreo (jitter mas cuantizacién) es:

' g
Ghotat = 75 + OA" = T5(1+ k) (5.31)
Siendo k3,
AA?
k?tr =z (5.32)

12
Sustituyendo A A? (5.30) en (5.30) se tiene que k;;, es:

LAt
k]’tr =2"r 6f‘ (533)
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At es el ruido (rms) de fase del reloj de muestreo. Incluyendo esta potencia de
ruido dentro de la figura de ruido del convertidor (SNR) se tiene la ecuacion
(5.34).

log(1+5%,,)
§ S5 N _ As.oon.o—mme (5.34)
N+ Nj;y NN+ Ny,
La reduccién en el namero efectivo de bits (ENOB) como resultado del jitter
viene dado por la ecuacion (5.35).

log(1 + k)

wecion = —————t 5.35
Nped on 2 log2 ( )
En la figura 5.28 se muestra el deterioro de la resolucion (en bits) en funcién
de la relacién L siendo T'senal = 1/f;, para convertidores de resolucion

Tsenal’

entre 10 y 15 bits.

reduccion de ENOB

Tjitter/Tsefal

Figura 5.28: Representaci6n grafica de la ecuacion 5.35.

5.9. Doblador de tension

Para conseguir tensiones de control de los interruptores por encima de la
tensién nominal de alimentacién (1,1 V) se recurre a los dobladores de ten-
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sion.

Para el disefio del doblador de tensién se parte del circuito presentado en
[50]. Este circuito puede implementarse en una tecnologia CMOS para au-
mentar la tensién de un nodo por encima de la tensién de alimentacién. Este
circuito sélo funciona con sefales continuas, es decir, no puede aplicarse a
tensiones variables como es el caso de sefales de reloj para controlar inter-
ruptores.

El esquema de [50] (figura 5.29) se modifica para poder tener a la salida
sefiales de control variables en el tiempo. Para ello se ha sustituido M3 en el
circuito original por M3'. El condensador Cp se ha conectado a Vdd (1,1 V)
para prevenir el latch — up durante el transitorio de encendido. El esquema
final del circuito estd representado en la figura 5.30. Los tamarios de los dis-
positivos se recogen en el cuadro 5.20

// //

Cc2

M1

Vin o

M2

S|
S|

Figura 5.29: Doblador de tension de [50].

En el caso que nos concierne, ademas de sefiales de reloj, también sera nece-
sario doblar (o al menos incrementar) las salidas del comparador V Mp y V My
para generar VjB0BLADO y 1/;BOBLADO  Aunque estas sefiales no sean peri6di-
cas en el tiempo, si presentan tasas de variacién (componentes en frecuencia)
cercanas a la frecuencia de muestreo f,. Para comprobar este punto, se ha sim-
ulado el doblador de tensién con VMp y V My como entradas y se muestran
los resultados en la figura 5.31



5.9 Doblador de tension

M5 | |M6 5 ——
| >< lE N
L1

<
.

M8

N

——

Vin o — Vout
777777
Figura 5.30: Doblador de tensién modificado.
Dispositivo | Tipo Dimensiones

M1 PMOS | W/L =10/0,4 pu/p
M2 NMOS | W/L=5/0,4pu/u
M3 NMOS | W/L=9/0,4p/u
M4 PMOS | W/L=28/0,3 u/p

M5y M6 | NMOS | W/L=46/0,3 p/p

M7y M8 | PMOS | W/L=1/0,3 u/p
Cy cpoly 3pF
Cy cpoly 0,4pF
Cp cpoly 0,2pF

Cuadro 5.20: Dimensiones de los dispositivos del doblador de tension.
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Puede verse cémo el doblador tarda unos ciclos en dar la salida al nivel
deseado. La méxima tension de salida que ofrece el doblador depende del valor
de la capacidad C;, para una carga determinada.

Para poder implementar los dobladores de tensién, es necesario que la tec-
nologia lo permita. Para ello la tensién de Breakdown entre puerta y 6xido
debe ser superior a la tensién alcanzada por el doblador. Ademas es necesario
que existan al menos dos capas de poly.

5.10. Estudio de Consumo.

En este apartado se hace una estimacién de consumo basada en los circuitos
disefiados a nivel de transistor.

Consumo de los integradores.

El consumo dinémico de los integradores es el consumo dinamico de los am-
plificadores operacionales. Este consumo depende de la carga (Cs) siguiendo
la expresion 5.36.

PD = 07 3+ Vdd(mn - V;"ef) : C'S -OSR- FNyquist (536)

Para los valores tipicos de funcionamiento:

V=11V
Vinmes =1,1V
Vyes = 0,55V
Vos1 = 1,25 pF , Vigga =1 pF
OSR =187
Fyyquist = 16 kHz

Obtenemos un consumo dinamico de:

Ppy = 1,34uW (5.37)

Para el primer y el segundo integrador, respectivamente.

El consumo estético de los amplificadores (calculado anteriormente) es:

P&OY = 190pW (5.39)
P#0% = 100uW (5.40)



120 Realizacién fisica del modulador A paso banda de orden 4

Consumo del comparador.

El comparador necesita una corriente de polarizacién de 10 pA, obtenida a
partir de un espejo de corriente. El consumo total serad pues de 2 - 11 pWW =
22 uWw.

Consumo de los dobladores de tension.

El consumo medio de los dobladores de tension es inferior a 9 pW. Puesto
que son necesarios 7 dobladores de tensién para poder controlar los distintos
interruptores doblados del circuito, el consumo medio debido a los dobladores
de tension llega hasta los 63 uW'.

Consumo de otros elementos del circuito.

A la figura de consumo hay que anadir el consumo de la circuiteria digital
empleada para el control de os interruptores y la adaptacién de la salida del
comparador. Estas contribuciones estén por debajo de los 200 uW.

Consumo total.

En el cuadro 5.21 se hace un balance total de la estimacion de consumo del
modulador completo.

Bloque Consumo
C. estatico del 1" AO 190 uW
C. estatico del 2° AO 100 uW

C. dinamico del 1¢" integrador | 1,34 uW
C. dinamico del 1° integrador | 1,25 uW

Comparador 22 uW

Dobladores de tension 63 uW

Circuiteria digital 100 W
TOTAL 477,59 pW

Cuadro 5.21: Consumo del modulador £A paso-banda.

5.11. Simulaciones del circuito completo

Antes de pasar al proceso de Layout del prototipo, se han realizado distintas
simulaciones con Spectre del modulador A completo. Una vez obtenida la
secuencia binaria del modulador se representa la DFT.
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Figura 5.32: Espectro de la salida del £A paso banda mediante simulacion
con SPECTRE.
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En la figura 5.32 se muestra el resultado de simulacién a nivel de transistor
(SPECTRE) del modulador, para un tono de entrada de —18dB de amplitud.
La DFT se ha realizado con 1024 puntos a una frecuencia de reloj de 2 M Hz.



Capitulo 6

Prototipo experimental

6.1. Introduccion

Para comprobar la validez del estudio hecho, se ha fabricado el circuito in-
tegrado con el LPYA (prototipo paso bajo) y el BPEA. Para las medidas se
ha diseniado un sistema de adquisicién digital para leer la salida de los mod-
uladores (LPXA y BPYA) en 1 PC. Posteriormente, los datos obtenidos se
procesan con Matlab a fin de caracterizar los moduladores.

En esta seccién se presentan los resultados experimentales del modulador
paso banda de orden 4. Primero se exponen los parametros de la tecnologia y
se describe el layout y el sistema de medicién que se emplea.

6.2. Realizacion del Layout del circuito

6.2.1. Parametros de la tecnologia

El chip se realiza en la tecnologia CMOS de 0, 35 pm de AMS. Esta tecnologia
permite el disefio utilizando tres capas de metal y dos de polisilicio. Las prin-
cipales caracteristicas de esta tecnologia se recogen en el cuadro 6.1.

6.2.2. Layout

En la figura 6.1 se muestra el floor — planning del circuito. Este diagrama
representa la estrategia que se sigue en la realizacién del layout. Para evitar
los ruidos relacionados con la circuiteria digital se sittian las lineas de reloj
lo mas alejadas posible de los amplificadores. También se blindan los buses de
reloj mediante planos de polisilicio y metal para minimizar las interferencias
con la circuiteria analdgica.
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Parametro Simbolo | Valor tipico
Tensién Umbral de NMOS Vien 0,55V
Tensién Umbral de PMOS Vinp -0,65V
Factor de ganancia NMOS Ky 175 pA/V?

Movilidad NMOS UN 385 cm?/Vs
Factor de ganancia PMOS Kp 60 pA/V?
Movilidad PMOS Up 130 cm?/V's
Ancho de puerta minimo Wonin 0,3 um
Largo de puerta minimo Lo 0,3 pm

Cuadro 6.1: Parametros bésicos de la tecnologia.

Los interruptores (incluso los de los opamp) se llevan hasta la zona del bus
de reloj. Entre los interruptores y los amplificadores se colocan las capaci-
dades del circuito.

El layout se ha hecho teniendo en cuenta las técnicas de disefio de centroide
comun para el macheo de transistores y capacidades.

En la figura 6.2 se muestra el layout del modulador £A paso banda. El
circuito ocupa una superficie de 10002500 pm?.

6.3. Sistema de medidas

6.3.1. Descripcion

Para realizar las medidas al modulador se ha disefiado el sistema de medi-
das representado en la figura 6.3.

El objetivo del sistema de medidas es el tener en un ordenador una secuen-
cia suficientemente larga de datos de salida. La salida se guarda en un fichero.
A partir de este fichero se pueden estudiar las caracteristicas espectrales y de
ruido utilizando herramientas tales como MATLAB.

Los bloques basicos de este sistema de adquisicién son la placa de medidas
del prototipo, la placa de captura digital y las rutinas de andlisis de la salida.

6.3.2. Placa de pruebas del prototipo

La placa de pruebas del prototipo tiene la funcién de polarizar y adaptar las
senales de entrada y de reloj del sistema. En la figura 6.4 se muestra una foto
de esta placa.
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Figura 6.1: Floor-planning del layout del modulador £A.
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.

Figura 6.2: Layout del modulador A.

Modulador
PC Sigma-Delta
FPC FS
Control de Conversion a
Adquisicion TTL
FPC FS
Memoria intermedia

Figura 6.3: Diagrama de bloques del sistema de medidas.
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Figura 6.4: Placa de pruebas del prototipo.

6.3.3. Placa de captura digital

La placa de captura digital consiste en un circuito de adquisicién de datos
adaptado a las necesidades de flujo de datos del modulador.

La tasa de datos de salida del modulador serd igual a la frecuencia del
reloj del sistema (fs). La amplitud de los pulsos es igual a la tensién de ali-
mentacion (Vdd).

La tasa de lectura de datos del PC depende de las prestaciones del puerto
paralelo (puerto de lectura) y de la dedicacién de éste a la aplicacién (progra-
ma de lectura del puerto).

Debido a las diferencias de tasa binaria y de amplitud entre las sefiales que
salen del modulador y las que pueden ser leidas por el ordenador, es necesario
crear una interfaz que permita la comunicacién entre ambos.

El proceso de captura es como sigue:

1. La salida del modulador (Mp,.), junto con la sefial de sincronia (Msginc)
se transforman a légica TTL. Esto es ajustar las amplitudes de las dos
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sefales de Vidd a 5 V. Esto se hace con comparadores compatibles con
TTL, situando el umbral de comparacién al valor adecuado (tipicamente
Vdd/2).

2. Una vez que las dos sefiales del modulador (Moy: ¥ Mginc) Son compat-
ibles con la légica TTL, se almacena una secuencia de datos de salida
(Moy:) en una memoria. Se guardan N datos consecutivos. El instante de
muestreo se determina gracias a la senal de trigger (Mgin.). Para mane-
jar la memoria se emplea un bloque de control que tiene la informacion
acerca del comienzo de la operacién y cantidad de datos a almacenar.

3. Al terminar el proceso de almacén de los N datos de salida del modu-
lador, el bloque de control transmite los datos al PC a la tasa binaria
permitida.

En la figura 6.5 se muestra una fotografia de la tarjeta de sincronizacion
del modulador LA con el PC. Esta tarjeta fue disefiada y realizada por otro
miembro del grupo de trabajo.

Figura 6.5: Fotografia de la tarjeta de comunicacién entre el modulador y el
PC.
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6.4. Resultados experimentales

El modulador ~A paso banda se envié a fabrica y se recibieron diez inte-
grados preparados para tomar medidas. De los diez, dos de ellos no han fun-
cionado por distintas razones. Los restantes ocho integrados se han medido y
se han obtenidos los resultados que se muestran a continuacion.

6.4.1. Parametros de funcionamiento

Se han sometido los integrados a medidas de SNR en distintas condiciones
de funcionamiento. En el cuadro 6.2 se recogen los pardmetros de polarizacién
y funcionamiento.

Pardmetro Simbolo | Valor 6 rango de valores
Tensidon de alimentacién Vdd 1,1V
Frecuencia de reloj fs 2MHza4 MHz
Frecuencia intermedia fi fs/4
Frecuencia de entrada fo fi—8kHza f; +8kHz2
Amplitud de entrada A; —100dBr a 0dBr

Cuadro 6.2;: Parametros de medida.

De esta forma se obtienen las curvas de SNR y SNDR del modulador para las
condiciones de funcionamiento establecidas.

6.4.2. Banda de interés

Como se ha dicho al comienzo del estudio del BPXA, los errores de apareamien-
to en los caminos de sefal dan lugar a productos de intermodulacion que
aparecen dentro de la banda de sefial. Es por esta razén por la que la ban-
da de senal se considera una de las bandas laterales a la frecuencia central

fs/4.

En la figura 6.6 se muestra el espectro de salida del modulador. La senal de
entrada tiene una frecuencia de 0,253 - f,. En f,/4 aparece en tono de —45dB
de amplitud, lo que equivale a una tensioén en valores naturales de:

Vieno = 1,1-10% V = 6,18 mV 6.1)

Al introducir la sefal de informacién aparece una imagen simétricamente
a la frecuencia central de la banda de paso (f;/4), como se puede observar en
la figura 6.6. La amplitud de la imagen estd atenuada 45dB respecto de la
amplitud de la sefial de entrada.
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6.4.3. Medida de SNR y SNDR del modulador ¥A paso
banda de orden 4.

Se han realizado medidas de SNR para distintas frecuencias de reloj. Co-
mo se ha visto en el desarrollo teérico del modulador £A, un incremento de
la frecuencia de muestreo implica un incremento del OSR, mejordndose la
SNR. También se ha establecido, como frecuencia minima de trabajo para
alcanzar los 14 bits de resolucién buscados (DR = 80dB) en la banda lat-
eral, f, = 2,816M Hz. Para medir el modulador se redondea este valor a
fs=3 MHz.

En la figura 6.7 se muestra la curva de SNR y SNDR para una frecuencia
de reloj de f, = 3M Hz y una frecuencia de sefial de entrada de f; = 752, 5kHz.
Se ha considerado que la banda de sefial es de f, = 8kHz (frecuencia de
Nyquist fnyquist = 16kHz), lateral a la frecuencia central (f; = 752,5kHz). En
estas condiciones se ha obtenido un rango dinamico de 83dB con un SNDR
maximo de 70dB.

También se han realizado medidas aumentando la frecuencia de muestreo
por encima de los 3M Hz. A medida que se aumenta f, aumenta el OSR y, por
tanto, cabe esperar una mejora en el DR del BPM, como se puede observar en
la figura 6.8, en la que el BPM se somete a una f, = 4M Hz. Aumentando f, por
encima de 4M Hz no se consiguen incrementos significativos de DR. A mayor
frecuencia de reloj, los amplificadores trabajan fuera del rango de frecuencias
para lo que fueron disefiados y empieza a degradarse el comportamiento del
modulador, por lo que no se presentan resultados a frecuencias superiores a
fs=4MHz.

En el cuadro 6.3 se recogen las principales caracteristicas obtenidas con el
modulador YA paso banda de orden 4.

6.4.4. Comparacion con el modulador prototipo paso-bajo

En el circuito integrado también se ha realizado el prototipo paso bajo. Se
han empleado para este circuito los mismos amplificadores (adaptados al mod-
ulador LP) con las mismas prestaciones de velocidad y ganancia. En la grafica
6.9 se muestra la curva de SNR para una frecuencia de f; = 3MHz y una
frecuencia de Nyquist de fyyquist = 16kHz. En el cuadro 6.4 se recogen las
principales caracteristicas obtenidas con el prototipo LP.
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Figura 6.7: SNR y SNDR para f, = 3M Hz=.

Parametro Simbolo | Valor (f, = 3MHz) | Valor (f, = AMH>z)
Tensién de alimentacién Vid 1,1V 1,1V
Frequencia de Nyquist Fvyquist 16kHz 16kH =
Tasa de sobremuestreo OSR 187,5 250
Maximo SNDR SNDR 42 70dB 79dB
Maximo SFDR SFDR 4. 90dB 90dB
Maximo SNR SN Rz 79dB 86dB
Rechazo de la sefial imagen RSI 45dB 45dB
Rango dinamico DR 75dB 83dB
Figura de mérito 1 FOM 1 6,8 pJ 2,7 pJ
Figura de mérito 1 FOM 2 142 dB 151 dB
Consumo P < 500uW < 500uW
Superficie A 1000500 pm? 10002500 zzm?

Cuadro 6.3: Resultados del modulador A paso banda de orden 4.
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Figura 6.8: SNRy SNDR para f, = 4MH=z.

Parametro Simbolo Valor
Maximo SNR SNR,ex 82
Rango dindamico DR 90dB
Consumo P < 500puW
Superficie A 10002500 pm?
Figura de mérito1 | FOM 1 1,2 pJ
Figura de mérito 2 | FOM 2 163 pJ

Cuadro 6.4: Resultados del modulador ~A prototipo paso bajo.



134 Prototipo experimental

100
—~— SNR —= SNDR ﬁ 80
= /
m k
o
=z
1
z
7
20
¥ 0
-100 -80 -60 -40 -20 0

Entrada (dB)

Figura 6.9: SNR y SNDR del prototipo paso bajo.

6.5. Conclusiones

En este capitulo se ha presentado el disefio de un modulador A paso banda
de orden 4. El circuito funciona a muy baja tensién de alimentacién (1,1 V) y
tiene un consumo reducido (< 500uW).

El circuito se ha fabricado en una tecnologia CMOS de 0, 35um, ocupando el
modulador un area de 1000x500m?. La banda de trabajo es la banda lateral
a la frecuencia f; = f,/4, siendo la frecuencia de muestreo f, > 2,816\ Hz.
Las medidas se realizarion con un reloj de 3M Hz. Para un ancho de banda
de 8kHz (fnyquist = 16kHz) se consigue un rango dinamico de 83dB, lo que se
traduce en una resolucién de 13,5 bits.

En la figura (6.10) se representa gréaficamente la figura de mérito (FOM 1)
de los principales BPM. Con un tridngulo se representa la posicién que ocu-
paria el modulador segun los objetivos planteados. El prototipo medido se
representa mediante un asterisco. En la figura (6.11) se comparan los mis-
mos moduladores, pero esta vez atendiendo a la segunda figura de meérito
(FOM 2).

En la figura 6.12 se muestra una microfotografia del chip completo.

El disefio a nivel de esquematico del prototipo LP y la tarjeta de adquisi-
cién digital han sido hechos por otros miembros del grupo de trabajo en el
Departamento de Ingenieria Electrénica. El autor de esta tesis ha realizado
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Figura 6.10: Moduladores A paso banda publicados recientemente ordena-
dos por su FOM 1.

el estudio y disefio del modulador paso-banda, el layout completo del circuito
integrado (prototipo LP y BPZA), las mediciones del modulador paso-banda y
el sistema de medidas a excepcién de la tarjeta de captura digital. Las medi-
ciones del modulador prototipo paso-bajo fueron hechas por otro miembro del
grupo de trabajo.
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Figura 6.12: Microfotografia del chip.



Capitulo 7

Conclusiones

7.1. Introduccion

En este capitulo se recogen las contribuciones y resultados obtenidos asi
como se proponen futuras lineas de trabajo. Esta investigacién ha tenido dos
principales enfoques. Por una parte el estudio de nuevas etapas de salida de
amplificadores operacionales clase AB que funcionen a muy baja tensioén de al-
imentacién. Por otra parte, el disefio de moduladores YA y su implementacién
mediante circuitos de baja tensién y reducido consumo.

7.2. Contribuciones y resultados

Se han explorado los circuitos de baja tension y reducido consumo. Las téc-
nicas estudiadas se han aplicado al disefio de moduladores £A paso-banda de
baja tensién y bajo consumo. Como fruto de esta investigacién se ofrecen las
siguientes aportaciones:

» Se ha introducido una etapa de salida clase AB basada en la etapa de
salida con bateria flotante, que reduce el ntimero de dobladores de ten-
si6én necesarios para su funcionamiento en baja tensién de alimentacion.

» Se ha introducido una segunda etapa de salida clase AB con flipped volt-
age follower que también funciona a reducidas tensiones de alimentacion,
aplicable tanto para circuitos SC como para circuitos en tiempo continuo.

» Se ha disefiado un BPM de orden 4 que funciona con una tensién de
alimentacién de 1,1V y un consumo de 500pW. El modulador alcanza un
rango dindmico de 83dB (13,5 bits) para una frequencia de Nyquist de
16kHz.
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7.3. Futuras lineas de investigacion

El trabajo presentado demuestra la posibilidad de disefiar moduladores £A
con un consumo muy bajo. El siguiente paso seria su integracién dentro de
sistemas de comunicaciones, como el descrito en el anexo A. En este circuito
se utilizan dos moduladores paso-bajo para implementar el convertidor paso-
banda en cuadratura. Este disefio puede mejorarse aplicando las técnicas ex-
plicadas con un unico modulador paso-banda.



Apéndice A

Aplicacion industrial.
Convertidor paso banda en
cuadratura XA

A.1. Introduccion

En el presente apéndice se presenta el desarrollo de un receptor de sefales
IF diseniado dentro del ambito del proyecto CICOMBT (Circuitos Integrados
para Comunicacién por Linea de Potencia de Baja Tensi6n). El objetivo de este
proyecto (CTCBT) es el desarrollo de un transceiver (Transmisor y Receptor)
para comunicaciones por linea de potencia. Para ello se va a partir de un
circuito similar desarrollado para el proyecto POLICOM. Este esquema de

sistema de comunicacién se adaptara para las especificaciones del proyecto
CICOMBT.

A.2. Antecedentes: proyecto POLICOM

CICOMBT tiene como precursor el proyecto POLICOM (POwer LIne COm-
munication Modem). POLICOM es un proyecto ESPRIT cuyo objetivo es el
disefio de un circuito integrado que incorpora todas las funciones de un mo-
dem por linea de potencia. La comunicacién se realiza empleando las técnicas
de modulaciéon FSK/SFSK, con una velocidad maxima de transmisién de 19
Kbps en la banda CENELEC. El circuito incluye un procesador ARM empo-
trado con periféricos de entrada/salida digitales y analégicos. También incluye
las celdas digitales para el procesamiento de las sefiales FSK/SFSK y una
interfaz analégica que emplea un receptor en cuadratura con convertidores
A de 13 bits de resolucién. La caracteristica principal de este sistema es la
programabilidad de la tasa binaria de transmisién y de la frecuencia de la
portadora.

139



140 Aplicacion industrial. Convertidor paso banda en cuadratura XA

Fl esquema completo del sistema se muestra en la figura A.1.
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Figura A.1: Sistema de comunicacién empleado por POLICOM.

Transmisor

El transmisor debe modular la entrada con el protocolo FSK/SFSK. Para
ello cuenta con un sintetizador digital de frecuencias (DDS). Si transmite un
bit 1, se genera una senoide de frecuencia f;. En el caso de transmitir un cero,
la frecuencia ha de ser f;. Para conseguir esto y que se mantenga la fase en los
cambios de frecuencias, se recurre a un generador digital de sefial. La salida
del generador (palabras digitales) se convierte a analégico mediante un DAC.
En [73, 76] se describe en detalle la modulacién FSK.
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La modulacién FSK puede entenderse como una doble modulacién ASK. Es
decir, se modulan en amplitud dos portadoras. La primera, centrada en f, esta
modulada por el dato a transmitir. La segunda portadora, f, estd modulada
por el dato negado.

En la figura A.2 se representa el esquema general del transmisor. En fun-
cién del valor de la entrada, el bloque Oscilador Digital genera una sefial a
frecuencia f, 6 f;. Esta sefial se genera de forma digital. La secuencia de pal-
abras digitales resultante se convierte a tensiones analégicas gracias al DAC.
Finalmente, la salida es acoplada a la linea de tension.

D ; !
ato Osc?ll.ador DAC Salida
Digitat

Fo [ F,

Figura A.2: Generacién de la sefial en transmision.

Receptor

Para recuperar la sefial existente en el canal (linea de potencia) se va a
emplear un demodulador en cuadratura. El receptor va a muestrear el con-
tenido del canal en las dos bandas de transmisién (f, y f1). Para cada banda
se va a emplear un canal de recepcién. Cada canal, centrado en la frecuencia
apropiada demodula la componente recibida y la convierte a digital. Una vez
digitalizados los dos canales recibidos se pasa a la toma de decision del valor
del dato recibido. La decision se realiza digitalmente.

Cada uno de los dos canales del receptor cuenta con una arquitectura en
cuadratura. En la figura (A.3) se reprenta la estructura de uno de los canales
del receptor.

En el cuadro A.1 vienen recogidas las especificaciones principales del sis-
tema receptor y, en A.2, las del transmisor.

El disefio arquitectural y la estructura de los principales bloques de POLI-
COM fue realizada por el grupo de IST dirigido por el profesor Franca. Para
el disefio de CTCBT se han tomado estos bloques y se han resisefiado en una
tecnologia diferente, afiadiendo nuevos componentes y proponiendo nuevas
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soluciones a algunos de los existentes. En la siguiente seccién se introduce el
proyecto CTCBT, comparéndose con POLICOM.

Parametro Simbolo Valor tipico
Potencia disipada (Vdd = 3V) Py 2mW
Resolucién méaxima N 16bits
Maxima entrada del ADC ADCFS 2Vppdi f
SNR max (300 baudios) - 80dB
THD del ADC (méx) THD 0,1%
Frecuencia de muestreo fs 80KHzab80KHz
Frec. central del filtro IF fo fs/4 (=20KHz a 145K Hz)
Ancho de banda del filtro IF B fs/50 (=1,6KHza 11,6 KH>)
Ganancia del filtro IF G 0dB, 20dB 6 40dB

Cuadro A.1: Especificaciones del receptor.

A.2.1. Proyecto CTCBT

El proyecto CTCBT parte de este disefo ya hecho para realizar un circuito
integrado mejorando las prestaciones de POLICOM. El redisefio se hara en
una tecnologia de 0, 35um. Entre otras mejoras se reducen los consumos de los
distintos bloques. También se introduce un tercer canal para transmitir un
tono que serd utilizado como sefalizacién. El filtro de frecuencia intermedia
sera ajustado para conseguir mayor rechazo a frecuencias altas y para cumplir
con las especificaciones de ganancia en la banda de paso.

A diferencia con el proyecto POLICOM, en CTCBT se van a utilizar tres
bandas de trabajo para llevar a cabo la comunicacién. A los dos canales de-
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Parametro Simbolo | Valor tipico
Resolucién en frecuencia Fr 10H =z
Resolucion del DAC NDAC 10bits
Corriente de salida maxima Imax 200mA
Distorsion armoénica total con Imax | THD 80dB
Resistencia de carga RL 52 a 10092
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Cuadro A.2: Especificaciones del transmisor.

scritos en el apartado anterior se va a sumar un tercero para sefializacién. La
senalizacién consistira en un tono a una frecuencia fp que hara de testigo de
la existencia de una comunicacién en curso. Esta sefal premanecera fija (en
frecuencia y amplitud) durante toda la transmision.

Transmisor

La etapa transmisora, al igual que en el caso anterior, consiste en un mod-
ulador digital seguido de un convertidor DA. La sefial generada contiene las
componentes correspondientes a la sefal de informacion (canales I 'y Q) y ala
sefial piloto.

Las expecificaciones del transmisor se recogen en el cuadro A.3

Parametro Simbolo | Valor tipico
Resolucién en frecuencia fr 10H 2
Resolucién del DAC NDAC 10bits
Corriente de salida maxima Imaz 200mA
Distorsién armoénica total con Imax | THD 80dB
Resistencia de carga RL 5€2 a 10012
Senal Piloto fp 102,5kHz

Cuadro A.3: Especificaciones del transmisor.

Receptor

Puesto que la comunicacién precisa de tres bandas de frecuencia, el recep-
tor tendra que detectar cada una de estas tres bandas y demodularlas a fin
de recibir los datos transmitidos. El esquema completo del demodulador se
muestra en la figura A.4. Para cada una de las tres bandas de frecuencia que
contienen informacién se habilita un canal de recepcién. Dos de los canales
estan centrados en las frecuencias f; y fo para detectar separadamente las
dos bandas que componen la transmisién de datos modulados mediante FSK.
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La tercera banda recibe la informacion de la senal piloto. La estructura de
los canales de demodulacién sera idéntica para cada uno de los canales. La
informacion obtenida de ellos alimentara un DSP.

Canal 1

Salida

e

Atenuador —= Filtro IF

Canal 0

i Salid
Entrada Atenuador —{ Filtro IF e i DSP

Canal Piloto

Salida

——

Atenuador |— Filtro IF

Sintetizador
— |:1
de
%
frecuencias
PLL P

Figura A.4: Esquema de recepcion.

El proceso que ha de seguir cada canal del receptor es el siguiente:

1.

La amplitud de la sefial se ajusta mediante un AGC (Auto Gain Control).
La amplitud de la entrada se amplifica o atenda de forma que la salida
digital resultante tenga un valor de amplitud esperado. Para ello la en-
trada puede sufrir una atenuacién de 20dB, una amplificacién de 20dB
o no modificarse. La amplificacion de +20dB (en caso de necesitarse) se
realiza en la etapa de filtrado (siguiente punto).

El segundo bloque por el que pasa la sefial es un filtro paso banda. El fil-
tro presenta caidas de 20d B/dec por encima de f; (centrado en la frecuen-
cia de cada canal) y de 40dB/dec por debajo de esa frecuencia central. La
razén de necesitar mayor grado de atenuacién por debajo de la frecuen-
cia central es para poder rechazar la enorme componente de sefial de
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muy baja frecuencia existente en las lineas de tension 220V a 50Hz y
los arménicos que introducen otros elementos conectados a la red).

Entrada

—> Seno(F )

Coseno(F )

Salida |
S-D Mod (digital)

Salida Q
S-D Mod (digital)

Figura A.5: Convertidor AD ¥Aen cuadratura.

3. La senal debe ser entregada al cliente (DSP). Por ello es necesaria la dig-
italizacién de la informacién. El proceso de demodulaciéon y conversion
se realiza por medio de un convertidor AD en cuadratura. El esquema
del convertidor se muestra en la figura A.5. La conversién en cuadratura
consiste en multiplicar la sefial por un seno y un coseno. Las dos salidas
resultantes (fase y cuadratura) se suman dando como resultado la sefial
demodulada. Puesto que la salida ha de ser digital, se hacen pasar las
dos fases por sendos moduladores A paso bajo. La resolucién de con-
versién ha de ser 13 bits para una tasa de datos de 300 baudios.

En el cuadro A.4 se recogen las especificaciones del receptor

Pardmetro Simbolo Valor tipico
Potencia disipada (Vdd = 3V) 2 ?7?77?
Resolucién maxima N 16bits
Maxima entrada del ADC ADCFS 2V ppdi f
SNR max (300 baudios) - 80dB
THD del ADC (méx) THD 0,1%
Frecuencia de muestreo fs 80KHz ab80KH=z
Frec. central del filtro IF fo f./4 (= 20KHz a 145K H?2)
Ancho de banda del filtro IF B fs/50 (1,6 KHz all,6KHz)

Ganancia del filtro IF

G

0dB, 20dB 6 40dB

Frec. de la sefal piloto

fo

102, 5kH 2

Cuadro A.4: Especificaciones del receptor.
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En la préxima seccién se describe el disefio del modulador A utilizado.
Para ello se ha aplicado la técnica de disefio explicada en capitulos anteriores.

A.3. Diseiio del modulador A paso-bajo

Para cumplir con las especificaciones del disefio del modulador Sigma-Delta
analdgico a digital especificado, se ha realizado un estudio de las distintas
topologias que pueden aplicarse en este disefio. Una vez determinada la mas
simple que reune los requisitos se dimensiona y se determinan los parametros
de disefio. Para ello se utiliza la herramienta de simulacién de moduladores
YA, MIDAS [14] y se realiza un estudio de ruido para determinar los tamaros
de capacidades necesarios.

A.3.1. Prestaciones del modulador XA

De la documentacién del proyecto CICOMBT se recogen las siguientes es-
pecificaciones para el disefno del convertidor Sigma-Delta.

» Banda de sefnal (f;): se calcula mediante A.1, siendo f, la frecuencia de
muestreo. La tasa binaria de informacién es programable y esta com-
prendida entre 300 y 9600 baudios (1 bit por baudio), por lo que la fre-
cuencia de Nyquist (fy,) de la sefial tendra valores de 600Hz a 19200Hz.

15

fo= m;fNy'—‘sz (A.1)

» Tasa de Sobremuestreo (OSR): es programable a través del parametro M
y puede variar de OSR =8, ..., 128, 256, 512 y 1024. Sélo podrén emplearse
aquellas OSR que, mediante la expresion A.2 den valores de f, validos
(ver siguiente punto). El parametro programable del sistema (M) es el
Factor de Diezmado del filtro Sinc3. M toma valores entre 2y 256.

« Frecuencia de muestreo (f,): también es programable. Los valores per-
mitidos estaran comprendidos entre 80K Hz y 580K Hz. Partiendo de los
valores programados para la tasa binaria y el sobremuestreo, se calcula
la frecuencia de muestreo necesaria (f,) mediante la expresiéon A.2.

f,=2-0OSR- f, (A.2)

» Rango dinamico (DR). La resolucién méxima para una tasa de datos de
300 baudios debe ser DR,z = 80dB. Este valor se alcanza con la frecuen-
cia de muestreo f, = 580K Hz, lo que resulta en OSR = 966,7. Este valor
de rango dinamico equivale a una ENOB (ntiimero efectivo de bits) de 13
bits (ecuacién A.3).



A.3 Diserio del modulador ¥A paso-bajo 147

DR,g — 2
Niigs = ——"g— (A.3)

» Tension de alimentacion de 3.3v .

A.3.2. Estudio del modulador

De las distintas estructuras posibles para el disefio del convertidor, se ha
elegido la de segundo orden (figura A.6) pues con ella se alcanzan las especifi-
caciones planteadas. Estructuras de mayor orden no se han tenido en cuenta
por su mayor complejidad y consumo, innecesarios para obtener los resulta-
dos buscados. A continuacién va a analizarse el convertidor de segundo orden
a nivel de sistema. Este estudio es similar al realizado en el capitulo 3, por lo
que sélamente se exponen los resultados obtenidos.

X (t) G1 | G2

AD y[n]

hN—.

Figura A.6: Modulador XA de orden 2.

Una vez introducida la estructura en el simulador MIDAS se le han real-
izado las siguientes simulaciones:
Ganancia de los integradores

Los valores de ganancia de los integradores han de cumplir las condiciones
de las ecuaciones A.4 y A.5 para que la funcién de transferencia del sistema
sea valida.

ggl=gl . (A.4)
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992 =2-gg1- g2 (A.5)

Las simulaciones con MIDAS muestran el valor éptimo cuando g1 = 0,25. Con
las restricciones de (A.4) y (A.5) se calculan los valores para ggl, g2y gg2:

gl =0,25

ggl = 0,25
g2=10,5

gg2 = 0,25

SNDR

En la figura A.7 se muestra la caracteristica de SNDR para las relaciones
de sobremuestreo (OSR) permitidas en el sistema: 8, 16. 32, 64, 128, 256, 512,
y 1024. En el eje X se representa la sefial de entrada en dB mientras que en
el eje Y se muestra la relacién SNDR (incluyendo distorsién) para todos los
casos.

1650 T T T T
I —— osr=8 .-
125 b osr=16 e ]
-~-- 0sr=32 e i
——- osr=64 AP
—-— osr=128 o 1
100 |+ — 051=256 /,' , A
------- osr=512 ;S
o -~--=- 0sr=1024
kA
e 75
=)
S
9]
w -
25
A T
0 e
-125 -100

Input (dB)

Figura A.7: SNR para distintas OSR.
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Las especificaciones requieren que, para una tasa de 300 baudios (fy, =
600H z), se obtenga un maximo de 13 bits de resolucién. En el caso menos
restrictivo (f, = 580K Hz), OSR = 966. Observando la curva correspondiente
de Ia figura A.7, para un OSR menor (p.e. OSR = 512) se superan con creces
los 13 bits, lo cual cumple con la especificacion.

4 T !

Ma —— Integrador 1
——=- Integrador 2

pdf
[\¥]

Saiida del integracor/delta

Figura A.8: Histograma de la salida de los integradores.

Rango dinamico a la salida de los integradores

En la figura A.8 se representan los niveles de sefial a la salida de los inte-
gradores. Esta medida se hace de forma estadistica, enfrentando los valores
de sefal con el nimero de veces que aparecen a lo largo de la simulacion.
Puede apreciarse como son mds frecuentes los valores de sefial en torno al
modo comiin (valor 0). Se ha utilizado para esta simulacién una entrada de
-4dB de amplitud sobre un rango total de 2Vp).

Slew-Rate y ancho de banda minimos

Para esta simulacién se ha supuesto un Amplificador Operacional (AO) de
un polo, y se han simulado las pérdidas en SNDR de la salida para distintos
valores de Slew-Rate y ancho de banda. En la figura A.9 se representa el Slew-
Rate y el Ancho de banda necesarios para alcanzar los objetivos. En el eje de
abcisas se representa el nimero de constantes de tiempo para distintos SRn
(Slew-Rate normalizados). Con la expresién A.6 se calculan los valores de SR
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20

j \,‘ / \ — -SR03
i N e SR=0.725
15 Ld 5 ---- 8R=1.15
f \ — —- SR=1.575
—~-— SR=2

-
o

Perdidas de SNDR (dB)
o
P

-5 L L
0 5 10 15
Num. de Constantes de Tiempo

Figura A.9: Prestaciones de los amplificadores.

a partir de los resultados experimentales. Con la expresiéon A.7 se calcula el
valor de la constante de tiempo.

SR=SR,-2-fs Vi (A.6)
1 0,5

T

Se tienen varias combinaciones de SR y 7 que satisfacen las especifica-
ciones. En la primera se considera 7 minima, para lo que tomamos SRn >
1,575. En el segundo caso, se escoge SR, minima (SR, = 0,725) y el valor de
7 = 10 para evitar pérdidas de SNDR. En ambos casos se considera la frecuen-
cia de muestreo mas restrictiva (f, = 580K Hz),

CASO A:
SR=1,575,7=5
Voltios/seg = 6,029V /microSeg

CASO B:
SR =0,725,7 = 10

Voltios/seg = 2,775V /microSeg

Limitacion de la salida de los integradores

La figura A.10 muestra como afecta el nivel de saturacién a la salida. De
los resultados se muestra que, a partir de 0,8 - A, no influye (la saturacién)
negativamente en los resultados. En el presente proyecto, A = 0,5V, lo que
significa que la salida de los integradores debe tener un rango minimo de
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Figura A.10: Sensibilidad a la saturacién de los integradores.

fluctuacion de entre 1,15V y 2,15V (variacién de A en torno al modo comun de
salida).

Cuantizador

Otro de los elementos que puede limitar el rango dindmico del modulador es
el comparador (convertidor AD de 1 bit) sito a la salida del segundo integrador.
Los efectos negativos sobre el SNDR se deben a no-idealidades en el umbral
de decisi6n o en la histéresis. Desplazamientos en el umbral no tienen efectos
apreciables en el SNDR. Por el contrario, la histéresis puede afectar de forma
muy negativa de no limitarse (figura A.11). Para minimizar el efecto se utiliza
un comparador regenerativo que se resetea a cada ciclo de reloj.

Jitter

El efecto del Jitter sobre la caracteristica de salida se muestra en la figura
A.12. Para evitar los efectos del jitter, es necesario que el reloj del sistema
tenga un jitter inferior al 0, 16 %, lo que no es muy restrictivo ya que es facil
encontrar relojes que superen estas caracteristicas.

Valores de las capacidades

Una vez realizadas las simulaciones de la estructura, pasamos a concretar
el circuito con el que se realizara el modulador. El estudio de ruido se real-
iza para el caso especificado de senal de 300 baudios y 13 bits de resolucién
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Figura A.11: Sensibilidad con la histéresis del cuantizador.

(80dB). En el peor caso (f; = 80K Hz) se tiene una OSR = 128. Partiendo de
estas especificaciones se aborda el problema de ruido.

Con el sistema de segundo orden, se obtiene un Rango Dinamico de 84dB
para OSR = 128 (figura A.7) y el ruido de cuantizacién se sitda en —87dB.
Considerando con igual peso al ruido de cuantizacién y al ruido térmico, el
rango dindmico se reduce a 81dB, lo que estd dentro de las especificaciones.

Por lo dicho anteriormente, se permite un ruido térmico de —87dB en el
sistema. El ruido térmico tiene sus fuentes en el muestreo y el ruido gen-
erado en el amplificador. Si se divide en partes iguales tenemos (—87dB) —
(3dB) = —90dB para cada uno. Estos célculos estan hechos para una tension
de referencia de 0dB (1V). Para una tensién maxima de entrada dada Vyrax
(Varax2Vpp segun las especificaciones) hay que sumar 20log(Visax)(dB). Para
2V hay que sumar 6dB, lo que resulta un ruido de —84dB sobre la referencia
de 2V. Haciendo los calculos de la potencia de ruido en unidades naturales se
tiene que: Pygrios = 10728710 = 10784/10 = 3,98nW atios.

» El ruido de muestreo responde a la ecuacién A.8

N, — SN o SN

SN _ A8
ose v @ 3.05r " 23V (A8

» SN; son las potencias de ruido generado por cada etapa de integracion
A.9. Asumiendo que la primera etapa puede producir el 50 % del ruido
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Figura A.12: Sensibilidad con el Jitter del reloj.

total (SN, = 1,99nW), la segunda etapa el 10% (SN, = 0,398nW)..., se
tienen las ecuaciones A.10 y A.11 para las distintas capacidades mini-
mas que hacen cumplir los niveles de ruido térmico debido al muestreo:

SNI.:K.TI_JL’W"_RS (A.9)
CSZ'
1+ gnBRs 12
Cs, = 2K — . (1 mi A.10
1 TSNinOSR 0,039-10 (1 + gmRs) ( )
1+ gmRs

Csy = 10m°KT

SN O 3z = ©081-107% - (L +gmBs) (A1)
m * 1

K=1,38-1072 , T =300°K

Como se ha dicho anteriormente, los valores de capacidades resultantes es-
tan calculados para limitar el efecto del ruido sobre la SNR. Valores superiores
de capacidades solamente tendran efecto en el consumo del sistema. En los ca-
sos en los que las capacidades resultantes sean del orden de las capacidades
parasitas del circuito, se toman valores mas altos para evitar problemas de
desapareamientos y desarreglos con las ganancias del integrador. Las capaci-
dades parasitas estan en el orden de 5fF por lo que no se recomienda dar
valores inferiores a los 100 F a las capacidades implicadas.
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A.3.3. Diseqio electronico del modulador A de orden 2

Como se ha dicho en el estudio tedrico, se decide tomar un modulador de
orden 2 para implementar el CAD. En la figura A.13 se muestra el esquema
eléctrico completo.

Funcionamiento del primer integrador

Durante la fase de reloj f2 se integra el valor de realimentacién del com-
parador (Vo) a través de la capacidad C. En la fase f1 se cargan las capaci-
dades C| y C, a las tensiones —Vepa — Vour y Viv — Ve, respectivamente.
Ademds de la carga de estas capacidades, durante f1 se compensa el offset
del amplificador mediante la integracién de la carga existente en Cs. En el
segundo integrador no tiene influencia apreciable este efecto y se prescinde
de la capacidad C; que aparece en el primer integrador. Durante la fase f2 se
integran las cargas de C, y 5, referenciadas a Voumo. El resultado del periodo
de integracion es el siguiente:

C C
AV = Z2(Viy — Vemo) — X (Vepa — Vomo) (A.12)
Cy o

Funcionamiento del segundo integrador

Puesto que la ganancia de integracién en la segunda etapa es igual para
las dos ramas entrantes, solamente se necesita una capacidad (Cy). Durante
f2 se produce el muestreo y, durante f1, la integracién. En el cuadro A5 se
recogen los valores de las capacidades del modulador.

Dispositivo | Capacidad (pF)
Cn 0,7
Cr 0,7
C, 0,35
Cs 0,7
Cs 0,7
Cy 0,35

Cuadro A.5: Capacidades del modulador £A de orden 2.

Cuantizador

El esquema del cuantizador puede descomponerse en dos etapas. En la
primera etapa (figura A.14) se realiza la comparacién entre las sefnales de en-
trada. El esquema es el equivalente de tener dos inversores enfrentados, con
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Figura A.13: Esquema electrénico del modulador de orden 2.
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los transistores M1y M2 que realizan la funcién de desestabilizar el equilib-
rio inicial segun la diferencia entre las sefiales de entrada. Puede observarse
como, durante la fase ¢;, S1 y S3 estan cerrados; las entradas V;,+ y Vi,— se
comparan. Durante ¢, S1y 52 se abreny S2y 54 cierran, reseteando el estado
del comparador para evitar la histéresis en el siguiente ciclo de comparacion.

=\ ) [y

>0— vB

Figura A.14: Primera etapa del cuantizador (muestreo).

La segunda etapa (figura A.15) ejerce de latch del resultado de la compara-
ciéon. Durante ¢, (S5 y S6 cerrados), toman el valor de salida de la primera
etapa. En el segundo semi-periodo de reloj (¢2), se abren, manteniendo en las
salidas el valor de cuantizacién durante el resto del periodo de cuantizacion.

Convertidor DA

En la figura A.16 se representa el esquema del convertidor DA de un bit.
La conversion, de un tnico bit, se consigue conmutando los switches Si, S2, S3

y 34, controlados por la senal digital proveniente del cuantizador. La maxima
amplitud de conversién debe ser de 2V pp diferenciales V5 = Vemo+ 0,5y

VYEG = Vi — 0,5 (Vemo = Vdd/2). En el cuadro A.6 se muestra la relacién

entrada/salida del convertidor DA.
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VOP VON

S5 S6

Figura A.15: Segunda etapa del cuantizador (latch).

Vemo +0,5 Vemo-0,5

e

Figura A.16: Convertidor DA.

Entrada del cuantizador | Salida analégica
0 1,15V
1 2,15V

Cuadro A.6: Valores de conversion.
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Amplificador

S e W

Figura A.18: Circuito de control de modo comun.

Para la implementacién de los amplificadores, se utiliza el circuito de la
figura A.17. Este circuito se describe en [72]. Se trata de un amplificador
clase AB. La tensién de salida de modo comtin se controla mediante el circuito
de la figura A.18. El circuito se ha dimensionado para su funcionamiento en
la tecnologia de 0,35um de AMS, empleandose tanto para el filtro IF como
para los moduladores ©A. Los tamafios de los transistores y capacidades del
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amplificador se recogen en los cuadros A.7'y A.8. Las prestaciones obtenidas
mediantesimulacién se muestran en el cuadro A.9.

Dispositivo [ W(um) | L{um) | Dispositivo W(um) | L{pm)
M1 64 2 M2 64 2
M3 96 2 M4 96 2
M5 64 2 M6 64 2
M7 96 2 M8 96 2
M9 30 1 M10 30 1
M11 50 1,5 M12 50 1,5
M13 30 1 M14 30 1
M15 90 1 M16 90 1
M17 150 1,5 M18 150 1,5
M19 50 1 M?20 50 1

Cuadro A.7: Tamarios de los transistores del amplificador clase AB.

Dispositivo | Capacidad (pF)
C1 0,5
C2 0,5
C3 2,5
C4 2,5

Cuadro A.8: Tamafios de la capacidades del circuito de control de modo comun.

Simulaciones a nivel de transistor

Una vez disenado el sistema sigma-delta a nivel de transistor se ha procedi-
do a realizar distintas simulaciones. Las simulaciones se realizan con Spectre
y los resultados (salida binaria) se analizan con MATLAB. En las figuras A.19
y A.20 se muestran los resultados de la respuesta en frecuencia para distintos
niveles de entrada de sefal. La frecuencia esta normalizada a la frecuencia
de muestreo (f, = 1). Para interpretar las graficas se procede de la siguiente
manera.

s El eje y representa la amplitud de entrada referida a la amplitud maxi-
ma (0dB). La amplitud de entrada maxima es de 2V'pp. Segun las curvas
de simulacién de la figura A.7, obtenemos distorsién en la salida (pér-
dida de SNDR) a partir de una entrada de —6dB, lo que equivale a una
entrada de 1Vpp.
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Parametro Simbolo Valor
Alimentacion Vdd 3,3V
Modo comun de entrada Vemr 2,3V
Modo comun de salida Vemo 1,65V
Slew-Rate SR 2,75V /uSec
Ganancia G 70dB
Frecuencia de ganancia uninad | FGU 20MHz

Cuadro A.9: Prestaciones del amplificador.

» El eje z representa la frecuencia normalizada. Las pruebas se han real-
izado con entradas senoidales a una frecuencia fy. Para conocer la OSR
basta con aplicar la expresién A.13.

1

OSR =
2 fo

(A.13)

D20 F
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Figura A.19: Simulacién con SPECTRE (I).

En la primera gréfica (figura A.19) introduce una entrada con OSR=24 y
amplitud=-12dB . Segun los resultados tedricos de la figura A.7 cabe esperar
un SNDR de 30 a 35dB. Como puede verse en la figura A.19, la SNDR obtenida
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AR

A0 F

B0

B0+

-100 . : .
0 0.01 0.02 0.03 0.04

Figura A.20: Simulacién con SPECTRE (II).

es: -12dB-(-50dB)=38dB, lo que confirma los valores tedricos. En la segunda
gréfica (figura A.20) tenemos una sefial a la frecuencia normalizada de 0.005.
Su frecuencia de Nyquist es, por tanto, 0.01. La amplitud de la entrada es
de 0dB. Observando la grafica de simulacion la SNDR obtenida es: 0dB-(-
50dB)=50dB. En este segundo caso aparecen unas ‘faldas’ en torno a la senal
de entrada que deterioran la SNDR como muestra la teoria para las sefnales
superiores a -5dB de amplitud (figura A.7).

A.4. Conclusiones

El proyecto descrito en este anexo ha sido realizado por el grupo de trabajo
integrado por A. Torralba, R. G. Carvajal, J. Tombs, F. Murioz y el autor de
esta tesis, cuyo trabajo fue el disefio de los moduladores YA y los filtros paso-
banda, a excepcién de los amplificadores. También le correspondié la tarea
de la realizacién del layout de la circuiteria analdgica excluyendo las celdas
correspondientes a los osciladores.
backmatter
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