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Capitulo 1 Introduccién y Objetivos 1

Capitulo 1

Introduccion y Objetivos

El trabajo de tesis que presentamos estd enmarcado dentro del campo del
disefio de filtros analégicos en modo de corriente. En concreto, filtros que
procesan de forma discreta sefiales de corriente, utilizando lo que se conoce
como técnica de Corrientes Conmutadas (S7). En el presente capitulo vamos
a definir los objetivos planteados en el trabajo. Para la cual, presentaremos,
en primer lugar y de forma resumida el estado actual del procesamiento de
sefiales analégicas muestreadas y su posible proyeccién en el futuro como
consecuencia de la evolucién tecnoldgica y las alternativas que se presentan.
A continuacion se introducen los principios de operacién de la técnica de
corrientes conmutadas, y se revisan las diversas aproximaciones que
actualmente estdn siendo utilizadas para la realizacién de filtros. En este
contexto, justificamos el trabajo de tesis y presentamos los objetivos del
mismo.

1.1 Procesamiento analégico de senales mediante
técnicas de datos muestreados

Un sistema de datos muestreados es un proceso computacional o
algoritmo por el cual una sefial muestreada que actua en el terminal de
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entrada de un sistema es transformada en una sefial muestreada a la salida.
Una sefial muestreada es considerada como una sefial continua que
Unicamente varia durante instantes discretos de tiempo, en general,
igualmente espaciados.

La realizacién de circuitos mediante técnicas de datos muestreados se
remonta a los afios 40, y desde entonces, diversas contribuciones han
aportado nuevas ideas [TOUM93b]. Si bien su aplicacién proporciond
soluciones a diversos problemas, el éxito de estas técnicas fue relativo y no
cuaj0 hasta la aparicion de las tecnologias MOS (Metal-Oxide-
Semiconductor). Frente a las bipolares, estas nuevas tecnologias
proporcionan una serie de ventajas, siendo la fundamental la existencia de
condensadores de elevada calidad que permiten almacenar tensiones y
sensarlas de forma no destructiva. Surge, de este modo, la técnica de
Condensadores en Conmutacién (SC) que se implant6 fuertemente en los 70
y 80, sobre todo para aplicaciones en telecomunicaciones
[TSIV85][GREGS86]. La técnica SC se basa en la simulacion de resistencias
mediante un condensador periédicamente conmutado a dos tensiones
(Figura 1.1) dando lugar a una resistencia equivalente de

V.-V
S DA |
Req - i - f,C (L.

donde f; es la frecuencia de conmutacion de las llaves

B A
Te - * o2 et v __[T¥% g%

¢
L L

(a) (b)

Figura 1.1 (a) Simulacién SC de una resistencia, (b) Realizaciéon MOS

A partir de la idea original presentada en [FRIE72], los trabajos
simultdneos de Caves [CAVE77]y Hosticka [HOST77] permitieron realizar
el primer filtro monolitico SC partiendo de un filtro activo-RC. Esta
aportacion fue crucial para el desarrollo de las técnicas de datos muestreados
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y su aplicacién al procesamiento de sefiales, ya que resolvi6 los problemas
de precision en la realizacion de las constantes de tiempo que hacian
inviables, hasta entonces, la integracion de todos los elementos de un filtro
activo-RC en un mismo- chip. La mayoria de filtros los SC se basan en la
utilizacién de integradores discretos que, mediante relaciones entre
condensadores, permiten realizar tales constantes. En la Figura 1.2 se ilustra
una de las metodologias de obtencién de estos filtros, que hace uso de un
diagrama de flujo de sefial (SFG) derivado de las ecuaciones del circuito, y
que es simulado con integradores de tension.

Desde el punto de vista operacional, la realizacién de circuitos de tiempo
discreto requiere la eleccion de un algoritmo de integracién, derivado de una
transformacién s — z, que se ajuste lo mejor posible al modelo continuo,
cumpliendo las condiciones que exige una transformacién entre €l dominio
continuo, s, y el dominio discreto, z. Para ello la transformacién s — z debe
cumplir las condiciones: 1° que transforme el eje imaginario del plano s en
la circunferencia de radio unidad en el plano z; y 22 que transforme toda
funcién estable en s en otra estable en el dominio z. Existen varias
transformaciones de este tipo, las mas conocidas se expresan en la Tabla 1.1,
y su utilizacién comporta determinadas limitaciones [GREGS86]. Por
ejemplo, las transformaciones Backward y Forward requieren una
frecuencia de reloj (®,) mucho mds grande que la frecuencia de corte del
filtro (w,) (0w, ~ 1/100), para que la distorsién frecuencial introducida por
la transformacién no sea relevante. Sélo las transformaciones LDI (lossless
Discrete Intregation), introducida por Bruton [BRUT75], y la BDI (Bilinear
Discrete Integration) cumplen las dos condiciones para una buena
transformacién s — z. Sin embargo, la LD/ no establece una correspondencia
uno-a-uno entre los polos y ceros en plano s y los del plano z. Este hecho
puede dar lugar a situaciones de inestabilidad, que afortunadamente puede
evitarse, en el caso de simulacion de circuitos LC doblemente terminados, a
costa de aceptar cierta distorsién originada en las terminaciones [BRUT75].
Ambas transformaciones no producen el efecto de aliasing en el espectro de
la funcién, pero producen el conocido como warping en la escala de
frecuencias, que no es més que la relacién no lineal entre las frecuencias en
el dominio continuo y discreto. En concreto, la LDI expande la escala de
frecuencias y la BDI la comprime [OPPE89] [ANTO79]. Desde el punto de
vista de realizacion SC, es preferible el uso de integradores LDI por su
simplicidad, sin embargo, hemos visto que la transformacién bilineal es més
exacta al estar libre de la distorsion en las terminaciones. Este compromiso
se ha resuelto en [DATA83] y [ROBES8], donde se proponen un
procedimiento para realizar con integradores LDI el SFG derivado mediante
la transformacién BDI.
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Tabla 1.1 Diferentes transformaciones entre el dominio s
y z que permiten la simulaciéon de funciones
continuas por funciones en tiempo discreto.

f(z) condiciones
Transformacion s=f(z) que cumple
z—1 .
Forward T ninguna
Backward z-1 20
zT
z—1
LDI — todas
1/2
7 T
Bilineal 2.z-1 todas
T z+1
— BT +
vi(t :E Vo
C; Cs Cs 3
(@

Vio Vo Vi Voo V3V, Vs Vs oy
MU ST 1 -1 41 | -1 4& 1 -
1/R; | 1/sC;{ 11sLy| 1/sC3|1/sLy | 1/5Cs 1R,

i -1y 1 -ly 1 TR 4

: 'A‘ZA“VZA B

I ntegrador

Figura 1.2 Metodologia de diseno de filtros SC. (a) Filtro continuo, (b)

SFG, (c) Simulacion del SFG mediante integradores.
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Las principales ventajas que las realizaciones monoliticas de filtros SC
han aportado son: 1°. Disefios mds compactos, 2°. Constantes de tiempo
dependientes de la frecuencia de reloj y de relaciones entre condensadores,
32, No requieren procesos especiales para el ajuste de los resistencias durante
la fabricacién, y 4¢ Utilizan como base la teoria de filtros activos,
previamente desarrollada. Estas ventajas permitieron a las técnicas SC
madurar durante los 80, y ampliar su campo de aplicacién no sélo al disefio
de filtros [MOSC84] sino también llegar a sistemas completos [Fischer-
JSSC87 o equivalente].

El uso de un nimero limitado de elementos de circuito (llaves analégicas,
amplificadores operacionales y condensadores lineales) y el hecho de que la
funcién de transferencia del sistema dependa tinicamente de la relaciones
entre condensadores y de la frecuencia de reloj, ha facilitado la convivencia
y el desarrollo de las técnicas SC en el seno de tecnologias MOS,
contribuyendo a su aceptacién general en el mundo industrial.

Como contrapartida, disponer de buenos condensadores lineales. asi como
de relaciones precisas entre condensadores, impone el uso de procesos
especiales de doble polisilicio, y por tanto, hace a las técnicas SC
incompatibles con tecnologias puramente digitales.

A pesar de una serie de factores en contra (drea, potencia consumida,
velocidad de operacion), la implantacién de las técnicas de procesamiento
digital DSP ha sido rotunda en el procesamiento de sefiales [RABI75],
tendiendo a desbancar a las bien establecidas SC. Existe, sin embargo, la
necesidad imperativa de utilizar el procesado analégico en los circuitos de
interface con el mundo real debido a la naturaleza analégica del mismo. La
funcionalidad de este tipo de circuitos front-end es fundamentalmente la
conversion de datos (A/D y D/A) y el pre y post-filtrado de las sefiales de
entrada y salida. En este sentido, dos son las direcciones hacia las que
evolucionan las técnicas de procesado analégico de sefiales muestreadas.
Coexistir con las técnicas DSP para aportar la funcionalidad basica de
periférico con el mundo exterior, y sustituir el procesado DSP por nuevas
técnicas compatibles con tecnologias digitales, garantizando asi su
competitividad  econémica. = Ambas  alternativas se  ilustran
esquemdticamente en la Figura 1.3.

Asumiendo la superioridad de las técnicas digitales, el papel de los
sistemas muestreados analégicos es vital hoy dia no sélo por su caricter de
interfase, sino por la ventaja econémica que supone la convivencia dentro de
un mismo chip con médulos DSP. En este sentido, el continuo proceso de
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escalado de la tecnologia permiten hoy dia el desarrollo de circuitos
integrados mixtos analégicos-digitales para aplicaciones especificas
(ASIC’s). La convivencia analdgico-digital ha de ser justificable en términos
de area, de modo que, ocupando la parte analégica una reducida parte del
area total del chip, no debe ser esta la que condicione el proceso tecnolégico
a utilizar. En otras palabras, la realizacién de funciones de procesado
analégico debe ser compatible con procesos VLSI CMOS digitales.

PROCESADO
ANALOGICO EN
TIEMPO DISCRETO
ENTRADA SALIDA
——%PRE-FILTRADO POST-FILTRADO|————»

— A/D DSP | D/A

Figura 1.3 Sistemas de procesado de datos muestreados.

La primera consecuencia de esta conclusion es la necesidad de evitar, en
la realizacién de sistemas de procesamiento, aquellas tecnologias que afiaden
etapas suplementarias para la realizacion del procesado analégico, tales
como doble polisilicio para la realizacion de condensadores lineales,
resistencias de elevada calidad mediante procedimientos de ajuste o
implantaciones extra para tensiones umbrales.

En segundo lugar, la técnica de procesado ha de ser compatible con la
tendencia continua al escalado de la tecnologia orientada a reducir
paulatinamente el tamafio de los transistores y las tensiones de alimentacion.
El impacto del escalado sobre el comportamiento de los circuitos analégicos
ha sido analizado [BACC84] [VITT90b] [TOUM93b] y como conclusién se
ha obtenido que, bajo la premisa de que el drea y potencia consumida por la
parte analégica es generalmente reducida y que mantenerla constante en el
proceso de escalado no incide notablemente en el consumo total de drea y
potencia, el proceso de escalado de las dimensiones y tensiones por un factor.
A y x, respectivamente, mejora notablemente las caracteristicas de los
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circuitos analégicos (ver Tabla 1.2).

Tabla 1.2 Influencia del escalado de la tecnolégia en las caracteristicas
de los circuitos analégicos.

Pardmetro Tipo de escalado
Area constante
General Potencia cons. Intensidad cons.

Dimensiones
(W,L) Al Al Al
Tensiones
(Vs Ve, Vi) K1 Kl 13
Capacidades
(AC,,AC) Al A A
Trasconductancia
(g, e ;\’3/2‘(—1
Rango Dindmico
(RD) )\,1/21(_1 }\‘3/21(—3/2 }\’3/4](
Desap. Superficial®
(Cpps) Al 1 1
Desap. lineal’
(ome) ;\'1/2 }\’—1 }"—l
Ruido® 1/f

xl -m/2 }\'—m/Z 7\,—'"/2

Inyeccidn de carga®
(AVIVp) 1 A 2! A2kl

Debidos a procesos aleatorios que afectan al 4rea de los dispositivos.
Debidos a procesos aleatorios que afectan al perimetros de los dispositivos.
m es la constante de ruido Flicker comprendida en el rango [0.5,2]
Suponiendo condiciones de drea constante y velocidad constante.

pe e

Al no ser compatible los procesos digitales con la realizacién de
condensadores lineales mediante doble polisilicio, y verse notablemente
mermado el rango dindmico de los circuitos SC por la reduccién de los
niveles de las fuentes de alimentacién, desde mediados de los 80 se tiende a
buscar alternativas para el procesado analégico que sean compatibles con la
evolucion tecnolégica. Una de estas técnicas alternativas es la de corrientes
conmutadas, que presentamos a continuacién.
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1.2 Técnicas SI para filtros analégicos de datos
muestreados

1.2.1 Principio de operacion

Las técnicas de corrientes conmutadas (S/) ofrecen una alternativa al
procesado analégico SC, compatible con el proceso de escalado de las
tecnologias digitales. El principio de operacién se basa en la posibilidad de
almacenar la intensidad que fluye a través de transistor un MOS reteniendo
la tensién puerta-fuente del mismo. La idea original fue propuesta por Bird
en 1987 [BIRD&7], quién asimismo propuso su aplicacién a la realizacién de
filtros de corrientes conmutadas.

En el procesado de sefiales son necesarias varias operaciones bdsicas:
inversion, suma, escalado y retraso. Para realizarlas, las técnicas S/ utilizan
como principio fundamental la duplicacion o copia de intensidades. El
elemento de circuito que ejecuta tal funcién, de la manera més simple, es el
espejo de corriente, cuya realizacién conceptual se muestra en la Figura 1.4.
La intensidad de entrada, /;, representa la intensidad de drenador del
transistor M1 conectado como diodo, e I, la intensidad de salida a través del
transistor M2.

.....

1:1

Figura 1.4 Espejo de corriente simple.

La operacion que realiza este elemento se puede resumir de la siguiente
manera: operando los transistores en saturacién se tiene

p
I = “Z—I(VDSI—VTl)z(1+}“1VDSI) 1.2)

w
B1 = unlcoxl(f)l (1.3)
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BZ 2
I, = 5 (Vgsa— V)~ (1 ”“2"052) 1.4)

_ W
By = HiaCona (T) s

de forma que, puesto que Vzg;=V 55, por construccion y teniendo en cuenta
que A, A, «1y Vo =Vpe,, la relacién entre /) e [, depende de la
relacién entre las geometrias de M/ y M2 de la forma

™=

(+)

2

)
1

- (1.6)

]

’NIN
[\

=5

(

La expresion (1.6) representa la operacién fundamental sobre la que se
apoya la realizacién de los operadores basicos necesarios en filtros 8§/ y que
detallamos a continuacién. En primer lugar se muestran los operadores
algebraicos, y a continuacion el operador retraso.

1.2.1.1 Operaciones algebraicas

Los operadores bésicos para la realizacion de filtros SI son tres: inversion,
suma y escalado. La operacién de inversién se implementa directamente a
partir del circuito de la Figura 1.5a, en la que se ha afiadido al espejo de
corriente bdsico una etapa de polarizacién (representada por la fuente /) que
determina las condiciones de polarizacién de los transistores M1 y M2, asi
como, permite intensidades de entrada y salida bipolares. Por otro lado, los
nudos de baja impedancia a la entrada de cada espejo pueden ser utilizados
como nudos suma, Figura 1.5b. En tltimo lugar, la operacién de escalado se
realiza modificando las dimensiones de la etapa de salida un factor K, Figura
1.5¢c. En todos ellos, para obtener miiltiples salidas es necesario replicar las
etapas de salida tantas veces como sefiales de salida sean necesarias, como
se ilustra en el caso de la Figura 1.5c¢.
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inversion VoD
Ig Ip
v
1. I S
L e 3 10 11
El 1: 1
Y Vs
(a)
suma
4+VoD

(b)

Ip Kig |Klp
v
I i T 1o2 13

Vss ©

Figura 1.5 Ilustrando la realizacién de operaciones algebraicas. (a)
inversion, (b) suma y (c) escalado.

1.2.1.2 Operacion de retraso

La operacién de retraso es realizada con la celda denominada
originalmente Track-and-Hold (T/H), que se muestran en la Figura 1.6(a). Su
funcionamiento implica dos modos de operacién en funcién del estado en
que se encuentre la llave analégica, SW: modo de muestreo y modo de
almacenamiento.
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Durante el modo de muestreo, la llave analégica se encuentra cerrada y
permite que M1 y M2 compartan la misma tensién puerta-fuente. Durante el
intervalo de duracién de este modo, 0<t<7/2, se cumple /(1) = I(1).

Para analizar el funcionamiento durante el modo de almacenamiento, la se
supone que en el instante 772 la llave SW se abre y permanece asi durante el
intervalo, para T/2<t<T. Asi, si la capacidad de puerta fuente de M2
mantiene durante este intervalo la carga obtenida en 772, la intensidad de
salida no varia, siendo /,(t)=14(T/2). Este valor se actualiza cuando la celda
actua de nuevo en el préximo periodo de reloj.

Celda de retraso Modo de muestreo Modo n
4Vpp 4Vbp 4Vpp

=0 =172 4 &

(a () ©
Figura 1.6 (a) Celda de retraso,. (b) Modo de muestreo, (¢) Modo de
almacenamiento.

La propiedad de basarse en el procesado de la informacién almacenada en
la capacidad de puerta de un transistor, es lo que la hace compatible con
tecnologias digitales. Aunque inherentemente requiere excursiones de
tension para su funcionamiento interno, estas no condicionan excesivamente
de los niveles ttiles de las fuentes de alimentacion, al ser estas excursiones
bastante reducidas por causa de la conversién inherente 7-V.

La precision con que se ejecutan las operaciones descritas anteriormente
por medio de realizaciones pricticas se analizard en el Capitulo 3, y
depender4, en general, de las técnicas de circuito que se utilicen y de la
tecnologia.
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1.2.2 Aproximaciones a la realizacion de filtros SI

Como quedé manifiesto en el apartado 1.1, entre los campos competitivos
del procesado analégico se encuentra la realizacién de filtros tanto para
periféricos entrada-salida de bloques DSP, como para el propio procesado de
sefiales. A continuaciéon se hace un breve resumen de las distintas
aportaciones conocidas en este campo, atendiendo al siguiente orden. En
primer lugar, los filtros de respuesta impulsiva finita (FIR), y en segundo,
filtros de respuesta impulsiva infinita (//R).

1.2.2.1 Filtros FIR

La estructura general de un filtro FIR de orden N se muestra en la Figura

1.7. Su funcién de transferencia, / /I;, responde a la expresién

N-1
Hz = 3 hz* (1.7)
k=0

siendo los coeficientes Ay definidos como

[, fe . N-1
sm{2nfs (k_—f—)}

(k-

hy = (1.8)

N-1
—5—)

donde f,. y f; son las frecuencias de corte y muestreo, respectivamente. Los
coeficiente 4, pueden estar modificados por funciones de enventanado
(Hamming, Hanning, etc) que permiten corregir el error cometido por el
truncamiento de la secuencia procesada (respuesta impulsiva finita).

Los elementos bésicos, retrasos (z”/) y amplificadores (#;), son facilmente
realizables con técnicas SI, hecho que ha sido demostrado para aplicaciones
de video, por encima de los IOMH:z de frecuencia de reloj
[LIAN9O][HUGH93a y b]. En [LIU91] se realiza una implementacién de
(1.7) mediante diferenciadores SI. Sin embargo, esta alternativa no ha sido
provada experimentalmente hasta la fecha.
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Figura 1.7 Diagrama de bloques de un filtro FIR.

1.2.2.2 Filtros IIR

La mayoria de las realizaciones /IR reportadas hasta la fecha se basan en
una traduccion directa la adecuacion de la metodologia de sintesis usada en
los filtros SC a circuitos SI. Los puntos claves de esta metodologia son tres:

(a) Utilizacién como circuito de referencia de una red pasiva de baja
sensibilidad a las variaciones de sus pardmetros. Generalmente
filtros LC escalera doblemente terminados en resistencias.

(b) Transformacién entre el plano continuo, s, y el plano discreto, z.
Este hecho supone un limite a la maxima relacién frecuencia de
corte-frecuencia de muestreo si no es utilizada la transformacioén
bilineal (BDI, Tabla 1.1).

(¢) Realizacidn fisica de la funcién en el dominio z, bien mediante la
cascada de bloques biquadriticos o como simulacién directa de
la escalera; ambas basadas en el uso de integradores como
bloques bésicos.

En la practica, el éxito de esta metodologia estd fuertemente ligado a la
eficiencia en la realizacién de la operacién de integracion, condicionada, a su
vez, por el tipo de transformacién s — z que se realice.

La iniciativas SI han estado encaminadas, en este sentido, a la realizacién
de integradores S/ que emulen a los SC [HUGHS89], de forma que, en
definitiva, la metodologia de disefio sea la misma [GREG86]. Un esquema
del integrador universal propuesto en [HUGH89] se muestra en la Figura 1.8.
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Las fases de reloj son no-solapadas y la funcién genérica que realiza se
ilustra en dicha figura. Los diferentes tipos de integracién discreta de 1a Tabla
1.1 se obtienen asi mediante el control mostrado en la Tabla 1.3, aunque para
caso bilineal, las entradas han de ser muestreadas [TOUM93b].

AVpp

oyl (513 Ip  Klip
ol E reloj
3l3 @2 3 23

T

Figura 1.8 Realizacion de un integrador S7 universal.

‘0‘313 D,

Tabla 1.3 Programacién de los coeficientes oy, o, y o3 de un
integrador universal.

Tipo de integracion o o o3
Forward 1 0 0
Backward
Bilineal 0 0 1

a) Cascada de secciones biquadraticas

Diversas realizaciones de secciones de segundo orden S/, o bloques

biquadréticos, han sido presentadas [FIEZ90c] [BEGI90] [BATT93]. En

ellas, los métodos de sintesis SC son utilizados para construir secciones del
tipo

no + nlz + n222
b(z) =

3 (1.9)
1+ dlz + dzz

Cada una de las secciones se realiza mediante dos integradores. Filtros de
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elevado orden (>=3) basados en este tipo de secciones no han sido en cambio
reportados, debido posiblemente a la mayor sensibilidad de este tipo de
estructuras respecto a la escalera doblemente terminada.

b) Filtros escalera LC

Respecto a los filtros escalera, fue Hughes en 1989 quién propuso en
primer lugar la emulacién del SFG con integradores S/ [HUGH89]. En su
trabajo original se propone la realizacién de un integrador universal, capaz
de realizar integraciones forward, backward, bilineales y LDI, y su
aplicacién en la realizacién de filtros S7. En la Figura 1.9 se representa la
simulacién del SFG de la Figura 1.2b mediante integradores SI. Dicha
simulacién supone una correspondencia uno-a-uno con la simulacién
mediante integradores de la Figura 1.2c, e implica un escalado de las
variables de estado de tensién por una constante de 7

Integrador SI —\Vz Vs Vs
I !
1 2 14

Figura 1.9 Simulacion mediante integradores SI del SFG correspon-
diente a un filtro escalera.

El primer prototipo que demostré esta aproximacién [FIEZ90b] [FIEZ91]
utiliz6 integradores backward y LDI, y demostré la posibilidad de realizar
ceros de transmision. Otras realizaciones mas recientes [BATT93] [QUEI92]
[SONG93] se basan en una transformacién s — z bilineal, consiguiendo un
mejor ajuste entre la funcién continua de referencia y la muestreada. Asi, en
[BATT93] se utilizan integradores bilineales del tipo mostrado en la Figura
1.8. Los resultados experimentales demuestran la viabilidad de esta técnica,
aunque la maxima frecuencia de operacién es obtenida a costa de un elevado
consumo de potencia. La técnica propuesta en [QUEI92] se basa en el
método descrito por Gregorian y Temes [GREG86] para la realizacién de
integradores bilineales evitando lazos capacitivos. Por iltimo, en [SONG93]
se reporta una simulacién del SFG de un filtro escalera mediante un
integrador basado en la celda de memoria propuesta por Huhges
[TOUMB93b]. De estas dos ultimas realizaciones no conocemos, hasta la
fecha, datos experimentales.
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Una modificacién en el método de simulacién del SFG que representa la
descripcidn de estado de la red de referencia, consiste en la aplicacién de la
operacidn de trasposicién al mismo, Figura 1.10 [ROBE91], de forma que
manteniendo las ganancia de las ramas, las sefiales invierten el sentido en
que fluyen a través de cada una de ellas. El grafo transpuesto asi obtenido
mantiene la relacion salida/entrada. Recientemente ha sido demostrada la
flexibilidad de esta técnica para realizar integraciones bilineales e introducir
ceros finitos de trasmisiéon [SEDR93]. Sin embargo, aiin no han sido
reportados resultados experimentales.

Figura 1.10 Metodologia de obtencién de filtros mediante inversion del
SFG.

¢) Filtros de onda

Un denominador comin de las aportaciones expuestas anteriormente es la
utilizacién, como punto de partida, del SFG derivado a partir de la
descripcién de estado del filtro de referencia. La simulacién del mismo es
realizada directamente con integradores o aplicando la operacién de
transposicion. En este trabajo de tesis se propone una realizacion alternativa
de filtros SI que se basa en la simulacién de Filtros de Onda (FDO). La teoria
de filtros de onda fue desarrollada originalmente en el contexto digital a
principios de los 70 [FETT71a y b] y posteriormente fue aplicada a filtros
analdgicos SC [MAVO81] y otros. El punto de partida de un FDO es el filtro
pasivo de referencia. Cada uno de sus elementos es modelado como una
puerta relacionada con dos ondas, incidente, A;, y reflejada, By, y una
resistencia de puerta, R;. La interconexién de todos los modelos respetando
determinadas reglas, permite la obtencién de una funcién filtrado idéntica a
la original. Como demostraremos a lo largo de esta memoria, los filtros S7
basados en FDOs tienen las siguientes ventajas:

1) Se basan en la transformacién bilineal entre el plano discreto y el
plano continuo y, por tanto, no sufren efecto de aliasing ni es
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necesario aumentar demasiado la relacién f(/f,.

2) Preservan las caracteristicas de sensibilidad de las estructuras de
referencias en la banda pasante. ’

3) Las operaciones de inversion, suma, escalado y retraso son
realizadas por medio de elementos bésicos, en lugar de requerir
integradores de elevada calidad y prestaciones.

4) La modularidad y simplicidad de los bloques bésicos facilita el
proceso de layout y genera disefios compactos, que requieren el
mismo 4rea para cualquier funcién filtrado realizada a partir de
una misma red de referencia.

1.3 Objetivos y estructuracion de la memoria

En este trabajo de tesis se demuestra la realizaciéon de FDO mediante
técnicas de corrientes conmutadas, SI, en el marco de tecnologias VLSI
CMOS digitales. La organizacién y contenido de esta memoria se puede
resumir de la siguiente forma.

En el Capitulo 2 se hace una breve revisién sobre los conceptos
fundamentales de la teoria de FDO, describiendo una metodologia
sistemdtica para obtener la descripcién funcional de cada uno de los
elemento de un FDO a partir de un filtro de referencia continuo. Se detalla
un aspecto fundamental para el funcionamiento éptimo de un filtro como es
el escalado, dando un método sistemdtico de escalado y revisando una serie
de transformaciones sobre el Filtro de Onda que facilitan dicho proceso.
Como herramienta de andlisis se ha desarrollado un programa de ayuda al
disefio de FDO, que denominamos WAVER, y cuya funcionalidad se
presentard al final de este capitulo.

Realizaciones praicticas tanto de elementos bdsicos, como de filtros de
onda todo-polo serdn propuestas en el Capitulo 3. Asi, en primer lugar se
aportan arquitecturas SI para los bloques basicos. Se estudian las
limitaciones de precisién impuestas por la tecnologia y por el tipo de circuito
S1 utilizado. Se analiza la respuesta frecuencial que presentan los diferentes
bloques bésicos, dando un limite de velocidad en funcién del espejo de
corriente utilizado. La eleccién éptima de los coeficientes de cada FDO, en
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funcién de los errores de cuantizacion, también se analizan en este capitulo.
A continuacién, varias realizaciones précticas de filtros son reportadas
partiendo de estructuras de referencia diferentes. Los resultados
experimentales obtenidos avalan la técnica propuesta.

En el Capitulo 4 presentamos una estructura programable de FDO Paso de
Banda capaz de realizar cualquier tipo de funcién filtrado. Esta estructura
permite controlar de forma simple y sencilla el ancho de banda y la
frecuencia central del filtro BP. La realizacién practica de las diferentes
especificaciones frecuenciales se ha llevado a cabo mediante una
programacién incremental basada en espejos de corriente de ganancia
programable. El método para la eleccién de tales ganancias se detalla en
dicho capitulo.

Por ultimo, en el Capitulo 5 se describe un método general para analizar
la sensibilidad de los FDOs y se aplica a un estructura de tercer orden.
Partiendo del modelado de los errores realizado en el Capitulo 3, se realiza
un andlisis de sensibilidad basado en la técnica de Monte Carlo, utilizando
como simulador el programa descrito en el Capitulo 2, que permite reducir
de forma notable el tiempo de CPU. Se analiza cémo influyen las diversas
fuentes de error en los parametros de interés del filtro y cémo afectan a los
mismos la eleccién de los coeficientes del modelo del FDO.

Algunas consideraciones sobre ruido en circuitos S/ se dan en el Apéndice
A, asi como una posible metodologia para su inclusién en el proceso de
disefio y simulacién.

1.4 Resumen del capitulo

e Se ha revisado el campo de aplicacién actual de los sistemas de
procesamiento analégico de datos muestreados, resaltando en la
potencialidad de la técnica SI.

* Se ha descrito brevemente el principio de operacién de la técnica SI y
sus principales operadores basicos.

¢ Se han revisado las distintas aproximaciones a la realizacién de filtros
81 conocidas hasta la actualidad, determinando que el denominador
comtn en todas ellas es la simulacién del diagrama de flujo de sefial
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mediante integradores mds o menos complejos.

¢ Se han resumido las ventajas que aporta la alternativa de filtros de
onda; y se establece como objetivo principal de la tesis aportar una
metodologia de disefio para dichos filtros, usando la técnica SI.
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Capitulo 2

Filtros de Onda:
Metodologia de Diseno

Ente capitulo se presenta el principio béasico de operacién de los filtros de
onda. Se detalla la metodologia de sintesis que implica la obtencién del
modelo operacional de onda para cada uno de los elementos de un filtro de
referencia y de las interconexiones entre ellos, y por tltimo se describe una
herramienta de simulacién de filtros de onda que hemos desarrollado con el
propdsito de facilitar los procesos de sintesis y caracterizacién de dichos
filtros.

2.1 Concepto de filtro de onda

Los filtros de onda surgieron a principio de los setenta como una
alternativa para la sintesis de filtros digitales que proporcionaba estructuras
con caracteristicas de sensibilidad superiores a las conocidas hasta entonces
[FETT71a y b]. El origen de tales caracteristicas se debe a que los filtros de
onda se obtienen a partir de filtros de referencia cldsicos de microondas y
configuraciones escalera y/o lattice doblemente terminadas en resistencias
que exhiben excelentes coeficientes de sensibilidad [CROC75][BILL76].

El objetivo de un filtro de onda es la simulacién del comportamiento de
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filtros pasivos usando como soporte de informacién sefiales denominadas
ondas, en lugar de tensiones e intensidades. Dada una bipuerta pasiva N
(Filtro de Referencia o FR), que realiza una determinada funcién filtrado,
F(s)=V,(s)/V(s), el filtro de onda (FDO) asociado representa un simulador
funcional de la matriz de scattering asociada a N, siendo sus componentes
bésicos, subsistemas que emulan el modelo de scattering de los elementos
pasivos y de sus interconexiones.

Para ilustrar la generacién de un filtro de onda consideremos la bipuerta
N, conectada entre terminaciones resistivas de la Figura 2.1. Asociadas a
cada puerta encontramos la variables tensién, V, intensidad, /, y resistencia,
Ry, (k=1,2) de puerta.

«— D
4, A+
Red 2
. RZ RO Vo
Pasiva N
B, .

Figura 2.1 Red pasiva N doblemente terminada en resistencias.

En funcién de estas variables se puede hacer una descripcién de N mediante
la matriz cadena, K

- 12 1 (21)

kyy kool =12

Va
Por otro lado, se definen las variables de onda de tensioén en cada puerta
como una combinacién lineal de la tension e intensidad de dicha puerta de la
siguiente forma:

Al

Ve + R I, 2.2)
B

il

e = ViR, 2.3)
siendo A; la onda de tensién incidente y B, la onda de tension reflejada
en la k-ésima puerta respectivamente. El sentido asociado a las variables de
onda es positivo entrando para A y positivo saliendo para B,.
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Las definiciones (2.2) y (2.3) permiten establecer una nueva descripcién
de la red N mediante su matriz de scattering,

Bl}= 511512}‘41 (2.4)

B, Sa1 5221142

cuyo diagrama de flujo de sefial est4 representado en la Figura 2.2.

Ay l}: > > D B,
,—_> yS11 S224 ‘_‘

B (e Lqa;

Figura 2.2 Modelo de scattering de una bipuerta.

Este tipo de representacion es general para cualquier elemento
caracterizable mediante una descripcion bipuerta del tipo mostrado en la
Figura 2.1, y puede aplicarse tanto a redes pasivas como a los elementos
bésicos que la componen.

Para relacionar la descripcién basada en pardmetros de cadena con la
deducida a partir de las definiciones de ondas de tension se considera la
Figura 2.2 en la que A; y A, representan las ondas de tensi6én incidentes,
mientras que B; y B, las correspondientes reflejadas. Asumiendo que las
resistencias de puerta externas R; y R, son iguales a las correspondientes
resistencias terminales R; y R, respectivamente, se deducen las siguientes
relaciones

A=V +R =V, 2.5)
Ay = Vy+Ryl, = V,-V, =0 2.6)
B,=V.-R, I, =S, A, =8 V. 2.7

y despejando de las ecuaciones (2.5) a (2.8)




24 Capitulo 2  Filtros de Onda: Metodologia de Disefio

R V R

S, = — =2 = 2-1—{0—17(5) (2.9)

o 0
77,
A, =0

La relacién (2.9) muestra que el coeficiente de la matriz de scattering S,
es proporcional a la funcién de transferencia de tension, definida por F(s)
=V,/V;, salvo un factor de escala, irrelevante para la realizacién correcta de
F(s). Esta relacion es la base para la sintesis de cualquier filtro basado en
ondas de tensién. Por otro lado, si N es una red pasiva, es posible utilizar las
ecuaciones de Feldtkeller [FETT86] para bipuertas pasivas

Tl o (2.10)
Ry R, Ry -

Fual | fSal® _ 1 @.11)
Ry R, Ry

que permiten demostrar que si R;=R,, §;;=1 siy solo si S5;=0y S,y=1siy
solo si §;,= 0. Quiere esto decir que S,; es una funcién complementaria de
S71Y, por lo tanto, si S;; corresponde a una funcién paso de baja, S,; serd una
funcién paso de alta y viceversa.

De igual modo se puede partir de la definicién de ondas de intensidad en
la forma

A

[,+G,I, (2.12)
1,=G.l, 2.13)

k
B

k

llegando a resultados similares. El modelo de onda deducido a partir de las
ecuaciones (2.12) y (2.13) es el mismo que se obtendria aplicando la
operacién de trasposicién al modelo de onda deducido de las variables de
onda de tension. La técnica de realizacién de filtros de onda SI aportada en
este trabajo sirve tanto para ondas de tensién como de intensidad [RUED91],
aunque utilizaremos en lo que sigue modelos derivados del uso de ondas de
tensién.
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2.2 Procedimiento de sintesis de filtros de onda

Se entiende por procedimiento de sintesis de FDO a la secuencia de pasos
necesarios para obtener a partir de un filtro de referencia continuo, una
descripcién equivalente del mismo en funcién de las ondas incidentes y
reflejadas en las puertas de entrada y salida.

La metodologia de obtencién implica dos pasos fundamentales. En primer
lugar, localizar un filtro de referencia continuo, FR, que se ajuste a las
especificaciones frecuenciales requeridas. En segundo lugar, derivar el grafo
de flujo de sefial o diagrama de bloques que simula el filtro de referencia. Nos
referiremos a este diagrama de bloques como Grafo de Flujo de Onda, GFO,
o simplemente filtro de onda, FDO. Para desarrollar este segundo paso son
necesarios a su vez dos acciones:

1.- Obtener los modelos de onda para cada elemento (resistencia,
condensador, autoinduccién, etc.) incluido en el filtro de
referencia inicial.

2.- Establecer las conexiones entre los modelos de onda obtenidos en
el punto 1, mediante elementos especiales de interconexién
denominados adaptadores. La funcién de estos elementos es
garantizar las leyes de Kirchoff, asi como las impuestas por la
adaptacién de impedancias en los filtros de onda [FETT86].

Con este proceso, en lugar de la red de referencia inicial, se obtiene una
bipuerta en la que, segin la relacién (2.9), se asegura que la funcién de
transferencia es B,/A; idéntica a la original F(s).

Para filtros discretos en el tiempo (como es el caso de filtros digitales,
condensadores en conmutacion o corrientes conmutadas), el modelo de onda
esta descrito en el dominio z, mientras que la red N en el dominio continuo
§, por tanto, es necesario establecer una correspondencia entre ambos. Tal
relacion se establece mediante la transformacién bilineal

x 177 (2.14)

donde T es el periodo de muestreo,y z = ¢°7 . Eluso de la transformacién
bilineal permite una aproximacion al limite de la frecuencia de Nyquist,
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manteniendo los requerimientos necesarios en una transformacién
frecuencial z » s [OPPE89] con reducida distorsion frecuencial [BRUT75].

2.2.1 Eleccion de un filtro de referencia

Para cada FDO existe un filtro de referencia a partir del cual ha sido
derivado. Esta relacién es el origen de muchas de las importantes
propiedades de los filtros de onda [FETT71b], e implica que sea necesario
poseer un conocimiento detallado de la teoria cldsica de filtros para elegir
una estructura de referencia adecuada. Esta interdependencia restringe el
espacio de los posibles filtros de referencia a aquellas estructuras que poseen
aceptables propiedades de sensibilidad en la banda de paso, tales como filtros
de microondas basados en acoplos de impedancias, filtros escalera y lattice,
ambos doblemente terminados en resistencias [FETT86]. En este trabajo, se
han utilizado como prototipos de FR los dos nombrados en primer lugar: 1)
Filtros de microondas basados en el acoplo de impedancias, por ejemplo el
mostrado en la Figura 2.3a. Esta estructura bdsica puede ser modificada
anadiendo elementos pasivos (L o C) para obtener funciones filtrado mds
complejas (filtros elipticos, paso de banda,...) [MATT65]. 2) Filtros escalera
doblemente terminados en resistencias, por ejemplo el de la Figura 2.3b,
ampliamente utilizados por sus excelentes prestaciones de sensibilidad
[ORCH66][ORCHS80] y flexibilidad para la realizacién de mauiltiples
funciones filtrado [SEDR78].

VA'AVIA'AV < +
Vi RS
R;T2 R, T2 R3,T/2 o3 Vo
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()

Figura 2.3 (a) Filtro de referencia de Microondas basado en el acoplo
de impedancias. (b) Filtro de referencia escalera doble-
mente terminado en resistencias.
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Los valores concretos de los elementos pasivos (resistencias,
condensadores y autoinducciones) que se ajustan a las especificaciones
requeridas pueden ser determinados utilizando algoritmos de aproximacién
o bien, pueden ser elegidos de tablas generales [LEVY65][DANI74].

2.2.2 Derivacion del Grafo de Flujo de Onda (GFO)

Los dos pasos implicados en la derivacién del GFO son la obtencién del
modelo de onda para cada elemento del FR y su posterior interconexién
mediante elementos especiales, adaptadores, teniendo en cuenta
determinadas reglas. Para el primer paso se han propuesto dos
aproximaciones alternativas. Una de ellas, propuesta por Fertweis, se basa en
modelos de onda obtenidos considerando cada elemento pasivo en el FR
como un elemento de dos terminales. Su modelo de onda es pues una
relacion entre ondas inciden y reflejadas. [CONS74] considera cada
elemento pasivo como una red de dos puertas y por tanto su modelo de onda
viene caracterizado por una matriz de scattering de orden dos.

Nuestro trabajo estd basado en la primera aproximacién por las siguientes
razones: 1) porque los elementos implicados en la realizacion de no son
integradores, sino elementos de retraso y algunos elementos lineales
tacilmente realizables con técnicas SI; y 2) porque ofrecen mas flexibilidad
en la eleccién de pardmetros, lo cual permite orientar el proceso de sintesis
hacia los requisitos de disefio impuestos por la técnica de implementacion.
Por ello, en lo que sigue vamos a detallar solamente la obtencién del GFO
para el caso de la aproximacién de Fettweis.

2.2.2.1 Modelo de onda de los elementos basicos de circuito

Para derivar el modelo de onda de un elemento arbitrario del FR es
necesario tener en cuenta las expresiones que relacionan las variables de
puerta (tension e intensidad) con las variables de onda (incidente y reflejada)
dadas en (2.2) y (2.3), asi como la relacién constitutiva para cada elemento,

fV,Lm) =0 2.15)

donde my, j={1,2,......K} representa el conjunto de pardmetros de los que
depende la funcién f.
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I,
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Figura 2.4 Representacion de un elemento genérico de impedancia de

puerta R.

A partir de estas relaciones se procede al la eliminacion de las variables V e
I, quedando cada elemento descrito por su modelo de onda que establece la
relacién entre las variable A y B en el dominio s. Para una realizacién discreta
se aplica la transformacién bilineal entre los dominios sy z (2.14).

Mediante este método sistematico podemos derivar cualquier modelo de
onda [FETT71b] [ANTO79]. A continuacién ejemplificamos para los casos
de un condensador. El modelo de onda correspondiente a los elementos de
circuito mas usuales se da en la Tabla 2.1.

Ejemplo: Condensador

A partir de la ecuacién constitutiva de un condensador C en el dominio de
Laplace, s, es

CsV—-I[=0 (2.16)

que, aplicando las definiciones (2.2) y (2.3), conduce a la relacién entre la
onda incidente y reflejada

(1 —sCRC)
(1+sCR )

que mediante la transformacién bilineal (2.14) entre el dominio continuo y
el discreto, se convierte en

2R C

(z+1) - ——(z-1)

B = A. SR C (2.18)
(z-1)

(z+1) +
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si la resistencia de puerta se toma como

R ‘= - (2.19)
la relacion (2.18) se reduce a

PR (2.20)

De este modo, la ecuacién (2.20) junto con la (2.19) nos describen el modelo
de onda de un condensador, que suele representarse como se indica en la
Figura 2.5.

RC<B__|

Figura 2.5 Modelo de onda de un condensador.

En la Tabla 2.1 aparecen los modelos de onda de varios elementos de
circuito que han sido obtenido utilizando el proceso anterior. Para cada uno
de ellos se indica la resistencia equivalente de puerta y las relaciones entre
las ondas incidentes y reflejadas [ANTO79].

2.2.2.2 Elementos de interconexion.

En la seccién anterior se han descrito los modelos de onda para los
principales elementos de circuito y fuentes de alimentacién. Para establecer
una equivalencia completa con el FR las relaciones topolégicas o reglas de
interconexion deben ser también preservadas, a saber, las leyes de Kirchoff
de tensién (KVL) e intensidad (KCL). Los dos modos de interconexién a
considerar son serie y paralelo. En la Figura 2.6 se ilustra la situacién creada
en la confluencia de N puertas, de la cual se obtiene el modelo de onda de la
conexion, que es representado por elementos especiales denominados
adaptadores. La conexion serie o paralelo se realiza a través elementos
especiales denominados adaptadores. Las ecuaciones del modelo de onda
que describen tales elementos se derivan a continuacion.
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Tabla 2.1 Modelos de onda de tension para algunos elementos de

circuito.
Elemento de Circuito Resistencia | Modelo de onda de tensién
Resistencia
A —_—
R 21
4—— =0
Condensador
__..> - =1
T B z A
4——— I 2C
Autamducctén
2L B=—:14
T
4—
[ . Elemento unitario
: ~1/2
+ AO: BI# + Bo 1
1% Rue 172 14 Rue ~1/2
<+— <+— _ B, = Ap
- Bo AI
Fuente de tension _1 >
+ = -
Ay Vs R B =2V -4
\%
<+—
B .
R
Fuente de tension resistiva
1,
4t Bs R, B =V
Vs
479— -
Transformador
1 I =
o e, n = Rk
Ag n: Y
—_ > R =
v; Ri Ry v, 1R By = Agn
<+ <+— -
B & . 'B 82 = Al/ n
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(a) (b)

Figura 2.6 Conexion de N puertas: (a) en paralelo, (b) en serie.

Adaptadores en paralelo

Consideremos la conexién en paralelo de N puertas con resistencias de
puerta R;, i={0,1,....N-1}, que se indica en la Fxgura 2.6a. Las variables de
onda de cada puerta vienen dadas por,

B.=V.-R.. B.=V.-R., j=0,1,...,N=1 (2.21)
j i i j VA

Por otro lado, la conexién paralelo impone las siguientes ligaduras

N—1 Ig+ 1+ +1y 1 =0 (2.22)

Eliminando las variables de puerta Vielien(2.21) se obtiene

B, = (YgAg+Y A+ +¥y_1Ay_)) -4 j=0,1,..,N-1(2.23)

donde v; representa el coeficiente de reflexién de la puerta j-ésima, definido
por la expresién
26,
Y. = G. =

1
J G0+G1+...+GN_1 J Rj

j=01,.,N-1 (224
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De (2.24) se deduce directamente
yo+yl+...+yN_1 =2 (2.25)

que es una relacién importante que deben cumplir los coeficientes de
reflexion.

Las ecuaciones (2.23), junto con la (2.24), describe el modelo de onda de
la conexién en paralelo de N puertas, y representa la ecuacién matricial de
un elemento lineal de N puertas que se llama adaptador paralelo.

En el caso particular de que exista algin valor de y;=/, decimos que la j-
ésima puerta es libre de reflexién, es decir, la onda reflejada, Bj, es
independiente de la onda incidente, A;, en dicha puerta. En lo sucesivo, los
simbolos que emplearemos para ambos adaptadores se muestran en la Tabla
2.2. La eleccién de un coeficiente de reflexién de valor unidad es obligada en
filtros digitales por razones de realizabilidad [SELD73]. Por el contrario, en
realizaciones analdgicas ese valor es uno de los muchos que toma un
coeficiente y que no implica la mejor eleccién del mismo, como se verd en
capitulos posteriores.

Adaptadores en serie

Consideremos ahora la conexion en serie de N puertas con resistencias de
puerta R, i={0,1,...N-1}, Figura 2.6b. Las relaciones matematicas que
definen este tipo de conexiones son

Vo+ Vit +Vy_ ;=0 Iy=1;= .. =1y_,4 (2.26)
que, junto con (2.21) conducen a
Bj=Aj—yj(A0+Al+...+AN_1) j=10,1,..,N=-1 (2.27)
Los coeficientes de reflexion, Y, vienen definidos, en este caso, por
2R,
Y. = j=01.,N-1 (2.28)

T OR,+R,+ . +Ry

que cumplen también las relaciones (2.25).
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Los simbolos utilizados para este tipo de adaptador, tanto para el caso
general como para aquel en el que exista una puerta libre de reflexién, se
muestran en la Tabla 2.2.

Para el caso especial de N=2, los adaptadores serie y paralelo pueden ser
descritos en funcién de un tnico coeficiente 1, definido como p=y)-1 = 1-
vY;- Segun este nuevo coeficiente la ecuacién matricial del adaptador de dos
puertas se reduce a

]
H

A +n (A, -4

B, =Ay+n(A, -4,

(2.29)

2.2.2.3 Realizacion del FDO: Principios Generales

En el contexto de filtros digitales, los modelos de onda de los elementos
del FR y los de las interconexiones deben de ser interconectados teniendo en
cuenta el siguiente conjunto de reglas [FETT86]:

1.- Los terminales entre puertas deben quedar agrupados a pares, s
decir, los dos terminales de una puerta solo pueden estar unidos
a los dos terminales de otra.

2.- El sentido del flujo de las sefiales una vez conectados los
elementos ha de ser el mismo, esto es, variables de onda
incidentes (reflejadas) en una puerta tienen que ser las variables
de onda reflejadas (incidentes) en la otra puerta, como se ilustra
en la Figura 2.7.

3.- En cada interconexién, las correspondientes resistencias de
puerta han de ser iguales.

4.- Se han de cumplir las condiciones generales de realizabilidad
para sistemas digitales, a saber, el diagrama de flujo de sefial de
un sistema digital es realizable a la frecuencia f=1/T si y solo si
satisface las siguientes condiciones:

a) No puede contener lazos libres de retraso.
b) El mimero total de retrasos a través de cualquier lazo ha de
ser un multiplo entero de T.

El cumplimiento de los puntos 1, 2 y 3 es simple a partir del GFO. Sin
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Tabla 2.2 Modelos de onda de los adaptadores.

Adaptador Resistencia Modelo de onda de tensién
Adaptador paralelo de N puertas 2G
J
Y, =
B A
JTRIlI 17 G+ G+ e+ Gy
Ag Bf',/ Ay= YA+ . +y, A
—> NT Y%7 -1"N-1
Ry| Yo ﬁ Y |8 RoRjpRn. N1
< - - = -
Yng Aj Bj AN Aj
lR’”T =01, .., N=1
BN.] AN-] ] = U4, ...
Adaptador paralelo de N puertas 26,
con la puerta N-1 libre de reflexién y, = 7]
J GO + G1 + + GN— 1
B 4 -
LR N 1=
Y1 -y RoR;....RN.
—W Ay = YAy + + v A
RoYoHY,R, N 00 N—1"N-1
Ve e -
1T Wy A; B = Ay—4,; j=01 .,N=1
Rn1 J
BN AN
Adaptador serie de N puertas
B, A; 2R,
T -?.j/, J Rp+R;+...+Ry
Ry| Yo—e—; |R; Ro.R;,...RN_; AN=A0+AI+“'+AN-1
| wy % =A.—
Ry 1T & Bi=4j=vAn
B Ans j=01,..,N-1
Adaptador serie de N puertas
con la puerta N-1 libre de reflexion 2Rj
Y. = Yy_ 1 =1
B,T < lAI J Ry+R . +Ry N-1
1
B Ay=An+A, +...+A
ﬂﬂ‘ Y1 ...IJ/, RO'RI'-"'RN-] N 5 0 R 1 A N-1
Ry 70"'_'7}' ,Ij{"‘ i j—‘Yj' N
T v 1™ 4 j=01,..,N-1
. lRN.I
By An.i
Adaptador Paralelo de 2 puertas
§ = Ro— Ry
B =
4y I l ‘Rll Roky R,+ R,
Ro 1
<] u‘A_I BO-AI+u(AI—A0)
By
B;=Ay+ u(AI— AO)
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embargo, el punto 4 acarrea consecuencias sobre los elementos del grafo de
flujo de sefial descrito en los dos iltimos apartados. En concreto, en la
conexién directa entre adaptadores se puede producir un lazo de retraso cero
al existir caminos directos entre las ondas incidentes (4;) y las reflejadas
(By). La solucién a este problema implica que en un GFO en el que existen
lazos sin retraso, hay que elegir en los adaptadores puertas libres de
reflexién, es decir, cuyo coeficiente de reflexién sea igual a 1. Como se vio
anteriormente, esta eleccion implica que la variable de onda reflejada en
dicha puerta no depende de la incidente, y por tanto motiva que el lazo pueda
ser considerado roto, eliminando los problemas de realizabilidad. Por contra,
en sistemas de datos muestreados, si bien existen tales lazos libres de retraso,
no presentan los problemas de realizabilidad de los sistemas puramente
digitales. Como se verd, este punto dota de mayor flexibilidad alas
realizaciones analdgicas de FDO, pudiendo facilitar la eleccién 6ptima de
los coeficientes de reflexién asociados a una realizacién concreta.

Bk Ak+1
——-—H—-—-’-——

Ry =Ry

—t———
A Biss
Figura 2.7 Compatibilidad en la conexién de las variables de onda de
dos puertas.

2.2.3 Tlustracion del procedimiento

2.2.3.1 Filtros de microondas

La estructura bdsica de este tipo de filtros consiste en la conexién en
cascada de secciones de distintas impedancia y que retrasan por igual las
sefizles. A este tipo de secciones se las denomina generalmente Elementos
Unitarios (UE). Los valores de las impedancias de cada seccién son elegidos
de acuerdo con las especificaciones frecuenciales deseadas para el filtro. Un
filtro de este tipo que contiene tres secciones, se muestra en la Figura 2.8a.
La aplicacidn, a este filtro, de la metodologia expuesta anteriormente permite
derivar el FDO de la Figura 2.8b, en el que cada Elemento Unitario ha sido
sustituido por su modelo de onda y las conexiones entre secciones de distinta
impedancia han sido realizada mediante adaptadores paralelo de dos puertas,
cuyos coeficientes de reflexién vienen dados en funcién de las impedancias
de cada seccién de la forma
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Figura 2.8 (a) Filtro de referencia de Microondas y (b) FDO corres-

pondiente.
R.— R R.—- R, R,-R
i 1 J j+1 3 o
- - =T (=01 = —— (230
o = R & MR+ R, G ) "3 R,+R ( )
i 1 J j+1 3 0

De forma mas general, la teoria de filtros de microondas contempla el
disefio de secciones LC en las que se insertan elementos unitarios
[MATT64]. Ejemplos de tales estructuras, y de sus correspondientes
modelos de onda o FDO, aparecen en la Figura 2.9 y 2.10 respectivamente.
en la primera, el filtro de referencia est4 constituido por la concatenacion de
UEs y condensadores en paralelo, mientras que en la segunda se han
introducido secciones LC resonantes que permiten introducir ceros de
transmision a frecuencias finitas /RLI/ R .- La funcionalidad de los
elementos unitarios en estas estructuras es reducir la longitud del camino de
sefial, reduciendo los requerimientos temporales entre de aquellas partes que
preceden al elemento unitario y aquellas que las siguen. Asimismo, su
capacidad de filtrado no es nula, aunque menor que la del resto de los
elementos (L o C), de modo que solo son necesarios en tanto sea posible
realizar la funcion desacopladora citada.
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(b)
Figura 2.9 (a) Filtro de referencia tipo microondas formado por con-

densadores y elementos unitarios conectados en paralelo.
(b) Modelo de onda.

] I 2E
V e ="V

(@)
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.l
Ry3
Z
R Rueo R R el R
A R 10 ‘ 1 Rue 12 B
Sl T . E_, i1 W Yz |-
R g0 Yoo Yod Yo1 Yar| Yo2 Y22| R22
-1/ 112
«—] z <] ——
Boo 0 ‘ 1 2 A
(b)

Figura 2.10 (b) Filtro de referencia tipo microondas. (b) Modelo de

onda con ceros de trasmision en la frecuencia /R L1’Reye
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2.2.3.2 Filtros escalera

Debido a sus excelentes caracteristicas de sensibilidad, son
probablemente las estructuras de referencia mas ampliamente utilizadas en
la sintesis de filtros. Una disposicién genérica de este tipo de estructuras,
Figura 2.11a, considera asociaciones serie y paralelo de elementos pasivos,
Ly C, y resistencias terminales, R; y R ,. Para realizar el conexionado de los
modelos de onda de cada elemento de circuito es necesario identificar el tipo
de conexiones, serie o paralelo, de cada uno de ellos en la red original.
Teniendo en cuenta dichas conexiones, Figura 2.11b, el modelo de onda del
filtro se obtiene utilizando la metodologia expuesta anteriormente, Figura
2.11c.

En cada uno de los cinco adaptadores de tres puertas que aparecen en la
Figura 2.11c, es necesario conocer tres coeficientes de reflexién. Su
determinacién no es inmediata, ya que las resistencias internas, es decir,
aquellas que no estdn asociadas a los elementos pasivos o a los extremos, no
estdn definidas. En la teorfa general de WDF, estas impedancias se
determinan imponiendo la condicién de que no existan lazos libres de
reflexién (punto 4 de los principios de realizabilidad). Sin embargo, si la
realizacion se efectua mediante técnicas de datos muestreados, esta ligadura
no es necesaria, pudiéndose aprovechar para optimizar algiin pardmetro del
filtro. En capitulos posteriores mostraremos el procedimiento que hemos
utilizado para elegir adecuadamente el valor de las resistencias internas.
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\ Conexién en serie-/ \ Conexion en paralelo
(b)

—_—
t, /r 3
Ry=Rg;  Ry1=Rp;  Ryp=Ry3 R33=Roy4
©
Figura 2.11 Proceso de generaciéon de un filtro de onda a partir de un
filtro de referencia escalera. (a) Filtro de referencia. (b)

Detallando la conexiones serie y paralelo entre las distintas
resistencias equivalentes. (¢) FDO correspondiente.

Para automatizar la metodologia presentada anteriormente se ha
desarrollado un programa de ayuda al disefio de filtros de onda, WAVER. Los
objetivos que cubre esta herramienta son dos: 1) Comprobar mediante
simulacién la correccién de los disefios antes de pasar a la fase de simulacién
eléctrica, asi como explorar posibles disefios, y 2) Cooperar con el disefiador
facilitdndole informacién fundamental en la realizacién de filtros, como
niveles de escalado, sensibilidad a los coeficientes, influencia del ruido, etc.
En el apartado 2.4 se hace una breve descripcién de WAVER.
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2.3 Técnicas de escalado para filtros de onda

En la sintesis de filtros de onda, y como paso previo a la realizacién fisica,
es necesario abordar la problemadtica del escalado. Ello es debido a que el
nivel de las sefiales en cada bloque bésico del FDO no es homogéneo, lo cual
puede provocar la degradacion de las prestaciones del filtro en dos sentidos.
Por un lado, si el nivel méximo permitido a la entrada de cada bloque bésico
es superado, aparece una componente no lineal que incrementa la distorsién
armonica total (THD) a la salida. Por otro, para niveles maximos inferiores
a los permitidos, la relacién sefial-ruido puede ser optimizada si se escala de
forma adecuada el rango permitido a la entrada de cada bloque bésico.

La insercién de desplazadores de nivel de sefial en aquellas puertas que lo
requieran permite solucionar este problema. Desde el punto de vista de un
diagrama de flujo de onda, significa la colocacién de transformadores ideales
[FETT86], cuyo modelo de onda aparece en la Tabla 2.1. El método de
escalado que se describe en esta memoria combina transformaciones de
diagrama de flujo de onda [FETT86], con el método sistematico de escalado
basado en la insercion de transformadores ideales propuesto en [FROH80] y
[THYA78], que permite reducir los valores de las constantes de escalado. A
continuacién se detallan algunas transformaciones del Grafo de Flujo de
Onda que pueden ser ttiles en el proceso de escalado y posteriormente se
procede a la presentacién de un método general para el escalado sistemdtico
de cualquier filtro de onda.

2.3.1 Transformaciones del diagrama de flujo de onda

La aplicacién de transformaciones a los diagramas de flujo de onda
permite encontrar nuevas realizaciones de FDO equivalentes desde el punto
de vista operacional. Es decir, se buscan estructuras que, preservando la
funcién filtrado inicial, impliquen constantes de escalado lo més reducidas
posibles o que permitan la simpiificacion del FDO. Algunas de estas
transformaciones se detallan a continuacién.

1) Transformaciones de adaptadores serie-paralelo

Consiste en intercambiar adaptadores tipo serie (paralelo) por otros tipo
paralelo (serie). Esta transformacién posee la propiedad de que conserva los
coeficientes de reflexion de los adaptadores de partida. Para garantizar la
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equivalencia entre las dos realizaciones del adaptador, es necesario afiadir un
elemento nuevo en los terminales de cada puerta. Este elemento impone que
las sefiales A, y By, correspondientes a las salidas del nuevo adaptador deban
ser amplificadas por un factor //y, y -y, respectivamente, como se ilustra en
la Figura 2.12a y b. A pesar de que con esta transformacién se complica el
GFO de un adaptador, puede ser interesante para propésitos de escalado, ya
que supone una modificacién de las impedancias de puerta, lo cual puede
conducir a que los niveles maximos de las sefales del adaptador puedan ser

optimizados.
B, Aj
B Aj &’Yl %
Ay T l By Ay 1y g B,
— VI —» > Y1 )

Yo —®— Vi —— ) Yo H Yk T
-« 7 4—% W-1 <l
By V-] Ay By 14y, Ay

(3
T l/YN-Jé “YN-1
ANy By An.g By.;
(a)
B T lA BI AI
Ji 1
Y B &Yz %1/
-ALD Y1 —bk AO 1/’YO Y Bk
' | ‘»‘D“ Y1
o Yo ; Y L > " Y Y Yk
BO T IN-1 Ak BO‘—< H YN-1 -<1 /,YHAk
k
An.; By.; I/YN-I% “IN-1

An.1 By

®

Figura 2.12 Transformaciones entre adaptadores: (a) Serie-Paralelo.
(b) Paralelo-Serie.

2) Inversion del flujo de seial

Mediante la aplicacién del concepto de inversién de flujo de sefial pueden
relacionarse los adaptadores tipo serie y paralelo [FETT73]. La inversion de
flujo, Figura 2.11, consiste esencialmente en la trasposicién de la matriz de
coeficientes que relaciona las variables B, y A, de un adaptador. La
incorporacién de signos -/ en las salidas By, es irrelevante y, en general, se
cancela en el diagrama de flujo de onda global de un filtro. Se aprecia como
consiste en un caso particular de la transformacién serie-paralelo vista
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anteriormente.

Figura 2.13 Inversion del grafo de flujo de onda.

3) Otras relaciones de equivalencia

Por ultimo, se pueden citar algunas relaciones generales que permiten
eliminar coeficientes multiplicativos, correspondientes a una puerta del
adaptador y trasladarlos a las restantes. En la Figura 2.14 se muestra c6mo
los coeficientes v, y /Y, pueden ser trasladados a las restantes puertas si la
manipulacién del FDO lo requiere. Esta transformacién puede ser prictica a
la hora simplificar un FDO en el que se han realizado previamente
transformaciones serie-paralelo que generan la aparicion de elementos de
ganancia 1/y, y ~Y;-

B 1 A
40 Y BJT Al B &Yo §I/I
> ey Ao 0 B,
1) N — N Yo
By r l H_T“—k gg— ﬁk
Yo
An.1 By I/Yoé Y"Y
Ap.; By

Figura 2.14 Eliminacion de los coeficientes vy 1/y de la puerta 0, tras-
ladandolos a las restantes puertas del adaptador.

2.3.2 Procedimiento general de escalado

La base para realizar el escalado de un filtro de onda arbitrario consiste en
introducir desplazadores de nivel de sefial en aquellas puertas que lo
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requieran. Las relaciones de ganancia de los transformadores dependen de
las constantes de escalado, de modo que es necesario que el rango de valores
de estas ganancias no solo sea estrecho, sino que los coeficientes a los que
conduce sean ficilmente realizables. La exactitud en la realizacién
dependera del tipo de técnica con que vaya a ser fabricado. En el caso de
técnicas SI estos coeficientes se realizaran mediante ganancias de espejos de
corriente, por lo que puede ser interesante reducir al méximo posible la
dispersion de valores de los mismos. Partiendo de un filtro de onda de orden
N, el procedimiento de escalado se puede resumir en los siguientes pasos:

Paso 1:Localizar el conjunto de constantes de escalado 6ptimo
mediante transformaciones del diagrama de flujo de onda. A
cada elemento le corresponderd una constante de escalado
definida por el nivel maximo alcanzado por las sefiales a la
entrada de cada una de sus puertas. El nimero posible de
transformaciones es muy elevado, por lo que la eleccion
adecuada dependerd del conocimiento del disefiador acerca
de la estructura y las transformaciones.

Paso 2:Introducir un transformador de ganancia k, en el adaptador
situado a la entrada del filtro, y determinar el nuevo conjunto
de constantes de escalado resultante.

Paso 3:Repetir el paso 2 para los restantes adaptadores en la puerta
mds préxima a la entrada del filtro.

Paso 4:Introducir un transformador en los terminales de cada
elemento pasivo (L o C).

En los Capitulos 3 y 4 se aplicard este método para el escalado de filtros que
han sido realizados.

2.4 WAVER: un programa para la ayuda al disefo
de filtros de onda

WAVER es un programa que ha sido desarrollado para validar, analizar y
explorar estructuras de Filtros de Onda. WAVER se comporta como un
simulador operacional de FDOs que pretende cubrir dos objetivos: 1)
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Comprobar mediante simulacién la correccion de los disefios antes de pasar
a la fase de simulacién eléctrica, asi como explorar posibles disefios, y 2)
Cooperar con el disefiador facilitindole informacién fundamental en la
realizaciéon de filtros, como niveles de escalado, sensibilidad a los
coeficientes, influencia del ruido, etc. En el préximo apartado 2.4 se hace una
breve descripcién de WAVER.

Al ser los filtros sistemas que realizan una operacién selectiva sobre
determinadas componentes en frecuencia de una sefial de entrada, el tipo de
representacion bdsico que utilizan es en el dominio de la frecuencia. El
método de andlisis empleado en WAVER para obtener este tipo de
representaciones es el de la respuesta impulsiva, aunque el programa permite
analizar la respuesta para una entrada arbitraria. Inicialmente, suministra
informacién relativa al disefio de los elementos del filtro, tal como los
valores de los coeficientes de reflexiéon e impedancias de pucrta. La
caracterizacion del filtro se hace proporcionando la respuesta frecuencial en
magnitud y fase, tanto de la funcién entrada-salida, F(s), como de las
variables de onda internas. Ademads, calcula los niveles mdximos alcanzados
por todas las sefiales en el interior del filtro que son necesarios para el
proceso de escalado del filtro. Por tltimo, mediante la ejecucién de un
andlisis de sensibilidad basado en el método de Monte Carlo, informa sobre
la sensibilidad de los pardmetros mas significativos del FDO respecto de
cada una de las fuentes de error que surgen como consecuencia de su
implementacién S1.

El micleo de WAVER est4 pensado para automatizar la metodologia de
disefio detallada en los apartados 2.1 y 2.2. El diagrama de flujo del programa
se muestra en la Figura 2.15; estd escrito en lenguaje C y tiene actualmente
una extensiéon de 5000 lineas de cédigo.

Como informacién de entrada requiere la definicién del tipo de filtro de
referencia, el orden y el valor de sus elementos, asi como la topologia de
conexionado. Al tratarse de filtros muestreados, es necesario especificar
también la frecuencia de corte del filtro, £, en el caso de un filtro LP, y los
limites de la banda pasante, en el caso de una funcién BP.

Como accién inicial, se realiza el prewarpping del sistema, dado por la
expresién

o T
) (2.31)

(0] = —tan (
prew T 2

que corresponde a la transformacion bilineal. A continuacién se obtienen los
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valores no normalizacién (escalado en frecuencia) de los elementos pasivos.
En lo que a WAVER se refiere se utilizaran siempre representaciones en
frecuencia normalizadas a la frecuencia de muestreo, f,=/Hz.

ENTRADAS ‘
FR - {R L.CN)

y,

Pre-warpping

Impedancias: R;;
Coeficientes: v;;

Respuesta
impulsiva

Sensibilidad

Salidas: Diagramas de Bode
Curvas de sensibilidad

Coeficientes de reflexion
Constantes de escalado

Figura 2.15 Diagrama de flujo de WAVER.

Haciendo uso de la Tabla 2.1 para el cilculo de las impedancias asociadas
al modelo de onda de cada elemento, se realiza el calculo de los coeficientes
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de reflexidn asociados a cada una de las puertas de los adaptadores. La
eleccion de estos coeficientes no estd fijada. Su determinacién se analizard
en el desarrollo de esta memoria.

El andlisis a realizar dependeré de la informacién que se desea a la salida,
aunque todos ellos se basan en el andlisis transitorio realizado sobre una
entrada bien impulsiva (en el caso més general), bien sinusoidal, para el caso
de la distorsion armoénica total. La obtencién del diagrama de Bode a la salida
se efectia introduciendo una entrada impulsiva. El andlisis transitorio se
realiza para P periodos de reloj, suponiendo un impulso unitario en p=0. Si
Ay es la sefial de entrada al filtro

I1 si p =20
Agy = 1 (2.32)
|

La solucién para cada periodo es obtenida después de un proceso iterativo
de convergencia, cuyo punto de partida es la actualizacion de todas la sefiales
que provienen de salidas de celdas de retraso. Este proceso termina cuando
se alcanza la precision exigida en la salida del filtro.

Una vez obtenida a la salida la secuencia que representa la respuesta
impulsiva, se procesa mediante un algoritmo de FFT [PRES88] para obtener
su contenido en frecuencia. El algoritmo utilizado limita el nimero de
periodos del transitorio a una potencia entera de 2. Este proceso se puede
realizar para cualquiera de las sefiales implicadas en el diagrama de flujo de
onda ya que la respuesta impulsiva de cada una de la sefiales internas se
encuentra almacenada en la estructura de datos de WAVER.

El andlisis de sensibilidad permite incorporar las principales fuentes de
error a la simulacién numérica. Para la obtencién de las caracteristicas de
sensibilidad emplea el método de Monte Carlo, que serd analizado en detalle
en el Capitulo 5. Asimismo, las principales fuentes de ruido derivadas de la
realizacion fisica del filtro pueden ser tenidas en cuenta en la simulacién para
obtener la densidad espectral de ruido en la salida.
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Ejemplo:

Para ilustrar el funcionamiento de WAVER, se analiza un filtro
Chebyschev todo-polo de orden 7, con un rizado en la banda de paso de 0./
dB y una relacién f,=0.2 f;. El filtro de referencia escalera LC se muestra en
la Figura 2.16a. Los elementos tienen los siguientes valores: R; =R, =1, L,
=Lg=11811,C; =C5=14228, L, =L, =2.0966y C; = 1.5733. El
correspondiente filtro de onda se muestra en la Figura 2.16b.

- (s 1)) i) RS (X110) +
i LO LZ L4 L6 <
v, R,%v,
Cy C3 Cs T
(a)
— — > —»i - )
~ 1 A= L= AL
+9 [ ¢—] ] 2 [ 3 4 o
By Az¢
(b)

Figura 2.16 Filtro LC de orden 7. (a) Filtro de referencia. (b) Modelo de
onda.

Al introducir estos datos en WAVER, en primer lugar se calculan las
resistencias y coeficientes de reflexion ligadas a cada una de las puertas. Esta
informacién aparece en la Figura 2.17. Se puede apreciar como en aquellos
adaptadores en los que existen resistencias sin determinar, estas se han
elegido de manera que son multiplicadas por dos desde los extremos hacia el
adaptador central. La eleccién de estas resistencias ha sido arbitraria y puede
obedecer a cualquier criterio de optimizacién de las caracteristicas del filtro.
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Adaptadoerx0: Tipo serie

gammal = 4.323722e-01 resistencial0 = 1.000000e+00
gammal = 7.028835e-01 resistencial = 1.625645e+00
gammaz = 8.647443e-01 resistencia2 = 2.000000e+00
Adaptadorl: Tipo paralelo

gammal = 3.692331e-01 resistencial = 2.000000e+00
gammal = 1.446150e+00 resistencial = 5.106428e-01
gamma2 = 1.846166e-01 resistencia2 = 4.000000e+00
Adaptador2: Tipo serie

gammal = 5.374277e~01 resistencial = 4.000000e+00
gammal = 3.877168e-01 resistencial = 2.885722e+00
gammaz = 1.074855e+00 resistencia2 = 8.000000e+00
Adaptador3: Tipo paralelo

gammal = 1.034999%e-01 resistencial = 8.000000e+00
gammal = 1.793000e+00 resistencial = 4.617953e-01
gamma2 = 1.034999e-01 resistencia2 = 8.000000e+00
Adaptadord: Tipo serie

gammal = 1.074855e+00 resistencial = 8.000000e+00
gammal = 3.877168e-01 resistencial = 2.885722e+00
gamma2 = 5.374277e-01 resistencia2 = 4.000000e+00
Adaptador5: Tipo paralelo

gammal = 1.846166e-01 resistencial = 4.000000e+00
gammal = 1.446150e+00 resistencial = 5.106428e-01
gammaz = 3.692331e-01 resistencia2 = 2.000000e+00
Adaptadoré: Tipo serie

gammal = 8.647443e-01 resistencial = 2.000000e+00
gammal = 7.028835e-01 resistencial = 1.625645e+00
gamma2l = 4.323722e-01 resistencia2 = 1.000000e+00

Figura 2.17 Valores de las resistencias y coeficientes de reflexion del fil-
tro de onda de la Figura 2.16 (b).

La aplicacién de una entrada impulsiva en Ay, (2.32) implica que en By,
y B, debe aparecer la funcién filtrado ideal (HP y LP respectivamente). Para
localizar las secuencias, Byy(p) y Bag(p) (p=0.1,...,P-1) se procede de la
siguiente manera: Para cada instante p, se actualizan las entradas de los
adaptadores que provienen de los elementos de retraso (z~ ) que no cambian
durante un periodo de reloj, y a continuacién se resuelven de manera iterativa
las ecuaciones algebraicas que describen a cada uno de los elementos del
filtro de onda hasta que el error entre iteraciones consecutivas se mantiene
por debajo de una cota, que marca la precisién con que se ha efectuado el
cilculo (generalmente 10°). Un ejemplo de este proceso iterativo se puede
observar en la Figura 2.18, en la que aparece la variable B, frente al niimero
de iteraciones. Se aprecia como después de aproximadamente 156
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2.50
2.00 t
A WWNVW
< 1.50 }
T~y
X
S
S
q 1.00
| |
| ‘
0.50 ‘
| i
0.00 i ;
0.00 50.00 100.00 150.00 200.00
iteraciones

Figura 2.18 Evolucion de la variable Bjy, frente al nimero de
iteraciones. Después de 156 iteraciones el error cometido
en B, es menor que 10 entre iteraciones consecutivas.

iteraciones su valor permanece constante, y por tanto puede ser dado como
valor final.

La secuencia asociada a cada una de las variables del filtro queda
almacenada en la base de datos de WAVER. El contenido frecuencial de cada
secuencia se determina aplicandole la FFT. Por ejemplo, en la Figura 2.19 se
representan la magnitud de By, y By, en la que se aprecia que ambas son
complementadas y que las especificaciones de By, 0.1 dB de rizado y 0.2 f;
para la frecuencia de corte, se cumplen.
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Ganancia (10dB/div)

! B26
0.00 66
-10.00 3 \
-20.00 — " S \ :
-30.00 f \ ‘
-40.00 ? \
-30.00 B x 10-3 \\
-60.00 ———L»zz:: r— : A‘ .
«0.00 7 + ,[i
7000~ s 1] \ , ‘
80.00 : |
-80.00 — 000 — \/ - \ ;
-120.00 — ! i
-140.00 g 1 :
-90.00 — 10 ; \ ‘
100 00 0.00 50.00 100.00 150.00 20000 § i
0.00 100.00 200.00 300.00 400.00 500.00

Frecuencia Normalizada (100x 10 ~/div )

Figura 2.19 Magnitud de la respuesta frecuencial de By y B,g, con un
detalle del rizado de B,

Asimismo, la fase de ambas variables aparece representada en la Figura 2.20.

Fase (0.5rad/div)

1.50

0.50

0.00

-0.50

-1.50

/

0.00

100.00 200.00 300.00 400.00 500.00

Frecuencia Normalizada (100x 10 /div)

Figura 2.20 Fase de la respuesta frecuencial de By y By
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Si se evalua la magnitud de la respuesta de todas las variables implicadas
en un adaptador es posible determinar los niveles maximos que alcanzan
todas ellas y, por ende, conocer si se violan o no los niveles maximos
permitidos (en nuestro caso el nivel maximo de referencia es 0 dB, que
representa el valor de la amplitud de la sefial de entrada). Un listado de tales
valores méximos aparece en la Figura 2.21 y refleja la necesidad de escalado
para algunas sefiales.

Escalado [dB]

ADAPTADORO
a00=0.000000 £00=0.498047
al0=5.836750 £10=0.218750
a20=6.399532 £20=0.216797  <----
b00=0, 000000 £00=0.353516
b10=5.836750 £10=0.218750
b20=6.872424 £20=0.212891
ADAPTADOR1

a01=6.872424 £01=0.212891
all=3.208220 £11=0.210938
a21=11.489656 £2120.207031  <----
b01=6.399532 £01=0.216797
bl1=3.208220 £11=0.210938
b21=12.291375 £21=0.205078
ADAPTADOR2

a02=12.291375 £02=0.205078
al2=10.679355 £12=0.,207031
a22=17.411077 £2220.207031  <----
b02=11.489656 £02=0.207031
b12=10.679355 £12=0.207031
b22=17.850668 £22=0.205078
ADAPTADOR3

a03=17.850668 £03=0.205078  <----
al3=2.054150 £13=0.203125
a23=15.596107 £23=0.201172
b03=17.411077 £03=0.207031
b13=2.054150 £13=0.203125
b23=16.427098 £23=0.201172
ADAPTADOR4

204=16.427098 £04=0.201172  <----
ald=8.928504 £14=0.201172 .
a24=9.262759 £24=0.201172
b04=15.596107 £04=0.201172
bl4=8.928504 £14=0.201172
b24=10.886134 £24=0.201172
ADAPTADORS

a05=10.886134 £05=0.201172  <-~=-
al5=-0.485658 £15=0.199219
a25=-2.311055 £25=0,199219
b05=9.262759 £05=0.201172
bl5=-0.485658 £15=0.199219
b25=4.121111 £25=0.197266
ADAPTADOR6

a06=4.121111 £06=0.197266  <--=-
al6=-0.018706 £16=0.197266
a26=-100.000000 £26=0.000000
b06=-2.311055 £06=0.199219
bl6=-0.018706 £16=0.197266
b26=0.000001 £26=0.000000

Figura 2.21 Valores maximos alcanzados por todas las variables del fil-
tro de onda de orden.
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En concreto, para el adaptador 3, la magnitud de sus variables de onda
incidentes y reflejadas evoluciona como se muestra en la Figura 2.22.

1 =A03
=A13
=A23
=B03

= —— =B13
S |  =B23
R I
=S| |
S ‘
P
N— -
:
2 AN \
= !
g \\" N \ \[
S \ \‘\ \
&} N —
\ \‘\ \
N
i . AMRY
0.00 59.(!) 100.00 1‘50 00 200.00 2‘50,11] i \‘ .\.
100.00 “ : i + el
0.00 100.00 200.00 300.00 400.00 500.00

Frecuencia Normalizada (100x 10 3 /div)

Figura 2.22 Magnitud de las variables de onda implicadas en el adap-
tador 3.

Es posible afiadir diversos tipos de andlisis al basico presentado
anteriormente. Asi, para realizar un estudio de sensibilidad mediante un
andlisis de Monte Carlo basta con variar adecuadamente los coeficientes del
filtro y repetir las simulaciones tantas veces como sea necesario para
garantizar la fiabilidad de los resultados.

2.5 Conclusiones

. Se han revisado los conceptos fundamentales de la teoria de filtros de
onda digitales, haciendo hincapié en aquellos que sirven de base a
nuestro trabajo.
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. Se han resaltado los aspectos que diferencian las realizaciones
analégicas de las digitales, y que se traducen en una mayor liberta de
eleccién de coeficientes en el caso analégico.

. Se ha dado un método sistemadtico para el escalado de FDOs.

. Se ha presentado una herramienta que hemos desarrollado para
facilitar el disefio de este tipo de filtros.
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Capitulo 3

Filtros de Onda
de
Corrientes Conmutadas

En este capitulo se demuestra la realizacién de filtros de onda analégicos
usando la técnica de corrientes conmutadas. En primer lugar, se proponen
circuitos en modo de corriente capaces de realizar los modelos de onda de
los diversos bloques bésicos: elementos de circuito, e interconexiones.
Posteriormente se analizan las limitaciones en precisién y frecuencia de
operacién que presentan las realizaciones propuestas, asi como los errores
de cuantizacién debidos al grid tecnolégico. Los resultados experimentales
de diversos prototipos de filtros demuestran la validez de esta técnica, tanto
para filtros de microondas como para los de tipo escalera.

3.1 Filtros de Onda de Corrientes Conmutadas

Denominamos Filtros de Onda de Corrientes Conmutadas a las
realizaciones fisicas de los GFOs que se basan en el procesado de corrientes
como variables de onda. Es decir, las sefiales A, y By en cada elemento del
fillro van a ser representadas por intensidades de corriente con
independencia del modelo de onda (tensién o intensidad) que haya sido
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utilizado para derivar el GFO. Para establecer las relaciones entre los
elementos en el GFO necesitamos un criterio de signos para denotar el
sentido de la corriente incidente y reflejada. Asi pues, se considerard el
siguiente criterio:

las corrientes que representen una onda incidente (reflejada)
son consideradas positivas cuando entren (salgan) de la puerta
correspondiente.

La razén fundamental para la eleccién de este criterio es la de facilitar la
interconexién de los bloques bésicos a la hora de realizar el filtro completo.
Este hecho se comprenderd mejor cuando se conozca la implementacién
concreta de tales bloques.

3.2 Bloques basicos

Las funciones de los bloques bdsicos necesarios en los FDOs se han
presentado en las Tablas 2.1 y 2.2. Como se puede apreciar en dichas tablas,
las operaciones implicadas son tres: suma algebraica, multiplicacién por
una constante y retraso (medio o un periodo de muestreo completo).
Nosotros estamos interesados en realizar dichas funciones mediante el uso
de espejos de corriente y celdas de memoria S/. A continuacidn se presentan
las realizaciones concretas que hemos utilizado; asi como algunas
alternativas posibles.

3.2.1 Adaptadores serie y paralelo

Los adaptadores son circuitos encargados de simular las interconexiones
entre puertas de distinta impedancia. Esta simulacién implica cumplir una
serie de relaciones algebraicas entre las variables de onda en cada puerta.
Existen varias posibilidades para la realizacion de un adaptador,
dependiendo de que el conjunto de factores de ganancia elegido representen
de una forma directa o indirecta a los coeficientes de reflexién ;. Asi,
podemos decir que la realizacién de un adaptador paralelo de dos puertas
puede hacerse directamente a partir de las ecuaciones (2.23) para N=2

By= (19~ 1) Ao +,4,

(3.1,
B, =yOA0+AI (yl -1)
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o bien, definiendo el coeficiente U = (Ry-R;)/(Ry+R;) (U= Yp-1 = 1-y;), que
nos conduce a unas nuevas relaciones

(3.2)
By =A,+R(A;-Ap)

La mejor implementacién serd aquella que combine los requerimientos
de drea minima, reducido consumo de potencia y precisién. Con objeto de
partir de realizaciones lo mds precisas posibles hemos de tener en cuenta el
limite tecnolégico impuesto por el proceso (tamaiio de grid, A). Es decir,
hemos de elegir las geometrias que dan lugar a coeficientes de ganancia que
se realicen con menor error de cuantizacién. La eleccién de geometrias
libres de errores de cuantizacién habra de considerarse en aquellos casos en
los cuales sea posible. Por ejemplo, en un adaptador paralelo de dos puertas,
la realizacién (3.2) requiere un unico coeficiente, por lo que serd mds
sencillo ajustar su valor exacto.

3.2.1.1 Adaptadores de dos puertas

En la Figura 3.1 se muestra una realizacién simplificada de un adaptador
paralelo de dos puertas (ecuaciones (3.2)), basada en transistores MOS de
canal N y P [RUED®91]. El circuito posee dos

4 Voo ,

Ig Ip |Ip I:p A+ I
) > AR &
AT !
—py hd ot >
A — B
° F‘_‘I | | u—j I A :p | ’

| “—j IL7 IL, | L_, |

11| 1

¥ Vss

Figura 3.1 Esquema simplificado de un adaptador paralelo de dos
puertas con espejos de corriente N y P.
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entradas, A, y A;, cuya diferencia (A4;-A,) es obtenida en la salida del espejo
PMOS. Esta diferencia es utilizada para producir ambas salidas con una
relacion de ganancia pu y /+. Las salidas invertidas afiaden un factor -/,
que debe ser tenido en cuenta en el diagrama de flujo global resultante. La
realizacién de dos coeficientes de ganancia (U y /+) se consigue con la
misma precisién que cada uno de ellos por separado, debido a que el
coeficiente de ganancia unidad siempre se realiza de forma exacta. Una
alternativa que s6lo emplea espejos de corriente NMOS, se muestra en la
Figura 3.2; este esquema da lugar a realizaciones menos costosas en area, y
con menos errores de desapareamiento.

A

(I Il_J I
i

Figura 3.2 Esquema simplificado de un adaptador paralelo de dos
puertas con espejos de corriente N.

Para obtener precisidon en las operaciones es necesario utilizar
arquitecturas cascode, como por ejemplo las ilustradas en la Figura 3.3. De
esta manera se incrementa la relacion entre las conductancias de entrada y
salida en los espejos, aumentando la precisién en al menos dos érdenes de
magnitud respecto a realizaciones con espejos simples.

] [ o]
M3 M4 v M3 M4
(a) casn (b)
M1 M2 Ml M2
Vss Vss

Figura 3.3 Configuraciones cascode de un espejo de corriente: (a) cas-
code convencional, (b) cascode con amplio rango de salida.
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La configuracién mostrada en la Figura 3.3b permite mayores rangos de
tension de salida, por lo que parece conveniente en aquellos casos en los
que sea necesario reducir el acoplo entrada/salida entre distintas etapas. Por
contra necesita de una etapa de polarizacién adicional para producir las
tension V.

En la Figura 3.28 aparece el esquematico completo de un adaptador
paralelo de dos puertas en el que se han utilizado espejos cascode
convencionales. Las dimensiones de los transistores correspondientes a
intensidad de polarizacion, /z=8uA, y un valor de u=0.5459, aparecen en la
Tabla 3.1.

+Vop

Myq Mps I Mg
P Vbiasi
o

Vbiasz
—e

Figura 3.4 Implementacién cascode de un adaptador paralelo de dos
puertas con espejos Ny P.

Tabla 3.1 Dimensiones (W/L) de los transistores en el adaptador
paralelo con pu=0.5459.

WIL [um/um] WIL [um/um]

Mo My Mpr,.Mps 98.0/6 My, 65.2/6
My 120.0/6 My, 26.8/6

MM MM 98.0/6 M;, 16.0/6
M;; 119.2/6 Mpys 185.6/6
Myo,M5;,M53,M53,Mo 48.8/16 M 184 416
M3p.M3.,M35,M33,M36 29.2/16 M>s 75.6/6
My, 05.6/6 M;js 45.216
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Este adaptador ha sido fabricado en el proceso CMOS de 1.6um de ES2
[ES289]. Cada uno de los de los transistores de cada espejo se ha realizado
como suma en paralelo de varios unitarios por analogia a la técnica de
condensadores unitarios. Se han dispuesto guardando una configuracién
centroide que permite contrarrestar los efectos de los gradientes a lo largo
del chip. El layout del circuito se muestra en la Figura 3.5, y los resultados
experimentales, obtenidos mediante un analizador de caracteristicas de
semiconductores [HP87], se dan en la Tabla 3.2, junto con los datos
obtenidos por simulacién eléctrica [META90]. Obsérvese que, en el peor de
los casos, las impedancias de salida y entrada mantienen una relacién
superior a 7.000.

BO A]
— —
Ag B,
— —

Figura 3.5 Layout de un adaptador paralelo de dos puertas corres-
pondiente al esquematico mostrado en la Figura 3.28,
(4rea = 0.2mm?).

Tabla 3.2 Valores simulados y medidos experimentalmente
del prototipo mostrado en la Figura 3.5.

coeficiente HSPICE Experimental

-1 . -0.5459 -0.5450

1+ 1.5500 ' 1.5400

I-n 0.4538 0.4600

13 0.5461 0.5390
RinAp (kQ) 30.6 285
R, A; (kS2) 26.2 27.0
RounBo (MQ) 144.7 200.0
R, »B;(MQ) 2374 350.0
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La realizacién alternativa que sélo utiliza espejos NMOS se ha disefiado
con la segunda configuracién de espejo cascode, como muestra en la Figura
3.6. Las dimensiones de los transistores, correspondientes a un valor de
u=0.2 e Ig=8uA, se muestran en la Tabla 3.3, y su layout en la Figura 3.7.
Los pardmetros medidos por simulaciéon eléctrica con HSPICE vy
experimentalmente, se muestran en la Tabla 3.4.

Tabla 3.3 Dimensiones (W/L) de los transistores incluidos en el
adaptador paralelo con u=0.2.

WIL [pmipm] WIL [mipim]
Mg My Mg My Moy | 100710 M, 20710
MMM M3 .My, 100110 Mg 120/10
MMy Moy Moz Moy 100710 My, 20710
M;3o,M;3.,M35,M33.M3, 60/10 My, 120110
Mys 20/10 M;s 12/10
Mg 120110 M3e 72110
4 VDD , ,
Moy Mor| Moz} My Mos

Vbiast

Viias2 -B,
Mﬁ"ﬂm =

L

M;3; M3y Mﬁi
1:1 :1 7 :1 N -i-—ﬂ
v Vg

Figura 3.6 Implementacion alternativa de un adaptador paralelo de
dos puertas con espejos N.
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B
So B,
A A;

20, <L

Figura 3.7 Layout de un adaptador paralelo de dos puertas corres-
pondiente al esquematico mostrado en la Figura 3.6 (drea
=0.1 6mm2).

Tabla 3.4 Valores simulados y medidos experimentalmente
del prototipo mostrado en la Figura 3.7.

coeficiente HSPICE Experimental
-u -0.200 -0.198
1+ 1.200 1.199
1-u 0.801 0.803
u 0.199 0.198
RinAp (k) 14.04 13.25
Ry A; (kQ) 14.04 13.25
R,,Bo (MQ) 443.7 442.0
RyusB1(MQ) 814.47 838.0

3.2.1.2 Adaptadores de tres puertas

La Figura 3.8 muestra la realizacién de un adaptador de tres puertas
viélido para conexiones serie y paralelo. Corresponde a una implementacién
directa de las ecuaciones (2.23) y (2.30). Para conexiones en paralelo, las
ganancias oy, representan los coeficientes de reflexion 7, siendo P,
ganancias unidad. El circuito posee tres etapas de entrada y una de salida.
Cada onda incidente, representada por A, ataca la etapa de entrada de un
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espejo generando una réplica exacta en su salida correspondiente, By, y una
escalada por el valor de su coeficiente de reflexion, y;A;. Todas las sefiales
YA, se suman en el nudo de entrada de la etapa de salida. Cada una de las
S'fllidas, B, se obtiene sumando las intensidades yA; (j=0,1 y 2)y Ap
simplemente conectando las correspondientes etapas de salida.

La realizacién propuesta es muy modular, habiéndose de modificar
unicamente las geometrias de una etapa para obtener el factor de ganancia
deseado. El consumo de 4rea estd limitado a aproximadamente /3 X drea de
una rama (sin tener en cuenta el drea de conexionado) debido a que la suma
de todos los coeficientes 7y, de un mismo adaptador ha de ser 2. En el caso
de que existan coeficientes muy pequefios, la realizacion se lleva a cabo
mediante la operacién (/+Y;)-1, que aunque penaliza el 4rea, reduce los
efectos del desapareamiento entre transistores como se verd en la seccién
3.3.1.

Para realizaciones de un adaptador serie de tres puertas oy y By
representan  factores de ganancia / y 7, respectivamente. En este caso se
obtienen en las salidas las sefiales B, invertidas, hecho que debera ser tenido
en cuenta en el diagrama de flujo final.

» B
(a) Bj = (’YOA0+YIA1+’Y2A2) —Aj j=0,12

(b) B = A;-7(A+4,+4)) j=0,12

Figura 3.8 Realizacién en modo de corriente de adaptaddres de tres
puertas: (a) paralelo: oy=Y; y Py=1, (b) serie: oy=1y
Br="Yic-
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En este caso, la alternativa que emplea espejos NMOS y PMOS no es
prictica, ya que al poseer mas de dos entradas, no se puede aprovechar la
etapa autopolarizada PMOS de forma éptima para la realizacion de la
operacion resta.

Tomando como referencia el adaptador paralelo de la Figura 3.8, se ha
realizado un disefio y el layout correspondiente a los coeficientes de
reflexién vy = 0.300, vy, = 1.187, v, = 0.513. El circuito dado en la Figura
3.9 ha sido realizado en tecnologia CMOS [ES289]. Las dimensiones de los
transistores para /p= /0 MA se muestran en la Tabla 3.5. El prototipo
correspondiente se muestra en la Figura 3.10.

Tabla 3.5 Dimensiones (W/L) de los transistores de la Figura 3.9.

WIL [um/um]

Moo.Mo1.Mpq,Mos Mp7,Mo,Mog.Mg0, 100.0110
My Morz

MoMypMpgpMpsMi7,M MM, 100.0/10
MMy

My0.M31,.M4Mp5s My7.M38.M39,M3 4, 100.0/10
My Mo

M30,M351,M34,M35M37,M3.M39.M319, 60.0/10
M3 M3p2

My, Mp3 Mo 1300710

M, 78.0/10

M5, M, 5, Moy 118.8/10

M, 712110

Mg, Myg Mg 7512710

My 90.8/10
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Figura 3.9 Realizacién cascode de un adaptador paralelo de tres

puertas con espejos de corriente NMOS.
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B,

—
A By
_’

By

-—’
- -
Ag Az

Figura 3.10 Layout de un adaptador paralelo de tres puertas (4rea =
0.42mm°).

Tabla 3.6 Valores simulados y medidos experimentalmente para
el prototipo mostrado en la Figura 3.10.

pardmetro HSPICE Experimental
By/Ag -0.6997 -0.705
ByA, 1.1868 1.190
By/A, 0.5139 0518
B/Ap 0.3000 0.299
B/A; 0.1868 0.186
B;/A, 0.5139 0518
By/Ag 0.3004 0.298
B,/A; 1.1868 1.186
B,/A, -0.4861 -0.483
Ry, (ApApA;) (KQ) 14.0 13.0
R, (Byp,B1,By) (MQ) 488.3 466.0
1(By, nA) 6.6 405
L, (B], nA) 6.6 295
Ly (By, nA) 6.6 200

Los valores de los coeficientes medidos experimentalmente se muestran
en la Tabla 3.6. Cada relaci6n B/A; ha sido medida considerando A;=0 para
k#i. Se puede apreciar una buena correspondencia con los resultados de
simulacién (maximo error del 0.79% en el coeficiente By/A,). Las
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resistencias de entrada (A) y salida (B) medidas por simulacién son de /4k€Q
y 488.3M(Q respectivamente, mientras que las medidas experimentalmente
fueron 13kQ y 466MS) que se ajustan bastante bien a lo esperado. Por
ultimo, el offset medido es elevado y distinto en las diferentes salidas. El
dato dado por simulacién solo contienen las componentes de offset
sistemdtico y, por tanto, se puede decir que la mayor contribucién al offset
medido es del offset aleatorio.

3.2.2 Condensadores e Inductores

Para la realizacién del modelo de onda de condensadores e inductores es
necesario tener en cuenta dos aspectos. Por un lado, ambos elementos deben
proporcionar una corriente de salida que es la corriente de entrada existente
un periodo de muestreo antes; es decir, B(n)=A(n-1). Por otro, los dos
elementos van a aparecer siempre conectados a una puerta de un adaptador,
el cual procesa las sefiales en tiempo continuo. En consecuencia, es
necesario aislar las entradas y salidas de un mismo condensador o inductor.
La conexién en cascada de dos celdas de memoria en modo de corriente,
controladas por fases de reloj no solapadas cumplen ambos requisitos y por
tanto puede servir a la realizacién de estos elementos. ’

El funcionamiento de una celda de memoria ha sido ilustrado en la Figura
1.6. El uso de etapas cascode, Figura 3.11, de nuevo permite aumentar la
precision de la realizacion. Para conocer el funcionamiento de este circuito
limitemos el intervalo de andlisis a un periodo de muestreo arbitrario,
[n,n+1]. Durante el primer semiperiodo [n,n+1/2], swl permanece activada
y sw2 desactivada. Esto implica que la intensidad de entrada A(n) es
muestreada por la primera celda de memoria (M1,M2) mientras que la
segunda celda (M3,M4) mantiene constante la tensién almacenada en la
capacidad C4 en la puerta de M4,y que corresponde a la muestra anterior
A(n-1). Por consiguiente, la intensidad de salida seran B(n)=A(n-1). En el
resto del FDO, la intensidad B(n) estd siendo considerada como una onda
incidente (en un adaptador) y la intensidad A(n) representa una onda
reflejada (en un adaptador), de modo que en este semiperiodo son validadas
las salidas del filtro. En el segundo semiperiodo [n+1/2,n+1], swi estd
desactivada mientras sw2 estd conduciendo, lo que permite actualizar las
entradas en los adaptadores. Es decir, la intensidad A(n), mantenida en C,
durante este intervalo, es muestreada con signo invertido en la segunda
celda de memoria (M3,M4). De esta forma, cuando en el instante n+/ se
desactiva sw2, el valor de la tensién almacenada en C; provoca un valor de
intensidad B(n+1) igual al valor de la intensidad de entrada un periodo de
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muestreo antes, A(n). La realizacién de un inductor debe incluir una etapa
de ganancia -/ a la salida, como se indica en la Figura 3.11a.

VoD
Ip 2l Ig L B (n)=A(n-1) B, (n)=-A(n-1)
A(n) —> y |5
M1 M2 [M3C M1g| o
v | | | 1
casn gl Ly, I .
M1 l swl M2[M3| sw2 M4 Eases de reloj no solapadas
(Dli_' ‘I’z'-“_‘

(a) 1:1’:?"0[2}] 11 TG (Dl—m f‘l a

Vss

(b)

Llave Analogica NMOS

i) @
—l_ —L
YL v

2(W/L) (WIL)
(c)

Figura 3.11 (a) Esquematico simplificado del circuito SI para un con-
densador (salida Bo(n)) o un inductor (salida B;(n)). (b)
Fases de reloj. (¢c) Esquematico de las llaves.

Para la realizacién fisica de las llaves analdgicas se pueden utilizar
transistores NMOS, PMOS o ambos simultineamente (llaves CMOS). Estas
ultimas poseen la ventaja de tener una conductancia muy elevada, con lo
que el tiempo de puesta de cada muestra puede ser menor. Sin embargo, los
efectos de inyeccién de carga del canal al pasar de conduccién a corte, muy
dificiles de controlar, se pueden acentuar en el caso CMOS. Nosotros hemos
optado por usar transistores NMOS con geometrias reducidas, conectados a
otro transistor que hace de llave dummy, como se indica en la Figura 3.11c.

El layout correspondiente a un condensador con etapas cascode aparece
en la Figura 3.12. Los elementos que aparecen en la parte inferior
corresponden a las llaves analégicas.
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£ |
o1 @,1

Figura 3.12 Layout del circuito correspondiente a un condensador
(area = 0.09mm2).

3.2.3 Elemento Unitario

Los circuitos en modo de corriente necesarios para la realizacién del
modelo de onda de un Elemento Unitario son los mismos que para los
condensadores e inductores, es decir, celdas de memoria. Cada una de las
entradas es muestreada durante la fase de reloj en la que esté establecida la
salida del elemento del cual proviene (ver principios de realizabilidad),
mientras que las salidas, a su vez entradas de adaptadores, son mantenidas
durante aquellos semiperiodos en los que estan siendo procesadas por los
mismos. Segiin esto, una posible realizacién de un elemento unitario es la
dada en la Figura 3.13, en la que se requieren fases de reloj no solapadas
para las celdas de retraso de un elemento unitario. El control de las fases ®;
y @, de cada celda depende del tipo de filtro (escalera, microondas, etc.) y
debe permitir que ambas salidas, B, y B;, que representan ondas incidentes
para los adaptadores conectados al elemento unitario, sean compatibles con
la realizacién de la operaciones algebraicas en dichos elementos.
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_ 4Vop $Vop
Ip Ip Ip
Ap(n) ® By(n-1/2) Aj(n) Bp(n-1/2)
N3l

1: 1 1:1

+Vss +Vss
8022—1/2A1 q)ll——\ '——I r—‘
B = Z—I/ZA

0 @2 [ JTL L

Figura 3.13 Esquematico simplificado para una realizacién SI de un
Elemento Unitario.

1

3.2.4 Transformadores

La realizacién en modo de corriente del modelo de onda de un
transformador (Tabla 2.1) implica realizar las ecuaciones By= Ajn 'y By=
Aon'l mediante espejos de corriente de ganancia n'y n' respectivamente. Si
se utiliza un tnico espejo para cada ecuacién anterior, la salidas aparecen
invertidas, provocando la aparicién de ganancias -/, que es necesario
incorporar al grafo de flujo de onda, y que deberan ser tenidas en cuenta en
la realizacion final del filtro. Asi, cada transformador en nuestros filtros de
onda va a ser descrito en la forma indicada en la Figura 3.14.

Ay - -1/ln B;
- Ry=n“R
°S=——<-———!:°

-n

Figura 3.14 Modelo de onda de un transformador para realizaciones
en modo de corriente.
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Los transformadores serdn utilizados fundamentalmente para el escalado
(seccién 2.3.2), como elementos que introducen las contantes de escalado
necesarias. Nétese que si la salida de cada transformador ataca la entrada de
un dnico adaptador, existe una forma alternativa de realizar las ganancias n
o n"! de un transformador modificando la entrada del adaptador un factor n!
o n respectivamente. Esto produce el mismo efecto de amplificacién sobre
la sefial implicada y puede reducir el nimero de relaciones de ganancia a
realizar para el escalado. La eleccion de esta alternativa vendra
condicionada por el Grafo de Flujo de Onda resultante, una vez sustituidas
las relaciones correspondientes a cada elemento por su realizacién en modo
de corriente.

3.3 Limitaciones y no idealidades de los bloques basicos

En este apartado se analiza el comportamiento no ideal de los bloques
basicos cuya realizacién se ha mostrado anteriormente. Para ello se van a
tener en cuenta las desviaciones y limitaciones de su comportamiento ideal
derivadas del comportamiento real del transistor MOS. En primer lugar se
consideran los errores de precisién; se estudian las consecuencias del efecto
de desapareamiento entre transistores debidas al proceso tecnolégico, asi
como la influencia de la conductancias de entrada y salida. En segundo
lugar, se analizan los limites en frecuencia impuestos por el ancho de banda
finito de los espejos de corriente. Por iltimo se vera el efecto de inyeccién
de carga en las celdas de memoria y algunos esquemas de compensacion.

3.3.1 Desapareamiento entre transistores

El origen de este tipo de error radica en las diferencia de comportamiento
que exhiben transistores iguales dentro de una misma oblea de Silicio, como
consecuencia de alteraciones generadas durante el proceso de fabricacién.
Este tipo de errores son inevitables y por tanto su caracterizacién es
fundamental para el disefio de cualquier sistema. Como consecuencia de
este efecto, la intensidad I; a través del transistor MI en un espejo de
corriente simple de ganancia /, Figura 3.15, no se refleja idénticamente en
la corriente de drenador, /,, de M2.
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4 Vop
Ip Ip
I I,
I] ¢ | ‘ 12
Mi }_—4 M2
1 : 1
¥ Vs

Figura 3.15 Espejo de corriente simple.

Suponiendo que las alteraciones en el proceso se manifiestan en
desviaciones en las tensiones umbrales y en las trasconductancias de los
transistores, sus efectos se pueden modelar de la siguiente manera.
Partiendo de que ambos transistores estin funcionando en la region de
saturacién, sus corrientes de drenador vienen dadas por,

§
I = —zl(vGSI—VTl)z(lleDSl) (3.3)
’ w
By = K Con (), (3.4)
B 2+ 3.5
Iy = 5 Vesa=Vr) " (1+ X, Vpg)) 3.5)
w
BZ = un2c0x2(f)2 (3.6)

De la expresion (3.3) podemos despejar Vg,

21

1
1% = Vo + 3.7
GS1 T1 \/B1(1+}‘1VDS1)

Asi, al aplicar la condicién Vg; = Vg, y sustituir en la ecuacién (3.5) se
deduce la relacién de intensidades
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1
2

[( AVT )+ 2AVT +1]

Ves1Vry/  Vas1Vrp

donde AVy=Vr,;-Vp, representa la diferencia de tensiones umbrales. Con
objeto de simplificar (3.8) se puede suponer que Vo1 =Vpey, Ap = A,y
AVr<<l. Ental caso, se llega a la expresion aproximada

’2_[(1”‘2"1)52).32 |
I | d+avyen By
1VDs1 68

1 1 +2AV
2 _ & . _(_+__Z2._ (3.9)

La ecuacion (3.9) puede expresarse en funcién de los incrementos Al=/,-1;
y AB=B,—f) como

2AV
f?_’:A_B.(V_ __‘T/ ) (3.10)
1 Bl GS1 'T1

Si las variaciones de § y V7 son modeladas como fenémenos aleatorios
no correlacionados, podemos obtener la desviacién estdndar relativa de la
intensidad 7, respecto de la intensidad I; a partir de ([PELG89]
[TOUMB93b]))

M) _ o’@), 40D

— (3.11)
3 3 3
I BT Vgs17Vr1)
siendo
B Wil
2
K
20 RV,
o (Vp) = WL, (3.13)
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las varianzas de la trasconductancia y la tensién umbral. Las constante Kg y
Ky dependen del proceso tecnolégico, y su determinacioén se realiza a
partir de medidas estadisticas sobre un elevado numero de muestras
[PELGB89], [LAKS86] y [SHYUS84]. Por ultimo, reagrupando términos se
puede obtener

2
M) _ K -
2 Wil
2 .
4K
K; = K§+ L (3.15)
Vs~V

Esta expresién permite evaluar el error cometido en [, respecto a /;.
Suponiendo que los valores de las constantes del proceso sean, Kg=0.02 um
y Kyr= 0.02 mV.um, para un espejo con Vgg;-Vr; = 0.6 Vo y WL =600
umz se obtiene un valor de o(1;)/I; = 0.28, lo cual significa un error del
0.28% para una relacién de ganancia de /:1. Suponiendo el caso general de
una relacién entre N, transistores unitarios de M, y N; de M, el error
relativo cometido viene dado por la expresiéon [TOUM93b]

Ay _ K LI O

(3.16)

donde K; y WL est4n referidos a la ganancia entre dos transistores unitarios
y al drea de un transistor unitario respectivamente. Si K; = 0.005 wm?, para
transistores unitarios de /0um x /0pm y N; = 6, encontramos que para
N2=.I (5(1])/11 = 0.5%, Yy para N2=12 G([])/I] = 0.25%, es decir, el
desapareamiento disminuye con el aumento de ganancia.

En nuestra aplicacién, la portadora de informacién, I; (Figura 3.15),
representa una corriente incidente en un espejo de corriente, que es sumada
a la intensidad de polarizacién, I, para ser reflejada posteriormente en la
rama de salida del espejo. Del mismo modo, la sefial a la salida se obtiene
restando de la intensidad de polarizacién la intensidad a través de M2.
Como consecuencia, la intensidad de salida, /,,, es

I,=1Ig—1,=1Ig~ (Ig+I) (3.17)

0o =
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La realizacién ideal de (3.17) deriva en [,=-I, Sin embargo, en la
realizacién real cada uno de los tres términos del miembro de la derecha en
(3.17) genera errores en la salida que es necesario tener en cuenta. Asi, la
intensidad de polarizaci6én en cada rama procede a su vez de la reflexion en
un espejo de corriente P, por lo que estard también afectada de un error de
desapareamiento. Para diferenciar el error cometido en los espejos N y P, se
definen las desviaciones estindar 6, y 6,, respectivamente. De esta forma, la
desviacién originada en el espejo N sobre la salida, /,, se puede calcular
sabiendo que /,=Ip+I;. De forma inmediata se obtiene

o(l,) = Igc, () + 1,5, () (3.18)

que contiene un término de offset constante, y un término de error de
ganancia en /. Ademds, la componente debida al error a través de las
polarizaciones, espejos P, viene dada por

o) = 2g5 (Ip) (3.19)

tinicamente afecta con una componente de offset. De este modo, se puede
concluir que en un espejo de corriente como el de la Figura 3.15, atacado
por una corriente /;, con una intensidad de polarizacién /g y una relacién
ideal de ganancia (/,/I;), y sometido a variaciones aleatorias en Ilas
tensiones umbrales y las trasconductancias de los transistores MOS, se
produce un error en la salida que posee dos términos: uno de ganancia, cuya
desviacién estandar es

c Uy (3.20)

y uno de offset, dado por

0,1, = [2021p) + 021y Iy (3.21)

Teniendo en cuenta los valores tecnolégicos para el transistor PMOS dados
en [PELG89] de: K;=0.00919 umz, si (Vgs-V7)=0.5V., para un espejo de
corriente de razén (/00wm/I0um), resulta una desviaciéon estdndar
normalizada en el espejo de ganancia unidad 0°,(1) = 0.00303, es decir, un
error del 0.3%. Con lo cual, el error de ganancia se sitia en torno al 0.28%,
mientras que el offser resulta ser de 52nA para una intensidad de
polarizacion de /0pA. Experimentalmente se han medido tres muestras de
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este espejo, y los resultados que aparecen en la Tabla 3.7, indican una buena
aproximacion a los esperados.

Tabla 3.7 Error de ganancia y offset en un espejo de ganancia 1.

Muestra 1 2 3
%error de ganancia 0.10 0.25 0.20
Offset -16nA -70nA -39nA

3.3.1.1 Efectos en adaptadores

El andlisis de los errores de desapareamiento producidos en los bloques
bésicos descritos en este capitulo, se basa en el modelado de las ganancias
en cada de uno de los espejos de corriente como variables aleatorias, que se
ajustan a una distribucién gaussiana de media el valor nominal de la
ganancia del espejo, ¥°, y varianza normalizada 6°%(y)=0%(y)/¥°2. El valor
G’ (7y) representa el tanto por uno de error o desviacién estindar normalizada
del pardmetro 7y respecto de su valor nominal ¥’. En el andlisis que
detallamos a continuacién se consideran realizaciones que sélo implican
espejos de corriente NMOS, pero puede generalizarse a cualquier tipo de
espejo de corriente.

Comenzaremos con el andlisis del adaptador paralelo de dos puertas
mostrado en la Figura 3.2. El objetivo, en primer lugar, es obtener el valor
del error de cada uno de los coeficientes (ganancia) del adaptador en
funcién de los errores cometidos en cada uno de los espejos de corriente.
Posteriormente se analizard la contribucién del offset, debido al
desapareamiento en cada una de las salidas. Se entenderdn por coeficientes
las relaciones salida/entrada asociadas a las ecuaciones del adaptador que
son, en definitiva, las ltimas responsables de la precisién con que se realiza
la operacién. Calcular el error de cada uno de los coeficientes significa
calcular la desviacién estandar normalizada de cada uno de los coeficientes
de un acaptador. Para ello, dada una salida, B arbitraria, y una entrada, A
arbitraria, es necesario:

1.- Localizar todos los espejos de corriente en los caminos desde A hasta
B.

2.- Determinar la desviacién estandar normalizada correspondiente
a tales caminos.

El primer paso relaciona cada cociente B/A con determinados espejos de
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la realizacién, cuyas desviaciones estandar normalizadas responden a la
expresion (3.16). Asi, en la Figura 3.2, para la relacién By/Aj=), la
intensidad A, ha recorrido dos caminos: uno a través del espejo de la etapa
de entrada (-4;), y otro a través de la etapa de entrada y el espejo de
ganancia [+, asi (-1).(-1-n).Ay = (1+p).Ap. Ello quiere decir que hay tres
reflexiones que contribuyen al error por desapareamiento en la obtencién
del coeficiente p. En lo que sigue se considerard que la varianza de cada
coeficiente puede ser modelada como la suma de las varianzas
correspondientes a cada una de las reflexiones

0'%(y°) = Zo'z(reflexiones implicadas) (3.22)

es decir, consideramos que cada una de las reflexiones es un proceso
aleatorio que responde a una funcién de probabilidad gaussiana y que estan
descorrelacionados entre si. Considerando que 6’%(1) representa el
cuadrado de la desviacién estidndar en un espejo de ganancia unidad, los
coeficientes correspondientes a una adaptador paralelo de dos puertas de la
Figura 3.2 sufren unas desviaciones respecto de sus valores nominales de

1 1
o of A+l ouD) |G Gy

2 1

) (3.23)
(5+ﬁ) (3+ﬁ)

oo -1 0w

Para un valor de p=0.2 con 6°(1) = 0.28% las desviaciones resultantes son
las siguientes, en tanto por ciento

("5'00(—!.1) 0"0}(1 + W) _ [0_49 0_40} (3.24)
q 10(1 -y o 11(u) 0.64 0.58

Puede observarse como el error cometido en un coeficiente se incrementa
con la disminucién de la ganancia de la etapa. Por lo tanto, coeficientes
pequefios provocan errores elevados de desapareamiento.

Respecto del offset en cada una de las salidas, es necesario considerar la
contribucién de los espejos y de las etapas de polarizacién. Teniendo en
cuenta la expresién (3.21), en cada una de las salidas se tendra
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1
2 2 2 4(1 +14——
o'; ABo) _ cn(l)+2(sp(1)12 (1+p) +1+u

' 2 B .
Goff(Bl) 4p+l+—:1

(3.25)

que para el ejemplo anterior significa intensidades de offset de 93nA y 96nA
en By y By, respectivamente. Los resultados de las medidas realizadas sobre
dos muestras de este adaptador se muestran en la Tabla 3.8.

Tabla 3.8 Error de ganancia y offset en un adaptador paralelo de dos
puertas con pu=0.2.

Muestra 1 2
By/A, 1.0 0.5
% Error de ganancia By/A, 0.08 04
B,/A, 0.37 0.25
B,/A; 1.0 1.3
Offset B, 110nA -17nA
B, -28nA 21nA

En un adaptador paralelo de tres puertas, las desviaciones de cada uno de
los coeficientes corresponden a la matriz

1 l2 '2
o 00(70 - 1) o Ol(Yl) c 02(72)
t |2 [ —
o 10(70) 9] 11(71 - 1) o 12(72) -
0.'20(70) 0-'21(71) 0-'22(72 - 1)

P N | 1.] 3.26)
(5+Yo) (3+71) (3+Y)

2
o', (1) 1 1 1
B (3+%) (5+Y_1) (3+Y_2)

1 1 1
B+=) B3+>2) (5+)
Yo 4 1]
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Las correspondientes desviaciones estdandar en la intensidad de offser para
cada una de las salidas vienen dadas por

11 1
7+ T + v + ¥
6'< (B o 1 n
Of/( 0) 0"’21(1)4‘20";(1) 2 1 1 1
' = T+ —+—+—
¢ ff(Bl) 5 Iy Wity @3
2
oof(Bz) 7+l+_1_+i
Yo 1 T

27)

De igual modo, para un adaptador serie de tres puertas la matriz de
varianzas normalizadas relativas a las ganancias es

0-’00(70 - 1) 0'(251(Y0)
12 |2

() o1~

65, (1) 05,0, -1)

2
G50(Y,)

S 5¥p)
D oty |=

mientras que para el offset

o250
o0 -
04 B2)

e ] 1 1,]3.28)
54—) 3+=—) 3+=2)
( y0) ( Yo) ( Yo
o', (1) 1 1 1
2 0B+=) 5+—) B+—
7 |Gy G+ G
1 1 1
B+=) B+=—) (5+-)
Y 1 1|
.
8y, +1+—
Yo Yo
o'u) +206%(D) , L]
5 Iy 871 +1+ ?1 (3.29)
1
8y, +1+—
A
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Como se menciond en la seccién 3.2.1, para coeficientes y«/ es posible
reducir los efectos del desapareamiento realizado tal coeficiente como (1+Y)
-1. Esto significa que tanto en el caso serie como paralelo, el porcentaje de
error de ganancia conseguido mediante esta realizacién alternativa es
(9+(1/(1+y)) para aquellos coeficientes situados en la diagonal y (7+(1/
(I1+y)) para los restantes. Una correccién similar hay que aplicar a las
expresiones correspondientes al offset. En el caso de adaptadores paralelo es
necesario sustituir 7 por 7+4 y 1/y por 1/(1+7y) en la matriz (3.27). Una
modificacién similar es necesario realizar en el caso de adaptadores serie. El
limite por debajo del cual la reduccién del error es significativa es y=0.2.

Para ilustrar este cdlculo de errores, hemos elegido el caso Y,=0.3,
Y1=1.187 y 7;=0.513, obteniendo los siguientes porcentajes de error

oo~ 1) 07D a1y 0.64 0.40 0.56
G'IO(YO) 6'11(71 - 1) 0'12(Y2) = 10.57 0.49 0.56 (330)
0.57 0.40 0.63

0-'20(70) 6'21(71) 0'22(72 - 1)
y un offset en todas las salidas de /5/nA. Estos resultados corresponden a
realizaciones de Y, y Y;. A pesar de no ser ambos inferiores a 0.2, se han
implementado de esta manera porque este adaptador ha sido utilizado para
la realizacién programable que se presentara en el Capitulo 4, en la que si se
necesitan ganancias menores que 0.2. Los resultados experimentales
obtenidos para tres muestras estidn contenidos en la Tabla 3.9.

Tabla 3.9 Error de ganancia y offset medidos en tres muestras distintas
de un adaptador paralelo de tres puertas con y,=0.3, y;=1.187

¥ ,=0.513.
Muestra 1 2 3
By/A, 0.53 0.10 0.76
By/A; 0.86 0.86 027
" By/A, 0.39 1.36 0.79
B /A, - 1.00 1.66 033
B;/A,; 331 — 546 042
% Error de B4, 021 2.35 0.79
ganancia By/A, ~1.19 1.19 0.79
B,/A; 0.35 027 0.07
B,/A, 0.18 1387 0,64
By -250nA -283nA 404nA
Offset B, -64nA -102nA 290nA
B, -320nA -539nA 205nA
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Se puede apreciar cémo la mayoria de los porcentajes quedan dentro de 30,
que engloba el 99% de los casos posibles. Se observa, sin embargo, que el
offset en cada una de las salidas es distinto. Ello puede deberse a la
contribucion directa de cada entrada (4;) en su salida correspondiente (B,).
A pesar de situarse en el limite, también estos valores estdn dentro de los
esperado.

3.3.1.2 Efectos en los elementos de retraso

La componente de error de ganancia producido por el desapareamlento
en dos espejos de gananma umdad conectados en cascada, (o’ (2 ), y enlos
elementos de retraso, 6°%(z7/), se puede expresar en funcién del error en un
espejo de ganancia unidad de la forma

62(2) = 627} = 20'4(1) (3.31)

que para el valor de 0’2(1 ) que se estd considerando (0.28%) equivale a un
porcentaje del 0.4%. Mientras que el offset dado por

o'\ 2 = o2z = (20"2’(1)+4c'12)(1))-13 (3.32)

es de 73nA para los mismos datos tecnoldgicos que se han utilizado
anteriormente. Los resultados medidos para una muestra consistente en dos
espejos de corriente colocados en cascada son de una ganancia de /.002
(0.2%) y un offset de -80nA, los cuales se ajustan a lo esperado.

3.3.2 Errores sistematicos

Los errores sistemdticos debidos a una variacion en la anchura del canal,
dW, suponen en un espejo de ganancia N,/N;.desviaciones en la ganancia
expresables como

N 2
E;, 2 (S_W) (3.33)

que pueden ser practicamente eliminados mediante la utilizacion de la
técnica de transistores unitarios. En el caso de que el transistor de la etapa
de salida no sea realizable mediante un ndimero entero de transistores
unitarios, es decir, W, = N, W + W,,,,, siendo W la anchura de canal del
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transistor unitario, el error sistematico viene dado por

sw 2 Wiesto= W
Esiﬁj\‘};(w) (N2+1+(—’€g’;’v—_)) (3.34)

Suponiendo un transistor unitario de 70x10 pm?, W=0.25um y Wiesio-W =
S5um, y N;=N,=6, el maximo error sistemdtico cometido es del 0.28%, que
es del mismo orden que el error de desapareamiento.

3.3.3 Efectos debidos a la impedancia finita de salida

En el comportamiento ideal descrito en la seccién 3.1 no han sido
considerada las impedancias a la salida y entrada de los espejos. En el
modelado real de un espejo de corriente es necesario considerar la
impedancia no nula a la entrada, asi como la resistencia no infinita a la
salida. Esta desviacién del comportamiento ideal se manifiesta en la
degradacién de la ganancia del espejo respecto de su valor nominal. Este
tipo de errores ya ha sido analizado previamente en [FIEZ90b] para un
esquema como el de la Figura 3.16, teniendo en cuenta el acoplo que se
produce entre una fuente de intensidad, /;, con una resistencia finita de
salida, r,, al atacar un espejo de corriente, cuya resistencia de entrada posee
una resistencia no nula, r;. La fuente de intensidad puede representar, en
general, la etapa de salida de un espejo de corriente.

POLARIZACION

L, nl s

(D3 v H,

Figura 3.16 Efecto de acoplo de impedancias en un amplificador SI.

Como consecuencia del efecto de carga a que se ve sometida la fuente, la
intensidad entrante, /‘;, viene dada por

J J—) ' (3.35)
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que en condiciones r,>>r; puede simplificarse

. di
re=I- (1—;—) _ (3.36)
o
de forma que el error en la corriente entrante es
Al =~ (I' 1) =i [ 3.37
s= ) =i 3.37)
out

Para realizaciones que consideren espejos de corriente simples, la
relacién r;/r, es aproximadamente g,/g,, que genera un error de
aproximadamente el /%. Para disminuir este efecto, se hace necesario
utilizar arquitecturas que reduzca tal relaciéon, como la estructura cascode,
para la que la relacién resistencia de entrada resistencia de salida da valores
tipicos del 0.01%.

El efecto de carga analizado es similar al provocado por la disimetria de
las etapas de entrada y salida de un espejo, que genera tensiones de
drenador diferentes en los transistores de entrada y salida. Un enfoque,
desde este punto, puede ser encontrado en [WANG90a].

3.3.4 Limitaciones en frecuencia

Las capacidades parésitas asociadas a un transistor MOS repercuten en la
frecuencia de operacién de los circuitos SI, limitando el ancho de banda de
los adaptadores y elementos de memoria. A continuacién se analiza la
respuesta en frecuencia de los espejos de corriente cascode utilizados, y las
limitaciones de velocidad que imponen a los adaptadores y las celdas de
memoria.

Para simplificar los cilculos se ha tomado el modelo en pequeiia sefial del
transistor MOS de la Figura 3.17 [WANG90b].

+ C EmVi 8d Cd_ +
-

|
1

Figura 3.17 Modelo en pequena seiial del transistor MOS.
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Sustituyendo cada uno de los transistores del espejo cascode de la Figura
3.3b por su equivalente en pequeiia sefial, Figura 3.17, obtenemos el
]
+ 'gmjvl 8d3 % Cd3
EmlVi % Cd] Em2Vi 842 Cp '

modelo de la Figura 3.18.
“8m4V2 8d4 % Caq
Vi :—_E; a1+ G b +
Figura 3.18 Modelo en pequeiia senal de un espejo cascode.

Para analizar el comportamiento en frecuencia se puede utilizar el
procedimiento propuesto en [WANG90b], que se basa en la descripcién en
parametros Y de la bipuerta en la forma

H ERLSTRST {"i} (3.38)
b  Yar¥a [V
De este modo el pardmetro Y;;, definido como

Li

Y, = (3.39)

lv,,=0

posee parte real, G 11> Y parte compleja, C;; (Y;;=G;;+jC ), que pueden ser
calculadas de forma independiente mediante las expresiones

Ci1 =Y (0> ) (3.41)
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Asi, el modelo de la Figura 3.18 se transforma en el que se muestra en la
Figura 3.19. En este circuito, en el que se ha afiadido una carga genérica

dada por g; y C;, se tiene
C ,C
Bl 4C,+Cyy (3.42)

cC. = %2 4
l C(13,+Cd1 b4

(3.43)

o = (8m3+843) 8m1 841843
: 8m3t 843 %841

(8ma *+842) 8ma (3.44)

m T Qg+ 8aa* Bmd)

c. ,C
d4~d2 (3.45)

Cc = __4d4-az
o Cyu+Cp

842844 (3.46)

50 7 st 8an* 8ad)

Ilp

EmVi &o Co
8L

||
1

Figura 3.19 Modelo en pequena seial simplificado de un espejo cas-

code.

La funcidn de transferencia entre i; e i, viene dada por la expresion

c
$m 8L+ 5C1) (3.47)

o - -
(8, +8,+5(C,+C))) - (g;+5C))
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siendo los ceros y polos,

8L
z, = _C_L (3.48)
818,
= - 4
1 C,+C, (3.49)
g.
Py =& (3.50)

Dado que C; >> C, y g,, >> g4 el polo dominante es p,, que de forma
aproximada puede expresarse como -(g,,;/2C,;) si se tiene en cuenta que
M1 y M2 poseen geometrias iguales. Para valores en M/ tales que:
C,=0.5pF, C4=0.01pF, g,=75 10°AV!y g;=3 10°AV", Ia frecuencia f 35
es de /1.8MHz, habiéndose obtenido con HSPICE un valor de /12.5MH:z
(5.6%error).

Para el circuito propuesto como adaptador paralelo de tres puertas de la
Figura 3.9, el andlisis en pequefia sefial es similar. Es necesario considerar
que cada entrada posee dos caminos hasta las salidas: uno a través de un
espejo de ganancia unidad, y otro a través de dos espejos de corriente. Por
efecto de carga sobre el nudo interno, en el que se suman las sefiales a;A;
(j=0,1,2), este ultimo impone la principales limitaciones dindmicas. El
modelo de la Figura 3.20 se obtiene considerando la concatenacién en
cascada de dos etapas como la que ha sido previamente analizada. La
funcién de transferencia para este circuito es

o~
I

™l

! (3.51)
Em18m2 (gL + SCL)

(8, + 857 +5(Cpa+Cp)) (88,1 +5(Ci+C,1)) (84 +5C;)

Para evaluar la importancia relativa de los polos y ceros de esta funcién se
puede expresar en funcién de los pardmetros de un espejo simple

, 2
l.~0 _ Y8m (gL+SCL) (3.52)

l.
i (g, +2g,+5Cp) (g;+52C)) (g;+5C;(1+ %))
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siendo 7y un coeficiente de reflexién arbitrario del adaptador paralelo. Como
puede apreciarse, el polo dominante es -(g/2C;), es decir, la constante de
tiempo que limita la velocidad de los adaptadores es dos veces la obtenida
para un espejo simple.

ip2
22,

4

L, 2ol 7

+ _ + . +

girs Cis gm]v”;tgo?_‘foz _19'2 $m2¥124 8,2 |Co2 CL
I: Vol Vo T~

- T T "

Figura 3.20 Modelo en pequena sefial del adaptador de tres puertas
paralelo propuesto en la Figura 3.9.

La minima frecuencia de operacién viene impuesta por el tiempo de
puesta, y puede ser considerado como 5 o 6 constantes de tiempo, lo cual
equivale a decir que estamos asumiendo un error del 0.67% o 0.25%
respectivamente sobre el valor final. En ese caso, si consideramos m
constantes de tiempo, y g,, y C,, correspondientes al transistor de entrada del
espejo de ganancia unidad, la frecuencia mdxima de operacién sera

gm
f = (3.53)

max 8xmC
8

que en funcion de Iz, W y L puede expresarse como

PP /N (3.54)
max 8rmC WL3 '

De esta forma, se puede fijar el periodo de operacién para un determinado
error. La frecuencia de operacién puede aumentarse incrementando la
intensidad de polarizacién, lo cual provoca un aumento del consumo de
potencia. Si este aumento se realiza a 4rea constante, se incrementa la
precision al elevar el valor del término (Vgg-V7)? en (3.15). También puede
hacerse, disminuyendo el drea a intensidad constante, de modo que se
incrementan los errores debidos al desapareamiento si WL disminuye mds
rdpidamente que aumenta (V5-Vp)? en (3.15). Otra alternativa puede ser la
biisqueda de elementos basicos mds simples que compensen el aumento del
consumo de potencia. La eleccién final comporta un compromiso entre
frecuencia de operacidn, drea consumida y precisién [BAIR91] [CRAW93].
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3.3.5 Inyeccion de carga de las llaves analogicas

La eleccién de transistores MOS para la realizacioén fisica de llaves
analdgicas origina el fenémeno de inyeccién de carga en circuitos SI. Este
fenémeno se produce cuando una llave pasa del estado de conduccién (zona
6hmica) a bloqueo (zona de corte) mediante la aplicacién de una tensién de
puerta adecuada. En la Figura 3.21 se muestra la realizacién de una llave
mediante un transistor MOS de canal N. Cuando la tension de puerta es
elevada (V) la llave conduce y presenta una resistencia en ON que suele
ser de unos pocos k€2 Si dicha tensién toma un valor bajo (V) la llave no
permite el paso de informacion entre los terminales de drenador y fuente,
comportandose aproximadamente como un circuito abierto.

1 g

Ic Ja
(@ b
Figura 3.21 Funcionamiento de un transistor NMOS como llave
analédgica, (a) en conduccion, (b) en corte.

La inyeccién de carga es producida por dos fenémenos: 1) la descarga del
canal del transistor y 2) el cambio de tensién de puerta de la llave que
provoca un acoplo capacitivo con la carga, C;, que en general suele ser la
capacidad de puerta de otro transistor MOS. Para reducir el efecto conviene
de ambos fenémenos disefiar las llaves con dimensiones minimas, de modo
que se reduzca la carga del canal y las capacidades de solapamiento de las
llaves.

La inyeccidén de carga provoca un error en la realizacion de la operacién
de la celda de memoria que es proporcional al incremento de tensién en la
puerta del transistor de almacenamiento, producido por dicha inyeccién. Si
denominamos Avya tal incremento podemos escribirlo como '



Capitulo 3 Filtros de Onda de Corrientes Conmutadas 89

(Vy=V)O W, (Lp+0(W,, /2))

(3.55)
W,L,

AVf =

siendo (WIL),, y (W/L), las dimensiones de los transistores que operan
como llave y de almacenamiento, respectivamente, y la parte proporcional
de rango de tensiones de reloj durante la cual la llave estd conduciendo
[BAIR91]. Teniendo en cuenta este incremento en la tensién de puerta, el
error en la intensidad de salida sera

I +1(n/2)

— (356
B (3.56)

AL(n) = 1,(n) +1{n/2) = ~B,,AvZ~2B ,Av,

siendo B,, = W,,C,(W/L), e Ig la intensidad de polarizacién. En esta
expresion, el primer término introduce un offset, mientras que el segundo
contribuye con un error de ganancia, un término de offset y una componente
de distorsién arménica [FIEZ91]. Para estimar el orden de magnitud de este
error, podemos tomar valores tipicos para un transistor de (W/L),=(60/10),
p-e. Av=20mV, Ig=I10pA y B,,2=221uAV'2. El error cometido para una
entrada nula es de 7.969uA, lo cual puede ser inaceptable incluso para
aplicaciones en las que no se requiera elevada precisién y hace pues
necesaria la introduccién de técnicas de cancelacién, o atenuacioén, del
efecto de inyeccidén de carga.

La m4s simple de esta técnicas es la que utiliza llaves dummies, Figura
3.22 [EICHS89]. Se basa en el hecho de que la carga del canal, cuando la
transicién entre conduccién y corte se realiza muy rapidamente, se
distribuye uniformemente a ambos lados del canal. La misién de las llaves
dummies es producir un decremento en la tensién de puerta del transistor de
salida igual al incremento provocado por el empobrecimiento del canal de
la llave. Este hecho puede conseguirse si la llave dummy tiene una
dimensién mitad que la de la llave cuya inyecci6n de carga ha de cancelar, y
el control de su puerta es el complementario. La cancelacién total del
feedthrough mediante esta técnica es muy compleja, ya que requiere
transiciones de reloj muy répidas, imposibles de conseguir en la realidad.
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AVpp
oy azl B
10
Ip 2
J_*—| M2
vVss

Figura 3.23 Esquema de compensacion del feedthrough.

_4Vop

«T >

Figura 3.22 Celda de memoria con llave dummy para cancelacion del
feeddtrhough.

Otros esquemas de cancelacién se fundamentan en afiadir algin tipo de
circuiteria externa que permita evaluar la sefial de error y compensarla a la
salida de la celda de memoria [FIEZ91] [JONS93b] [HUGH93c] e
incorporar técnicas adaptativas [ESPE93]. Un ejemplo lo podemos
encontrar en el circuito de la Figura 3.23. La sefial més el error, es sumada
en la salida a la sefial més el error. Tomando o,;=1 y a,=2, se consigue la
cancelacion del término de error que es dependiente de la sefial.

Por iltimo, en la conexién en cascada de dos celdas de memoria, Figura
3.24, 1a expresion del error cometido en la salida serd, para Avg=Avp=Avy,

AI(n)=1(n)=TI(n~1)= 2J§;Avf-
(Jig+1n=1)- JIB—Ii(n— 1) - BnAv}—zﬂa_nAvf fig+ 1, -1y

que teniendo en cuenta los datos utilizados anteriormente, supone un error a
entrada cero de 46.5nA, lo cudl representa una reduccién del 42% sobre el
de una unica celda de memoria.

(3.57)

Sin embargo, los términos de ganancia y los de segundo orden se ven
incrementados. En la realizacion de FDO analizada en Capitulo 2
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intervienen elementos de retraso completo, 7! , cuya realizacién SI se
obtiene, como se ha visto, encadenando dos celdas de memoria, y por tanto
se benefician de la reduccién de offser. En FDO obtenidos a partir de
estructuras de referencia tipo microonda, que implican en su utilizacién
elementos de retraso z7/% es posible encontrar GFO alternativo en la que,
preservando los retrasos en cada lazo, s6lo emplean retrasadores 7!, que
son deseables para la reduccién del feedthrough en FDO en realizaciones
practicas.

Vss
Figura 3.24 Dos celdas de memoria en cascada.

3.4 Eleccion de los coeficientes para bajos errores de
cuantizacion

Una de las estructura de referencia que se estudiadas en esta memoria es
la escalera LC doblemente terminada en resistencias.

Y'VV
S+

V4 z z z
T _1 T T T -1
Aoo y | 2,N-1

— — | —> LA I —> > —>
—— ——

10 +—1 — ¢ ¢ & <—iN2 N1 [

By (b) A2N-1

Figura 3.25 (a) Filtro de referencia LC de orden N. (b) Filtro de onda
asociado.
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Un prototipo de orden N y su diagrama de flujo de onda se muestran en
las Figura 3.25a y b, respectivamente. Como se comentd anteriormente
(seccién 2.2.5.2), para este tipo de estructuras es posible elegir distintos
valores para el conjunto de coeficientes de reflexion (v}, debido a que
existen resistencias de puerta indeterminadas. En concreto, para un filtro de
orden N, de las 3N resistencias de puerta que posee, N estdn definidas por
los elementos pasivos

T 2L

(3.58)
2 por las resistencias terminales, R; y R,, y las restantes 2N-2 que deben
estar relacionadas de la forma

Roj+1 =Ry  Vi=012.,N=2 (3.59)

pueden elegirse libremente. En total quedan N-/ resistencias por
determinar, lo cual equivale a N-1 grados de libertad. Ahora bién, Dada una
estructura de filtro de referencia LC y sus especificaciones frecuenciales, la
obtencion de los valores de los coeficientes de reflexion vy; de los
adaptadores implicados se realiza a partir de las resistencias equivalentes de
cada elemento como, se ha indicado en el Capitulo 2. En el caso de filtros
digitales de orden N, deben existir N-/ puertas libres de reflexién, es decir,
con coeficiente de reflexién igual a la unidad, para que el filtro sea
digitalmente computable. Esta restriccién impone los valores de las N-1
resistencias no conocidas del FDO y permite caracterizar de forma
completa y unica el diagrama de flujo de onda asociado al filtro de
referencia.

En filtros de onda realizados mediante circuitos analégicos de datos
mostrados no es necesaria esta ligadura, de modo que la libertad para elegir
las N-I resistencias puede ser aprovechada para encontrar el conjunto de
coeficientes de reflexion vj; cuya realizacion fisica, en una tecnologia y con
una técnica de disefio determinada, implique un error minimo.

3.4.1 Errores de cuantizacién en los coeficientes v;

La realizacién préctica de filtros S7 estd ligada a la consecucién, mediante
algin modo, de los coeficientes de reflexion de los adaptadores de
impedancias. En nuestra aproximacion estos pardmetros se obtienen por
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medio de espejos de corriente, asignando de forma adecuada la relaciéon (W/
L) de los transistores de la segunda rama de un espejo de corriente. Pero
debido al grid tecnolégico, no todos los valores de (W/L) son realizables en
una tecnologia dada, lo cual dard lugar a errores de cuantizacion de los
coeficientes del filtro. A continuacion se modelan tales errores de
cuantizacién y se da un método para elegir el conjunto de coeficientes 7;;
que pueden ser realizados de la forma mds exacta posible mediante espejos
de corriente. ‘

Def: Dado un espejo de corriente de ganancia Y y una tecnologia, con
una unidad de grid A, se define el error de cuantizacidn en la reali-
zaci6én de la ganancia y; mediante un espejo de corriente, E; (),
como la diferencia, en valor absoluto, entre el valor realizable
fisicamente, Y, y el valor ideal, y;, de dicho coeficiente

E\(1) = abs(rg =) (3.60)

Si las dimensiones de los transistores implicados en el espejo de corriente
son: (W/L); en la etapa de entrada y (W/L)g, (W/L), para las amplificaciones
de ganancia Y y 7y respectivamente, se pueden derivar las siguientes
definiciones,

enterok(WI)

Tp = W 3.61)

donde el operador entero)(W) expresa el numero entero de veces que W
contiene a A con un error menor, en valor absoluto, que A/2. El valor de L se
supone constante para todos los espejos, y su realizacién exacta. Si
suponemos que W; es realizable con error nulo (enteroy(W);=W;/A) se
puede simplificar esta expresién, quedando

enteroy (W) - A

T = W (3.62)

De este modo,

(3.63)

enteroy(Wp) - A '
-1

Como el méximo error absoluto ocurre cuando la realizacién del
coeficiente de reflexién coincide con el punto intermedio entre dos unidades
de grid, podemos expresar dicho error como
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1

1 (3.64)
2enteron,(Wp £1

2enterol(leI) +1

E?»,max(yl) = YI YI

donde el doble signo * representa que la aproximacion es por exceso o por
defecto respectivamente. Para tener una idea del orden de magnitud de este
error, en la Figura 3.26 se muestra el porcentaje de error relativo maximo
definido como,

E
EY oY) = — " x 100 (3.65)

A, max

Para valores de yentre 0y 2, con A=0.4um y W;=60um, se aprecia c6mo
este error puede ser critico para valores pequefios de 7;, y por tanto dichos
valores deben ser evitados. En concreto, se pueden dar errores por encima
del 1% para algunos valores de vy; por debajo de 0.33.

%ERROR

25.00-

20.00

15.0¢

1006 \

0.0C

gamma
0.00 0.50 1.00 1.50 2.00

Figura 3.26 Porcentaje maximo del error relativo de cuantizacion en la
realizacion de espejos de ganancia y; mediante espejos de
corriente (A=0.4um, W ;=60um).

A partir de esta caracterizaciéon de los errores de cuantizacién, el
problema de localizar el conjunto adecuado de coeficientes {7;;} se puede
enunciar de la siguiente forma:

Para una estructura escalera paso de baja de orden N, con unas
determinadas especificaciones frecuenciales {€f,}, encontrar el
conjunto de coeficientes de reflexién {yy/} i=0,1,2 j=0,1,...N-1,
que permite realizar el FDO mediante circuitos S/, minimizando
los errores de cuantizacidn.
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Para el disefio de un FDO de orden N tipo escalera hemos considerado
un proceso en el que en primer lugar se fija la resistencia no conocida, R»;
(i<N-1), de cada adaptador, comenzando por el adaptador 0 y N-1 y dejando
en el centro el adaptador dependiente, cuyas resistencias vienen impuestas
por los demds. Asi, considerando el adaptador genérico j, en el que se
conocen inicialmente R; (impuesto por la conexi6n) y R;; dada por la
expresién

_ c J J
le = (chot(———2 )) { i Xj _ Cj (3.66)
donde w,.=2nf, representa la frecuencia de corte del filtro LP, se define el
parametro k; de la forma

wT P 1 si X. =1L.
=
J _

Rpl

. D — D;
A/ N (sz “Roj (3.67)
p; . J = k. )
Rg;  Yoi Tp; = kYo;

Para determinar R,; basta con fijar la constante k;, bien eligiendo el valor de
Rj; o dando valores a Yp; y v, De esta ultlma forma se pueden elegir
coeficientes y exactos de partida, quedando ;; definido por

) |
Y, = (3.68)

R
°f(1+k) +1
RY;

Para cada adaptador tenemos pues un conjunto de valores {k;} con los que
se evaltian los errores cometidos en la realizacion fisica de los coeficientes
mediante la expresién (3.63). Los valores concenientes de k; son aquellos
con los que se alcanza el minimo de la funcién

ZEX(YI..) i=0,1,2 Jj= o,1,..N-1 (3.69)
ij Y

De este modo, explorando el espacio de los valores de {k;, se pueden
conseguir realizaciones fisicas en las que los errores de cuantizacién
debidos al limite tecnolégico sean minimos. En el siguiente apartado se
muestra un ejemplo en el que la eleccion de los coeficientes se realiza
siguiendo el procedimiento presentado.
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3.5 Consideraciones generales para la sintesis y disefo
de filtros de onda SI

En esta seccién trataremos de dar un resumen de los compromisos a tener
en cuenta a la hora de realizar una implementacién SI de filtros de onda.
Nos apoyamos para ello en los resultados de las secciones anteriores de este
capitulo, asi como en el modelado de ruido desarrollado en el Apéndice A.
En primer lugar consideramos la incidencia de los valores de los
coeficientes de reflexion de los adaptadores. En la Tabla 3.10 se indica la
proporcionalidad de los errores respecto de dichos coeficientes. No se
incluye la influencia de los errores de cuantizacién ya que, aunque son
proporcionales a y'1 , s6lo se producen para determinados valores de y
(aquellos no realizables mediante miiltiplos enteros de A). En general, los
errores de desapareamiento se reducen tomando coeficientes de reflexién
moderados (y > 0.2). En caso contrario, la realizacién de y como (/+Yy-1)
contrarresta este efecto a costa de una penalizacién del drea. La velocidad,
es mayor cuanto menor sean los coeficientes de reflexion, al contrario que el
ruido. Al estar limitados los coeficientes de reflexién (y < 2), este
incremento estd acotado, siendo preferible dotar de mayor prioridad a la
reduccion del desapareamiento en el disefio.

Tabla 3.10 Evolucién de los errores en funcion de los coeficientes de

reflexion.
circuito desapareamiento ruido Jondx
offset | ganancia | térmico 1/f

adaptador
paralelo (3) | y! v Y Y v

adaptador
serie (3) Y Y_l Y Y Y—l

adaptador
paralelo (2)| p pl M M pt

Una vez asignados valores a todos los coeficientes, se realiza la eleccién
de las polarizaciones y de las geometrias de los transistores en cada
elemento de circuito. Los compromiso en este paso se resumen en la Tabla
3.11, donde se considera el disefio del espejo basico que hace de referencia
para los demas.
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En primer lugar, se puede notar que el error de ganancia cometido en el
espejo de ganancia unidad disminuye con el incremento del drea (WL). Esta
dependencia puede favorecer la velocidad de operacién, si se decrementa L,
o el error de ganancia debido al feedthrough, si se incrementa W. Respecto
al ruido, vemos que es posible reducir su influencia si se hace una reduccién
del drea a L=cte, debido a la contribucién del ruido térmico. La influencia
del feedthrough se puede atenuar eligiendo 4reas grandes para los
transistores del espejo, lo cual reduce la frecuencia de operacién; sin
embargo, esto no suele ser un compromiso serio si se incorporan estrategias
de cancelacién del feedthrough. Por otro lado, un mayor consumo de
potencia reduce el desapareamiento, e incrementa la velocidad de
operacion, pero, de nuevo, genera mas errores de feedthrough. Por su parte,
el ruido también se incrementa a mayor potencia consumidad. En general,
la optimizacién del comportamiento de los bloques basicos repercutird en
una mejora global de las prestaciones del filtro.

Tabla 3.11 Dependencia de las principales fuentes de error con los
parametros de diseiio del espejo de corriente de ganancia

unidad
desapareamiento errores feedthrough ruido Sfmdx
sistemdticos
offset | ganancia | ganancia offset | ganancia | térmico 1f
THD
. SW . . . . .
-1/2 1/2 172 | AF -1 ;1/2
Ip - - Ip Ig = | Ip Ip
(Vos=Vp~! - | | - - -
. . 2 . . .
Avf Avf
. ) ] 11,1/ 2 : ) )
2
- - Jomiomg) - | -] -
- - - - - - m- 1
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3.6 Ejemplos de diseno de Filtros de Onda de Corrientes
Conmutadas

A continuacién se describen dos filtros de onda SI basados en dos
estructuras de referencia distintas, que han sido disefiados siguiendo la
metodologia propuesta y utilizando los bloques bdsicos presentados en este
capitulo. En primer lugar, un filtro Chebyschev de orden 5 paso de baja
obtenido a partir de un filtro de referencia continuo de tipo microonda
[MAVOS81]. En segundo lugar, un filtro escalera de orden 3 paso de baja,
basado también en la aproximacién Chebyschev. Ambos prototipos se han
fabricado en una tecnologia CMOS digital de 1.6um. [ES289].

3.6.1 Filtro Chebyschev de orden 5 LP tipo Microondas

Las especificaciones exigidas a este filtro son:

Aproximacion: Chebyschev
Tipo de Filtro: LP
rizado: 0.177dB

frecuencia de corte:  0.125 f;

Una estructura de referencia tipo microonda que lo realiza posee cinco
secciones con impedancias escalonadas, todas ellas con la misma longitud,
L, y terminada en resistencias R; y R,. Esta estructura se muestra en la
Figura 3.27a, siendo su modelo de onda el mostrado en la Figura 3.27b.

Aql“_
Yyvy
CS o+

I Iu, 7

, Iuo ll»ls <y

Holgt 1/ W3 M4

L2 I Ry

®

Figura 3.27 a) Filtro de referencia de Microondas para un prototipo de .
orden 5, b) FDO correspondiente.
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Las impedancias de cada uno de los elementos pueden ser elegidas
directamente de las tablas de disefio de filtros [LEVY65]. En este caso, los
valores de las resistencias de cada uno de los elementos unitarios se
muestran en la Tabla 3.12. El orden creciente (decreciente) de los valores de
las impedancias provoca que los coeficientes | sean negativos (positivos),
como se ve en la Tabla 3.13. La relacién de simetria respecto de la seccion
central (Wy=-WUs, L;=-ly, Uo=-H3), permite realizar los adaptadores con u<0
a partir de los adaptadores con u>0 y de igual valor absoluto. Para ello
basta con intercambiar los terminales Aj y B, por A; y B, respectivamente,
en los adaptadores.

Tabla 3.12 Resistencias de los elementos del FR continuo de la
Figura 3.27a.

R; R, R, R, R, R, R,
1 | 34040 1 03048 | 5.2560 | 0.3048 | 34040 | 1

Tabla 3.13 Coeficientes u para los UE de la Figura 3.27b.

Ko My Ha M3 My s
-0.5459 0.8356 -0.8904 0.8904 -0.8356 0.5459

Para la realizacién de los adaptadores de dos puertas se han utilizado
etapas cascode n y p, como se muestra en la Figura 3.28. En la Tabla 3.14
aparecen las dimensiones de los transistores obtenidos para una intensidad
de polarizacion I de S8A. En todos ellos la longitud de canal es de 6.0um.
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4VoD

My, M(BLH Moy Mys

IRAZY

Figura 3.28 Implementacion cascode de un adaptador paralelo de dos

puertas.

Tabla 3.14 Dimensiones (W/L) en los transistores de la Figura 3.28
para los distintos adaptadores.

adaptador

Oy5 ly4 2y3

Mo My 1.Mpp.Mys 98.0/6 98.0/6 98.0/6
Mys 120.0/6 120.0/6 120.0/6

MjpM; .MM 98.0/6 98.0/6 98.0/6
My; 119.2/6 119.2/6 119.2/6
Myp.M5;.M55,M53.MH6 48.8/6 48.8/6 48.8/6
M;oM3;M30,M33.M 36 29.2/6 29.2/6 29.2/6
My, 65.6/6 100416 106.8/6
M, 65.2/6 99.6/6 106.0/6

My, 26.8/6 40.8/6 43.6/6

My, 16.0/6 24.4/6 26.0/6
Mys 185.6/6 220416 226.8/6
My 184.4/6 218.8/6 225.2/6

My 75.6/6 89.6/6 92.4/6

Mjs 45.2/6 53.6/6 55.2/6
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La realizacién de los elementos de retraso de medio periodo, (7/2), se
ilustra en la Figura 3.29. Se han utilizado llaves dummies con control
externo para contrarrestar la influencia de la inyeccién de carga provocada
por las llaves analégicas. Las dimensiones correspondientes aparecen en
dicha figura expresadas en um. Las dos celdas de retraso 7/2 de que consta
cada UE son controladas por fases de reloj complementarias, activas (ON)
mientras muestrean las salidas de los adaptadores, el esquema de reloj
requerido en todo el filtro se ilustra en la Figura 3.30. La inversi6én de signo
a la salida de cada celda de retraso no afecta a la operacién global ya que se
cancela en cada puerta del espejo de entrada de cada adaptador.

+Vbp
39.6/9.2 39.6/9.2
e -
Viasi I [
13=21-5HA1 39.6/9.2 39.6/9.2
Mg
Vbias2 |
A —»p) 39692 -

39.6/9.2
6.0/9.2

Figura 3.29 Implementacién cascode de una celda de retraso 7/2.

UE, UE, UE,,,
—— —— —_———
B] z~l/2 » 12 | 2-1/2 —>
Arelefe] o, led | 2 fe
D, 1 D,

Figura 3.30 Fases de reloj que deben controlar a los elementos unita-
rios en el filtro.
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El érea total ocupada por el prototipo fabricado en una tecnologia de 1.6
wm es de 2 .3mm?. Su microfotografia se muestra en la Figura 3.31. En ella
se pueden apreciar 6 adaptadores paralelo de 2 puertas y 5 elementos
unitarios insertados entre ellos. La colocacién de las dos celdas de memoria
de cada UE enfrentadas permite realizar un /ayout mds compacto, al
minimizar las lineas de conexidn entre estos y las salidas (entradas) de los
adaptadores.

Figura 3.31 Microfotografia del prototipo Chebyschev de orden 5.

Para realizar las medidas experimentales del filtro se ha utilizado el
esquema mostrado en la Figura 3.32. La caracterizacién frecuencial se basa
en la utilizacién de un analizador de redes [HP89] que permite medir los
diagramas de Bode de una funcién de transferencia. La sefial incidente esta
representada por una tensién sinusoidal de muy baja amplitud, de forma que
el rango de tensién a la entrada de los espejos genera la intensidad de
entrada en el circuito. Las sefiales de reloj no solapadas son generadas
externamente y controlan los elementos de retraso del filtro y el
muestreador (de un periodo completo) colocado en la salida para aislar los
caminos de entrada y salida. El control exterior de las fases permite ajustar
la temporizacién y los niveles de tensién del reloj para reducir la inyeccién
de carga de las llaves analdgicas. La intensidad de salida es convertida en
tensién a través de un potenciémetro de /00kQQ y medida por la sonda del
analizador de redes. '
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Analizador de Redes
HP-4195A
SondaJ
_...A_' B
o——» FILTRO DE ONDA SH F—= .
+
Vin 100kQ ¥ V,

Generador de
fases de reloj

Figura 3.32 Set-up de medida para filtros S1.

El prototipo se ha probado para varias frecuencias de reloj. En la Figura
3.33 aparece la curva de transferencia en magnitud para un frecuencia de
" reloj de 20kHz. La frecuencia de corte obtenida en este caso fue de 2.6kHz
(0.13f; = 4%error) con un rizado en la banda pasante €=0.5dB.

0 Ll T ¥
— -1
bl ‘ —
2 g -
3 AN §’5 "
Q
g
= i
v o T 1 VA
.g 0.1 15 3
§ Frequency (KHz)
=
3
(]
-50 I T
0 5 10

Frecuencia (1kHz/div)

Figura 3.33 Respuesta frecuencial obtenida experimentalmente para
una frecuencia de reloj de 20kHz.
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El resto de los resultados obtenidos se resumen en la Tabla 3.15. El valor
de potencia esperado, obtenido sumando las intensidades a través de todas
las ramas y multiplicindolas por la tensién de alimentacién es de 4.30mW,
siendo 4.56mW el dato medido.

Tabla 3.15 Resultados experimentales del filtro de la Figura 3.27b.

fs 20kHz
fe 0.13f,
€ 0.5 dB
RD(2pA) > 50dB
THD(2uA) <1.5%
ruido (100 Hz, 2.6kHz) 1.47nAgps
ruido (100 Hz, 10kHz) 2.16nAgps
Potencia (DC) 4.56mw
fs (max) 500kHz
Area (sin pads) 2.3mm?

Este comportamiento se mantiene escalado para frecuencias de reloj de
20kHz, 50kHz, 100kHz y 500kHz, como se muestra en las Figuras 3.34 y
3.35.

0 ,

- N TN

3 a\ bl | o\

g \ AN

< A AW

3 NERAWAY

g N VR

3 N AT XA

VNN a

-50 d dod ] dod 4 \A.

0.2 50
Frecuencia (log[kHz])

Figura 3.34 Respuesta frecuencial obtenida experimentalmente para
frecuencias de reloj de (a) 20kHz, (b) 50kHz y (c) 100kHz.
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Figura 3.35 Respuesta frecuencial obtenida experimentalmente para
una frecuencia de reloj de 500kHz.

3.6.2 Filtro Chebyschev LP de orden 3 tipo escalera

La segunda estructura de referencia que se estudia en esta memoria es la
escalera LC doblemente terminada en resistencias. Un prototipo de orden 3
y su modelo de onda se muestran en las Figura 3.36a y b, respectivamente.
Como se comenté anteriormente (seccién 3.4), para este tipo de estructuras
es posible elegir libremente el conjunto de coeficientes de reflexion {7/
debido a que existen resistencias de puerta indeterminadas. En concreto,
para este filtro de orden 3 las resistencias R, y Ry, quedan por determinar,
lo cual equivale a 2 grados de libertad. A continuacién se aplica el método
presentado en la secci6n 3.4 para tomar los valores {;;} con vista a que su

realizacién fisica sea lo mdas exacta posible, posteriormente se detallard
dicha realizacion.
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vYyvyy
0< +

Rog (Yoo —e— 720 R0 = Ro)| Yo1 Y211 Roy= Ry

0

A

Bgo

(b)

Figura 3.36 a) Filtro pasivo de referencia de orden 3, (b) Filtro de onda
correspondiente.

3.6.2.1 Eleccion de los coeficientes ;;

Se considera un filtro de orden 3 con las especificaciones

Aproximacion: Chebyschev
Tipo de Filtro: LP
rizado: 0.20 dB

frecuencia de corte:  0.0957 f;

que implican los valores normalizados de los elementos del filtro de
referencia que se expresan en la Tabla 3.16.

Tabla 3.16 Valores normalizados de los elementos del FR.

R; Ly C; L, R,
1 1.2275 1.1525 1.2275 1

La funcién error obtenida para cada valor posible del coeficiente vy, se
muestra en la Figura 3.37. De ella se deduce que el error es minimo para
Ypo=0.3, siendo la suma total de todos los porcentajes de error del 0.6%.
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Figura 3.37 Errores relativos obtenidos para todos los posibles valores
de vy del FDO.

Los coeficientes de reflexién obtenidos a partir de este andlisis, asi como
las correspondientes unidades de grid necesarias para su realizacién
mediante ganancias de espejos de corriente, se muestran en la Tabla 3.17.

Tabla 3.17 Coeficientes de los adaptadores paralelo de tres puertas.

Yo0,Y22 Y1012 Y20,Y02 Yo1 Y21 Y11
Valores 0.3 1.186667 | 0.513333 | 0.239382 | 1.521236
grid (M) 45 180 77 36 228

3.6.2.2 Realizacion del filtro

Como paso previo antes de acometer la realizacién fisica del filtro, y una
vez elegidos los coeficientes de reflexion, es preciso determinar los niveles
de las sefiales internas para evaluar la necesidad de escalado. Las
simulaciones realizadas con WAVER demuestran que, en este caso, son
necesarias constantes de escalado superiores, en algunos casos, a /0dB.
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Después de aplicar el método sistematico de escalado desarrollado en la
seccion 2.3, el FDO resultante, Figura 3.38, consta de adaptadores paralelo
de tres puertas, elementos de retraso, inversores de ganancia unidad y
amplificadores de escalado con las constantes kj, k; y k, que se dan en la
Tabla 3.18.

y 1 2'1 =z 1
R R R
Ao 10 11 7 12 By
Y10 Y11 | Y12 >
1/k I }I
% Yoo Y20 ™ Y| %2 g, Y22 Ra»
-kO -k 1 -k2
‘.—
0 1 2
Boo Az

Figura 3.38 FDO resultante después de las transformaciones de esca-
lado.

Tabla 3.18 Constantes de escalado antes y después de a;;licar las
transformaciones serie-paralelo [dB].

ko ki kp
Antes del escalado 12.97 3.81 1046
Después del escalado 2.99 -0.84 0.0

Para la realizacién de los adaptadores paralelo de tres puertas se ha
utilizado el circuito dado en la Figura 3.9. Las dimensiones de los
transistores correspondientes a una intensidad de polarizacién de /0pA se
dan en la Tabla 3.19. Las dimensiones de los transistores del adaptador 2
son las mismas que para el adaptador 0, intercambiando las dimensiones de
M02, M12, M22 y M32 por los de M08’ M18’ M28 y M38 respectivamente. Ello
es debido a la simetria de los elementos del filtro.

Se ha utilizado la misma etapa cascode para realizar las celdas de retraso,
dada en la Figura 3.39. En el layout del prototipo, Figura 3.40. se distingue
el canal empleado para aislar las sefiales de reloj, y el drea ocupada por los
adaptadores paralelo. El 4rea total empleada es de 2.2 mm?. Se han utilizado-
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Tabla 3.19 Dimensiones en um de los adaptadores de la Figura 3.38.

adaptador 0 adaptador 1
Yp0=03 Yo1=Y21=0.239
'Y10=1.187 YI]=1'521
'Y20=0.513
Myo.Mo .My Mos My7,Mp,M o,
Moo Mgy Mo; 100.0/10 100.0/10
Mo M .My Mis MMM g,
Mo My My, 100.0/10 100.0/10
Mp,M31.M24.Mos My7,Mr8,M g
Mago Moy My 100.0110 100.0110
M30,M3I,M34,M35,M37,M3,M39, 600/10 600/]0
MzioM3z1 M35
My, M, Moy 130.0/10 124.0/10
M3, 78,0110 744710
M5, Mys, Mys 118.8/10 152.0110
M, 712710 91,2710
Mg, Mg, Mg 1512110 124.0/10
M 90,8710 744110

transistores unitarios de /0um//Oum para reducir los errores sistematicos
de desapareamiento entre transistores.

1
Viias 1 = l
Ig=10pa | | goo10 10019) 100710 100110
|

. >y |
Vbiasz = L 5
AP L0010 10010 10010 190/10
v e—1 — |
casn I I [ |

4127212 4/2 212
60/10 " 60/10 [ 60/10 60110

v Vss
Figura 3.39 Celda de retraso T.
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Figura 3.40 Microfotografia del prototipo del filtro Chebyschev de
orden 3.

3.6.2.3 Resultados experimentales

El prototipo ha sido probado para diversas frecuencias de reloj. En la
Figura 3.41 aparece la respuesta, en magnitud, para /00kHz de frecuencia
de muestreo y una sefial de entrada de 6uA. En el detalle de la banda
pasante, mostrado en la Figura 3.42, se aprecia c6mo el valor de la
frecuencia de corte, 9.58kHz, y del rizado, 0.2dB, se aproximan muy bien a
los valores ideales. Por otro lado, la funcién complementaria de la rechazo
de banda, obtenida en la salida B, se muestra en la Figura 3.41.

10

.

Ganancia (10dB/div)

T

0 25 50
Frecuencia (5kHz/div)

Figura 3.41 Magnitud de la respuesta paso de baja medida experimen-
talmente para una frecuencia de reloj de 100kHz.
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Figura 3.42 Detalle de la banda pasante para una frecuencia de reloj de

100kHz.
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Figura 3.43 Magnitud de la respuesta rechazo de banda medida expe-
rimentalmente para una frecuencia de reloj de 100kHz.

En la Figura 3.44 aparecen las formas de onda de las intensidades de
entrada y de salida para un valor de frecuencia de 8.5kHz. Se puede apreciar
como la salida es muestreada y mantenida por el S/H. Los gliches son
consecuencia de la descarga del canal de las llaves anal6gicas durante las
transicién de conduccién a corte.
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<
B
(50mV/div)

5
(2uA/div)

1 (20us/div)

Figura 3.44 (a) Forma de onda de la tensiéon de entrada, (b) salida para
un tono de entrada de 8.5kHz.

La distorsién arménica total medida para un tono de 4.0kHz es algo
mayor de 40dB, como puede apreciarse en la Figura 3.45. La densidad
espectral de ruido a la salida se muestra en la Figura 3.46, a partir de la cual,
teniendo en cuenta que ha sido medida através de una resistencia de /50k€2,
se obtiene un nivel de 4.89nAgys en la banda pasante.

20

Ganancia (10dB/div)

N i i

—_——
O

0 25 50
Frecuencia (5kHz/div)

Figura 3.45 Armonicos de la respuesta paso de baja para un tono de
4.0kHz.
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El prototipo mantiene su funcionalidad satisfactoriamente hasta una
frecuencia de reloj de 500kHz, como puede apreciarse en la Figura 3.47. El
resto de los resultados medidos se resumen en la Tabla 3.18. La potencia
esperada es de 3.45mW frente a los 3.75mW medidos.

40

Ganancia (SWV/ JHz/div)

) TN 3l
-10
0 25 50
Frecuencia (5kHz/div)
Figura 3.46 Densidad espectral de ruido medida a través de una resis-
tencia de 150KC)

10

S >
Q \\
S ™~
~
8 ™ ™

-90

0 125 250
Frecuencia (25kHz/div)

Figura 3.47 Magnitud de la respuesta paso de baja medida experimen-
talmente para una frecuencia de reloj de 500kHz.
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Tabla 3.20 Resultados experimentales del prototipo

escalera.
fs 100kHz
fe 0.0958 f;
€ 0.2dB
RD(6uA) > 50dB
THD(6UA) <0.75%
ruido (100 Hz, 9.58kHz) 4.89nApps
ruido (100 Hz, 50kHz) 8.23nAgpys
Potencia (DC) 3.75mw
I (max) 500kHz
Area (sin pads) 2.2mm*

3.7 Resumen y conclusiones

e Se han propuesto y verificado circuitos S/ basados en espejos de
corriente, para la realizacion de los bloques bésicos (adaptadores,
condensadores, inductores, etc.) de un filtro de onda.

e Se han analizado las principales fuentes de desviacién del
comportamiento ideal de los bloques bésicos.

¢ Se ha modelado el error de cuantizacion de los coeficientes del filtro
provocado por el limite tecnoldgico, y se ha dado un método para la
eleccibn de los coeficientes que conduce a minimos errores de
cuantizacion.

e Se ha realizado el disefio de un filtro de onda de 5° orden tipo
Chebyschev, partiendo de una estructura tipo microonda.

¢ Se ha realizado el disefio de un filtro de onda de 3% orden tipo
Chebyschev, partiendo de una estructura escalera LC de referencia.

e Ha quedado probada la validez de las técnicas SI para realizaciones poco
costosas de FDO analgicos.
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Capitulo 4

Filtros Elipticos y Programables

En este capitulo se amplia la metodologia expuesta en los capitulos 2 y 3
a la sintesis de cualquier tipo de funcién filtrado F(s). La introduccién de
ceros de trasmisién en la funcién F(s) permite obtener filtros elipticos, asi
como funciones paso de banda (BP) y rechazo de banda (BR). Se presenta
un método para obtener funciones BP y BR basados en estructuras
universales de FDO, en las que las caracteristicas frecuenciales (frecuencia
central y ancho de banda) pueden ser programadas de forma independiente.
Se describe un algoritmo de disefio orientado a la programabilidad de
estructuras BP realizadas en modo SI. Por iltimo, se demuestra la
potencialidad de la técnica mediante un prototipo disefiado en tecnologia
CMOS.

4.1 Realizacion de ceros de trasmision en FDO

En los Capitulos 2 y 3 se ha detallado una metodologia para la sintesis de
filtros de onda anal6gicos y se ha demostrado la posibilidad de su
realizacién SI. Todo ello se ha realizado sobre funciones todo-polo, usando
como referencia tanto circuitos de microondas como escalera. Sin embargo,
para poder satisfacer especificaciones més exigentes, como puede ser una
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elevada selectividad en la banda de transicién, se hace necesario introducir
ceros de transmisién en la funcién F(s) de referencia. A continuacion se
demuestra la potencialidad de las técnicas S/ para implementar este tipo de
estructuras de filtros de onda.

4.1.1 Estructuras con Elementos Unitarios (UE)

La técnica para incorporar ceros de trasmisién en estructuras formadas
por una cadena de elementos unitarios consiste en insertar secciones
resonantes LC, de forma que cada uno de estos circuitos resonantes sea
responsable de un cero de transmision (polo de atenuacién). El circuito de
referencia y el FDO resultante al aplicar esta técnica a una caso particular se
muestran en la Figura 4.1.

AA
vV

L
. R, il UE, El UE; :FRoi

\AAAS
Q< +

Co c C
RueO T 1 Rue] 2 -
(a)
Z'I 'g’""’""""""”""“:
i Riy= Ry +Re !
Ros : /
Roz = Ry3- R, |
3 B : :
Rz §
Z~1
RueO R 11 Ruel 322
—p Y10 N7 BN Y11 N EZ FS Y12 —>
Rpg Yoo Yad Yo1 Y21 Yo2 Y22| R22
R 2-1/2 — u ,-1/2 4 ¢
00 22
(b)

Figura 4.1 (a) Filtro de referencia de microondas eliptico, (b) su
modelo de onda.
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En general, para un filtro eliptico de orden N con n, ceros de transmision,
el diagrama de flujo de onda posee N adaptadores de tres puertas, n,
adaptadores de dos puertas y 2(2N-1+n,) elementos de retraso 7/2. Como
puede observarse, el nimero de elementos de retraso 7/2 aumenta
considerablemente respecto a la estructura todo-polo. De aqui en adelante
se denominard a esta estructura E,,. Para la realizacién S/ de cada uno de los
elementos que aparecen en el FDO se pueden utilizar los circuitos
detallados en el Capitulo 3. Una realizacién S/ de este tipo de filtros puede
encontrarse en {JONS93a].

4.1.2 Filtros elipticos escalera sin UE

Las estructuras escalera sin UE también realizan ceros de transmision
mediante circuitos resonadores LC. El paso al FDO correspondiente
permite elegir mas de una estructura de onda. Asi, es posible realizar la
conexién del circuito tanque con el resto del circuito a través de un
adaptador paralelo de tres puertas (estructura E;), o de un adaptador
paralelo de dos puertas (estructura E;). Para ilustrar ambas
representaciones, considerar el circuito de la Figura 4.2. La introduccién del
condensador C; en paralelo con L; va a dar lugar a un cero de transmision.

+
VO

Figura 4.2 Filtro de referencia de tipo escalera con ceros de transmi-
sion.

Las dos posibilidades de FDO correspondientes al uso de adaptadores de
dos y tres puertas se muestran en las Figuras 4.3a y b respectivamente.
Desde el punto de vista del drea empleada, la segunda opcién supone menor
coste, ademds de derivar en una realizacién con menos coeficientes. Sin
embargo, en el circuito de referencia de la Figura 4.2 aparece un lazo
capacitivo formado por los condensadores Cy, C; y C», cuya representacién
de onda verifica las siguientes propiedades

]
[om)

Ag+A +4, 4.1)

By+B,+B, =0 4.2)
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Esto permite simplificar el modelo de onda de la Figura 4.3a, dando lugar a
realizaciones candnicas desde el punto de vista del mimero de retrasos T
(estructura Ej3), en las que se puede ahorrar un retraso por cada lazo
capacitivo mediante la simulacién de una de las variables en (4.1) o (4.2)
como funcién de las otras dos. Asi por ejemplo, en la operacién del
adaptador 3 de la Figura 4.3a, la variabla B;; puede simularse mediante B,
y B;, como se indica en la Figura 4.4a, y la onda A;; de igual modo a partir
de Ajy y A;, Figura 4.4b [FETT75a]. Notar que las ondas incidentes
(reflejadas) en la puerta 1 de los adaptadores de tres ?uertas son las
respectivas ondas reflejadas (incidentes) en los elementos z™.

! Riy=Rc
Ri3 R3 :
i Ry =R
-] 3 Q lovromsrvvovworererrrsn ¥
z Ro3 Z
By R App By R A Bp R Ap
Agp A—2 1 2 _v By
5 Y10 Y11 Y12 —>
Ropo Yoo Y20{ R0 = Rpj| Yor——21|R2;= Rpp|Yo2 Y24 R3»
- <
p 0 1 2 Asp=
00
(a)
Rz = R +Re, :
: Re, i
i Rz = R13'}T :
App By,
2
RoolYoo Y20{R20 = Rof Yor——21|R2;= Rpo}{Yo2 Y24 R22
<« -
Boo 0 1 2 Asr=0
(b)

Figura 4.3 FDOs correspondientes al prototipo de la Figura 4.2 que
simulan la conexion del circuito tanque al resto del cir-
cuito mediante (a) un adaptador de 3 puertas (Estructura -
E;) y (b) un adaptador de 2 puertas (Estructura E,).
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(a)
Figura 4.4 (a) simulacién de una de las ondas incidentes, (b) refleja-
das, de un lazo capacitivo mediante las restantes ondas
incidentes (reflejadas) de los modelos de onda de los res-
tantes elementos pasivos).

Las ecuaciones (4.1) y (4.2) no son aplicables a la segunda estructura
propuesta debido a que no verifica la condicién V y+V,;+V ,=0 del lazo
capacitivo.

Por 1ltimo, una estructura de onda similar a la descrita en el apartado
4.1.1 puede ser obtenida a partir de un filtro de referencia escalera eliptico
mediante las transformaciones de Kuroda-Levy [UNBE89] (Estructura E).
Sin embargo, en este ltimo caso, la aportacién a la funcién filtrado de los
UE es nula y por tanto revierte en un coste innecesario. En la Tabla 4.1
aparecen resumidos el mimero de elementos necesarios (adaptadores de tres
puertas, de dos puertas y elementos de retraso medio periodo) para cada tipo
de estructura asociada a un filtro de orden N con n, ceros de transmision:
microondas (Ej), escalera con adaptadores de tres puertas (E;), escalera con
adaptadores de dos y tres puertas (E,), escalera con n; lazos capacitivos (E3)
y escalera después de aplicar las transformaciones de Kuroda-Levy (E4). La
estructuras tipo escalera requieren menor niimero de elementos de retraso 7/
2 y a lo sumo el mismo nimero de adaptadores que las que incluyen UEs,
por lo que consumirdn menor 4rea. Dentro de las que poseen UEs, E, posee
mayor capacidad de filtrado que E,, ya que los UEs de E, no cooperan en la
funcién filtrado.

Tabla 4.1 Elementos necesarios en un filtro eliptico de orden N con n,
ceros de transmisién para cada posible Estructura de FDO.

ADP-3 ADP-2 172
E, N g 2(2N+n-1)
E; N+n, 0 2(N+n_)
E, N e 2(N+n,)
E; N+n, 0 2(N+n.-n; )
E, N m 3(2N+n-1)

*. Niimero de lazos capacitivos de la red de referencia.
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4.2 Transformaciones frecuenciales en filtros de
datos muestreados

Dado un filtro paso de baja que realiza una funcién filtrado, F(s), en el
dominio continuo es posible obtener otra funcién filtrado, F {s”), del mismo
o distinto tipo (LP, HP, BP, BR) mediante la aplicacion de transformaciones
frecuenciales. Si s representa la frecuencia compleja en el dominio
continuo, donde estd definido el prototipo original LP, s’ la del filtro
objetivo y m y  las respectivas partes imaginarias de s y s7, la funcién T(s)
que realiza la transformacién entre LP y LP, HP, BP y BR toma los valores
que se dan en la Tabla 4.2 [DANI74].

La aplicaciéon de estas transformaciones puede implicar, en general,
cambios en los valores de los elementos del circuito de referencia, asi como
la introduccién de nuevos elementos. Un tratamiento detallado de este
proceso puede encontrarse en [SEDR78]. La metodologia seguida
habitualmente para el disefio de filtros de datos muestreados,
principalmente filtros SC, adopta generalmente este camino para la
obtencidn del filtro de referencia continuo LP, HP, BP o BR a partir del cual
se construye el filtro discreto.

Tabla 4.2 Transformaciones frecuenciales en el dominio continuo
T.(s):s >

1ipo de filtro
objetivo T (s)
/7Q
LP s8¢
.: frecuencia de corte
Q./s
HP Q.. frecuencia de corte
2
BP s+ Q IQ u
s'(Q,-Q)
Qy, Q,: frecuencia de corte inferior y superior
s'(Q -Q)
BR __Z__u__l
s+ Q0
Mu
Qy, Q. frecuencia de corte inferior y superior
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Una alternativa a este método consiste en partir del filtro LP discreto,
obtenido a partir de la transformacién del plano continuo, s, en el discreto,
z, y aplicar una transformacién frecuencial, T,4(z), entre el dominio discreto
de referencia, z, y el dominio z’, en el que estd definido el filtro LP, HP, BP

o BR objetivo. El conjunto de posibles transformaciones T (z) se muestra en
la Tabla 4.3 y son el resultado de aplicar transformaciones frecuenciales

basadas en funciones unitarias [CONS70]. En dicha tabla, los parametros

., Q. Q;y Q, corresponden a los definidos en la Tabla 4.2 y €, representa

la frecuencia central del filtro BP o BR objetivo.

Tabla 4.3 Transformaciones frecuenciales en el dominio discreto: T fz):

z—27.
Filtro
objetivo T £2) Formulas de diseno
®. -2 . 0.+ Q
R = sin(—; T) /sin ( 3 T)
LP -1
1_ o7
®. - Qc
COS ( 7)
-1 2
HP z + O o = Q ; Q[
1+ az} cos ( u2 )]
Qu+ Ql
cos ( 7
-2 -1 2
-z "+ (1l+o)Bz " - ¢ B=cos(QT) =
BP -2 -1 o Q - QI
oz "+ (l+a)Pz " +1 cos ( 3 T)
Q -Q oT
1+« u c
1_m—cot(———-—2 T)tan—z—
-2 -1 b
BR z —(1+G)BZ + d Q-0 oT
=) T l1+o u ! c
az “+ (1+a)fz "+ 1_a=tan( 3 T)-tanT

*. B toma el mismo valor que para la ransformacién BP
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En la Figura 4.5 se esquematiza el proceso seguido en ambas
metodologias. En las préxima seccién se demostrard que este segundo
método conduce a estructuras de filtros de onda con determinadas
propiedades que los hacen deseables para su programacion.

1
T.(s) sz
LP
LP: F(s) }—» N HP
(=) gp
BR
Sz Ty(z)
2

Figura 4.5 Obtencién de un filtro de datos muestreados, F(z), a partir
de un filtro de referencia continuo, F(s), mediante trans-
formaciones frecuenciales: (1) en el dominio continuo y (2)
en el dominio discreto.

La realizacién simultdnea de dos funciones filtrado por un mismo filtro
de onda permite reducir el nimero de transformaciones frecuenciales,
necesarias para la realizacién de cualquier funcién filtrado a partir de un
prototipo LP a dos: LP — LP y LP — BP. Las funciones HP y BR son
realizadas directamente a partir de las ecuaciones de Feldtkeller, (2.10) y
2.11).

4.3 Estructuras Programables

A continuacién se considera el disefio de FDO programables basados en
una transformacion frecuencial realizada en el dominio discreto. Nos
centraremos en el caso LP — BP, debido a que incluye como un caso
particular a la transformacion LP — LP que, por otra parte, en filtros de
datos muestreados puede realizarse directamente variando la frecuencia de
reloj. En el caso de funciones BP programables se busca que los valores de
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la frecuencia central (€,) y del ancho de banda (BW=Q,-Q;) del filtro
resultante, puedan ser variados de manera independiente. En [ELGH76] se
demuestra que un tipo particular de transformacién da lugar a estructuras de
FDO programables, que ademds, son universales en el sentido de que se
puede obtener cualquier funcién LP, HP, BP o BR, sin mds que dar valores
concretos a ciertos pardmetros. En este apartado se presenta la realizacion
SI de este tipo de estructuras, haciendo hincapié en dos aspectos
fundamentales: 1° Las limitaciones a la realizacién exacta .de los
coeficientes impuestas por la tecnologia, y su relacién con la realizacion
préctica de filtros programables S/. 2°? Problematica del escalado en filtros
programables provocada por la realizacién simultinea de diversas funciones
filtrado.

4.3.1 Obtencion de estructuras BP programables

El punto de partida para la obtencién de FDO programables es la
eleccién de un filtro continuo LP cuya funcién filtrado, F(s), obedece a las
especificaciones del disefiador. De este filtro continuo se deriva el FDO en
el dominio z, el cual serd modificado posteriormente segin la
transformacion frecuencial deseada. Asi, para obtener un filtro BP con las
especificaciones frecuenciales: ), Q, y Q, se aplica sobre el FDO paso de
baja la transformacién: z/ g(z'l ) correspondiente dada por

=2 -1
-~ -p(1+a) +
gy L PUrO:z ta wl<1, Bl<1 (43)

az_z—B 1+ a)z_l + o

donde los pardmetros o y 3 vienen dados en funcién de @, Q, y Q, de la
forma,

Qu+ Ql
cos (—5—T)
B = cos(Q T) = 5 o » 4.4)
cos (— IT)
2
o T Q -Q

u

tan(%)—tan(
o =

o T Q

tan(—g—) + tan (—%
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Dado un conjunto de especificaciones frecuenciales para el filtro BP
objetivo {2, Q,, ,}, las ecuaciones (4.4) y (4.5) permiten encontrar los
coeficientes o y B de la transformacién frecuencial z — g(z'1 ) en el dominio
discreto, necesarios para obtener el filtro BP a partir del prototipo LP. Estas
expresiones pueden simplificarse si se hace una eleccién adecuada del filtro
LP de partida. Asi, tomando T = /2 el término tan(w.1/2) es igual a la
unidad y la relacién (4.5) se reduce a

1 - tan (
o« = (4.6)

1 + tan(

A partir de las relaciones de los limites de la banda pasante Q;yQ,, conel
ancho de banda, BW=Q,-Q,, y la frecuencia central, QO =Q,Q;, (44) y
(4.5) pueden ser expresadas como

(lpw2+4a 2 )

cos | 5 T |
\ )
B =cos(QrT) = W T @.7)
~ cos( )
1_mn(BW T)
a = W T 4.8)
1+ tan ( 2' ) '

Un andlisis de las ecuaciones (4.7) y (4.8) permite observar que para un
mismo ancho de banda, BW, el coeficiente 0. permanece constante, mientras
que P varia siempre que lo haga la frecuencia central ,. Por lo tanto, los
pardmetros o y B de la transformacién z”/ — g(z/) pueden variar de forma
independiente para ajustarse a las especificaciones frecuenciales BW y Q,
del filtro BP. De esta forma, en un filtro BP obtenido mediante el
procedimiento anterior, es posible, para una frecuencia de reloj constante,
modificar: 12 el ancho de banda mediante la variacién del parametro q,
manteniendo el valor de B correspondiente a una determinada frecuencia
central, €, y 2° la frecuencia central, variando el pardmetro 3. Asimismo,
este tipo de estructuras permite modificar las especificaciones frecuenciales
del filtro BP sin necesidad de recurrir al escalado de la frecuencia de reloj,
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que por otra parte conduciria a la variacién simultinea de BW y Q,,.

Desde el punto de vista del diagrama de flujo de onda, la aplicacién de la
transformacién z/ — g(z'/) implica una serie de modificaciones de los
elementos de la estructura del FDO obtenida desde el filtro LP de
referencia. Para evaluar estas modificaciones se hace una descomposicion
de la funcion g(z"' ) en subfunciones, las cuales pueden ser identificadas con
operadores de onda conocidos (Tabla 2.1 y 2.2). La aplicacién de estas
subfunciones en la transformacién del elemento zconsiste, por tanto, en la
modificacién del FDO, afiadiendo los elementos adecuados. Este proceso se
desarrolla a continuacién.

La funcién unitaria, g(z'l ), puede considerarse como la aplicacion
encadenada de dos funciones, g 1(2'1 )y g2(2'1 ), en la forma [ELGH76],

87 = gy(epzTH) (4.9)
siendo las funciones g; (") y gz(z'l )

-1
- -
g7 = —= (4.10)

1-az!

-1
1 -1 z -8B

grz ) = -z - 4.11)
2 1- Bz‘l

de este modo, la transformacién g( z!) se obtiene aplicando, en primer lugar,
la funcién g 1(2’1 ) sobre z/ y posteriormente, de gz(z'l ) sobre el resultado
obtenido. La descomposicién (4.9) en las funciones (4.10) y (4.11) sugiere
la utilizacioén de adaptadores de dos puertas en paralelo para la realizacion
de las subfunciones g 1(2’1 )y gz(z'l ). Asi, la funcién de transferencia B;/A;
de un adaptador paralelo de dos puertas, con coeficiente re reflexién Q.
conectado a un condensador (m;=1) o a un inductor (m;=-1) como se indica
enla(4.6) es

B(2) PR

= m;—-——
Al(z) 11—(12—1

= mygyeh (4.12)

cuando los valores de las impedancias R, y R; estin relacionados con o de
la forma
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R,—R R l+m, a
o« =2 ! 0. 1—__1-_ (4.13)
R+ R, R (-m ) o
AI - BO
R; ‘ ' Ry 7!
B, Ap
my

Figura 4.6 Adaptador de dos puertas conectado a un elemento
pasivo: m; = I para un condensador y m; = -1-para un
inductor.

Si a un elemento pasivo (L o C) de impedancia de puerta R se le aplica la
transformacién z/ - g iz 1), queda modificado en la forma 1ndlcada en la
Figura 4.6. Por lo tanto, el efecto de aplicar la transformacion 1o g 1z 1)
es equivalente a modificar la impedancia vista desde el resto del circuito,
R;, mediante (4.13), y efectuar el acoplo de impedancias entre Ry y R; a
través un adaptador paralelo de coeficiente o.. Debido a que la operacién
que realiza todo adaptador paralelo de dos puertas es el acoplo de dos
impedancias, Ry y R;, el efecto producido por g;(z” !) es el mismo que
produciria la modificacién de la resistencia R, de acuerdo con (4.13). El
resultado queda indicado en la Figura 4.7. Asi, El valor de las nuevas
resistencias asociadas a cada elemento pasivo X; puede expresarse, en
funcién de las especificaciones del filtro objetivo, en la forma general

' BW 12 ( 1 si X;j=1L;

Roj= Xj0t=3=0) rj= 11 4 x.=c,

J J

Por su parte, por la aplicacion de gz(z'l ) sobre la estructura del FDO de

partida puede expresarse de dos formas en funcién de un pardmetro m,

(my=1y my=-1), cuya eleccién es arbltrarla y s6lo depende de la forma que
se desee expresar dicha funcién g,(z”/); es decir

(4.14)

_1((2_ - B)mz\

-1y _ - 1.- 4.15
g2z 7) = mpz | T =1,-1 (4.15)
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A A
R, 1 iz L-ma =
01 z
_) +m1a
B B ]
0 | 0
mI m]

Figura 4.7 [Efecto sobre R, después de aplicar la transformacién 715

g1(z") al modelo de onda de un elemento pasivo: m; = I
para un condensador y m; = -1 para un inductor.

Cualquier valor de m, da lugar a un modelo de onda realizable mediante un
adaptador paralelo de dos puertas conectado a un elemento de retraso L,

como se indica en la Figura 4.8.

Ao AO
—) ) I
R 82z")
0}z - 71
0 B 0 -my my

Figura 4.8 Efecto de aplicar la transformacién 71 gx( 71 ) al modelo
de onda de un elemento pasivo.

El efecto global de aplicar la transformacién z*/ - g(z'!) se esquematiza
en la Figura 4.9. Obsérvese que para el caso =1 el efecto del adaptador de
coeficiente B es nulo (By=-mym,Ay(z’')), y por lo tanto, la estructura
resultante es de tipo LP. Consecuentemente, filtros LP y HP pueden ser
obtenidos mediante la aplicacién g(z”/) a un prototipo LP.

El filtro de onda obtenido para m, = -1, representa una estructura
universal capaz de sintetizar cualquier tipo de funcién filtrado, y de
modificar sus caracteristicas frecuenciales de forma independiente.
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z"] z 1 z 1
Agy L R0 | _Ru Ri2 By,
— Y10 Y11 Y12 —>

Roo Moo —e— Y2d R20 = Ros| Yor Y21| Ryy= Rpa | Y02 —e—"122| R22

[y

P S—
Bo 0 1 2 Azy=0
(a)
4 ] 4 y
1 1
(0) (0)
B 5
(1) (1)
Z z'I
8\
R’ R R
Ago 10 11 12 By,
— Y10 Y11 Y12 —
R [Yoo—=—"20|Rz0 = Rz | Yor | | Y21}R21= Rpz|Yo2—e—"22{ R22
] «——
BOO 0 1 2 A22=0

(b)

Figura 4.9 (a) Filtro de onda LP de referencia, (b) Estructura univer-
sal de FDO obtenida después de aplicar la transforma-
cion: z1 —)g(z" ) con m, = -1 al filtro en (a).

Resumiendo el proceso de obtencion de filtros de onda mediante
transformaciones frecuenciales, se puede establecer la siguiente secuencia
de pasos a seguir:

Paso 1: Elegir las especificaciones frecuenciales tanto para el filtro
LP de referencia continuo, como para el filtro objetivo LP,
HP, BP o BR.
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Paso 2: Obtener el modelo de onda del prototipo LP continuo
aplicando la metodologia general de sintesis de FDO
expuesta en el Capitulo 2.

Paso 3: Derivar el valor de los pardmetros a y B de la
transformacién z7 - g(z”) a partir de las ecuaciones (4.7)
y (4.8).

Paso 4: Modificar la estructura del FDO obtenlda en el paso 2,
aplicando las transformaciones g,;(z" Iy y &z /) en la
forma ilustrada en la Figura 4.9. Es decir, sustituyendo R;
por R’;;, e introduciendo adaptadores de dos puertas con
coeficiente B.

4.3.2 Sintesis de Filtros de Onda Programables

Las ecuaciones (4.7) y (4.8) ponen de manifiesto que la frecuencia central
y el ancho de banda de un filtro pueden ser modificados
mdependlentemente variando por separado los pardmetros B y o en la
transformacién g(z” ) Si se analiza la influencia de €}, y BW en el disefio, se
advierte que, por un lado, €, sélo afecta a los coeficientes  de los
adaptadores de dos puertas (siendo todos ellos iguales), mientras que por
otro, BW influye en los coeficientes v;; de los adaptadores de tres puertas al
modificar la impedancia de la puertas R, jen la forma (4.14).

Las estructuras programables que se estudian en este capitulo tienen
como objetivo pasar de un conjunto de especificaciones frecuenciales
iniciales {Q,;,BW;} a otro nuevo {Q,,,BW,} mediante la modificacién de
3N+N coeficientes de reflexion. En el desarrollo de este subapartado se
propone, en primer lugar, un espejo de corriente con ganancia variable apto
para la programabilidad de los coeficientes de reflexién. A continuacién y
teniendo en cuenta sus limitaciones, se describe un algoritmo de bisqueda
de los coeficientes de los adaptadores que cumplen las especificaciones
frecuenciales deseadas.

4.3.2.1 Espejo de corriente con ganancia variable

La realizacién prictica de filtros S/ programable estd ligada a la
posibilidad de variar los coeficientes de reflexién de los adaptadores de
impedancias. Como estos pardmetros son obtenidos por medio de espejos
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de ganancias de espejos de corriente, un posible método de modificarlos
consiste en alterar la relacién (W/L) de los transistores de la segunda rama
del espejo. Esto es facilmente realizable usando una cadena de transistores
en paralelo cuya conexion real se establece con un conjunto de llaves
analdgicas controladas digitalmente, Figura 4.10 [YUFE93a]. El valor de la
ganancia v;; depende de los valores que tome la palabra digital pgp;...p, ;.
Asi,

Wy W
(Z)ij— (L)NPij+
4.16)

w w w
Po(Z)Oij'*'Pl (Z)Iij+ +Pr_1 (f)

r—1ij

Figura 4.10 Espejo de corriente con ganancia y;; programable.

Una alternativa a esta eleccién consiste en afiadir llaves de control en el
terminal de puerta de los transistores de las ramas programables (M;). De
esta forma se conseguiria minimizar la capacidad de puerta a costa de
utilizar mds elementos de control. Sin embargo, la velocidad de operacién
no se verd notablemente influida en elementos como los de la Figura 3.8a,
en los que el 4rea de las ramas programables es muy reducida. Por otra
parte, para el caso de adaptadores serie, en los que el drea programable se
concentra en la etapa de salida, Figura 3.8b, la capacidad total en la misma
serd constante debido a que la suma de los coeficientes de reflexién ha de
ser 2.

Hay que hacer notar que la introduccién de llaves en la rama de salida en
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el circuito de la Figura 4.10, provoca que la caida tensién a través de la
resistencia en conduccién de las llaves pueda modificar el comportamiento
en DC. Esta influencia es reducida para intensidades del orden de
microamperios. En la Tabla 4.4 se puede apreciar el valor de los pardmetros
en el punto de operacién en DC: ganancias, impedancias salida y offset
sistemadtico para un adaptador paralelo de dos puertas con coeficiente u=0.3
realizado como se indica en la Figura 3.6, primera columna, y programando
una rama de ganancia 0.2 que es sumada a 0./, segunda columna. La
programacién se ha hecho mediante el circuito de la Figura 4.10 utilizando
llaves de (10um/5um) que presentan una resistencia en conduccién de 7.0
k€. El comportamiento se ve afectado levemente sélo en las resistencias de
salida.

Tabla 4.4 Medida del efecto de las llaves de programacion.

Sin llaves Con llaves
ByA, 0.2991 0.2991
ByA,; -1.2992 -1.2992
B,/Ag -0.7021 -0.7021
B/A; 0.2979 0.2979
Toud Bo) [MQ] 424.70 424.40
roudB1) [MQ] 752.73 751.30
1,4(B)) [nA] 3.17 317
1,(B;) [nA] 14.52 14.52

Es necesario mencionar que los incrementos en los coeficientes de
reflexion de un adaptador de tres puertas, al pasar de unas especificaciones
frecuenciales a otras, obedecen a las expresiones

Avy = (-7g) K (4.17)
Ay, = (2-7)DK (4.18)
AYy = (-1 K (4.19)

siendo
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(4.20)

donde AR, representa el incremento en la resistencia del elemento asociado
a la puerta 1 (elementos pasivos) impuesto por el cambio de las
especificaciones frecuenciales. Desde el punto de vista de Ila
programabilidad, estas ecuaciones implican que el control de las ganancias
programables asociadas a y; ha de ser el complementario del de ¥y y ¥> ya
que tales ecuaciones poseen una evolucién de signo contrario en funcién de
AR,;. Puede observarse que la suma Ay,+ Ay,+ Ay, es igual a cero, como era
de esperar.

Puesto que no todas las dimensiones pueden realizarse de una forma
exacta debido al limite tecnolégico, la realizacién fisica de cada coeficiente
se ve afectada de un error de cuantizacién [SANDS86]. Asi pues, para
reducir los errores en los coeficientes del filtro, los incrementos en las
dimensiones de los transistores, (W/L)y;, (WIL)y, ..., (WIL),.p;; han de
corresponder a dimensiones que sean realizables de la forma mds exacta
posible. Por lo tanto, buscaremos las realizaciones programables que
cumplan dos requisitos:

1) Los valores de los coeficientes de reflexién para cada adaptador,
correspondientes a diferentes especificaciones frecuenciales,
deben ser realizables mediante un espejo programable como el de
la Figura 4.10.

2) Los errores de cuantizaciéon en cada coeficiente han de ser tan
pequefios como sea posible.

4.3.2.2 Calculo de -los coeficientes para una estructura
programable '

El objetivo de este apartado es presentar una metodologia para la
realizacién de filtros BP programables insensibles a errores de cuantizacién,
en el sentido sugerido en 4.3.2.1. Para ello, el problema de disefio se plantea
de la siguiente manera:

Para una estructura programable paso de banda como la
descrita en el apartado 4.2, y para un conjunto de especificaciones
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frecuenciales con P frecuencias centrales {€2,),£2;,..., ,p_;} ,Y Q
anchos de banda {BW,, BW),..., BWy_ 1/, correspondlentes a2f+¢
filtros distintos, encontrar el conjunto de coeficientes {; I,B} p.q que
permiten realizar el FDO de cada uno de ellos mediante circuitos
ST que: a) utilicen la misma estructura de onda para todos ellos, b)
sufran de los minimos errores de cuantizacion, y, ¢) que usando
los espejos de corriente de ganancia variable, de la Figura 4.10,
permita pasar de una configuracién a otra a través de una
programacidn adecuada.

Su resolucién puede abordarse de la siguiente manera: 1) Localizando todas
aquellas realizaciones correspondientes a cada una de las especificaciones
{Q,,BW;} i=12 y 3, que impliquen minimos errores de cuantizacién; 2)
Eligiendo aquellas que permitan una programacion adecuada acorde con el
circuito de la Figura 4.10. A continuacién se detalla este proceso.

Calculo de los coeficientes (v} correspondiente a las
especificaciones {Q,BW}

Se ha demostrado que en la estructura BP universal, el ancho de banda y
la frecuencia central son independientes y pueden fijarse por separado. En
concreto, el ancho de banda, BW, influye sobre los coeficientes de los
adaptadores de tres puertas, Y, mientras que la frecuencia central, £,
modifica los coeficientes [ de los adaptadores de dos puertas. Segun esto,
hemos desarrollado un método para la determinacién por separado de y; y
B, el cual detallamos a continuacién.

Calculo de los coeficientes {;/ correspondiente a BW

En un filtro escalera de order N existen N-I/ grados de libertad para la
eleccién de los coeficientes y;; que pueden ser aprovechados con vistas a
fijar valores exactamente reallzables Este proceso de eleccién fue detallado
ya en el apartado 3.2.2.1 para un unico ancho de banda. Para el caso de Q
anchos de banda, se resuelve del mismo modo, particularizando para cada
valor BW,, q=0, 1.,.., Q-1, y teniendo en cuenta los valores de las
respectlvas res1sten01as R’; de los adaptadores de tres puertas que
corresponden a cada especificacién de BW.

Una alternativa para determinar los coeficientes de reflexién consiste en
hacer variar el menor niimero de ellos para pasar de unas especificaciones
frecuenciales a otras. Para ello se puede elegir constante un coeficiente v, de
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forma que se reduce el nimero de los que es necesario programar. Es
necesario tener en cuenta que las resistencias de los elementos pasivos de
FDO de referencia estin determinadas asi como las terminales, Ry y Ry
(Figura 4.9b). En general, si son conocidas dos de las resistencias asociadas
a un adaptador de tres puertas, existe la posibilidad de elegir cualquier valor
de los coeficientes v, ¥; 0 ¥, como fijos. En la Tabla 4.5 aparece el valor de
la resistencia restante segin se trate de un adaptador paralelo o serie. El
caso presentado corresponde a R, como resistencia desconocida, pero puede
generalizarse para cualquiera de ellas.

Tabla 4.5 Valores de la resistencia R, de un adaptador de 3 puertas,
conocido uno de los coeficientes de reflexion y las dos
resistencias restantes R, y R;.

Coeficiente que se fija a priori
Yo Y1 Y2
Serie 7 _ 2-y
(2= o) (2= "2
R Rn—R R,i-R (Ry+Rp)
2 L 70 ) 0 1 Loy ) 1 0 5_ 1, 1 0
Paralelo 2y 2-y Y
(2~ 70) (N (2 )
Gn—-G G{1-G (G,+ Gqp)
G, g ) 0 1] 1 ) 1 0 \2- Y,) 1 0

En la mayoria de los casos, R; y Ry (o R,) son conocidas, de ahi los
pardmetros elegidos para construir la tabla anterior. Puede observarse cémo
‘no es arbitraria la eleccién de un coeficiente constante dentro de un
adaptador, debiendo tener especial cuidado en dos aspectos: Primero, la
eleccién de 7y, o y; puede derivar en valores negativos de R, si no se cumple

2 . ‘s 2
1 R

1+ — 1+——0

0 Ry

4.21)

respectivamente. La realizacién del FDO en este caso es todavia posible,
pero requiere coeficientes de reflexién que pueden ser mayores que 2,
generando una mayor dispersién de valores. Por otro lado, algunos
coeficientes de reflexién son negativos, lo cual obliga a modificar la
realizacion de los bloque bésicos ST mostrada en el Capitulo 3. En segundo
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lugar, segiin la ecuacién (4.14) la resistencia del elemento pasivo, R;, es
dependiente del ancho de banda del filtro objetivo y habrd de verificar
(4.21) para todos los anchos de banda que se deseen programar. En la
contrapartida paralelo deben considerarse las conductancias de los
elementos en (4.21). Por el contrario, este problema no aparece en ,, por lo
que parece més adecuado elegir este pardmetro fijo a la hora de explorar
posibles valores de v, y ;. Debido a las ligaduras existentes en la estructura
sOlo 2 coeficientes Y pueden ser fijados, de modo que, al igual que en la
seccién 3.5.2.1, una posibilidad puede ser tomar Y, = Yj, y hacerlos variar
en el rango [0,2], para cada ancho de banda localizando aquellas
realizaciones que implican menores errores de cuantizacién.

Para ilustrar el primero de los métodos, vamos a considerar un prototipo
LP de referencia con las siguientes especificaciones

Aproximacion: Chebyschev
Tipo de Filtro: LP

£: 0.20 dB

I 0.25 f;

Se pretende obtener un filtro BP, con los anchos de banda normalizados
respecto de la frecuencia de reloj, especificados en la Tabla 4.6.

Tabla 4.6 Anchos de banda normalizados de la estructura

BP programable.
BW, BW, BW,
0.02468 0.05631 0.09578

Si se representa la funcién E%k(y) (ecuacion (3.69)) frente a los posibles
valores de 7y, Figura 4.11, se observa la existencia de valores de Yy, que
conducen a realizaciones para las que los porcentajes de error son minimos.
Los valores utilizados para ;) son consecuencia de las distintas elecciones
posibles de k=R;¢/R,p="Ypp/Y29- Debido a la simetria de la estructura, la
variacién del coeficiente k correspondiente al adaptador 2 es la misma, lo
cual reduce el espacio de bisqueda. A partir de las curvas de porcentaje de
error en los coeficientes de reflexién de la Figura 4.11, se determinan los
coeficientes de la estructura BP, cuya realizacién programable se realiza
mediante el circuito propuesto en la Figura 4.10. En primer lugar, se
observan diversos minimos candidatos a realizaciones exactas. E1 minimo
para cada ancho de banda se elije de forma que la ganancia de la rama
programable sea realizable de la forma mds exacta posible y ademds, pueda
programarse de forma incremental a partir de las ganancias ligadas a cada
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coeficiente de reflexién. Por incremental se entiende que para pasar de un
ancho de banda a otro basta con sumar (restar) una determinada ganancia.
De esta forma, se consigue que los transistores programables (W/L),;; sean
realizables, con errores reducidos.

Siguiendo el procedimiento anterior se han tomado los valores
expresados en la Tabla 4.7 para los coeficientes de reflexiéon de los
adaptadores de tres puertas.

Tabla 4.7 Valores de v;; para los tres anchos de banda.

BW, BW, BW,

Y0022 0.100 0.200 0.300
10712 1.580 1.373 1.187
20702 0.320 0.427 0.513
Yo1 0.040 0.127 0.239
1 1919 1.746 1.521
Y21 0.040 0.127 0.239
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Figura 4.11 Funcién E %My) frente a los posibles valores de Yoo capaces
de realizar las especificaciones del filtro BP objetivo para
los anchos de banda (a) B=0.02468f, (b) B;=0.05631f, y
() B,=0.09578f.
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Mediante en el segundo método sélo se varian los parametros Y ¥ Yp2-
En este caso, para seleccionar un conjunto de coeficientes es necesario
encontrar el coeficiente y,, para el cual el error es menor, teniendo en
cuenta todos los posibles anchos de banda. Un conjunto de coeficientes
obtenidos mediante este segundo método se muestran en la Tabla 4.8. En
ella se ha tomado 7,, igual a 0.32 en todas las realizaciones. Puede
observarse cémo en el adaptador 1 han de variar todos los coeficientes
debido a las ligaduras que impone la estructura.

Tabla 4.8 Valores y;; para los tres anchos de banda segin
el segundo criterio.

BW, BW,; BW,
o022 0.1000 0.2136 0.3390
Y1072 1.5800 1.4664 14241
2002 0.3200 0.3200 0.3200
Yor 0.0404 0.1715 0.3633
Yi 1.9192 1.6570 12734
Y21 0.0404 0.1715 0.3633

Mediante este segundo método es posible reducir el nimero de ramas
programables y por consiguiente simplificar el disefio. Este efecto es més
patente conforme aumenta el orden del filtro.

Cailculo del coeficiente B correspondiente a

Partiendo de la ecuacién (4.7) el célculo de B es directo. En este caso,
todos los coeficientes de los adaptadores de dos puertas son idénticos,
simplificdndose la tarea de bisqueda de las dimensiones que realizan tal
coeficiente. La dependencia de [ con la realizacién fisica viene determinada
por el espejo basico elegido. En concreto, la Figura 4.12 representa, para un
grid de 0.4um y (W/L)=(60um/10um), el porcentaje de error en £, como
consecuencia de situarmnos en valores intermedios de grid al realizar . Una
posibilidad para reducir estos errores es tomar un espejo de corriente
distinto que implemente de una forma més exacta la especificacién .
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Figura 4.12 Errores maximos cometidos en Q, en funcién de los valo-
res realizables tecnolégicamente.

Las frecuencias centrales que se desean programar se indican en la Tabla
4.9 y los coeficientes B que las realizan se muestran en la Tabla 4.10. Tales
valores corresponden a miltiplos exactos del grid. :

Tabla 4.9 Frecuencias centrales normalizados de Ia
estructura BP programable.

Q0 Q1 Q2
0.1665 0.2016 0.2340

Tabla 4.10 Coeficientes f para las tres frecuencias

centrales.
Qoo Q,; Q
B 0.50 0.30 . 0.10

Con estos valores queda totalmente especificada la estructura BP de la
Figura 4.9, que realiza nueve especificaciones de filtros BP y los nueve BR
correspondientes.

4.3.23 Escalado de estructuras programables

El mismo proceso de escalado utilizado para la realizacién de un
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prototipo LP (seccién 3.4), es aplicable al tipo de estructuras programables
presentada en esta seccion. La posibilidad de programar las caracteristicas
de filtro provoca, en general, una alteracién en los niveles maximos de las
sefiales correspondientes a distintas especificaciones frecuenciales. Esto
exige personalizar el conjunto de constantes de escalado correspondientes a
cada funcién filtrado, o bien elegir el conjunto de constantes mas
restrictivas para todas las posibles especificaciones. En el primer caso, seria
necesario afiadir programabilidad a la realizacién de las constantes de
escalado, complicando en exceso dicha realizacién, no sélo por el elevado
nimero de posibilidades, sino por el routing final de las sefiales de control.
La eleccién mds sencilla, desde el punto de vista de la realizacién fisica, es
aquella que con un mismo conjunto de constantes de escalado, se asegura
que en ningun caso se supera el rango dindmico a la entrada de cada bloque.
No obstante, supone una disminucién de la relacién sefial-ruido para
aquellas sefiales correspondientes a especificaciones frecuenciales que no
alcancen los niveles maximos.

Los niveles méximos de las sefiales para la estructura de la Figura 4.9
aparecen en la Tabla 4.11. Estos niveles representan los valores extremos
que alcanza la magnitud de las variables implicadas en cada adaptador. A
modo de ilustracion, en la Figura 4.13 se muestra la respuesta frecuencial de
todas las variables procesadas en el adaptador O de uno de los filtros de
onda. La variable Ay representa la variable interna del adaptador que va a
alcanzar siempre los valores mayores que cualquiera de las entradas
(corresponde a la intensidad en el punto de suma interno), y por tanto, suele
ser la sefial que limita el rango dindmico de todos los adaptadores.
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Figura 4.13 Magnitud de las variables implicadas en el adaptador 0
del filtro de la Figura 4.9a, tanto para las ondas incidentes
(A}, j=0,1,2), reflejadas (B}, j=0,1,2), y la interna A y (Qqp=
0.234y BW = 0.02468).

Como puede observarse, algﬁnas sefiales superan los 20 dB, lo cual
implica que sea necesario escalar las sefiales para poder aumentar el rango
dindmico en la entrada del filtro.

Tabla 4.11 Niveles maximos de las seiiales en los adaptadores del pro-
totipo BP después de aplicar la transformaciones frecuen-

ciales g(z7), en [dB]. ,
Especificaciones | Nivel mdximo de las variables en los adaptadores
0 1 2 3 4 5
{BW;,Q00} 2288 | 8.22 200 126.23*} 300 | 23.08
{BWy,Q;} 2288 | 8.22 200 |2393*| 073 | 20.84
{BW;,Q,} 22.88% | 822 200 | 21.94 | -1.22 | 18.90
{BW;,Q00} 1669 | 547 | 1398 | 19.79* | 3.65 | 16.38
{BW1,Q9;} 16.69 | 547 | 1398 |17.20% | 114 | 13.93
{BW;,Q0,} 16.69* | 547 | 1398 | 1498 | -1.01 | 11.82
{BW,,Q00} 1297 | 416 | 1045 | 16.14* | 458 | 12.40
{BW,,Q2,;} 1297 | 4.16 | 1045 |13.22% | 1.78 9.68
{BW,,82,} 12.97*% | 4.16 | 1045 | 10.72 | -0.61 7.34

Al aplicar el proceso de escalado al filtro de onda programable de la
Figura 4.9 se obtiene la nueva estructura de la Figura 4.14, en la que todos
los adaptadores son de tipo paralelo y ademas se han introducido seis
constantes de escalado: ky, kj, k,, k3, k4 y ks. :
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Figura 4.14 Grafo de flujo de onda después de realizar las
transformaciones necesarias para el escalado.

Utilizando WAVER vy las especificaciones frecuenciales dadas en la
seccion 4.3.2.1, los valores de los nuevos niveles mdximos que se muestran
en la Tabla 4.12. Puede observarse como para determinadas
especificaciones frecuenciales se producen médximos en las variables
sefialadas con (*). Teniendo en cuenta este factor, las constantes de escalado
necesarias para que no se sobrepase el valor de 0dB, son las mostradas en la
Tabla 4.13. En la Tabla 4.14 se observa los niveles maximos alcanzados por
las sefiales en los adaptadores después de aplicar el procedimiento de
escalado.

En la Figura 4.15 se ilustra el efecto de escalado para sefiales medidas
en el adaptador 0 del ejemplo de la Figura 4.13. Representamos las
variables de onda de entrada y salida asi como la intensidad intermedia, Ay,
para los dos pasos anteriores. Es decir, después de aplicar la transformacién
serie paralelo a los adaptadores O y 2, Figura 4.15a; y después de introducir
los transformadores necesarios para el escalado (constantes &, a ks), Figura
4.15b. En el resultado final se observa cémo el nivel maximo se hace igual a
cero decibelios.
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Tabla 4.12 Niveles méximos de las seiiales en los adaptadores después
de aplicar las transformaciones serie-paralelo sobre el
prototipo BP de la Figura 4.9a, en [dB].

Especificaciones | Nivel mdximo de las variables en los adaptadores

0 1 2 3 4 5

{BW(p.Qqp} 289+ | -188 [ 000% | 226 | -7.09 | -0.88

{BW(,,Q; } 289 | -188 | 000 | -0.04 | 936 | -3.13

{BW(.Q,} 289 | -188 | 000 | -203 | -11.32 | -5.07

{BW1,Q05} 2.71 -1.11 0.00 306 | -293 | -035

{BW;.Q0;} 2.71 -1.11 | 0.00 047 | 543 | -2.79

{BW;,.Q,} 2.71 -1.11 000 | -1.75 | -7.59 | 491

{BW,,Qp} 252 |-050" ] 000 | 420" | -008 | 0.96

{BW,,Q0;1 252 | -050 | 0.00 128 | -2.88 | -2.26

{BW,,Q0,} 252 | -050 | 0.00 | -122 | -527 | -4.59

Tabla 4.13 Constantes de escalado requeridas en [dB].

ko k; k; k; ky ks
289 | -339 | 05 | 131 | 042 | 046

Tabla 4.14 Niveles maximos de las seiiales de los adaptadores después
de introducir los transformadores ideales necesarios para
el escalado del prototipo BP, en [dB].

Especificaciones | Nivel mdximo de las variables en los adaptadores

0 1 2 3 4 5
{BWy,Qp0} 000" | -1.38 [ 000" | -194 | -7.02 | -1.34
{BW,Q;} 000 | -138 | 000 | 424 | --9.28 | -3.58
{BW;,Qp5} 000 | -138 | 000 | 623 |-1124] -552
{BW 1.Q40} 017 | 060 | 000 | -114 | --285 | -0.80
{BW,,Q;} 017 | -060 | 000 | -3.73 | --535 | -3.25

- {BW,Qq,} 017 | -0.60 | 0.00 | -595 | -7.51 | -5.36
{BW3.Q09} -0.37 | 000" | 0.00 | 0.00° | 0.00° | 0.00"
{BW,,Qy;} 037 |1 000 | 000 [--2921 -279 | -2.72
{BW,,Q05} 037 | 000 | 000 | -542 | -5.19 | -5.05
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Figura 4.15 (a) Niveles de intensidad asociados al adaptador 0 des-
pués de realizar las transformaciones serie-paralelo del
FDO, (b) tras la inclusion de los transformadores ideales
necesarios para el escalado (Qg,= 0.234y B = 0.02468).

4.4 Prototipo de filtro BP programable

En este apartado vamos a presentar el circuito prototipo que ha sido
disefiado para la realizacién de 18 diferentes funciones paso de banda y
rechazo de banda. La estructura de este circuito responde a 1a mostrada en la



Capitulo 4 Filtros Elipticos y Programables 145

Figura 4.14, y las funciones filtrado corresponden a las especificaciones del
apartado anterior. Es decir, vamos a implementar con la misma estructura, 9
funciones paso de banda (correspondientes a las especificaciones (,;, BW;,
i=0,1 y 2), y las respectivas funciones complementarias, rechazo de banda.
Hay que hacer notar que las funciones LP y HP (3 LP y 3 HP) pueden
obtenerse también con el mismo circuito sin mids que introducir las
correspondientes llaves de control que eliminan el efecto de los adaptadores
de dos puertas. En este caso se obtendrian 24 funciones filtrado con el
mismo circuito.

En primer lugar, especificaremos el disefio concreto de cada componente,
asi como el del circuito completo. En segundo lugar, presentaremos y
discutiremos los resultados obtenidos experimentalmente.

4.4.1 Consideraciones de diseio

Para la fabricacién del prototipo se ha utilizado la tecnologia CMOS
digital de ES2 de 1.6um [ES289]. La intensidad de polarizacién para el
espejos de corriente basico de ganancia unidad es de J0pA. Los adaptadores
paralelo de tres puertas se han realizado con el circuito de la Figura 3.9, .
pero usando espejos de ganancia variable para implementar los diversos
valores de un mismo coeficiente.

N\))

M,
Vbias] I‘th"” _‘lﬁ'l o Jﬂ'] Moz JI‘JM‘”
— !

I
Ig=10
i t:aé :lL‘ﬁo ;E]Mu JI:MIZ }3 M3
Po Mppo pl-l N
A_’ po LM pl-l M,
L S T = i

B P P
R N

vVss
Figura 4.16 Realizacién cascode del espejo de ganancia variable.
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Las dimensiones de los transistores que corresponden a cada coeficiente
de reflexién se dan en la Tabla 4.15. Las sefiales de control para cada ancho
de banda se muestran en la Tabla 4.16. Los valores "/" y "0" hacen
referencia a los niveles alto y bajo (conduccidn y corte) en la puerta de la
llave de control, de modo que un valor 0 significa que no se conecta la
correspondiente rama y un valor / que si se conecta. Segiin se expresa en la
tabla, el ancho de banda BW, se obtiene para pgp; igual a 00, lo que
significa que los transistores de las ramas 2 y 3 no incrementan la ganancia
del espejo que realiza los coeficientes 7, y Y;,. Por el contrario, como se
vio anteriormente, el coeficiente de reflexién de la puerta / se incrementa de
forma complementaria al decremento en los coeficientes de reflexion en las
puertas 0 y 2, de modo que el incremento total de 4rea es nulo al pasar de un
ancho de banda a otro. Esto quiere decir que las sefiales de control para los
coeficientes de la puerta son, en este caso, igual a /7. En la Tabla 4.15 puede
observarse c6mo los transistores de las ramas programables (M, M3,
Jj=0,1,2,3) pertenecientes a las puertas 0 y 2 de cada adaptador tienen
dimensiones que suman siempre la anchuras del transistor correspondiente
a la puerta / (por ejemplo, para el adaptador 0, los transistores de la rama
programable de los coeficientes Yy y Y29, M3, suman 6.4um + 6.0um =
12.4um, que es la anchura del correspondiente transistor M3,, asociado a

Y10)-

Tabla 4.15 Dimensiones (W/L) de los transistores de los espejos de
ganancia variable implicados en la programaciéon de BW.

Anchura/Longitud [um/um]
adaptador 0y 2 adaptador 1
Yoo Y22 | Y10 Y12 | Y20 Yo2 Yo1, 121 Y11

MppM;0.M,, | 100/10 100/10 100/10 100/10 100/10

M3, 60/10 60/10 60/10 60/10 60/10
My, MM, 10/10 118.8/10 | 32/10 4/10 152/10

M3 6/10* 71.2/10 | 19.2/10*% | 2.40* 91.2/10
My, M 5,M5, 10/10 20.8/10 | 10.8/10 8.8/10 17.2/10

My, 6/10 12.4/10 6.4/10 5.2/10 10.4/10
My3.M;3,.M>53 10/10 10.8/10 8.4/10 11.2/10 | 22.8/10

Mj; 6/10 11.2/10 5.2/10 6.8/10 13.6/10

En la implementacién real, cada transistor no comparte las ramas -

programables con los restantes del mismo adaptador. Ello es debido a que el
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drea consumida por las mismas es reducida, en comparacién con la del
adaptador, y es preferible sacrificarla en aras de evitar un conexionado
demasiado complejo que repercutiria, en un aumento del drea de routing.

Tabla 4.16 Valores de pgp; de control para los tres anchos

de banda BW.
BW, BW, BW,
Y09 Y20 00 10 11
Yij 11 01 00

Para la realizacién de las llaves de control (M99, Mp9. Mpo; y M) se
han elegido transistores NMOS de 10um/5pum, con una resistencia en
conduccién de 7.5kQ que afecta muy poco al punto de polarizaci6n para los
niveles de intensidad empleados, en concreto, la caida de tensién producida
en el peor de los casos es de 25 mV.

Utilizando el mismo espejo programable, las dimensiones para los
adaptadores de dos puertas, se muestran las dimensiones de la Tabla 4.17,
mientras que el control de p,p; se da en la Tabla 4.18. Como se dijo
anteriormente, al variar el coeficiente de los adaptadores de dos puertas se
modifica la frecuencia central de la funcién BP. En este caso, como se
deduce de la expresién (4.7), todos los adaptadores de dos puertas poseen el
mismo coeficiente, con lo que se facilita la realizacion del layout. los
valores de p, y p3 que aparecen en la tabla son tales que cuanto mayor sea la
palabra digital (/1) menor ser4 la frecuencia central que realizan.

Tabla 4.17 Dimensiones (W/L) de los espejos de ganancia
variable implicados en la programacion de la
frecuencia central Q.

WIL [um/pm] WIL [um/pm]
adaptadores adaptadores
34y5 34y5
p
My Moy | 10010 | MoyM; Mo 10710
My 60/10 M, 6710
My, M1,M>; 10/10 Mys3,M;3.M53 10/10
M, 6/10 M, 6/10
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Tabla 4.18 Valores de las senales de control para las
distintas frecuencia centrales €2,

QOO Qo] Q02
PaDs 11 10 00

La realizacién de las constantes de escalado se efectia mediante
amplificadores de corriente (-ky) o bien aprovechando en las etapas de
entrada las ondas incidentes implicadas (//ky) de forma que no sea
necesario introducir nuevos elementos de en el diagrama de flujo de onda.
Nétese que combinando estas dos formas de escalado, a la entrada y a la
salida, se puede reducir el factor de escala de las ramas que lo realizan a k o
1/k, lo cual facilita el disefio. De este modo, los valores de los transistores
implicados en la ramas de amplificacion k necesarias para el escalado, se
muestran en la Tabla 4.19 y corresponden a la realizacién de las constantes
de escalado de la Tabla 4.13.

Tabla 4.19 Dimensiones (W/L) de los espejos implicados en el

escalado.

Anchural/Longitud [pum/um]

MM 1,M5, M3,
ko 139.2/10 83.6/10
k; 67.2/10 40.4/10
k> 106.0/10 63.6/10
k3 86.0/10 51.6/10
ky 96.0/10 57.6/10
ks 94.0/10 56.4/10

Para las celdas de retraso se ha empleado el esquema de la Figura 3.11, en
el que es posible reducir la influencia del feedthrough mediante el control
externo de las sefiales de reloj.

Para todos los circuitos se han utilizado polarizaciones (Vp;gs1, Vpins2 ¥
V.asn) generadas internamente, haciendo que cada adaptador posea una
celda de polarizacidn, que a su vez es distinta de la utilizada en las celdas de
memoria. En concreto, para V., se emplea un valor 6ptimo desde el punto
de vista del rango dindmico de los espejos, igual a Vi +2V,,,.

El layout del prototipo ocupa 2.88 mm?, sin pads de prueba. Una
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microfotografia del chip se muestra en la Figura 4.17. Los adaptadores de
tres puertas aparecen en la zona inferior del layout, mientras que en la parte
superior se encuentran las celdas de memoria que realizan la operacién 7L,
Se han tratado de aislar los canales por los que discurren las seiiales de reloj,
(extremo superior) del resto del circuito, con objeto de reducir el ruido
interno generado por las conmutaciones del reloj. En la zona intermedia se
encuentran los adaptadores de dos puertas y los espejos que realizan las
constantes de escalado.

Figura 4.17 Microfotografia del prototipo BP programable.

4.4.2 Resultados experimentales

E] prototipo del filtro paso de banda ha sido testado utilizando el mismo
set-up descrito en la Figura 3.34 del Capitulo 3. La sefial de intensidad de
entrada se produce directamente al atacar con una tensién sinusoidal, de
valor muy pequefio. La intensidad de salida se mide a través de una
resistencia de /00K, que junto con la impedancia de entrada de la sonda
del analizador de espectros, también de /00K, resulta en una impedancia
total de carga menor de 50K

Las curvas de transferencia se han medido para diversas frecuencias de
reloj. En las Figuras 4.18 a 4.21 aparecen representadas las magnitudes de
las dos salidas, By y B,, obtenidas mediante simulacién y
experimentalmente. La correspondencia entre ambas es muy buena.
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Figura 4.18 Respuesta paso de banda (B,,) del filtro programable
obtenida mediante (1) simulacién eléctrica con HSPICE,
(2) experimentalmente, para las frecuencias centrales:
(@) Qup =33.33kHz.
(b) ©,; =40.32kHz.
(c) Q,; = 46.80kHz.

y el mismo ancho de banda, BW,= 4.936kHz, con 200kHz de frecuencia
de reloj.
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Figura 4.19 Respuesta rechazo de banda (B) del filtro programable
obtenida mediante (1) simulacion eléctrica con HSPICE,
(2) experimentalmente, para las frecuencias centrales:
(a) Qo = 33.30kHz.
(b) Q1 =40.32kHz.
(c) Q2 = 46.80kHz.
y el mismo ancho de banda, BW = 4.936kHz, con 200kH?z de frecuencia
de reloj.
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Figura 4.20 Respuesta paso de banda (B,,) del filtro programable

(a) BW, =

obtenida mediante (1) simulacion eléctrica con HSPICE,
(2) experimentalmente, para los anchos de banda:

4.936kHz.
(b) BW; = 11.62kHxz.
(c) BW, =19.16kHz.

y la misma frecuencia central, Q,= 46. 80kHz, con 200kHz de

frecuencia de reloj.
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Figura 4.21 Respuesta rechazo de banda (B) del filtro programable
obtenida mediante (1) simulacion eléctrica con HSPICE,
(2) experimentalmente, para los anchos de banda:
(a) BW, = 4.936kHz.
(b) BW; = 11.26kHz.
(c) BW, = 19.16kHz.
y la misma frecuencia central, Q. = 46.80kHz, con 200kHz de

frecuencia de reloj.
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El rango méximo de intensidad a la entrada fue de 64, que representa el
60% de la intensidad de polarizacién. Sin embargo, este valor no es el
mismo en todos los casos, debido a que los niveles de las sefiales dentro del
filtro varia de unas especificaciones a otras segin se puede ver en la Tabla
4.14. En concreto, las especificaciones en las que el ancho de banda es
superior, BW,, poseen niveles maximos de sefal en los adaptadores de dos
puertas mas sensibles al ruido y distorsién que los ancho de banda menores,
BW,. El nivel de intensidad a la entrada en estos casos ha sido de 4.80 pA,
para valores similares de distorsion. En la Figura 4.22 aparece un detalle de
rizado para el ancho de banda menor (BW,) en el que se aprecia la
realizacién correcta de la aproximacién Chebyschev, aunque su valor de
0.6dB se aleja del esperado, que era 0.2dB. :

2 [
= |
IS
S| [
v o]
S i SR
O
s / \
(o]
S [
] [ \

3
37.0 40 43.0

Frecuencia (0.3kHz/div)

Figura 4.22 Detalle del rizado medido experimentalmente en el que se
aprecia la realizacion de la aproximacion Chebyschev de
orden 6.

En la Figura 4.23 aparece la respuesta a un tono de 2/.5kHz, en la que se
aprecia que la distorsién arménica total (THD) es de unos 60dB (0.1%),
mientras que el rango dindmico en la banda pasante es de 55-60dB. Las
formas de onda de la tensién medida en la salida para diversos tonos de
frecuencia (21.5kHz, 22.0kHz y 22.5kHz) incluidas dentro de la banda de
paso se muestran en la Figura 4.25. Se observa cémo la sefial, al principio
de la banda de paso estd retrasada respecto a la de entrada, mientras que al
final pasa a estar adelantada, completando un desfase de /802 en la banda de
paso. En la Figura 4.24 se muestra la densidad espectral de ruido a la salida
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del filtro con menor anchos de banda.
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Figura 4.23 Respuesta medida experimentalmente para un tono de
21.5kHz (y filtro BW=2.468kHz y Q,= 20.16kH?z) a una fre-

cuencia de reloj de 100kHz.
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Figura 4.24 Densidad espectral de ruido medida a través de una resis-

tencia de 150KQ.



156 Capitulo 4 Filtros Elipticos y Programables

|% (a)

in ' 50mv ]

—

1 10us/div)

F
A3

Vin somV ] ‘/\ ) (b)
3
t(10usi/div)
' 1
. 1 ]‘
B 22 A I LL/_I\Y
: (©)
Vin 50mv ] /\/
t(10ps/div)

Figura 4.25 Formas de onda de las intensidades de salida, By;, y
entrada, V;,, para diversos valores de frecuencia: (a)
22.5kHz, (b) 23.0kHz y (c) 23.5kHz, (y filtro BW=5.63kHz y
Q,=20.16kHz).
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El valor méximo de la frecuencia que ha sido posible alcanzar sin
excesiva distorsién es de 500kHz . La curva paso de banda obtenida para
esta frecuencia de reloj, para las especificaciones con menor ancho de
banda, BW,, y frecuencia central, Q,;, se muestra en la Figura 4.26. El resto
de las caracteristicas del filtro se resumen en la Tabla 4.20. La potencia

esperada es de 49mW muy préxima a los S5SmW medidos
experimentalmente.
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Figura 4.26 Respuesta paso de banda (B,;) del filtro programable
obtenida para la frecuencia central Q,, = 105.0kHz y
ancho de banda, BW,= 12.34kHz, y 500kHz de frecuencia
de reloj.

Tabla 4.20 Resumen de los resultados experimentales del prbtotipo BP.

fs 200kHz RD(6pA) 55dB
BW, 4.75kHz THD(6pA) <0.01%
BW* 10.80kHz base de ruido 70-80 dB
BW,* 18.10kHz ruido (BW) 6.5nAppms
Qo 33.55kHz ruido (100Hz, 100kHz) 10.3nAgps
Qof" 40.15kHz Potencia (DC) SmW
Q. 46.90kHz fs (max) 500kHz

£ 0.6dB Area (sin pads) 2.88 mm*

*. Medidos para {2,)= 40.32 kHz

** Medidos para BWg=4.8kHz
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En las Tablas 4.21, 4.22 y 4.23 se dan el rizado, frecuencia central y
ancho de banda, respectivamente, medidos en el prototipo para una
frecuencia de reloj de 200kHz. Los nueve valores que se dan en cada tabla
corresponden a las correspondientes funciones paso de banda que pueden
ser obtenidas. En las Tablas 4.24, 4.26 y 4.26 aparecen los mismos
pardmetros obtenidos mediante simulacion eléctrica realizada con HSPICE.
Se aprecia que, salvo en los valores de rizado, la correspondencia es
bastante aceptable.

Tabla 4.21 Resultados experimentales del prototipo BP obtenidos para
200kHz de frecuencia de reloj: rizados medidos, en dB,
para las tres frecuencias centrales Q, y los tres anchos de

banda BW.

Rizado Q0 Q,; Q)
BW, 0.9 0.5 0.9
BW, 0.7 0.55 0.7
BW, 0.8 0.6 0.6

Tabla 4.22 Resultados experimentales del prototipo BP obtenidos para
200kHz de frecuencia de reloj: frecuencias centrales, ) en
kHz, medidas para los tres anchos de banda BW.

Frecuencia central Q0 Q) Q)
BW, 33.55 40.15 46.90
BW; 33.85 40.30 46.82
BW, 34.30 40.60 47.00

Tabla 4.23 Resultados experimentales del prototipo BP obtenidos para
200kHz de frecuencia de reloj: Anchos de banda, BW en

kHz, medidas para las tres frecuencias centrales, Q.

Ancho de banda Q0 Q,; Q)
BW, 4.75 4.55 4.55
BW, 10.80 10.28 10.30
BW, 18.10 18.60 18.2
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Tabla 4.24 Resultados de simulaciéon con HSPICE del prototipo BP
obtenidos para 200kHz de frecuencia de reloj: rizados
medidos, en dB, para las tres frecuencias centrales Q, y los

tres anchos de banda BW.

Rizado Q0 Q7 Q2
B, 045 044 0.44
B, 0.23 022 0.21
B, 0.20 0.20 0.20

Tabla 4.25 Resultados de simulacién con HSPICE del prototipo BP
obtenidos para 200kHz de frecuencia de reloj: frecuencias
centrales, Q, en kHz, medidas para los tres anchos de

banda B.
Frecuencia central Q0 Q1 Q)
B, 335 40.50 46.97
By 335 4043 46.88
B, 334 40.33 46.77

Tabla 4.26 Resultados de simulacién con HSPICE del prototipo BP
obtenidos para 200kHz de frecuencia de reloj: Anchos de
banda, BW en kHz, medidas para las tres frecuencias

centrales, Q,.

Ancho de banda Q0 Q1 Q)
BW, 4.800 4.70 4.60
BW,; 11.08 10.97 10.82
BW, 18.80 18.80 18.54

4.5 Resumen y conclusiones

« Se ha revisado la realizacién de filtros de onda con ceros de transmisién,
y discutido su coste en funcién del niimero de elementos requeridos y de
la capacidad de filtrado.
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o Se ha demostrado que ciertas transformaciones frecuenciales en el
dominio discreto pueden conducir a estructuras programables
universales.

» Las caracteristicas frecuenciales de estas transformaciones frecuenciales
permiten modificar, de forma independiente, la frecuencia central y el
ancho de banda en filtros BP.

« Se ha propuesto un espejo de corriente de ganancia programable para la
realizacién de tales estructuras.

 Se ha desarrollado un método para la eleccién 6ptima de los coeficientes
de reflexion de los adaptadores, que permite la realizacién de distintas
funciones de filtrado mediante el espejo de ganancia programable
propuesto.

» Se ha realizado un prototipo que permite obtener /8 funciones filtrado,
utilizando un 4rea que es solo un /5% mayor que la que requiere una
unica funcién BP.

» Los resultados experimentales del prototipo se ajustan bastante bien a lo
esperado.
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Capitulo 5

Consideraciones de Sensibilidad

En este capitulo se analizan las caracteristicas de sensibilidad de las
realizaciones SI de filtros de onda. El estudio se realiza, por una parte,
evaluando la influencia de las no idealidades de los circuitos S7 sobre los
pardmetros de interés del filtro (frecuencia de corte, rizado, etc.); y por otra,
haciendo un anélisis de del grado de control que se puede tener sobre los
efectos de las no idealidades, en funcién de la eleccién de los coeficientes
del filtro.

5.1 Sensibilidad

Una determinada funcién filtrado (y en general cualquier funcion),
F(s), puede ser considerada como la descripcién de un circuito formado por
la interconexién de determinados elementos, con una valor nominal dado,
siguiendo una topologia concreta. Como consecuencia, la implementacién
fisica de F(s) pasa por realizar dos tareas en un proceso de disefio. En
primer lugar, elegir la configuracién o topologia adecuada que permita
obtener unas determinadas especificaciones funcionales de la forma mas
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eficaz posible. En segundo, asignar de valores disponibles a cada uno de los
elementos que componen la estructura seleccionada. En general, a este tipo
de valores se les denomina, valores nominales, y son aquellos que
tedricamente realizan de una forma exacta la funcionalidad requerida. La
materializacién de cualquier funcién filtrado, por otra parte, se lleva a cabo
utilizando elementos fisicos sometidos a fluctuaciones respecto de su valor
nominal. Uno de los problemas fundamentales que debe resolver el
disefiador es la caracterizacién funcional de una estructura, respecto de las
tolerancias de los elementos fisicos que la componen y que en definitiva van
a ser los responsables de la precisién con que se realice la funcién deseada.
En este sentido, a la hora elegir el valor de los elementos de una estructura,
no sélo importa conocer el error relativo con que puede ser realizados, sino
ademds el procesamiento que realiza el sistema de tales errores y la
influencia global que tienen sobre las especificaciones del sistema para, de
este modo, poder evaluar cémo de sensitiva es la estructura respecto a su
realizacidn fisica. La sensibilidad de un circuito es considerada actualmente
como uno de los criterios mas eficientes, no sélo a la hora de comparar
diferentes realizaciones de una misma funcién filtrado, sino para localizar
aquella estructura que bajo unas determinadas tolerancia tecnoldgicas es
capaz de realizar la funcién filtrado con las minimas desviaciones respecto
de la ideal. La definicién de esta figura de mérito puede hacerse de la
siguiente manera.

Dada una determinada funcién filtrado, F(s,x;), con unas caracteristicas
de comportamiento, P,(s,x;) (frecuencia de corte, rizado, etc), que dependen
de una serie de coeficientes, x;, cuyos valores nominales son xi", se define la
sensibilidad relativa de la caracteristica Py(s.x;)} respecto del pardmetro x;
evaluada en su valor nominal x;° como [SHAU90]

oP (s, x.) x?
SP; - _ kT . ! (5.1)

X; ax‘ 0
L W P (s, x;)

también denominada sensibilidad a un pequefio cambio en un inico
parametro. Esta expresién ha sido derivada tomando el primer término del
desarrollo en serie de Taylor de la funcién P(s.x;) en el entorno de x;°. A
partir de este definicién es posible evaluar la variacién relativa en el
comportamiento de Py(s.x;) respecto a un cambio incremental en x; de la
forma

Ax;

AP (s, x;)
K270 gPe (5.2)

P(s,x) — "X %0
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La interpretacion de estas definiciones permite decir que mientras menor
sea el valor del “nimero” resultante en (5.1) mejor se comportaré el filtro
respecto a las fluctuaciones de sus elementos. Sin embargo, esta afirmacién
debe ser matizada.

La definicién de sensibilidad relativa a un pequefio cambio (5.1) es el
resultado del truncamiento en el primer término del desarrollo en serie de
Taylor de la funcién P,(s,x;) respecto al pardmetro x; en torno a su valor
nominal, x;° [SHAU90]. Por lo tanto, solo considera variaciones pequefias
de x; y supone que el término lineal es predominante frente al cuadratico. En
situaciones en las que estas hipétesis no sean ciertas serd necesario estudiar
* cada caso de forma particular.

No siempre son necesarios coeficientes de sensibilidad reducidos, en
tanto que los pardmetros que caracterizan puedan observar pequefias
fluctuaciones. Como criterio de disefio, aquellos pardmetros mds (menos)
estables podrin manifestarse en fluctuaciones en las caracteristicas de
comportamiento del filtro que impliquen sensibilidades més elevadas
(reducidas), en aras de homogeneizar la relacién coste/sensibilidad.

Debido a la dependencia de la funcién sensibilidad con la frecuencia, sera
necesario limitar el rango de frecuencias de interés, pudiéndose darse
situaciones contradictorias segin el intervalo de frecuencias analizadas.

En un filtro con un elevado nimero de coeficientes, la evaluacién de la
sensibilidad de cada pardmetro uno a uno no da sino una idea relativa de la
influencia de cada coeficiente sobre el comportamiento global del filtro.
Para obtener una visién méis aproximada del comportamiento real del filtro
es necesario considerar la sensibilidad multiparamétrica, en la que se
suponen fluctuaciones simultdneas en todos los coeficientes del filtro.

Debido a la necesidad de conocer la sensibilidad de cualquier filtro
respecto de sus componentes, se han desarrollado diversas técnicas de
andlisis, que han concluido en diversos métodos, deterministas y
estadisticos, que permiter: caracterizar la influencia de las tolerancias de los
elementos basicos sobre el comportamiento global de un filtro. Por
deterministas, se entienden aquellos métodos que proporcionan expresiones
analiticas de las derivadas de los pardmetros de comportamiento respecto de
los coeficientes del filtro. Ello permite calcular las expresiones (5.1) y
prever la evolucion de AP;(s,x;). En el caso del método de la Aproximacion
de la Red Incremental [CHUA75], el objetivo es calcular las fluctuaciones
en las tensiones ¢ intensidades en cada rama generadas por cambios en las
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impedancias de rama. El método se basa en el hecho de que las leyes de
Kirchoff para la tensién en una malla (KVL) e intensidad en un nudo (KCL)
deben de cumplirse tanto en la red ideal como en la perturbada. La
sensibilidad de cada tensién e intensidad de rama se deriva de una red
incremental paralela, lo cual permite identificar de forma directa el origen
de las fluctuaciones de tensién e intensidad, asocidndolas con valores
incrementales de cada elemento. Un segundo método denominado de la Red
Adjunta, desarrollado por Director y Rhorer [DIRE69a], se basa en la
construccion de una red, Fp(s,x;), adjunta de la original, F(s,x;), y con la
misma topologia, cuyas tensiones e intensidades de rama, junto con las de la
red original, satisfacen el teorema de Tellegen. Mediante el andlisis de las
tensiones e intensidades de rama de la red original y su adjunta es posible
obtener las derivadas de F(s,x;) respecto de cada uno de los elementos del
filtro. También es posible emplear técnicas de andlisis simbdlico para
evaluar la funcién sensibilidad. El principal problema que plaritean los
métodos deterministas es que dejan de ser eficientes cuando el tamafio de la
red aumenta y los coeficientes de sensibilidad toman valores elevados.

La obtencion de las sensibilidades respecto a todos los pardmetros
permite conocer cudl de ellos influye mds en las caracteristicas de
comportamiento y por tanto, deberia ser realizado mds cuidadosamente. A
efectos de optimizacién y/o comparacién, una vez conocidas todas las
sensibilidades de una red, es preferible definir un escalar en vez de un
vector de sensibilidades. Por ello, resulta conveniente hacer una medida de
la sensibilidad multiparamétrica. Una forma de llevarlo a cabo es mediante
la expresién

S(P) = 2 |s” \ (SP " s (5.3)

X

donde S(P) se define como el coeficiente de Shoeffler de la medida del
comportamiento P respecto del conjunto de coeﬁc1entes x; del filtro F(s,x;).
De igual modo, puede obtenerse a partir de Sx una estimacién de las
fluctnaciones maximas, o disefio en el peor caso, evaluando la desviacién
respecto del comportamiento ideal de las caracteristicas de comportamiento

M
max(P (x)) = P(?)- (1 + 3 |s7) ~|dxi|) (5.4)
i=1

M
min(P (x)) = P(x?) - (1- > IS5 ldxil) (5.5)
i=1
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Estas expresiones permiten acotar las fluctuaciones en el comportamiento
P(s,x;). Sin embargo, proporcionan una estimacién conservadora de las
mismas, ya que el modelado de comportamiento aditivo supone un
modelado demasiado conservador. Por esta razén, para el andlisis
multiparamétrico de la sensibilidad de una red han sido desarrollado
modelos estadisticos. Estos modelos caracterizan los coeficientes de un
filtro como variables aleatorias, que generalmente responden a una
distribucién gaussiana, cuyo valor medio coincide con su valor nominal y
su desviacion estandar con la fluctuacién o porcentaje de error respecto del
mismo. La sensibilidad total es obtenida como el producto de la matriz de
sensibilidades y el vector de error representado por las desviaciones
estdndar en cada coeficiente

k
5= 3 |5 59
i=1
donde se estd suponiendo que las diferentes fuentes de error no estdn
correlacionadas. En este caso, a pesar de contemplarse fluctuaciones
aleatorias, es necesario conocer la matriz de sensibilidad, al igual que en el
caso determinista.

En los métodos expuestos anteriormente, las expresiones (5.4) y (5.5)
s6lo se tiene en cuenta el primer término del desarrollo en serie de Taylor, lo
cual, en filtros LC doblemente terminados en los que en los puntos de
méxima transferencia de potencia la derivada primera respecto de los
coeficientes es cero, da lugar a que la sensibilidad también lo sea. En estos
puntos, la aproximacién de primer orden origina que se pierda la
dependencia respecto de estos coeficientes.

Por dltimo, dentro de los métodos de anilisis de sensibilidad incluimos la
utilizaciéon de técnicas numéricas en conjuncién con simulaciones
estadisticas. El mas popular de estos métodos es el de Monte Carlo, que
puede ser arbitrariamente exacto en funcién del coste computacional
deseado. Segiin este método, cada coeficiente del filtro, x;, es perturbado de
forma aleatoria siguiendo una funcién de distribucién concreta,
modificando de esta forma la red original. El circuito asi generado, es
simulado, y el comportamiento del filtro medido. Este proceso es repetido el
mimero de veces N que el resultado es estadisticamente significativo. De
este modo es posible obtener gran cantidad de muestras de cada pardmetro
de comportamiento, lo cual permite obtener sus caracteristicas aleatorias de
media y desviacién estindar. E1 método de Monte Carlo es considerado
como el méds cercano a la realidad fisica, en tanto que las fluctuaciones
estadisticas sean modeladas correctamente. Ello es debido a que cada una
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de la simulaciones representa el comportamiento de un red real
distorsionada, cuyos pardmetros de comportamiento son evaluados
directamente sin realizar ningin tipo de aproximacién. Al margen del
excesivo coste computacional, el principal defecto de este método radica en
la pérdida de informacién causa-efecto entre las fluctuaciones aleatorias
individuales y las desviaciones en el comportamiento. Esta informacién
puede obtenerse, sin embargo, realizando este tipo de andlisis pardmetro a
pardmetro sin considerar el caso global en el que todos los coeficientes son
perturbados simultdneamente.

Los Filtros de Onda Digitales, surgidos a principios de los 70, tuvieron
como germen fundamental de su desarrollo las excelentes propiedades de
sensibilidad que son capaces de heredar de la estructura de referencia de las
que son derivados. Este hecho se debe a dos factores fundamentales: 1°
resuelven el problema de la simulacién de estructuras escalera LC mediante
circuito digitales, al eliminar los lazos sin retraso a que invariablemente
conducian las aproximaciones conocidas hasta entonces, y 2° utilizan para
ello la transformacién bilineal entre el dominio continuo y el discreto,
reduciendo la distorsién frecuencial debida a tales transformaciones.
Utilizando unos argumentos similares a los de Orchard [ORCH66] y
[ORCHS0], Fettweis demostré [FETT72] que los filtros de onda digitales
cancelan, en primer orden, los coeficientes de sensibilidad. La prueba se
pasa en la definicién de los conceptos de pseudopotencia, pseudopasividad
y pseudo-sin-pérdidas asociados a un FDO, similares a los de potencia,
pasividad y sin-pérdidas de una red lineal.

A la hora de sistematizar el estudio de la sensibilidad de los filtros de
onda, los métodos utilizados hasta ahora se podrian clasificar en dos,
deterministas y numérico-estadisticos. Los métodos deterministas se basan,
en general, en la matriz adjunta para evaluar las funciones sensibilidad
[FETT71a] [CROC75] [OWENS3] y estdn directamente relacionados con
los mencionados anteriormente, si bien en [CROC75] incorpora un criterio
de medida para los pardmetros de comportamiento del filtro. Por numérico-
estadisticos se entienden aquellos métodos que buscan algiin criterio para
caracterizar la repercusion en el comportamiento de las imperfecciones del
filtro, sin buscar para ello expresiones analiticas de la sensibilidad respecto
de los coeficientes. Tradicionalmente el criterio mas extendido para definir
la sensibilidad de filtros digitales ha sido la precisién obtenida para una
determinada longitud de palabra digital o mimero de bits del procesado. En
este sentido, la gran mayoria de los trabajos coinciden en demostrar la
superioridad de los FDO respecto a otras realizaciones digitales de filtros
[CROC72], [BRUT7S] y [BILL76], aunque los criterios de medida de la
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sensibilidad puedan diferir de unos casos a otros. Asimismo, para un FDO
de orden N derivado de un FR escalera, con N-I posible realizaciones en
virtud de la posible eleccion de los adaptadores, ha sido demostrado que la
eleccién menos sensible es aquella que reduce el nimero de multiplicadores
digitales [FETT86].

La diversas aportaciones a la realizacion de filtros de onda anal6gicos
mediante técnicas SC, caracterizan el comportamiento respecto a las no-
idealidades (principalmente, relaciones entre condensadores y ganancia
finita de los amplificadores operacionales) realizando un andlisis de Monte
Carlo de la estructura SC. Asi encontramos [KLEI84], [CHENS85al,
[CHENS85b] y [LIMP89]. La razén de ello es obtener una idea lo mads
precisa del comportamiento real de un circuito analégico durante el proceso
de disefio. A pesar de que el coste computacional es mayor, si se compara
con el proceso disefio-fabricacién-testado-redisefio, la aplicacién de
simulaciones exhaustivas de Monte Carlo puede resultar en ciclos de disefio
mads reducidos. Por iltimo, para el caso de filtros LC escalera la expresion
de la sensibilidad a pequefios cambios (5.1) puede derivar en resultados
inexactos, si se tiene en cuenta que en estas estructuras de filtros existe una
cancelacion de los coeficientes de sensibilidad de primer orden para los
valores de frecuencia que representan méixima transferencia de potencia
entre la fuente y la carga. Las simulaciones de Monte Carlo suministran,
desde el punto de vista teérico, un método adecuado para este tipo de
estructuras.

El anélisis de sensibilidad que se presenta en los siguientes apartados se
basa en simulaciones de Monte Carlo realizadas mediante WAVER, el
programa para la simulacién numérica de FDO que ha sido previamente
presentado en el apartado 2.4. Aunque hacemos una simulaciéon de
comportamiento de la estructura, los modelos usados contemplan las no
idealidades (desapareamiento, inyeccién de carga en las llaves analdgicas,
etc.) més importantes de las estructuras de circuito que son utilizadas en su
realizacion real, y que han sido previamente presentadas en el Capitulo 3.

El estudio de sensibilidad se aborda de la siguiente manera. En primer
lugar, se definen los pardmetros de comportamiento, el tipo de simulaciones
que se realizan para obtenerlos y el criterio de medida que se va a utilizar. A
continuacién, se muestra la influencia de cada una de las no idealidades en
las caracteristicas de comportamiento de interés, mediante un analisis uni-
paramétrico sobre cada uno de los coeficientes de ellas, y sobre todas
simultdneamente. Por 1ltimo, este anilisis se extiende al resto del conjunto
de FDO que con las mismas especificaciones y arquitectura poseen distintos
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coeficientes. Todo ello particularizando para una funcién filtrado; en
concreto, para el filtro d onda paso de baja (obtenido a partir de uno escalera
LC) presentado en el Capitulo 3.

5.2 Simulaciéon de Monte Carlo para FDO SI

Como se ha mencionado anteriormente, el andlisis de Monte Carlo de un
filtro se basa en la perturbacién de alguno de sus parametros, en la forma
que indican sus no idealidades, y la posterior simulacién para evaluar las
caracteristicas del nuevo filtro perturbado. La validez estadistica del método
aumenta conforme el ndmero de simulaciones se incrementa, de modo que
es usual encontrar andlisis en los que se efectian mas de /00 simulaciones.
Como ya se indicd, el coste computacional es el principal problema que ha
de solventar este tipo de andlisis, de forma que para circuitos de tamafio
moderadamente elevado con un nimero de pardmetros estimable es
necesario buscar una alternativa a la simulacién a nivel eléctrico, que
reduzca el tiempo de CPU y que permita evaluar correctamente el efecto de
las imperfecciones en la realizacién de los coeficientes. Utilizando WAVER
se requieren varios segundos para calcular la respuesta impulsiva de un
filtro de orden 3 que, en comparacién con varias horas requeridas pos
HSPICE [META90] supone una reduccién apreciable. El hecho de que las
simulaciones a nivel eléctrico resulten poco practicas debido a su elevado
coste computacional hace que la eleccién de un simulador numérico como
WAVER, con un correcto modelado de la no-idealidades [YUFE94a], sea la
mds aconsejable para obtener informacién acerca de la sensibilidad de un
FDO e incorporarla al proceso de disefio. Para ello se va a definir el
contexto en que se van a desarrollar las simulaciones de Monte Carlo.

Para llevar a cabo el estudio, lo primero que nos planteamos es cémo
modelar las desviaciones de los componentes del filtro asociados a
realizaciones fisicas concretas; y en segundo lugar, cémo incluir dicho
modelado en WAVER. Antes de detallar estos dos puntos vamos a
establecer los pardmetros de comportamiento que necesitamos medir.

5.2.1 Parametros de comportamiento: criterio de medida

Los pardmetros de comportamiento del filtro son aquellos que



Capitulo 5 Consideraciones de Sensibilidad - 169

caracterizan su funcionalidad y que representamos por P(®,x), siendo ® la
frecuencia normalizada a la frecuencia de reloj y x el vector de coeficientes
que engloba aquellos pardmetros que van a ser perturbados durante el
andlisis de sensibilidad. La variable k enumera las caracteristicas del filtro
que van a ser consideradas. A partir de la respuesta impulsiva obtenemos la
magnitud de la respuesta en frecuencia, sobre la cual se van a realizar las
medidas de los cuatro pardmetros siguientes:

€ Rizado en la banda de paso.

o, Frecuencia de corte.

H(0) Ganancia en DC.

H(0.5) Ganancia a la mdxima frecuencia de interés o

frecuencia de Nyquist.

La definicién de estos pardmetros se ilustra en la Figura 5.1. En general,
para cada tipo de aproximacién y funcidn filtrado serd necesario definir el
conjunto de parimetros de comportamiento adecuado.

4 l
H(0) {epr¥er e

¥

H(0.5)

» (O

o, w2

Figura 5.1 Definicion de los parimetros de comportamiento, P,
sobre la magnitud de la respuesta frecuencial de un filtro
paso de baja tipo Chebyschev.

Para un mimero N de simulaciones en cada an4lisis de Monte Carlo, se
realiza la medida de los parimetros de comportamiento, Py ,, (n=1,2,....N), y
se evaluan sus pardmetros estadisticos asociados:

Valor medio:

1 N
Pk,mean =N z Pk,n (.7

n=1
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Desviaciéon estandar o porcentaje de error respecto del valor medio:

j 1 X, 100
P = |5 2 Py, —P ) X — (5.8)
k, std N < k,n k, mean Pk, mean
Porcentaje de error respecto del valor nominal:
P - P
k, mean k
P error = — X 100 (5.9)
Py

5.2.2 Fluctuaciones de los coeficientes: modelos para si-
mulacion ‘

En el andlisis de Monte Carlo se van a considerar variaciones en aquellos
coeficientes que, influidos por las no idealidades analizadas en el apartado
3.3, manifiestan mayores porcentajes de error. En concreto, se considerardn
fluctuaciones de los coeficientes derivadas del desapareamiento entre los
transistores de un espejc de corriente y de la inyeccién de carga de las llaves
analdgicas. A continuacién detallamos el modelado de cada uno de estos
efectos para su incorporacion en WAVER.

5.2.2.1 Desapareamiento entre transistores

La influencia del desapareamiento de los transistores de un espejo de
corriente se traduce en: a) una modificacién de la ganancia del espejo
respecto de su valor nominal, ¥°, y b) la aparicién de una componente de
offset en la intensidad de salida. Ambos varian de manera aleatoria y por
tanto podemos escribir

I,= (Y+4&y) L+1

off (5.10)

siendo
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¥ +4y = N@Y, 0,(1,) (5.11)

L = N, o, () (5.12)

donde las desviaciones estdndar 6,(l,) y ©,,(I,) vienen dadas por las
ecuaciones (3.20) y (3.21) respectivamente. La funcién N(x,6) representa
una distribucién normal de valor medio x y desviacién estindar ©.
Funcionalmente, estas ecuaciones representan una modificacién de los
operadores que implementan, a nivel numérico, la operacién de un espejo.
En la Figura 5.2 se ilustran estos operadores para el caso ideal y real. Para
un estudio estadistico, la ganancia Y es considerada como una variable
aleatoria, que responde a una distribucién normal o gaussiana, de mediay° y
desviacién estiandar o(y°). El valor actual de ¥ se obtiene generando un valor
aleatorio a partir de la funcion de distribucion N(Y°,6(Y°)) con una
probabilidad del 99%. Si se tiene en cuenta el estudio del error producido en
los coeficientes de adaptadores y elementos de retraso completo realizado
en la seccién 3.3.1, el modelado a nivel de bloques para la simulacién de
estos elementos es inmediato debido a que las variables de onda incidente y
reflejadas se relacionan algebraicamente. Para cada coeficiente representado
en tales relaciones, se calcula su valor actual a partir de su funcién de
distribucién normal, quedando almacenado para su inclusién en el proceso
de simulacién en WAVER. En concreto, este método serd aplicado a los
coeficientes de los adaptadores y a las ganancias de las celdas de retraso.

—_ Y — V+AY —>

(a) (b)

Figura 5.2 Diagrama de bloques para la simulacién numérica de un
espejo de corriente: (a) ideal, (b) incluyendo el efecto del
desapareamiento entre transistores.

5.2.2.2 Inyeccién de carga de las llaves analégicas

La naturaleza .de este tipo de error no es estadistica, y por tanto su
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modelado para simulacién puede realizarse de forma determinista. Se ha
elegido para ello el modelo de error expresado por las ecuaciones (3.57), en
las que aparece como pardmetro perturbador el incremento de tensioén de
puerta, Avs. Podemos modelar el efecto de este incremento Avy sobre el
comportamiento de una celda de retraso mediante un incremento en su
intensidad de salida dado por

I(n)-I(n-1)=0-
2 ) (5.13)

((IB+Il.(n— 1)—J(IB—Ii(n— 1) - %—@ Ig+1n-1)

donde © = 2 BnAv . El modelo para simulacién se muestra en la Figura
5.3, donde el bloque funcional f{Ig,/;,,,Avy) viene dado por el segundo
miembro de (5.13). Este modelo serd considerado igual para todos los
elementos de retraso z/.

Ii(n-1) ~ o)

e f(IBrIi(n'])an’Avf)

Figura 5.3 Elemento computacional que modela los errores debidos a
la inyecciéon de carga de las llaves analdgicas.

5.3 Sensibilidad de una estructura de FDO SI

El estudio que se detalla en este apartado se propone la evaluacién de la
sensibilidad de un FDO desde dos puntos de vista. 1) Para una estructura
determinada y fija, establecer los experimentos adecuados que permitan
concluir qué pardmetros del filtro son los mds sensibles y cudles son las
fuentes de error, de cardcter tecnolégico o derivado de la técnica SI, que lo
motivan. 2) Considerar la posibilidad de realizar una misma funcién filtrado
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con un mimero infinito de FDOs, debido a que existen grados de libertad en
la eleccién de los coeficientes de reflexidn, y elegir un criterio de disefio
6ptimo que permita dilucidar qué conjunto es el idéneo. En ambos casos se
realizardn anélisis de sensibilidad unipardmetrica y/o multiparamétrica en
funcién de la informacién que se desee conocer.

5.3.1 Anilisis de un FDO con valores v;; fijos

El FDO que se considera es el mostrado en el apartado 3.5.2, un filtro
paso de baja realizado mediante la aproximacién Chebyschev de orden 3,
con 0.2dB de rizado en la banda de paso y una frecuencia de corte
normalizada respecto de la frecuencia de reloj de 0.09577. Como
consecuencia del proceso de escalado que conducia a constantes mds
pequeiias, la estructura que se muestra sélo contiene adaptadores paralelos,
elementos de retraso z'/ y amplificadores de ganancia unidad, Figura 5.4. El
valor nominal de los coeficientes de reflexién de los adaptadores son los
dados en la Tabla 3.15

By B E

R R R
Ago 10 11 12 By
—| 710 ,@ ol Y1 Y12 —>
Yoo Y20 Yor Y21 Yoz Y22{ R22
1 |l ¢———
35 0 1 (D , Ay

Figura 5.4 Filtro de onda cuya sensibilidad va a ser analizada.

Para evaluar la sensibilidad de esta estructura, se va a realizar, en primer
lugar, un andlisis de Monte Carlo pardmetro a pardmetro, y con
posterioridad, se incluirdn variaciones simultineas de todos los pardmetros.

5.3.1.1 Sensibilidad respecto a las ganancias de los adaptadores

Las ganancias en las relaciones algebraicas entre las ondas incidentes y
reflejadas en un adaptador paralelo de tres puertas sufren variaciones al ser
realizadas por bloques SI, las cuales se modelaron con la ecuacién (3.26).
Con objeto de facilitar la nomenclatura se han redefinido las ecuaciones de
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un adaptador como
Byl |mog moy M| |Ao

Byl |mpgmy) myy |Ay

que para el tipo paralelo significa que,

Y; si [ #]
ij:(

L (5.15)
Y, -1 Si i =] :

Cada pardmetro m;; se modifica como se indica en la ecuacion (5.11). Es
decir

m;; = N(my, o(m,) (5.16)

En nuestro caso, los valores my, asi como sus desviaciones estindar
calculadas mediante (3.26) son los que aparecen en las Tablas 5.1, 5.2y 5.3
para cada uno de los adaptadores. En ellas se han tomado los mismos
valores del espejo de ganancia unidad (ver Capitulo 3) y se han considerado
los mismos valores tecnoldgicos de K; y Kp que conducian a valores de
o' ,(1)y o’p( 1) del 0.28% y 0.30% respectivamente.

Tabla 5.1 Coeficientes m;; y desviaciones estindar o(m;) del

adaptador 0.
my; O, %]
myo= Ypo-1 -0.7 0.6280
- Mgp=my1= Yo 1.187 0.3938
Myy= M= Y9 0.513 0.5561
mjpo = Myp=Ypo 0.3 0.5600
my= Yo-1 0.187 0.4856
M= Yop-1 -0.487 0.6245
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Tabla 5.2 Coeficientes m; y desviaciones estindar o(m;) del

adaptador 1.

m;; O, %]

mpo= Yoo-1 -0.761 0.6292
my1= ma1= Yip 1521 0.3842
Mgr= M= Yop 0.239 0.5613
myp = myp=Ypo 0.239 0.5613
mp= ’Ylo-] 0.521 04779
myp= Yag-1 -0.761 v 0.6292

Tabla 5.3 Coeficientes m;; y desviaciones estindar c(m,-j) del

adaptador 2.

my; Ol %]

moo= Ypo-1 -0.487 0.6245
mo;= my;= Yo 0.187 0.3938
Mmya= M= Yy 0.3 0.5600
mjpg = myp=Yyo 0513 0.5561
mp= ’Y]0-1 1.187 0.4856
myr= Yrp-1 -0.7 0.6280

Con estos valores hemos realizado simulaciones en las que se varia un
dnico coeficiente. Los resultados correspondientes a 100 simulaciones de
Monte Carlo y con la medidas realizadas sobre la magnitud de la respuesta
impulsiva, se muestran en la Figura 5.2 a 5.8. El andlisis se realiza para los
diversos pardmetros (g, 0., H(0) y H(0.5)) evaluando la influencia de cada
coeficiente de cada adaptador, para localizar aquellos que sean més
sensibles. En las Figuras 5.5 a 5.7 pueden observarse las desviaciones
estdndar respecto del valor medio y el error en el rizado como consecuencia
de la modificacién de cada coeficiente m;; de los adaptadores. Aquellos
coeficientes situados en posiciones centrales o cercanas a la salida (Bj;)
influyen mas en el rizado. Por otro lado, 1a dependencia de la frecuencia de
corte respecto a cada uno de estos parimetros, Figuras 5.8 a 5.10, es similar,
aunque el porcentaje de influencia es menor. El nivel de continua no se ve
influenciado notablemente por este efecto, Figuras 5.11 a 5.13. Por tltimo,
el nivel de ganancia a la frecuencia de Nyquist ha resultado ser en todos los
casos inferior a 150 dB, por lo que puede considerarse que éste es insensible
a variaciones en los coeficientes de los adaptadores.
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Figura 5.5 Desviacion estindar y error en el rizado para 100 simula-

ciones de Monte Carlo para cada parametro m;; (1yj=0,1,2)
del adaptador (a) 0, (b) 1y (c) 2.
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Figura 5.6 Desviacion estindar y error en la frecuencia de corte para

100 simulaciones de Monte Carlo para cada parametro m;
(ij=0,1,2) del adaptador (a) 0, (b) 1 y (c) 2.
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Figura 5.7 Valor medio de la ganancia a bajas frecuencias para 100
simulaciones de Monte Carlo para cada parametro del m;
(ij=0,1,2) del adaptador (a) 0, (b) 1y (c) 2.



Capitulo 5 Consideraciones de Sensibilidad 179

5.3.1.2 Sensibilidad respecto al offset de los elementos

El efecto del offset producido en cada bloque se estudia introduciendo
una sefial aleatoria de offset a la salida, tal como indicamos en la Figura 5.2.
El valor de estas sefiales se calcula a partir de las distribuciones estindar
dadas por la expresién (3.28). En concreto, para ©°,(1)=028% 'y
o’,(1)=0.30% la desviacion estindar en cada una de las salidas es de
132 4nA para el adaptador 0, 146.2nA para el adaptador 1 y 132.4nA para el
adaptador 2. En un filtro real, estos niveles de offset pueden producir offset
a la salida (que no altera las caracteristicas del filtro), y distorsién como
consecuencia de la pérdida de rango dindmico de las celdas. Sin embargo,
en las simulaciones efectuadas con WAVER solo es posible determinar el
nivel del offset a la salida del filtro y por tanto, no se observa ningiin cambio
de las caracteristicas de filtrado.

5.3.1.3 Sensibilidad respecto de las ganancias de los elementos
de retraso

Haciendo un anélisis de Monte Carlo para cada elemento de retraso y
aplicando la ecuacién (3.31), se han obtenido las grificas mostradas en
laFigura 5.8para la variacién de los pardmetros de comportamiento en
funcién de fluctuaciones del 0.4% alrededor de la ganancia nominal -1.

53.1.4 Sensibilidad respecto de la inyeccion de carga en las
llaves analdgicas

Utilizando el modelado mostrado en la Figura 5.3, se han evaluado las
caracteristicas de comportamiento para diversos valores de Avs En las
Figuras 5.15 a 5.17 se muestra la evolucién del error en los pardmetros de
comportamiento en funcién del elemento de retraso en el que es inyectada
la carga. Las simulaciones han sido realizadas tono a tono para un nivel
maximo de la sefial de entrada igual al de la intensidad de polarizacién /.
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del0 dell del2
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Eerror Oc.error
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(b)

Figura 5.8 Resultados de 100 simulaciones de Monte Carlo modifi-
cando la ganancia de los elementos de retraso, del), del; y
del, correspondientes a cada uno de los elementos pasivos.
(a) std en g, ®, (medido en %). (b) %error en €, ®_ respecto
al ideal. :

5.3.1.5 Sensibilidad con todos los parametros variando
simultineamente

Haciendo variar a la vez todos los parimetros puede obtenerse una
imagen mds certera del comportamiento real del filtro. La forma seguida
para distorsionar los coeficientes ha sido la misma que la detallada
anteriormente. Los resultados obtenidos para diversos valores de Avr se
resumen en la Tabla 5.4 y la Figura 5.9 ayb.
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Figura 5.9 Porcentaje de error en el rizado para diversos valores Av,
(-2mV, -1mV, ImV,2mV y 5mV).
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Figura 5.10 Porcentaje de error en la frecuencia de corte para diversos
valores Avg (-2mV, -ImV, ImV, 2mV 'y 5mV).
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Figura 5.11 Porcentaje de error en el nivel de H(0) para diversos
valores Avg (-2mV, -ImV, ImV, 2mV y 5mV).
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Tabla 5.4 Resultados de simulaciones de Monte Carlo realizadas
variando simultineamente todos los parametros.

Ave [ mV] €mean ®p,mean H(0)megnldB] | H(0.5)meqnldB]
-2 0.5292 0.08405 -045638 -137.83
-1 0.2055 0.09021 -0.2489 -144.38
0 0.2229 0.09591 -0.0045 -149.96
1 0.3189 0.09956 0.2404 -142 .82
2 0.4540 0.10278 04761 -137.24
5 1.0170 0.11026 1.1952 -122.47
0.60 S i - )
- o media+std |- _media
ST S N =
% U - Wx """"" A \‘\—“-i.‘——E&ia-std
N . Rl . W
o) 020 et 1Y
9, 040 L —I— “““
= nominal :
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Figura 5.12 Resultado de la simulacién de Monte Carlo variando
todos los parametros. (a) Ave=-ImV (b) AvelmV.
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5.3.2 Sensibilidad de los FDO a los valores de los coefi-
cientes ;;

En las secciones 3.4.1 y 4.3.2.2 se han discutido algunos criterios para la
eleccién de los coeficientes de reflexién de un filtro. La minimizacién de los
errores de cuantizacion (3.61) o la eleccién de coeficientes que se traduzcan
en realizaciones de espejos con minimos errores son algunos de esos
criterios. Al margen de estos aspectos, cada arquitectura de filtro de onda
puede poseer caracteristicas de sensibilidad diferentes, que conduzcan a
situaciones en las que las fuentes de error influyan méds o menos. Se
presenta a continuacién una exploracién del espacio de posibles los
coeficientes de reflexién con el fin de detectar aquellas combinaciones
determinadas caracteristicas de sensibilidad.

Para un filtro de onda genérico, los coeficientes de reflexién para los
adaptadores de tres puertas han de verificar las relaciones

2
Y Ty = 2 : (5.17)
i=0
RojYoj = Rijty; = Rajtaj (5.18)
para un adaptador paralelo y
Gijoj = G, iy = G2j72j (5.19)

para uno serie, asi como las condiciones de realizabilidad expuestas en el
Capitulo 2. La libertad para la eleccién de (N-I) de las resistencias no
determinadas, en un filtro de orden N, hace que exista un nimero infinito de
posibles conjuntos de coeficientes de reflexién.

El anélisis de sensibilidad que se propone a continuacién, se realiza sobre
el mismo FDO que ha estado siendo considerado hasta ahora.
Aprovechando la simetria que presenta desde la entrada a la salida se ha
tomado como variable independiente el pardmetro k definido como

_ Ry Ry

k=<=— = .22 (5.20)
Roo  Rpp

Para cada valor de k, se han calculado los pardmetros de comportamiento
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del filtro de onda, teniendo en cuenta todas las fuentes de error y un valor
Avg=1 mV. En las Figuras 5.13 a 5.16 aparecen tales pardmetros.
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Figura 5.13 Evolucién del valor medio del rizado con el parametro k
=Y20/Yoo-
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Figura 5.14 Evolucién del valor medio de la frecuencia de corte
normalizada con el perimetro k=y;4/Ypo-
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Figura 5.15 Evolucién del valor medio de la ganancia a bajas frecuen-
cias con el parametro k=y,p/v,,.
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Figura 5.16 Evolucién del valor medio de la ganancia a la frecuencia
de Nyquist con el pardmetro k=y,,/v;.
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De esta curvas se deduce que para un valor constante de inyeccién de
carga en las llaves analdgicas, Avg, los valores de los pardmetros de
comportamiento se alejan mds del valor ideal a medida que aumenta la
relacién entre las resistencias de puerta Ryy/Rpy=Ry,/R,. Por ello, parece
aconsejable tomar valores de k que estén por debajo de 5, pero no muy
pequefios, ya que para k</ las caracteristicas de comportamiento vuelven a
degradarse. Este hecho se ve corroborado si se tiene en cuenta la desviacion
estindar respecto al valor medio del rizado y la frecuencia de corte que
muestra en las Figuras 5.17 y 5.18 respectivamente.
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Figura 5.17 Evolucién de la desviacion estidndar del rizado con el
parametro k =Yo/Ygo para Av=ImV.
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Figura 5.18 Evolucién del valor medio de la frecuencia de corte con el
parametro k=Yy/Yy9 para Av=ImV.
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5.3.3 Discusion de los resultados

El analisis de los resultados obtenidos previamente, permite concluir que,
para el filtro concreto estudiado, el desapareamiento entre transistores
influye de una manera moderada, no siendo critico para la obtencién de las
caracteristicas nominales del mismo. Sin embargo, los efectos del
feedthrought, analizados mediante la variable Avy, determinan la evolucion
de los errores ‘cometidos, incluso para valores pequefios (I a 5 mV) que
puedan derivarse de una cancelacién parcial de la inyeccién de carga en el
canal mediante alguna de las técnicas expuestas en el Capitulo 3.

Como contrastacion experimental del efecto de los diferentes parametros,
en la Figura 5.23 mostramos la banda de paso del prototipo obtenida
modificando los niveles de tensi6én de las sefiales de reloj, y por
consiguiente, el valor de Avs producido. En la Figura 5.19(a) puede
observarse cémo con un control adecuado de las llaves es posible obtener la
funcién filtrado deseada. Si esta situacién se altera incrementado la carga
inyectada, Figura 5.19 (b), la curva se dezplaza en sentido positivo, dando
lugar a un efecto similar al que producirian valores de Q>0 en los
elementos del filtro de referencia, y que anteriormente ha sido identificado
con un incremento positivo de carga. Del mismo modo, al variar las
condiciones a otras en las que la carga es menor que cero, el efecto es
similar a O negativas, es decir, a incrementos negativos de carga en las
celdas de memoria.

Ganancia (0.1dB/div)

Frecuencia (1.2kHz/div)

Figura 5.19 Medida experimental del efecto de Avp (a) Avy= 0. (b) Ay
> 0. (c) Avp< 0.
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Del mismo modo, y aunque no ha sido analizada previamente la
sensibilidad del prototipo BP descrito en el Capitulo 4, se observa esta
misma evolucién, en la Figura 5.20 se muestra una de las bandas de paso
obtenidas experimentalmente para distintas condiciones de control de las
llaves. La curva (a) corresponde a al caso de mejor ajuste, y las (b) y (¢) a
distintas situaciones de control del reloj que implican inyecciones de carga
contrapuestas.

5 !
"'; i
S
g
N
S | A
3 N 1
O B i
§ /4 ¢ 3
S Vi A
1G] | \
-5 | |
37 40 43
Frecuencia (0.3kHz/div)

Figura 5.20 (a) Mejor ajuste posible en el filtro BP. (b) Avy> 0. (c) Avy
<0.

5.4 Resumen y conclusiones

e Se han revisado diferentes métodos de andlisis de la sensibilidad de
filtros, tomando el andlisis de Monte Carlo como el mis aproximado
a la realidad.

¢ Se ha desarrollado un programa de simulacién numérica que permite
realizar un anilisis de Monte Carlo para un FDQO, utilizando para ello
modelos operacionales de las diferentes fuentes de error.

¢ Se ha aplicado el anilisis a un filtro LP de orden 3 tipo Chebyschev y
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se han verificado que los errores debidos a la inyeccion de carga
originada en las Ilaves analdgicas influyen de manera més notoria en
la distorsién de 1a funcién filtrado.

e Se ha analizado la dependencia de la eleccién de los coeficientes de
reflexién respecto de las fuentes de error consideradas, encontrando
un rango 6ptimo de valores para los que existe mayor adecuacién a la
caracteristica ideal.
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Apéndice A

Ruido en Filtros de Onda SI

La deteccién del valor minimo posible de una sefial a la salida de un filtro
permite caracterizar el rango de valores que pueden ser estimados en dicha
salida. La relacion entre el valor maximo y minimo de una sefial se
denomina Rango Dindmico (RD). Mientras que el valor mdximo viene
especificado por el mdximo valor de sefial admisible por un filtro, el valor
minimo representa el nivel inferior de la sefial, aun en ausencia de
excitacién a la entrada. Este nivel minimo se conoce con el nombre de Base
de Ruido, y es inherente a la realizacion fisica del filtro. La determinacién
de este nivel implica el andlisis de todas las fuentes de ruido del filtro y de
su influencia sobre la salida. Una excelente introduccién al tratamiento del
ruido en circuitos S/ puede encontrarse en [DAUB91]. Apoyandonos en
este estudio hemos desarrollado un modelo de ruido para cada bloque
basico utilizado en las realizaciones SI de FDOs que hemos propuesto en
este trabajo. A continuacion se presentan dichos modelos

A.1 Modelado de Ruido en circuitos SI

A.1.1 Transistores

Los filtros ST sélo requieren transistores MOS de canal N y P. En
consecuencia, el andlisis de la fuentes de ruido ha de centrarse en tales
elementos. En un transistor NMOS se puede definir un modelo equivalente
de ruido en tension o intensidad. La relacion entre ambos viene dada por su
transconductancia, g,,. La contribucién, en cada instante, de la fuente de
ruido no es conocida, ya que corresponde a un proceso aleatorio. Sin
embargo, su valor cuadritico medio (\72 o ) si lo es, incluso en un
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determinado rango de frecuencias, Af. A dicho contenido, normalizado
respecto a un rango de frecuencia, se le denomina Densidad Espectral de
Potencia (PSD) y es el pardmetro utilizado para caracterizar el ruido en
cualquier circuito. En general se puede expresar por

2
v
N) = —
en donde v representa las fluctuaciones de la tensién de puerta del transistor
NMOS. El modelo equivalente de 1ntens1dad es N(f).g,,%. Se utilizar4 en lo
sucesivo esta notacién, asi como v? y ¥ para denotar al valor cuadratico
medio normalizado respecto de la frecuencia.

(A.1)

+ N(f) -

—@——{ —'I l N(f)gm2

(a) (b)

Figura A.1 Modelos de ruido de un transistor NMOS (a) en tension y
(b) en intensidad.

En transistores MOS existen dos fuentes de ruido predominantes: el ruido
Flicker y el ruido térmico [DAUB91] [GRAY93]. El primero de ellos es
originado por la densidad de estados superficiales en el canal del transistor
MOS. La expresion de su densidad espectral es

_ 1 1, AF-1
NF(f) C WLfKFI (A2)

donde Ky y AF son parametros dependientes del proceso tecnolégico. Se
observa que Ng(f) es inversamente proporcional a la frecuencia, al drea del
transistor y aumenta con el espesor del 6xido de puerta. El ruido térmico se
origina en la resistencia del canal, siendo su valor

(A.3)

donde K es la constante de Boltzman y T la temperatura absoluta. La
transconductancia g,, en saturacion (y2k'(W/L)yI) hace que el ruido térmico
sea inversamente proporcional a la raiz cuadrada de la razén (W/L) del
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transistor y de la intensidad 7, comportindose como un ruido blanco
constante para todo el rango de frecuencias [HAYKS83]. Teniendo en cuenta
estas dos fuentes de ruido, la densidad total de ruido en un transistor es

1 1

8KT
NG) = C_WLF

Te (A4)

AF -1
=K FI +
m

y la expresién de ruido equivalente en la intensidad es
2= 2L kAT BT e (D) (AS5)
Col® !

Para un valor constante de la longitud de canal, L, y tomando AF=1, la
densidad de ruido en tension, (A.2), es inversamente proporcional al 4rea
WL y a la intensidad de polarizacién /. Esta tendencia se invierte para la
densidad espectral de ruido de intensidad (A.5). En la Figura A.2 aparece
esta tendencia representada para un valor de L constante en un rango de
frecuencias de /Hz a IOMH:z.

- Ruido (Al JHz/div)

Ig(A)

Figura A.2 Dependencia de la densidad espectral de ruido de un
NMOS con el drea y la intensidad de polarizacién, para
una longitud de canal constante L=10un en un rango de
frecuencias de 1Hz a I0OMHz.

Sin embargo, para valores (W/L) constantes, la densidad espectral de
ruido mejora cuando aumenta la longitud del canal L, Figura A.3.
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Ruido (A/ JH:/div)

Area (mZ)

Figura A.3 Dependencia de la densidad espectral de ruido de un
NMOS con el drea y la intensidad de polarizacion, para una
relacion W/L constante de 6 (W = 6L).

La eleccién de valores de L elevados reduce por tanto el ruido
equivalente en intensidad. Para una misma intensidad de polarizacién y una
relacion (W/L) constante, el ruido es menor para 4reas de transistor
mayores.

En el caso de que un transistor se comporte como una llave analégica con
una determinada resistencia Ry en conduccién, Figura A.4, el ruido
térmico equivalente viene dado por

N, = 4KTRn (A.6)

donde Ry viene dado por la inversa de g,, en zona 6hmica

1 L

R = — = (A°7)
ON = g, kW(Vgs—Vp)

Para (Vg5-Vp) =25 Vy (WIL) =2 ?l k'§=70'0 HAVZ, Ron= 2.8 kA& La
densidad espectral de ruido es 4.7 10" 7 V?IHz, que en un rango de /OMH:z
significa 21.7 uv/ JHz.

_L_ + Nsw(f) - RON
e L D—wn—

Figura A.4 Modelo de ruido de un transistor NMOS funcionando
como llave analégica.
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A.1.2 Espejos de corriente

El modelado de ruido en un espejo de corriente ha de tener en cuenta el
ruido generado por cada uno de los transistores del espejo [GRAY93]. Asi,
para un espejo simple, Figura A.5 a VMI y VFMZ representan los
equivalentes de ruido en tension en cada uno de los terminales de puerta del

espejo.

2 2
L7 e 30
1@ M2

v Vss

Figura A.5 Modelado del ruido equivalente en un espejo de corriente
simple en la intensidad de drenador.

Debido a la naturaleza aleatoria de estas fuentes de ruido, la densidad
espectral total de ruido puede ser considerada como la suma de ambas
(suponiendo que sean no correlacionadas). El equivalente en intensidad a la

salida ser4 '

P2 = (V3 + Vi) 820 (A8)

En el caso de un espejo cascode, Figura A.6, aparecen cuatro fuentes de
ruido en los terminales de puerta de los transistores, siendo su contribucion
total al raido equivalente en intensidad a la salida

2 2 . 2.2 2, 2.2
= (Va1 V2 Ema t Vg3 T Viga) Ema (A9)

Para un espejo cascede de ganancia unidad con (W/L);=(WI/L),=(60um/
10um) y (W/L)3=(W/L),=(100pm/10um) y una intensidad de polarizacién
de 10 pHA, la densidad espectral de ruido a la salida en un rango de /Hz a
10Mz calculada mediante la ecuacién (A.9) es de 6.28 jnéljﬁi, que en el
caso de tratarse de espejos simples, (A.8), es de 4.51 nA/ JHz.
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M3 M4 l ;2—

Vcasn | M4

M2 l 5

M| { M2
vV

Figura A.6 Modelado del ruido equivalente en intensidad en un
espejo de corriente cascode.

A.1.3 Celdas de memoria (T/H)

El andlisis del ruido en celdas de memoria implica tener en cuenta las
mismas fuentes que en el caso de un espejo, pero ademads, es necesario
evaluar el efecto producido por el proceso de muestreo de la sefial de
entrada. Por ello, se pueden diferenciar dos tipos de ruido: Ruido Directo y
Ruido de Muestreo [DAUB90]. El ruido directo considera el efecto de las
fuentes de ruido de los transistores a través de los caminos que
constantemente conectan el origen al destino especificado, N°(f). El ruido
de muestreo se genera al conmutar la conexién entre las fuentes de ruido y
la salida de la celda de retraso, NS/H(f), y provoca un efecto de aliasing
sobre la contribucién de ruido total. En una celda de memoria como la
mostrada en la Figura A.7, la salida es igual a la entrada durante el intervalo
0 < t < 7, mientras que durante T <t < T, representa la entrada retrasada en
medio periodo. A la relacién 8=1/T se la denomina Duty Cicle.

M] —A[ M2

Figura A.7 Celda de memoria SI. (a) Modo de muestreo (b) modo de
almacenamiento.

La componente de ruido que interesa analizar es la que influye en la fase
de almacenamiento en que la entrada ha sido desconectada de la salida. En_
esta fase, el ruido directo viene dado por v2y/,
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NP¢) = 8v2,, (A.10)
mientras que al ruido de muestreo contribuyen v2y; y V%,
S/Hip _ 2 .2 —
N0 = VitV muestreado Ncm'mues”e“do (A-11
cuya expresion es
NEpy = 82Sinc(roNC(n Y, NC(F-kf) (A.12)
k = —oo

Se puede apreciar que, como consecuencia del ancho de banda infinito de la
densidad espectral de ruido (ruido blanco) la contribucién al ruido en el
rango de frecuencias de interés (0f/2), hace que este se pliegue infinitas
veces sobre dicho rango. Este extremo no se alcanza debido a que los
elementos de circuito (espejos) poseen una limitacién en frecuencia que
filtra el ruido. Para aprovechar este caracteristica, se propone el modelo del
ancho de ruido de banda equivalente [HAYK], mediante la cual, la densidad
espectral de ruido a muestrear, NC(f), es sustituida por una densidad
espectral de valor uniforme, 1,,, en una banda de frecuencias, BW,, de valor

v Em

BW’I = ifo = 4—C1 (A.13)

donde f, (g,,/2rC ) representa el ancho de banda del espejo de corriente y
C, la suma de las capacidades de puerta de M1 y M2. El valor de la
densidad espectral de ruido constante viene dado por

o f.
n,-BW,= [N‘@Odf = [NC(df (A.14)
—00 ._f'o

de forma que el valor final de la densidad espectral de ruido muestreado en
una celda de memoria es

2BW

NS/Hpy = SZSinc(ft)( —~ ")nn (A.15)
S

El efecto de aliasing producido por el muestreo del ruido se manifiesta en el

nimero de veces que es sumada la densidad m,, en el ancho de banda de

interés (2BW,/f). Esto quiere decir que el ruido de muestreo serd menor

cuanto mas se aproxime la frecuencia de reloj al ancho de banda del espejo.
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A.1.4 Condensadores e inductores

El anélisis del ruido en dos celdas de memoria en cascada en similar al
efectuado en el apartado anterior. Para evaluar la contribucién de ruido en la
salida de la segunda celda de memoria hay que sumar el ruido directo y el
muestreado. El valor del ruido directo viene dado por (A.10),
correspondiente a la segunda celda de memoria, mientras que el ruido
muestreado, ademas de las fuentes de ruido propias de la segunda celda de
retraso, debe incluir el término procedente de la primera celda de retraso, es
decir, la suma de (A.10) y (A.12). Mediante la aproximacién del ancho de
banda equivalente de ruido es posible obtener la expresién para el ruido
total en la salida de la segunda celda de memoria

= 2BW
2= Ng(f) +82Sinc(f*c)( 7 "jnn (A.16)
R)

siendo M,= M,; + MN,z. El primer término de la suma corresponde a la
densidad espectral de ruido equivalente en la salida de la primera celda de
memoria. El segundo se calcula mediante (A.15) para la segunda celda de
memoria. Como se puede apreciar, el ruido muestreado en la salida se
incrementa respecto del de una tnica celda de memoria un factor igual al
nimero de veces que BW,, contiene a la frecuencia de muestreo, f;. En la
Figura A.8 se ilustra el efecto de disminucién de la densidad espectral de
ruido en la salida de dos celdas de memoria en cascada como consecuencia
del aumento de la frecuencia de reloj.

450

Ruido (S00V/ Jiz/div)

Frecuencia ((a) 50Hz/div., (b) S00Hz/div, (c) 5kHz/div)

Figura A.8 Densidad espectral de ruido a la salida de dos celdas de
memoria conectadas en cascada para frecuencias de reloj
de 1kHz, 10kHz y 100kHz.
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A.1.5 Adaptadores de dos puertas

En este tipo de circuitos, Figura A.9, solo existe ruido directo en la salida.
Su evaluacién puede ser tenida en cuenta mediante el modelado de cada
fuente de ruido en la salida de cada espejo como un offset de intensidad (al
igual que en el Capitulo 3). El ruido total serd la suma de todas las
contribuciones. Por ejemplo, en el circuito de 1a Figura A.9, la contribucion
total al ruido en las salidas B, y B; son

2
2 Ema 2
Ng () = Ng3(Ngpm3 + ((NGN)T) +Nm(f)jgm (A.17)

mS

2
Ema4
N = Ngy(Dgs + ((NG4U)_;H_)+NG6U))ngn6 (A1)

mS

respectivamente. Ng,(f) representa la suma de las fuentes de ruido en el ter-
minal de puerta del transistor de salida de un espejo (Ng,(f)=N-
mi1(fHNyo(f)). Teniendo en cuenta las expresiones de Ny(f) y g, para cada
transistor, se puede deducir la dependencia de las contribuciones Ns(f) res-
pecto de los coeficientes de reflexién del adaptador. Asi

Ng7(h~ (1+p) ! (A.19)
g2~ (1+p)? (A.20)
y
Ngeh ~nt (A21)
8y~ W2 A22)

En las que se ha tenido en cuenta que AF=1. De este modo
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Np ()~ (1+p) (A.23)

Ng(h~n (A.24)

Ello quiere decir que la densidad espectral de ruido se reduce con coefi-
ciente | pequefios.

4VDD

R
1

1:1

v Vs

Figura A.9 Implementacién simplificada de un adaptador paralelo de
dos puertas con espejos de corriente.

A.1.6 Adaptadores de tres puertas

El andlisis es igual al visto anteriormente. Para el circuito de la Figura
A.10. El ruido en las salidas By, B; y B, viene dado por las siguientes
expresiones

_ 2
Np () =Ng3(Ngp3 +

2, (A25)
(Nga(N822 +NG13(N8a10 + NGs(NgRs +N08(f)gm8) 5 '
Em10
Ng () = Nge8ms+
e
813 (A.26)

(NGoN8on + NG13N8o10+ NgsNEas +N Gs(f)gms) 2
ml10
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2
Np () = Ngo(Ngmo +

5 5 5 ) g}; 13 (A.27)
(NGoN&m2 + NG13N8&m10 T Ns(D&ms + Ngs(NEms) 2
ml0

De modo similar al empleado en los adaptadores de dos puertas se puede
encontrar la relacién de las siguientes dependencias con los coeficientes de
reflexién de los adaptadores paralelo

Ng.(~7, (A28)
Ny (h~1, (A.29)

(A.30)

Figura A.10 Realizacién en modo de corriente de adaptadores de tres
puertas: (a) Paralelo: oy =Y y Bx = 1. (b) Serie: oy =1y
Pk = Y-

Las relaciones para los adaptadores serie pueden ser deducidas de forma
similar y mantienen la misma dependencia lineal con los coeficientes de
reflexién.
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Conclusiones

Se ha mostrado que la realizacién de Filtros de Onda mediante la
técnica de corrientes conmutadas permite aprovechar las propiedades
de la transformacién bilineal entre el dominio continuo y discreto para
la simulacién de cualquier funcién filtrado.

Se han resaltado los aspectos que diferencian las realizaciones
analégicas de las digitales, y que se traducen en una mayor libertad de
eleccién de coeficientes en el caso analégico.

Se ha desarrollado una herramienta de ayuda al disefio de filtros de onda
analégicos que permite obtener directamente los coeficientes del filtro
y aportar la informacién necesaria para el escalado, incorporando un
método sistematico para la obtencién de las constantes de escalado.

Se han propuesto y verificado circuitos S/ basados en espejos de
corriente, para la realizacién de los bloques bésicos de un filtro de onda.

Se han analizado las principales fuentes de desviacion del
comportamiento ideal de los bloques basicos propuestos; y se ha
modelado el error de cuantizacién en la realizacién de los coeficientes
del filtro provocado por el limite tecnolégico.

Se ha analizado la dependencia de los errores respecto al valor de los
coeficientes de reflexién y se ha dado un método para la eleccién del
rango Optimo de valores para los que existe mayor adecuacién a las
caracteristicas ideales.

Se ha demostrado la validez de las técnicas S/ para realizaciones poco
costosas de FDO analégicos, mediante 1a realizacion de tres prototipos:
1) dos filtros Chebyschev paso de baja, uno de orden 5° basado en una
estructura de referencia tipo microonda, y otro de orden 3*" basado en
una escalera LC como circuito de referencia. 2) Un filtro programable,
que realiza 18 funciones filtrado (9 BP y BR), utilizando un drea que es
sélo un /5% mayor que la que requiere una tinica funcién BP.

Se ha desarrollado un programa de simulacién numérica que permite
llevar a cabo anilisis de Monte Carlo de las realizaciones SI de FDOs,
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utilizando para ello modelos operacionales de las diferentes fuentes de
erTor.

9.- Aplicando el andlisis de Monte Carlo a la realizacién de un filtro de
orden 3, se ha verificado que los efectos debidos a la inyecci6n de carga
originada en las llaves analégicas son los que tienen una influencia més
notoria en la distorsién de la funcién filtrado.

10.- A la vista de los resultados podemos decir que los filtros de onda son
una alternativa a la realizacién de filtros de corrientes conmutadas, que
implica el uso de circuitos simples en lugar de integradores precisos.
Como en toda realizacién SI, la mejora de los bloques basicos y la
utilizacién de esquemas diferenciales puede derivar implementaciones
con mejores prestaciones. Uno de nuestros objetivos en un futuro
inmediato es aportar realizaciones diferenciales de FDO.
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